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Vorwort zur 5. Auflage

Die Entwurfsmethoden für Digitalschaltungen haben sich seit mehreren Jahren mas­
siv verändert. Waren es in der Vergangenheit Lötkolben, Messgeräte und Datenbü­
cher, die sich auf dem Laborarbeitsplatz von Entwickler/-innen¹ befanden, so ist das
Hauptarbeitsmittel heute ein oder häufig auchmehrere Computer. Diese werden nicht
nur zur Recherche von Datenblättern und Applikationsnotizen oder zur Entwurfsdo­
kumentation verwendet, sondern dienen insbesondere auch als Entwurfswerkzeug.

Dabei wird der Schaltungsentwurf zunehmend häufiger unter Verwendung einer
Hardwarebeschreibungssprache eingegeben. Durch Simulationen wird dann über­
prüft, ob die Spezifikationen eingehalten werden. Wenn es in der Vergangenheit inte­
grierte Schaltungen mit geringer Komplexität waren, die zusammengelötet wurden,
so sind es heute überwiegend programmierbare, teilweise hochkomplexe Bausteine,
auf denen ein digitales System implementiert wird. Hier dient der Computer, indem
die Entwicklungssoftware zunächst den Quellcode der Schaltung durch Synthese und
Implementierung in eine Programmierdatei für die Zielhardware überführt und an­
schließend diese Datei auf den programmierbaren Baustein lädt. Schlussendlich hilft
der Computer bei der Messung interner Signalzustände der Digitalschaltung, indem
bei der Funktions- bzw. Fehleranalyse Signale aus dem programmierbaren Baustein
ausgelesen werden und diese mithilfe einer speziellen Logikanalysatorsoftware auf
dem Bildschirm dargestellt und mit den Simulationen verglichen werden können.

Zum Entwurf digitaler Systeme benötigt man also heute neben dem Verständnis
des funktionellen und zeitlichen Verhaltens der Logikfunktionen auch die Fertigkeit
zur synthesegerechten Modellierung mit einer Hardwarebeschreibungssprache wie
z. B. VHDLAuch ist einVerständnis für dieArbeitsweise unddas in der Entwicklersoft­
ware verwendeteVokabular unerlässlich. Aus derÜberzeugungheraus, dassman eine
Spracheambesten durchpraktischeAnwendung erlernt, sollen in diesemLehrbuch–
parallel zur Vermittlung der Grundkenntnisse zum Entwurf von Digitalschaltungen
undDigitalen Systemen – diewesentlichen VHDL-Sprachelemente sowie der Umgang
mit dem FPGA-Entwicklungswerkzeug Vivado schrittweise eingeführt werden.

Der Erfolg dieses Konzepts wirdmir durch das anhaltend hohe Interesse der Leser
bestätigt, welches nun zum Erscheinen dieser fünften Auflage führt. Dieses hat sich
nun von einem einführenden „Lehrbuch Digitaltechnik“ zu einem vorlesungsbeglei­
tenden Fachbuch„Digitaltechnik und digitale Systeme“ gemausert, demder Lehrstoff
einer zweisemestrigen Lehrveranstaltung zur Digitaltechnik bzw. dem Entwurf digita­
ler Systeme entnommen werden kann.

1 Ich bitte die Leserschaft um Verständnis, dass ich nachfolgend bei den Berufsbezeichnungen an
einigen Stellen nur die männlichen Berufsbezeichnungen verwende. Ich habe mich trotz der zuneh­
menden Bedeutung von Genderneutralität wegen der meines Erachtens besseren Lesbarkeit für diese
Formulierungen entschieden.

https://doi.org/10.1515/9783110706970-201



VI | Vorwort zur 5. Auflage

Ich danke meinen Kollegen an der HAW Hamburg für ihre vielfältigen Anregun­
gen zur Gestaltung dieses Lehrbuchs. Die vielen Gespräche sowie die zusammen mit
meinem langjährigen Kollegen Prof. Dr. B. Schwarz über viele Jahre hinweg gemein­
sam entwickelten Lehrveranstaltungen waren eine wesentliche Grundlage für Struk­
tur und Inhalte dieser Buchveröffentlichung.

Den vielen Studierenden und der Leserschaft der ersten vier Auflagen sei für ihr
kritisch konstruktives Feedback und ihre Toleranz bei der Aufklärung von Fehlern ge­
dankt.

Hamburg, August 2020 Jürgen Reichardt
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1 Einleitung

Warum schon wieder ein neues Lehrbuch zur Digitaltechnik? Diese Frage wurde mir
zu Beginn dieses Buchprojektes einige Male gestellt. Die daraus resultierenden Ge­
spräche mit Kollegen hatten mir seinerzeit deutlich gemacht, dass vielfältige Grün­
de für ein neues Fachbuchkonzept zur Digitaltechnik vorlagen, die ich im Folgenden
skizzieren werde.

Obwohl die Grundlagen der Digitaltechnik in den letzten Jahrzehntenweitgehend
unverändert blieben, so haben sich der Entwurfsprozess in der Industrie sowie die
Vorlesungs- und Praktikumsinhalte an den Hochschulen in den vergangenen Jahren
doch erheblich verändert. Dies liegt an neuen Methoden, die sich beim Entwurf digi­
taler Schaltungen und Systeme weitgehend durchgesetzt haben: Eine digitale Schal­
tung wird nur noch im Ausnahmefall mit diskreten Logikbausteinen aufgebaut und
deren Funktion auf einer Platine nachträglich überprüft. Die stark gestiegenen Anfor­
derungen an die Komplexität digitaler Systeme, zusammen mit den Anforderungen
eines geringen Platzbedarfs und niedriger Stromaufnahme haben dazu geführt, dass
in zunehmendemMaße (re-)programmierbare Bausteine zur Implementierung digita­
ler Logikfunktionen eingesetzt werden.

Dabei ist seit einigen Jahren auch zu beobachten, dass die Verwendung der früher
häufig als zu teuer empfundenen FPGAs (engl. Field Programmable Gate Array) sich
auf Kosten der zuvor weitverbreiteten (C)PLDs (engl. Complex Programmable Logic
Device) stark zugenommen hat. Dies liegt zum einen an einem signifikanten Preisver­
fall von FPGAs sowie zum anderen an deutlich gestiegenen Systemkomplexitäten, die
sich nur mit FPGAs oder ASICs (engl. Application Specific Integrated Circuit) realisie­
ren lassen.

Mit dieser Marktverschiebung einher geht auch eine Verlagerung von Implemen­
tierungsproblemen: Fragen geeigneter Synchronisation und Kommunikation von
digitalen Teilsystemen müssen heute nicht mehr auf der Ebene des Platinenentwurfs
gelöst werden, sondern innerhalb des FPGAs bzw. ASICs [49]. Geforderte Taktraten im
Bereich von deutlich mehr als 100MHz erfordern darüber hinaus ein klares Verständ­
nis von Pipelining-Konzepten in digitalen Schaltungen, wofür Entwickler geeignete
Implementierungsvorgaben (engl. constraints) definieren müssen. Bei der Analyse
der daraus resultierenden Schaltungen wird der Entwickler durch (teil)automatisierte
Analyse- bzw. Simulationsmethoden unterstützt. Diese sind zwar schon länger Be­
standteil der FPGA-Entwicklungssoftware, sie waren für den bisherigen (C)PLD-Ent­
wurf jedoch weitgehend irrelevant. Das Verständnis dieser Methoden erlangt aber für
die FPGA-Implementierung nun eine signifikante Bedeutung, sodass sie in diesem
Buch daher an konkreten Beispielen vorgestellt werden soll.

Eine wesentliche Kraft zur Veränderung der Entwurfsverfahren war und ist bis
heute das unter dem Begriff „Design Productivity Gap“ zusammengefasste Problem,

https://doi.org/10.1515/9783110706970-001
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Bild 1.1: Entwicklung des Integrationsgrads digitaler Schaltungen (gestrichelte Linie) und Entwurfs­
produktivität der Schaltungsentwickler (durchgezogene Linie). Wesentliche Veränderungen der
Entwurfsmethoden sind dargestellt (nach [28])

dass die Produktivität der Schaltungsentwickler nicht mehr mit den technologischen
Möglichkeiten bei der Halbleiterfertigung Schritt halten kann (vgl. Bild 1.1).

Während durch umfangreiche technologische Innovationen der Integrationsgrad
gemäß dem Moore’schen Gesetz von der Medium Scale Integration MSI mit einigen
1000 Transistoren pro ChipAnfang der 1980er-Jahre über dieVery Large Scale Integra­
tion VLSI auf die heutige Ultra Large Scale Integration ULSI mit einemmittleren jähr­
lichen Produktivitätszuwachs von etwa 60% auf deutlich mehr als 1 Milliarde Tran­
sistoren pro Chip angestiegen ist, konnte die Entwicklerproduktivität nicht in diesem
Maße gesteigert werden. Obwohl damals bereits von jedem Entwickler pro Monat nur
etwa hundert Transistoren entworfen und verdrahtet wurden und dies heute imMittel
mehr als Hunderttausend sind, reicht die jährliche Steigerung der Entwicklerproduk­
tivität von ca. 21% pro Jahr bei Weitem nicht aus, um den technologischen Fortschritt
ausschöpfen zu können. Wie Bild 1.1 zeigt, ist die enorme Verbesserung der Entwick­
lerproduktivität auf die Einführung neuer Entwurfsmethoden zurückzuführen. Dabei
übernehmen Softwarewerkzeuge nicht nur die Platzierung und Verdrahtung sowie
die Optimierung der Logik, sondern sie werden auch eingesetzt, um aus Dateien, die
das gewünschteVerhalten einer Schaltungmodellieren,weitgehend automatisch eine
Schaltungsimplementierung zu generieren.

Für den Entwurf moderner digitaler Systeme, die auf einem Chip mehrere mitein­
ander kommunizierende Prozessorelemente besitzen, wurden im vergangenen Jahr­
zehnt unter der Bezeichnung ESL (Electronic System Level) [52] besondere Entwurfs­
methoden entwickelt, bei denen der Entwurf der Hard- und Prozessorsoftware in ei­
ner einheitlichen Entwicklungsumgebung angestrebt wird. Bild 1.1 zeigt auch, dass in
Zukunft dringend weitere Innovationen bei den Entwurfsverfahren benötigt werden,
wenn der Abstand zum technologischen Fortschritt bei der Halbleiterfertigungstech­
nik nicht noch größer werden soll.
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Entsprechenddiesen Trends hat dieses BuchdenAnspruch, nebendenunabding­
baren Grundlagen der Digitaltechnik auch eine Einführung in die Verhaltensbeschrei­
bung digitaler Schaltungenmit der HardwarebeschreibungsspracheVHDL (engl. Very
High Speed Integrated Circuit Hardware Description Language) auf Register-Transfer-
Abstraktionsniveau (engl. Register Transfer Level, RTL) zu geben [21, 53]. Eine Einfüh­
rung in weiterführende Synthesekonzepte mit Hochsprachen (High-Level-Synthese)
muss dagegen der weiterführenden Literatur überlassen bleiben [7, 15].

Für dieses, inmeiner Lehre anverschiedenenHochschulen, bereits seit vielen Jah­
ren eingesetzte Konzept existieren nachmeiner Überzeugung bisher keine geeigneten
deutschsprachigen Lehrbücher. Die bisher auf dem Buchmarkt erhältlichen Lehrbü­
cher behandeln die Einführung in VHDL und – sofern überhaupt vorhanden – die
Verwendung von FPGA-Entwicklungssoftware üblicherweise in ergänzenden Kapiteln
und nicht als integralen Bestandteil bei der Vermittlung der digitaltechnischen Kon­
zepte [5, 58, 59].

Das nun vorliegende Buch, soll diese Lücke füllen: Grundkonzepte der Hardware­
beschreibungssprache VHDL werden in nur zwei speziellen Kapiteln (4 und 8) einge­
führt. Weitere syntaktische und semantische Erweiterungen dieser Sprache werden
jeweils direkt im Zusammenhang mit dem Grundwissen über die digitalen Grundbau­
steine vermittelt. Entsprechend kann das Lehrbuch auch nicht den Anspruch auf eine
vollständige VHDL-Darstellung erfüllen. Dazu gehört auch, dass die VHDL-Konstruk­
te überwiegend mit Beispielen und nicht durch vollständige Syntaxbeschreibungen
vorgestellt werden. Diese finden Sie z.B. in den Büchern [8] und [10] bzw. unter dem
Link [27].

Die Verwendung der für moderne Xilinx-FPGAs erforderlichen Entwicklungssoft­
ware Vivado wird ebenfalls stoffbegleitend vorgestellt. So wird aufbauend auf den in
Kapitel 2 vorgestellten Modellierungskonzepten für digitale Schaltungen bzw. -Syste­
me in Kapitel 5 zunächst erläutert, wie sich mit Vivado kombinatorische Logik simu­
lieren und implementieren lässt. In Kapitel 13 wird diese Betrachtung dann auf syn­
chron getaktete Schaltungen erweitert. Da dieses Kapitel einen grundlegenden Bezug
zu FPGA-Technologien hat, werden diese eingangs soweit erläutert, dass die Leser­
schaft in die Lage versetzt wird, die von Vivado erzeugten FPGA-Reportdateien zu ver­
stehen und die Implementierungen nachzuvollziehen. Als Teilaspekt des Kapitels 17
wird schließlich auchdargestellt, wie eine bereits entworfene Teilschaltung innerhalb
eines komplexen, grafisch basierten Vivado-Schaltungsentwurfs als IP-Block (engl.
Intellectual Property) z. B. für ein FPGA-basiertes Mikrocontrollersystem (engl. Sys­
tem on Programmable Chip, SoPC) genutzt werden kann.

Natürlich kommen die seit vielen Jahren weitgehend unveränderten Grundlagen
der Digitaltechnik nicht zu kurz. So werden in Kapitel 3 die Boole’sche Algebra und in
Kapitel 6 die für die Digitaltechnik relevanten Zahlensysteme eingeführt. Logikmini­
mierungskonzepte haben zwar angesichts des zunehmenden Softwareeinsatzes beim
Schaltungsentwurf deutlich an Bedeutung verloren, ihre Vorstellung in Kapitel 7 be­
schränkt sich daher auf Systeme von maximal vier Eingangssignalen.



4 | 1 Einleitung

Das sehr kompakt gehaltene Kapitel 9 befasst sich mit einer grundlegenden Ein­
führung zuAspekten der digitalen Codierung, wobei ich davon ausgegangen bin, dass
diese bei Bedarf inAnwendungsfächern,wie z. B. der Nachrichtentechnik vertieftwer­
den müssen.

In Kapitel 10 wird das grundlegende elektrisch-physikalische Verhalten verschie­
dener Digitalschaltungskomponenten erläutert und zugleich dargestellt, wie sich die­
ses auch mit VHDL modellieren lässt.

Mit Kapitel 11 verlassen wir die Implementierung von Schaltungen mit einfacher
Boole’scher Logik und wenden uns typischen Komponenten zu, die sich üblicherwei­
se in einem Datenpfad einer Digitalschaltung befinden. Dies sind neben (De-)Multi­
plexern, De- und Encodern auch Arithmetikschaltungen.

Im nachfolgende Kapitel 12 werden zunächst Speicherbauelemente wie Latches
und Flipflops eingeführt und nachfolgend wird das RTL-Modellierungskonzept für
synchrone Schaltungen erläutert, dessen Verständnis für die nachfolgenden Kapitel
unerlässlich ist. Angewendet wird dieses nicht nur für den Entwurf synchroner Zu­
standsautomaten (Kapitel 14), sondern auch beim Zähler- bzw. Schieberegisterent­
wurf (Kapitel 15 bzw. 16).

Das Kapitel 17 befasst sichmit grundlegenden Aspekten der Kommunikation zwi­
schen Teilschaltungen, die für den Entwurf digitaler Systeme in einem FPGA zuneh­
mend an Bedeutung gewinnen. Dazu gehört auch die Synchronisation von Teilsyste­
men, die mit unterschiedlichen Taktraten arbeiten.

Der Vollständigkeit halber wird in Kapitel 18 zunächst eine Übersicht über die
Struktur und VHDL-Modellierung von ROM- und RAM-Speicherbausteinen gegeben,
bevor in Kapitel 19 unterschiedliche programmierbare Logikfamilien vorgestellt wer­
den.

Im Anhang (Kapitel 20) finden sich zum einen Hinweise zur VHDL-Modellierung
mit dem neueren Standard VHDL-2008 sowie zum anderen eine Einführung in den
VHDL-Simulator ModelSim, die sich an den Teil der Leserschaft richtet, der nicht den
Vivado-Simulator verwenden möchte.

Die im Buch gewählten Anwendungsbeispiele sind durch das Symbol heraus­
gehoben. Sie wurden unter demAspekt ausgewählt, dass sie einen praktischen Bezug
zu wichtigen Grundschaltungen der Digitaltechnik haben. Dabei konnte leider nicht
in allen Fällen vermiedenwerden, dass einVorgriff auf Lehrinhalte erfolgte, die erst an
späterer Stelle des Lehrbuchs umfassend erläutertwerden. In jedemFallwurde jedoch
versucht, die notwendigen Informationen bereits an dieser Stelle zu vermitteln. An ei­
nigen Stellen des Textes sind durch das Symbol markierte Aufgaben eingebettet,
mit denen das gerade Erlernte vertieft werden soll. Durch das Symbol sind Tipps
markiert, die den Lehrstoff in einem erweiterten Zusammenhang erscheinen lassen.
Das Ende derartiger Einschübe ist durch das Symbol ◼ gekennzeichnet.
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1.1 Die Hardwarebeschreibungssprache VHDL

Als Hardwarebeschreibungssprachen weit verbreitet sind VHDL und Verilog [23].
Letztere ist integraler Bestandteil der umfassenden und entsprechend teuren Ent­
wicklungssoftware, die in international agierenden Unternehmen eingesetzt wird. Im
Gegensatz dazu gibt es im Bereich der kleinen und mittelständischen Unternehmen
sowie der europäischen Hochschulen eine deutliche Präferenz für VHDL.

Bei der Darstellung von VHDL in diesem Lehrbuch werden vorwiegend sol­
che Sprachkonstrukte vorgestellt, die auch synthesefähig sind, für die also durch
Hardwarecompiler eine Datei für reprogrammierbare Digitalhardware erstellt werden
kann. Trotz der als „Programmiersprache“ erscheinendenVHDL-Syntax sollte sichder
Hardwareentwickler jedoch immer vor Augen führen, dass VHDL eine Sprache ist, die
ein digitales System beschreiben soll. Dies beinhaltet insbesondere die Modellierung
der Nebenläufigkeit der verschiedenen Funktionen eines Designs, also die gleichzei­
tige Ausführung unterschiedlicher Hardwareaktionen. Diese Nebenläufigkeit bereitet
dem Neuling, der in der Regel bereits Erfahrung mit prozeduralen oder objektori­
entierten Programmiersprachen wie z. B. C, C++ oder Java besitzt, erfahrungsgemäß
anfangs einige Schwierigkeiten. Da es für die verwendeten Hardwarecompiler speziel­
le VHDL-Codierungsempfehlungen gibt, die durch die IEEE-Norm 1076.3 [12] definiert
sind und in denen nicht der vollständige VHDL-Sprachumfang genutzt werden kann,
empfiehlt es sich, die in diesem Lehrbuch vorgestellten VHDL-Beispiele als Entwurfs­
muster (Templates) für die Standardbauelemente der Digitaltechnik aufzufassen: Der
erfahrene Hardwaredesigner sollte weiter in Standardkomponenten wie einfachen
Boole’schen Logikbausteinen (Logikgattern), komplexeren De-, Multiplexern etc. so­
wie diversen Ausführungsformen von Flipflops (Registern), Zählern, Zustandsauto­
maten und Speichern denken, er sollte aber auch die Templates verinnerlicht haben,
mit denen sich diese Funktionen in VHDL synthesegerecht modellieren lassen.

Die langjährige Praxis mit Studierenden sowie das Feedback der Praktiker in der
Industrie haben gezeigt, dass die Einhaltung einiger wesentlicher Codierungsrichtli­
nien einen VHDL-Code mit übereinstimmender Simulations- und Synthesesemantik
garantiert und somit einen Entwurfsablauf gewährleistet, der frei von Überraschun­
gen ist.

1.2 Digitale und analoge Signale

Die Digital- hat ebenso wie die Analogtechnik die Aufgabe, Signale zu verarbeiten.
Dabei dienen die Signale der Erfassung, Speicherung und Verarbeitung von Nach­
richten. Die durch Sensoren erfassten Signale beschreiben physikalische Größen wie
Spannung, Strom, Kraft, Druck, Frequenz usw. und erzeugen in der Regel ein analoges
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Ausgangssignal, welches durch Analog/Digital-Umsetzer digitalisiert wird. Die digi­
tal verarbeiteten Signale werden an Anzeigen wie z. B. LEDs weitergeleitet oder durch
Digital/Analog-Umsetzer rückgewandelt, sodass analog operierende Aktoren daraus
wieder eine physikalische Größe machen können.

Charakteristisch für analoge Signale ist der kontinuierliche Signalwertbereich
zwischen zwei sensorbedingten Grenzwerten. Im Gegensatz dazu besitzen digitale Si­
gnale nur eine endliche Zahl diskreter Werte. Voraussetzung für die digitaltechnische
Verarbeitung physikalischer Signale ist also eine Wertdiskretisierung, die im Analog/
Digital-Umsetzer mit gestufter Übertragungscharakteristik vorgenommen wird.

0% 0% 100%

Analog-
Messwert

0

100%
7
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3

2

1

Analog-
Messwert Digital-

Wert

Bild 1.2: Diskretisierung eines wertkontinuierlichen Analogsignals durch eine Kennlinie mit schritt­
weiser Übertragungscharakteristik

Die linke Ordinate von Bild 1.2 zeigt den Wert eines wertkontinuierlichen analogen
Signals, welches Zahlenwerte zwischen 0% und 100% eines vorgegebenen Sensor­
bereichs annehmen kann. Diese Skala findet sich auch als Abszisse des Koordina­
tensystems, welches als Ordinate acht diskrete Digitalwerte verwendet Wie Bild 1.2
zeigt, wird immer ein ganzer Bereich von Analogwerten auf einen Digitalwert abge­
bildet (Quantisierungsintervall). Bei dem in dieser Abbildung dargestellten 3-Bit AD-
Umsetzer sind gibt es 8 diskrete Werte, also 8 Quantisierungsintervalle. Dies bedeutet
einen Informationsverlust, der als Quantisierungsfehler bezeichnet wird, denn nach
derWertdiskretisierung ist nichtmehr zurückzuverfolgen, aufwelchenAnalogwert in­
nerhalb eines Quantisierungsintervalls das Digitalsignal ursächlich zurückzuführen
war. Dieser prinzipielle Nachteil der digitalen Signalverarbeitung wird aber dadurch
gemildert, dass die Anzahl der verwendeten diskreten Digitalwerte vergrößert wird.
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Im Vergleich zur Analogtechnik besitzt die Digitaltechnik den wesentlichen Vor­
zug, dass in den allermeisten Fällen letztlich nur die zwei Signalzustände 0 und 1 ver­
wendet werden. Dies hat Vorteile für:
– eine sichere Reproduzierbarkeit und garantierte Rauschfreiheit,
– hohe Langzeitstabilität,
– Reprogrammierbarkeit,
– sichere Datenübertragung,
– eine hohe Datenkompressionsrate.

Neben der Wertdiskretisierung ist in der Digitaltechnik auch die Zeitdiskretisierung
bedeutsam. Bei einem zeitdiskreten digitalen Signal ist garantiert, dass der wertdis­
krete Signalwert für eine gewisse Zeit konstant bleibt. Dies erfordert die Vorgabe eines
Arbeitstaktes bei der Verarbeitung der digitalen Signale. Digitale Systeme, die einen,
meist mit „Clock“ bezeichneten Arbeitstakt besitzen, werden als synchrone Systeme
bezeichnet und der Takt, mit dem der Analog/Digital-Umsetzer arbeitet, wird als Ab­
tasttakt bezeichnet.

1.3 Digitale Systeme

Die Bedeutung digitaler Systeme hat in den letzten Jahren im Vergleich zu analogen
Systemen erheblich zugenommen. Dafür sind drei Gründe ausschlaggebend:
– Technologische Fortschritte bei der Technologie von Analog/Digital-Umsetzern,

die es erlauben, mit höheren Abtastfrequenzen zu arbeiten.
– Eine zunehmende Strukturverkleinerung bei gleichzeitigem Preisverfall in der

Halbleiterindustrie.
– Technologische Fortschritte bei Verfahren zur effizienten Kompression digitaler

Daten.

Daher wurden in den letzten Jahren viele vormals analog operierende Systeme auf
Digitaltechnologie umgestellt sowie die Komplexität vorhandener digitaler Systeme
signifikant erweitert (vgl. Bild 1.3).

1995          1997         1999         2001         2003         2005        2007         2009               2013           2016              2020

MP3-
Player

Satelliten-
navigation

Mobilfunk-
geräte Kameras

DVD-Player Video-
Recorder

TV

Smart Phone

Fahrerassistenz-
systeme

Internet of Things

Cloud
Computing

Bild 1.3: Zeitleiste zur Einführung digitaler Systemlösungen
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In dem vorliegenden Buch zur Digitaltechnik sollen die Grundlagen zum Entwurf
digitaler Systeme vermittelt werden. Dabei geht es nicht nur darum, grundlegende
Konzepte zu vermitteln, vielmehr sollte sich der Leser beim Durcharbeiten dieses
Lehrbuchs eine Wissensbibliothek mit den verschiedenen Grundbausteinen der Di­
gitaltechnik anlegen. Für jeden dieser Bausteine sollten nach Durcharbeiten dieses
Lehrbuchs die folgenden Informationen hinterlegt sein:

– Die Funktion des Bausteins
– Das zeitliche Ansteuerverhalten des Bausteins: Welche Signale müssen zu wel­

chem Zeitpunkt am Eingang anliegen, welche Signale erscheinen zu welchem
Zeitpunkt am Ausgang?

– Ein synthesefähiges Entwurfsmuster für den VHDL-Code

Exemplarisch soll nachfolgend an einemBeispiel der digitalen Bildbearbeitung erläu­
tert werden, um welche Klassen digitaler Hardware es sich dabei handelt:

Ein reprogrammierbarer digitaler Hardwarebaustein (z. B. ein Field Program­
mable Gate Array, FPGA) hat die Aufgabe, den Kontrast der Bilder einer Kamera unter
Echtzeitbedingungen so zu verstärken, dass ein über einen PCI-Bus angeschlossener
PC diese weiterverarbeiten kann (vgl. Bild 1.4).

(a) (b)

Bild 1.4: Kontrastarmes Kamerasignal a) und Ergebnis der Kontrastverstärkung b)

Da die Kamera die einzelnen Bildpunkte (Pixel) als Grauwertsignal zwischen 0
(schwarz) und 255 (weiß) nicht über den ganzen Wertebereich liefert, besteht die­
se Aufgabe darin, die schmale Grauwertverteilung des Quellbilds a) so zu strecken,
dass der gesamte Grauwertbereich genutzt wird. Bild 1.5 zeigt die Grauwertverteilung
der Pixel aus Bild 1.4a sowie die entsprechende Verteilung nach der Bearbeitung
durch den FPGA-Baustein. Die in dem FPGA verwendete Hardwarearchitektur zum
Grauwertausgleich zeigt Bild 1.6.
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Bild 1.5: Häufigkeitsverteilung der Grauwerte im Quellbild a) und nach der Kontrastverstärkung b)

Bild 1.6: Architektur zur Kontrastverstärkung eines Grauwertsignals

Ohne hier auf Details eingehen zu wollen, sind dennoch typische Elemente eines
digitalen Systems erkennbar, deren Eigenschaften in den nachfolgenden Kapiteln er­
läutert werden:
– Kombinatorische Logik
– Addierer und Subtrahierer (Arithmetikeinheiten)
– Speicher mit bidirektionalen Busschnittstellen
– Zähler und Schieberegister
– Zustandsautomaten
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1.4 Vertiefende Aufgaben

Aufgabe 1.1: Beantworten Sie die folgenden Verständnisfragen:
a) Was versteht man unter dem Begriff „Design Productivity Gap“?Welche Maßnah­

men wurden in der Vergangenheit aus dem damit beschriebenen Konflikt abge­
leitet?

b) Worin unterscheiden sich digitale und analoge Signale?
c) Welche Vorteile bieten digitaltechnische Systemlösungen im Vergleich zu analo­

gen?
d) Wodurch ist ein synchrones System gekennzeichnet? ◼



2 Modellierung digitaler Schaltungen

In diesem einführenden Kapitel sollen grundlegende Konzepte des Entwurfs digi­
taler Schaltungen vorgestellt werden, zu denen insbesondere die Modellierung mit
Hardwarebeschreibungssprachen zählt. Dabei werden Begriffe erläutert, die zum
Verständnis eines modernen digitalen Systementwurfs erforderlich sind.

2.1 Lernziele

Nach Durcharbeiten dieses Kapitels sollen Sie
– das Y-Modell des Entwurfsablaufs für digitale Systeme kennen und wissen, dass

bei einem Entwurf abhängig vom Entwurfsfortschritt verschiedene Sichten und
unterschiedliche Abstraktionsebenen betrachtet werden müssen;

– die Bedeutung der Modellierung durch Hardwarebeschreibungssprachen ver­
standen haben und die unterschiedlichen Modellierungsstile kennen;

– die grundlegenden Eigenschaften kombinatorischer und getakteter Logik ken­
nen;

– das Konzept der Modellierung auf Register-Transfer-Ebene verstanden haben;
– die wesentlichen Schritte zum Entwurf programmierbarer Digitalschaltungen

kennen.

2.2 Entwurfssichten und Abstraktionsebenen

Der Entwurf einer digitalen Schaltung bzw. eines digitalen Systems bedeutet die Um­
setzung einer Produktidee in eine produktionsfähige Beschreibung. Da die Herstel­
lung weitgehend rechnergestützt erfolgt, wird dies in der Regel eine während des Ent­
wicklungsprozesses erstellte Implementierungsdatei sein, die während der Fertigung
von einer geeigneten Software interpretiert wird. Diese Datei kann z. B. enthalten:
– Informationen zur Herstellung eines Platinenlayouts,
– Daten zur Programmierung von programmierbaren Logikbausteinen wie CPLDs

und FPGAs (vgl. Kapitel 19),
– Informationen zur Maskenherstellung beim Entwurf einer applikationsspezifi­

schen integrierten Schaltung (Application Specific Integrated Circuit, ASIC).

Selbstverständlich unterliegt auch der Entwurfsprozess einem erheblichen Konkur­
renz- und Kostendruck. Entwurfsfehler, die durch eine geänderte Implementierungs­
datei (Redesign) behoben werden müssen, sind meist sehr kostenintensiv und sollten
daher unbedingt vermieden werden.

https://doi.org/10.1515/9783110706970-002



12 | 2 Modellierung digitaler Schaltungen

Die anzustrebende Vorgehensweise setzt daher einen umfassenden Einsatz von
Simulationswerkzeugen voraus. Diese interpretieren Modelle der zu implementie­
renden Schaltung bzw. des Systems, die entweder in einer Programmiersprache, wie
z. B. C oder C++, oder aber in einer geeigneten Hardwarebeschreibungssprache (engl.
Hardware Description Language, HDL) erstellt wurden. Selbstverständlich ist dabei
zu berücksichtigen, dass ein Modell immer nur Teilaspekte des Schaltungsverhaltens
modellieren kann. Dabei müssen während des Entwurfsprozesses unterschiedliche
Sichten betrachtet werden:
– Das Verhalten der Schaltung bzw. des Systems,
– die Strukturierung des Systems in Teilaufgaben,
– die geometrisch-physikalische Anordnung der zur Lösung von Teilaufgaben ver­

wendeten Komponenten.

In dem von D. D. Gajski [22] eingeführten Y-Diagrammdes Entwurfsprozesses werden
diese Sichten grafisch durch drei Achsen dargestellt (vgl. Bild 2.1).

Bild 2.1: Darstellung der Entwurfsschritte im Y-Diagramm

Digitalschaltungen sind wesentlicher Bestandteil nicht nur von Mikroprozessoren,
sondern auch von Geräten für Kommunikations- bzw. Konsumeranwendungen, wie
z. B. Mobiltelefonen, Videospielkonsolen, portablen Media-Playern oder Satelliten­
navigationsgeräten. Üblicherweise besitzen diese Anwendungen einen oder mehrere
Prozessoren, von denen einer oder mehrere softwareprogrammierbar sind. Die Ent­
wurfsaufgabe besteht also aus einem Software- wie einem Hardwareentwurf (Hard­
ware-Software-Codesign). Die Komplexität derartiger Anwendungen erlaubt es mit
den heute zur Verfügung stehenden Digitalsimulatoren nicht, alle Detaileigenschaf­
ten des Systems mit einem einzelnen Simulationsmodell nachzubilden, vielmehr ist
es insbesondere zu Beginn der Systementwicklung erforderlich, das Gesamtsystem
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auf einer höheren und damit abstrakteren Ebene zu modellieren, welche wesentliche
Detailfragen bewusst offen lässt. Eine derartige Systemsimulation ist die Grundlage
für Entscheidungen über Entwurfsalternativen und erlaubt den Übergang auf eine
niedrigere Abstraktionsebene. Auf dieser Ebene wird das Systemmodell häufig durch
einen strukturierenden Konkretisierungsschritt in Teilmodelle aufgespalten, die nur
Teilkomponenten des Systems repräsentieren. DieModellierung dieser Komponenten
erfolgt mit höherem Detaillierungsgrad und, sofern es sich um Hardwarekomponen­
ten handelt, mit einer Hardwarebeschreibungssprache. In einem weiteren Transfor­
mationsschritt, bei dem auf die geometrisch-physikalische Sicht gewechselt wird,
erfolgt nun die Entscheidung, wie die einzelnen Hardwarekomponenten relativ zu­
einander angeordnet werden.

Den Übergang von einer höheren zu einer niedrigeren Abstraktionsebene bezeichnetman als Syn­
these und die konkrete Anordnung der Komponenten erfordert eine Platzierung sowie eine Ver­
drahtung (engl. place and route) (vgl. Bild 2.1).

In dem in Bild 2.2 dargestellten, nach Gajski benannten Diagrammwerden für die ver­
schiedenen Sichten konkrete Abstraktionsebenen vorgeschlagen, in denen die Ent­
wurfsschritte durch Transformationen zwischen einerseits den Entwurfssichten und

Verhaltenssicht
Strukturelle
Sicht

Geometrisch-
physikalische Sicht

Verhaltens-
spezifikationen

Algorithmen

Register-
Transfer

Boole’sche Gl.

Transis-
torenDifferenzial-

gleichungen

Polygone

Logikzellen

geometrische
Partitionierung

Gatter,
Flipflops

ALU, MUX,
Register etc. CPUs,

Speicher

Flächen- und Anschluss-
spezifikationen

Verhaltens-
modell

Datenfluss-
modell

Struktur-
modell

Bild 2.2: Das Entwurfsdiagramm nach Gajski [22] mit typischen HDL-Modellierungsebenen (vgl.
Kapitel 2.3)
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andererseits den Entwurfsebenen aufgefasst werden [22]. Ziel ist es dabei, von der äu­
ßeren Spezifikationsebene durch konzentrische Transformationen zum Kreismittel­
punkt zu gelangen, in dem der höchste Detaillierungsgrad vorliegt:
– Alle Logikgatter wurden in Transistoren aufgelöst,
– deren Verhalten wird durch Differenzialgleichungen beschrieben und
– deren Hardwareimplementierung erfolgt durch fotolithografisch genutzte Mas­

ken, die durch Polygone beschrieben werden.

In diesem einführenden Lehrbuch zur Digitaltechnik können nicht alle Teilaspekte
aus Bild 2.2 behandelt werden, sondern wir beschränken uns auf:
– die Verhaltensmodellierung von einfachen Logikgattern und Flipflops durch

Boole’sche Gleichungen (vgl. Kapitel 3) sowie die
– Modellierung des Zusammenspiels von komplexeren kombinatorischen Schal­

tungskomponenten wie z. B. Multiplexern (MUX) und arithmetisch logischen
Recheneinheiten (engl. Arithmetical Logical Unit, ALU) (vgl. Kapitel 11) etc. mit
Registern (vgl. Kapitel 12) bzw. Speichern (vgl. Kapitel 18) auf der Register-Trans­
fer-Ebene (vgl. Kapitel 2.4.3).

2.3 Modellierung mit Hardwarebeschreibungssprachen

Zur Modellierung digitaler Hardware werden heute überwiegend Beschreibungsspra­
chen der zweiten Generation eingesetzt: Verilog [23] und VHDL (Very High Speed Inte­
grated CircuitHardwareDescription Language) [9].¹ Obwohl beide Sprachendie Simu­
lation und rechnergestützte Synthese digitaler Hardware erlauben, erfolgt die Model­
lierung in diesem Lehrbuch ausschließlich mit VHDL. Dabei wird besonders darauf
geachtet, einen Entwurfsstil zu verwenden, der eine automatische Synthese garan­
tiert.

Nachfolgend soll gezeigt werden, dass die gleiche Problemstellung gemäßBild 2.2
auf verschiedene Weise modelliert werden kann. Die dafür vorgestellten VHDL-Code­
beispiele sollen dazu dienen, dem Leser einen ersten Einblick in die Vielfalt der Mo­
dellierungsstile zu geben, ohne dass auf syntaktische Details geachtet werden muss.

Exemplarisch soll ein 2-zu-1-Multiplexer (MUX) betrachtet werden, dessen Aufga­
be darin besteht, abhängig von einem Steuersignal S eines der beiden Eingangssigna­
le IA oder IB auf den Ausgang Y zu schalten (vgl. Bild 2.3).

1 Als Hardwarebeschreibungssprachen der dritten Generation werden z. B. SystemC [24] und System-
Verilog [25] bezeichnet. Insbesondere SystemC bietet im Gegensatz zu den Sprachen der zweiten Ge­
neration auch eine Hardware-Software-Kosimulation, da SystemC als C++-Klassenbibliothek mit in­
tegriertem Simulationskern implementiert wird.
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Bild 2.3: Schaltermodell eines 2-zu-1-Multiplexers

Diese Funktion kann in zugegebenermaßen etwas sperriger Ausdrucksweise auch
wie folgt beschrieben werden:

Das Ausgangssignal Y erhält den Wert von IA UND wenn gleichzeitig S = 0 ist
ODER den Wert von IB UND wenn gleichzeitig S = 1 ist

Der Multiplexer kann also aus den logischen Funktionen UND, ODER und INVERTER
aufgebaut werden, wobei der Inverter dazu dient, die Aussage S = 0 zu erzeugen.
Dies ist im Logikschaltplan Bild 2.4 dargestellt (eine Übersicht der verwendeten Schal­
tungssymbole findet sich in Bild 3.12).

Bild 2.4: Logikschaltplan des 2-zu-1-Multiplexers

2.3.1 Datenflussmodelle

In einem Datenflussmodell wird das Verhalten der zu entwerfenden Schaltung durch
eine relativ geringe Zahl logischer Grundfunktionen realisiert. Diese Boole’schen
Funktionen werden durch die im Listing 2.1 verwendeten VHDL-Operatoren and, or
und not implementiert. Diese Gatter werden durch lokale Koppelsignale NODE1, . . . ,
NODE3 an den Ein- bzw. Ausgängen untereinander verknüpft (vgl. Bild 2.4). Der Gatter­
ausgang befindet sich jeweils auf der linken Seite des VHDL-Zuweisungsoperators <=.

Im Gajski-Diagramm findet sich diese Art der Modellierung auf der, von innen
gesehen, zweiten Abstraktionsebene der Verhaltensachse.



16 | 2 Modellierung digitaler Schaltungen

Listing 2.1: VHDL-Datenflussbeschreibung für einen 2-zu-1-Multiplexer

architecture DATENFLUSS of MUX is

signal NODE1, NODE2, NODE3: bit; -- lokale Koppelsignale

begin

NODE1 <= IB and S;

NODE2 <= not S;

NODE3 <= IA and NODE2;

Y <= NODE1 or NODE3;

end DATENFLUSS;

2.3.2 Strukturmodelle

In Strukturmodellenwerden die Ein- undAusgänge vonKomponenten, die in einer Bi­
bliothek abgelegt sind, durch lokale Signale miteinander verbunden. Auf dieseWeise
wird eine sogenannte Netzliste aufgebaut. Im Gegensatz zur Datenflussbeschreibung,
bei der die Anzahl der unterschiedlichen logischen Verknüpfungen recht gering ist,
können alle Komponentenmodelle verwendet werden, die zuvor in einer Bibliothek
abgelegtwurden. InVHDLstehenalle ElementederBibliothekmit demNamen„work“
automatisch zur Verfügung. Die in Listing 2.2 dargestellteNetzliste des 2-zu-1-Multiple­
xers verwendet die zuvor in der Bibliothek abgelegten Komponenten UND, INVERTER
und ODER, deren Ein- und Ausgänge mit den Eingangs- und Ausgangssignalen bzw.
den lokalen Signalen des Multiplexers verbunden werden (vgl. Bild 2.4).

Da alle Komponenten selbst aus anderen Komponenten bestehen können, lassen
sich mit Strukturmodellen auch tiefere Entwurfshierarchien beschreiben. Im Gajski-
Diagramm findet sich diese Art der Modellierung ebenfalls auf der zweiten Abstrakti­
onsebene, allerdings auf der Strukturachse.

Listing 2.2: VHDL-Strukturmodell des 2-zu-1-Multiplexers

architecture STRUKTUR of MUX is

signal NODE1, NODE2, NODE3 : bit;

begin

U1: UND port map(IB, S, NODE1);

U2: INVERTER port map(S, NODE2);

U3: UND port map(NODE2, IA, NODE3);

U4: ODER port map(NODE1, NODE3, Y);

end STRUKTUR;



2.4 Kombinatorische und getaktete Logik | 17

2.3.3 Verhaltensmodelle

Bei dieser Art derModellierung soll dasVerhalten der Schaltungdurch Sprachelemen­
te ähnlich wie in einer prozeduralen Programmiersprache dargestellt werden. Abge­
schlossene Hardwarefunktionsblöcke werden durch Prozesse abgebildet. Innerhalb
von Prozessen sind u. a. Schleifen und bedingte Verzweigungen erlaubt.

Diese Art der Modellierung ist sehr flexibel und erfordert zunächst kein vertieftes
Verständnis über die zugrunde liegende Hardware. Entsprechend finden sich Verhal­
tensmodelle, die im Gajski-Diagramm als Register-Transfer-Modell bezeichnet sind,
auf einer höheren Abstraktionsebene als die bisher vorgestellten Modellierungsstile.
Ein entsprechendes Multiplexermodell zeigt Listing 2.3.

Listing 2.3: Verhaltensmodell des 2-zu-1-Multiplexers

architecture VERHALTEN of MUX is

begin

P1: process(IA, IB, S)

begin

if S = '1' then

Y <= IB;

else

Y <= IA;

end if;

end process P1;

end VERHALTEN;

2.4 Kombinatorische und getaktete Logik

Voraussetzung für die Anwendung rechnergestützter Synthesewerkzeuge auf Ver­
haltensebene ist ein spezieller Entwurfsstil. Bei der Register-Transfer-Modellierung
(Register Transfer Level, RTL) werden zwei unterschiedliche Arten digitaler Hard­
ware sorgfältig voneinander getrennt und in unterschiedlichen Entwurfseinheiten
modelliert. Dabei handelt es sich um kombinatorische und getaktete Logik. In den
nachfolgenden Kapiteln werden Sie diverse Hardwarefunktionsblöcke und deren
VHDL-Modelle kennenlernen, sich also eine „Datenbank“ aufbauen, auf die Sie zu­
rückgreifen können, wenn es darum geht, komplexere Systeme zu konzipieren. Dabei
werden Sie in aller Regel zunächst prüfen müssen, ob für die gewünschte Funktion
ein kombinatorischer oder ein getakteter Block geeignet ist.
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In Kapitel 3 wird gezeigt, dass kombinatorische Logik prinzipiell auch durch ein
geeignetes Netzwerk von Schaltern dargestellt werden kann.Wir sprechen daher auch
von Schaltnetzen. Mit getakteter Logik kann hingegen ein bestimmter logischer Schal­
tungszustand gespeichert werden (vgl. Kapitel 13), man spricht von einemSchaltwerk.
Die Speicherung des Logikzustands erfolgt in einem Register und die Abarbeitung er­
folgt zeitlich gesehen sequenziell, weswegen getaktete Logik häufig auch als Register­
logik bzw. sequenzielle Logik bezeichnet wird.

2.4.1 Eigenschaften kombinatorischer Logik

Charakteristisch für kombinatorische Logikbausteine ist die nahezu sofortige Reaktion des Aus­
gangssignals auf Änderungen der Eingangssignale.

Jede Änderung eines der Eingangssignale kann zu einer Änderung des Ausgangssi­
gnals führen. Bild 2.5 zeigt diesesVerhalten amBeispiel einesODER-Gatters (vgl. Kapi­
tel 3.3.3)mit den Eingängen A und B sowie demAusgang Y. Dargestellt ist dasmit dem
VHDL-Simulator ModelSim (vgl. Kapitel 20.2) ermittelte Impulsdiagramm, in dem die
Boole’schenSignalwerte0und 1 entlangder Zeitachsedargestellt sind.DerVerlauf der
Eingangssignale A undBwurde demSimulator vorgegeben und dasAusgangssignal Y
beschreibt das Verhalten des ODER-Gatters. Die Pfeile markieren dieWirkung der Ein­
gangssignale auf den Ausgang. Die z. B. zum markierten Zeitpunkt t = 100ns beob­
achtbare Verzögerung des Ausgangssignals Y resultiert aus der Signallaufzeit durch
das Gatter.

Bild 2.5: Kombinatorisches Schaltverhalten eines ODER-Gatters. Die Pfeile demonstrieren die unmit­
telbare Wirkung der Eingänge A und B auf den Ausgang Y
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2.4.2 Eigenschaften getakteter Logik

Charakteristisch für getaktete Logikbausteine ist die Tatsache, dass sich Ausgangssignale nur
nach einer Pegeländerung (Flanke) eines vorgegebenen Taktsignals ändern können. Dabei kann
ausgewählt werden, ob dies eine ansteigende (0 → 1) oder eine abfallende (1 → 0) Flanke sein
soll.

Das Schaltsymbol und -verhalten eines getakteten D-Flipflops, welches seinen Signal­
wertDamDateneingangnur bei einemWechsel desTaktsignals CLKandenAusgangQ
weiterreicht (vgl. Kapitel 12), zeigt Bild 2.6. Im Gegensatz zur kombinatorischen Logik
reicht eine Änderung des Dateneingangssignals also nicht aus, damit sich ein getakte­
ter Signalausgang ändert (z. B. bei t = 50ns in Bild 2.6). Vielmehr wird das Eingangs­
signal D = 1 erst bei der ansteigenden Flanke von CLK zum Zeitpunkt t = 100ns
übernommen. Das D-Flipflop ist also in der Lage, den bei steigender Taktflanke ein­
gelesenen Signalwert bis zur nächsten Flanke zu speichern. Ähnlich wie bei der kom­
binatorischen Logik erscheint das Ausgangssignal Q wegen der Signallaufzeit durch
das Flipflop bezogen auf die Flanke leicht verzögert. Bild 2.6 macht im Zeitbereich
zwischen t = 250 und 275 ns auch deutlich, dass eine Änderung des Dateneingangs D
nicht immer an den Flipflop-Ausgang weitergereicht wird, also auch „überlesen“ wer­
den kann.

Bild 2.6: Schaltsymbol und Verhalten eines getakteten Logikbausteins D-Flipflop. Die Pfeile zeigen
die Wirkung des Taktsignals CLK auf den Ausgang Q

2.4.3 Modellierung auf Register-Transfer-Ebene

Als in der Praxis sehr erfolgreiches Modellierungskonzept für Digitalschaltungen hat
sich das in Bild 2.7 dargestellte Register-Transfer Modell durchgesetzt:
– Nach der Bearbeitung von Datensignalen innerhalb kombinatorischer Logikblö­

cke werden deren Ergebnisse in Register übertragen.
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– Alle Register übernehmen die Ergebnisse zeitgleichmit demTaktsignal, nachdem
auch der langsamste kombinatorische Block seine Eingangsdaten verarbeitet hat
(s. dazu auch Bild 12.26).

Bild 2.7: Register-Transfer-Modell für digitale Schaltungen

In einer Analogie zur Arbeitsweise eines Fließbands lassen sich die kombinatori­
schen Logikblöcke des RTL-Modells mit den unterschiedlichen Arbeitsschritten der
am Fließband tätigen Arbeiter bzw. Arbeitsroboter und die Register als das mit einer
vorgegebenen Geschwindigkeit fortschreitende Fließband vergleichen. Im Sprachge­
brauch der Digitaltechnik wird das Konzept der in Bild 2.7 dargestellten Schaltung
daher auch als Pipelining bezeichnet.

Eine Verhaltensmodellierung auf Register-Transfer-Ebene (engl. Register Transfer Level, RTL) er­
fordert, dass die kombinatorische Hardware von der getakteten Hardware getrennt, also in unter­
schiedlichen Prozessen (vgl. Kapitel 8) modelliert wird.

Ursache dieser Restriktion sind die Grenzen der VHDL- bzw. Verilog-RTL-Synthese­
werkzeuge. Das in Bild 2.7 dargestellte Verhalten einer gemischt kombinatorischen
und getakteten Schaltung lässt sich in VHDL für die Simulation zwar in einem Pro­
zess modellieren, allerdings wird dieser nur synthesefähig sein, wenn gewisse Codie­
rungsrichtlinien eingehalten werden. Dabei ist festzuhalten, dass der VHDL-Sprach­
umfang für die Synthese auf eine Teilmenge einzuschränken ist, die durch die IEEE-
Norm 1076.3 definiert ist [12]. Für die in Bild 2.7 dargestellte Schaltung bedeutet dies,
dass vier Prozesse erforderlich sind:
– je ein Prozess für die drei kombinatorischen Schaltungsteile,
– ein Prozess für beide getakteten Schaltungsteile.
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2.5 Entwurfsmethodik für programmierbare digitale Schaltungen

Der typische Entwicklungsprozess für eine Digitalschaltung, die in einem program­
mierbaren Baustein implementiert werden soll, ist in Bild 2.8 dargestellt. Er besteht
aus mehreren Teilschritten, deren erfolgreiche Umsetzung durch Verifikations- bzw.
Validierungsschritte überprüft werden sollten. Die Vorgehensweise lässt sichwie folgt
beschreiben:
– Die Entwurfseingabe erfolgt entweder mit einem grafischen Schaltplaneditor, bei

Verwendung einer Hardwarebeschreibungssprache jedoch mit einem Texteditor.
– Anschließendwird eine funktionaleVHDL-Simulationmit demZiel durchgeführt,

zu verifizieren, ob das VHDL-Modell eine geeignete Lösung für die Entwurfsidee
darstellt. Häufig werden die Ergebnisse für einen späteren Vergleich auch abge­
speichert (Datei A).

– Der verifizierte VHDL-Code wird im ersten, als Elaboration bezeichneten Syn­
theseschritt zunächst in einen Schaltplan mit grundlegenden Komponenten der
Digitaltechnik umgewandelt. Dabei bleibt zunächst noch unberücksichtigt, in
welcher Art von programmierbarem Baustein der Entwurf später implementiert
werden soll. Auch wird den nachfolgenden Implementierungswerkzeugen eine
generische RTL-Netzliste zur Verfügung gestellt. Zur Überprüfung des Syntheseer­
gebnisses sollte der Elaborationsschaltplan unbedingt auf Plausibilität analysiert
werden. Als weitere Validierungsmöglichkeit kann eine Post-Synthesis-Simulati­
on durchgeführt werden (Datei B), deren Ergebnis im Vergleich zur funktionalen
Simulation analysiert werden muss.

– Anschließend erfolgt die Hardwareimplementierungsphase, während der die ge­
nerische Netzliste unter Berücksichtigung der in dem vorgesehenen Baustein tat­
sächlich zur Verfügung stehenden Hardwareressourcen optimiert wird. Außer­
dem erfolgt deren Platzierung und Verdrahtung (engl. place and route). Das Er­
gebnis dieser Phase ist ein Technologieschaltplan.

– Für einen taktsynchronen Entwurf muss die maximale Taktfrequenz bestimmt
werden, mit der die Schaltung betrieben werden kann. In dem RTL-Modell von
Bild 2.7 bedeutet dies, dass der kombinatorische Logikblock bestimmt werden
muss, der die längste Laufzeit zwischen jeweils zwei Registern besitzt. Dieser kri­
tische Pfadwird in denmeisten Entwicklungswerkzeugendurch eine automatisch
durchgeführte Statische Timing-Analyse bestimmt.

– Nachfolgend ist zu validieren, dass alle während der Synthese- und Implemen­
tierungsschritte durchgeführten Transformationen korrekt waren, die implemen­
tierte Schaltung also das gleiche Verhalten hat, wie das RTL-Modell. Dazu wird
von der Entwicklungsumgebung der Verilog- oder VHDL-Code eines strukturel­
len Implementierungsmodells so erstellt, dass die tatsächlichen Signallaufzeiten
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Programmierung des 
Logikbausteins

Schaltungseingabe des
 VHDL-Modells

Datei A

RTL-Analyse und
-Synthese

Datei C
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Verifikation:
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VHDL-Simulation

Validierung:
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Bild 2.8: Entwurfsablauf für Digitalschaltungen
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durch die verwendeten Gatter sowie die Verdrahtung berücksichtigt werden. Mit
diesemModell erfolgt eine Post-Implementation-Timing-Simulation, derenErgeb­
nis abgespeichert wird (Datei C).

– Nach Programmierung des Bausteins kann abschließend die Validierung der Ent­
wurfsidee in der Zielhardware erfolgen.

In dem in Bild 2.8 dargestellten Entwurfsablauf kann auf eine technologieunabhän­
gige funktionale Simulation nach der VHDL-Synthese verzichtet werden, wenn die
Schaltung nicht zu komplex ist, der synthesegerecht modellierte VHDL-Code also gut
überschaubar ist und damit das Elaborationsergebnis einfach nachzuvollziehen ist

2.6 Vertiefende Aufgaben

Aufgabe 2.1: Beantworten Sie die folgenden Verständnisfragen:
a) Was versteht man unter dem Begriff „Synthese“?
b) Worin unterscheiden sich Datenfluss-, Struktur- und Verhaltensmodelle?
c) Welche prinzipiellen Unterschiede bestehen zwischen kombinatorischer und ge­

takteter Logik?
d) Welche Aussagen über die Entwurfsschritte für digitale Systeme trifft das Gajski-

Diagramm?
e) Worauf haben Sie zu achten, wenn Sie ein VHDL-Modell auf Register-Transfer-

Ebene erstellen wollen? ◼



3 Boole’sche Algebra

In diesem Kapitel werden die Grundfunktionen der Digitaltechnik eingeführt, deren
theoretischerHintergrund relativ einfach, aber dennoch sehrmächtig ist. Ein algebrai­
sches Modell wurde 1854 von dem Mathematiker George Boole entwickelt. Die erste
technische Anwendung dieser zweiwertigen Boole’schen Algebra wurde 1938 durch
Claude E. Shannon gezeigt, indem er die Algebra auf Serien- und Parallelschaltungen
von Schaltern und Relais anwendete. Auch die heute in der Digitaltechnik verwende­
ten elektronischen Schalter (Transistoren etc.) werden durch die Boole’sche Algebra
modelliert. Aus diesemGrundewird auch häufig der Begriff Schaltalgebra verwendet.
DasKapitel betrachtet die Schaltalgebra zunächst idealisiert, d. h. ohnedie später ein­
zuführenden Schaltverzögerungen der Bausteine.

3.1 Lernziele

Nach Durcharbeiten dieses Kapitels sollen Sie
– die Gesetze der Boole’schen Algebra kennen und diese zur Vereinfachung von

Schaltfunktionen einsetzen können;
– Aufgabenstellungen aus dem Bereich der kombinatorischen Logik in Wahrheits­

tabellen abbilden können;
– in der Lage sein, die Inhalte einer Wahrheitstabelle als disjunktive und als kon­

junktive Normalform abbilden zu können;
– Logikbausteine wie XOR und XNOR kennen und vorteilhaft einsetzen können;
– dieWahrheitstabellen sowie die DIN- und US-amerikanischen Schaltsymbole der

gebräuchlichen Gatter kennen und in der Lage sein, Logikschaltpläne zu erstel­
len.

3.2 Schaltvariable und Schaltfunktionen, Signale

In der Schaltalgebra werden die Konstanten 0 und 1 sowie Variable und Funktionen
verwendet. Schaltvariable, die üblicherweisemit einem Namen (z. B. Y, B1 oder X1EN)
bezeichnet werden, können ebenfalls nur die binären Werte 0 und 1 annehmen. Der
Informationsgehalt der Schaltvariablen beträgt 1 Bit (Binary Digit). Das Verhalten
kann man sich als geöffneten, bzw. geschlossenen Schalter vorstellen.

Mit Schaltfunktionen können Schaltvariable durch spezielle Transformationen,
die auch als Gatterfunktionen bezeichnet werden, ineinander überführt werden.

Y = f(X1, X2, X3, . . .Xn) mit Xi, Y ∈ {0, 1}

https://doi.org/10.1515/9783110706970-003
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Bild 3.1:Modellierung von Schaltfunktionen X bzw. X durch schließende und öffnende Schalter.
Öffner-Schaltfunktionen werden üblicherweise mit einem Querstrich über der Schaltvariablen ge­
kennzeichnet

Das Ergebnis einer Schaltfunktion ist 1, wenn durch die Schalteranordnung ein Strom fließen
kann.

Die physikalische Repräsentation einer Schaltvariablen wird als Signal bezeichnet.
Häufigwerden beide Begriffe auch synonym eingesetzt. Wegen der großen Bedeutung
des Begriffs „Signal“ im Unterschied zu einer „Variablen“ bei der VHDL-Modellierung
sowie zur Unterscheidung von Variablen in Programmiersprachen, wie z. B. C, werde
ich nachfolgend den Signalbegriff verwenden.

3.3 Elementare Schaltfunktionen

Schon eine geringe Anzahl elementarer Schaltfunktionen reicht aus, um ein Grund­
gerüst der Digitaltechnik aufzubauen. Ein möglicher Satz solcher Elementarfunktio­
nen sind NICHT, UND und ODER. In diesemAbschnitt werden diese Gatterfunktionen
mit einem und zwei Eingangssignalen vorgestellt. In der Praxis werden die UND- und
ODER-Schaltfunktionen jedoch auch mit mehreren Eingangssignalen verwendet.

Es sei bereits hier darauf hingewiesen, dass die in diesem Abschnitt zusammen­
gestellten Regeln nur für den idealisierten Fall gelten, dass die Ausgänge der Schalt­
funktionen sofort auf den Eingang reagieren. Schaltzeiten bleiben also zunächst un­
berücksichtigt.

Üblicherweisewird kombinatorische Logik, die durch Schaltfunktionen repräsen­
tiert wird, in Form einer Wahrheitstabelle dargestellt.

In Wahrheitstabellen werden auf der linken Seite alle möglichen Wertekombinationen der Ein­
gangssignale aufgelistet. Auf der rechten Seite findet sich der Boole’scheWert der Schaltfunktion.
Dabei werden die Zeilen der Wahrheitstabelle so angeordnet, dass sie aufsteigenden Binärzahlen
(vgl. Kapitel 5) entsprechen.
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3.3.1 Die NICHT-Schaltfunktion (Inversion)

Die NICHT-Schaltfunktion, häufig auch als Inversion, Komplement oder Negation be­
zeichnet, kann man sich als öffnenden Schalter vorstellen (vgl. Bild 3.1). Die Betäti­
gung des Schalters (Eingangssignal A = 1) ergibt den Wert Y = 0 am Ausgang. Die da­
zugehörige Wahrheitstabelle ist neben dem Schaltsymbol in Bild 3.2 dargestellt.

A Y
0 1
1 0

Bild 3.2: Schaltsymbol und Wahrheitstabelle eines Inverters

Das in den logischen Gleichungen für die Inversion verwendete Symbol ist „¬“ bzw.
ein Querstrich über dem Eingangssignal (Inversionsstrich). Also gilt Y = ¬A = A
(Sprechweise: nicht A). Insbesondere gilt natürlich auch, dass eine doppelte Inversion
wieder das Ausgangssignal ergibt: A = A. Wenn ein kompletter Logikausdruck zu in­
vertieren ist, so muss der Inversionsstrich über den gesamten Ausdruck gezeichnet
werden.

3.3.2 Die UND-Schaltfunktion (Konjunktion)

Die Schaltfunktion UND für zwei Eingänge A und B ist in Bild 3.3 als Reihenschaltung
zweier Schließer dargestellt.

DieWahrheitstabelle zeigt, dass das Ausgangssignal nur dann 1wird, wenn beide
Eingangssignale 1 sind, die Schalter also beide geschlossen sind. Das in der Digital­
technik verwendete Symbol ist „∧“. Die Wahrheitstabelle beschreibt also Y = A ∧ B
(Sprechweise: A und B).

B A Y
0 0 0
0 1 0
1 0 0
1 1 1

Bild 3.3: Schaltfunktion, Schaltsymbol und Wahrheitstabelle eines UND-Gatters mit zwei Eingängen
A und B
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Wegen einer gewissen algebraischen Ähnlichkeit der UND-Verknüpfung mit der
Multiplikation werden derartige Ausdrücke auch als logisches Produkt bezeichnet.
Insbesondere in der angloamerikanischen Literatur wird daher auch der Multiplikati­
onsoperator verwendet bzw. dieser auch einfach weggelassen: A ∧ B = A ⋅ B = AB.

3.3.3 Die ODER-Schaltfunktion (Disjunktion)

Die Funktion ODER mit den beiden Eingängen A und B wird in der Schaltalgebra als
Parallelschaltung zweier Schließer dargestellt (vgl. Bild 3.4).

Das in der Digitaltechnik verwendete Symbol ist „∨“. Die Wahrheitstabelle be­
schreibt also Y = A ∨ B (Sprechweise: A oder B). Hier existiert eine algebraische Ähn­
lichkeit zur Addition, sodass eine ODER-Verknüpfung auch als logische Summe be­
zeichnet wird und die angloamerikanische Literatur häufig den Operator „+“ verwen­
det: A ∨ B = A + B.

B A Y
0 0 0
0 1 1
1 0 1
1 1 1

Bild 3.4: Schaltfunktion, Schaltsymbol und Wahrheitstabelle eines ODER-Gatters mit zwei Eingän­
gen A und B

3.3.4 Boole’sche Funktionen mit mehreren Eingängen

Prinzipiell lassen sich die Boole’schen Schaltfunktionen auch mit mehreren Eingän­
gen darstellen. Die Wahrheitstabelle einer Funktion mit n Eingangssignalen besitzt
dann 2n Zeilen. Charakteristisch für die UND-Verknüpfung ist in jedem Fall, dass die
Ergebnisspalte nur eine einzige 1 enthält, und zwar dort, wo alle Eingangssignale den
Wert 1 haben. Die Wahrheitstabelle des UND-Gatters besitzt also eine minimale An­
zahl von Einsen. Aus diesem Grundwird das Ergebnis der UND-Verknüpfung auch als
Minterm bezeichnet.
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Ein UND-verknüpfter Ausdruck von Signalen wird als Minterm bezeichnet. Häufig verwendet man
auch den Begriff „logisches Produkt“ oder Produktterm.

Die Wahrheitstabelle eines ODER-Gatters mit mehreren Eingängen besitzt genau an
einer Stelle eine 0, und zwar dort, wo alle Eingangssignale 0 sind. Damit besitzt
die Wahrheitstabelle die maximale Anzahl möglicher Einsen. Entsprechend wird ein
ODER-Ausdruck häufig auch als Maxterm bezeichnet.

Ein ODER-verknüpfter Ausdruck von Signalen wird als Maxterm bezeichnet. Häufig verwendetman
auch den Begriff „logische Summe“ oder Summenterm.

Damit können nun die aus dem angloamerikanischen Sprachgebrauch stammenden
Begriffe „Sum of Products“ und „Product of Sums“ definiert werden:

Als Summe von Produkten (engl.: Sum of Products, SOP) werden Terme mit UND-Verknüpfungen
bezeichnet, die untereinander ODER-verknüpft sind.
Als Product of Sums (POS) werden ODER-verknüpfte Ausdrücke bezeichnet, die untereinander
UND-verknüpft sind.

Beispiel 3.1 (Darstellung logischer Ausdrücke in SOP- bzw. POS-Darstellung):

SOP: Y = (A ∧ B) ∨ (C ∧ D ∧ E) ∨ F
POS: Y = (A ∨ B ∨ C ∨ D) ∧ (E ∨ F) ∧ G ◼

3.4 Rechenregeln der Schaltalgebra

Für die Boole’schen Operatoren UND, ODER und NICHT gelten Rechenregeln, die z. B.
mithilfe von Wahrheitstabellen bewiesen werden können.

3.4.1 Theoreme

Die nachfolgenden Theoreme lassen sich anhand der Schaltermodelle leicht überprü­
fen:
– Die Verknüpfung eines Signals Amit den Konstanten 0 und 1 ist in Bild 3.5 darge­

stellt.
– Die Idempotenz (vgl. Bild 3.6) beschreibt die logische Verknüpfung eines Signals

mit sich selbst.
– Die UND- bzw. ODER-Verknüpfung eines Signals mit seinem Komplement zeigt

Bild 3.7.
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Bild 3.5: Darstellung der Null- und Eins-Theorememit Schaltfunktionen

Bild 3.6: Schaltermodell der Idempotenz

Bild 3.7: UND- und ODER-Verknüpfung eines Signals mit seinem Komplement

3.4.2 Kommutativgesetze

Die Kommutativgesetze regeln die Vertauschbarkeit der Operanden bei der UND- bzw.
bei der ODER-Verknüpfung.

A ∧ B = B ∧ A und A ∨ B = B ∨ A (3.1)

Die Operanden der UND-Verknüpfung lassen sich tauschen. Ebenso lassen sich die Operanden der
ODER-Verknüpfung tauschen.
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3.4.3 Assoziativgesetze

Die Assoziativgesetze regeln die Reihenfolge der Ausführung ausschließlicher UND-
bzw. ODER-Operationen.

(A ∧ B) ∧ C = A ∧ (B ∧ C) = A ∧ B ∧ C und
(A ∨ B) ∨ C = A ∨ (B ∨ C) = A ∨ B ∨ C (3.2)

Bei einer reinen UND-Verknüpfung mehrerer Operanden ist die Reihenfolge der paarweisen Aus­
führung der UND-Operation egal. Klammern können auch weggelassen werden. Dieses gilt auch
bei einer reinen ODER-Verknüpfungmehrerer Operanden.

3.4.4 Distributivgesetze

Die Distributivgesetze beschreiben das „Ausklammern“ eines gemeinsamen Operan­
den (hier des Signals A) bei gemischten UND- und ODER-Verknüpfungen.

(A ∧ B) ∨ (A ∧ C) = A ∧ (B ∨ C) und (A ∨ B) ∧ (A ∨ C) = A ∨ (B ∧ C) (3.3)

In UND-verknüpften Termen, die miteinander ODER-verknüpft sind und die einen gemeinsamen
Operanden besitzen, lässt sich dieser UND-verknüpft vor die Klammer ziehen, in der sich einODER-
verknüpfter Ausdruck befindet.
In ODER-verknüpften Termen, die miteinander UND-verknüpft sind und die einen gemeinsamen
Operanden besitzen, lässt sich dieserODER-verknüpft vor die Klammer ziehen, in der sich ein UND-
verknüpfter Ausdruck befindet.

Aufgabe 3.1: Zeigen Sie die Gültigkeit des Distributivgesetzes (A ∧ B) ∨ (A ∧ C) =
A ∧ (B ∨ C) durch Ausfüllen der Wahrheitstabelle und Vergleich der letzten beiden
Spalten.

C B A A ∧ B A ∧ C B ∨ C (A ∧ B) ∨ (A ∧ C) A ∧ (B ∨ C)
0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 1 0 0 0 0 0
0 1 0 0 0 1 0 0
0 1 1 1 0 1 1 1
1 0 0 0 0 1 0 0
1 0 1 0 1 1 1 1
1 1 0 0 0 1 0 0
1 1 1 1 1 1 1 1

Das Distributivgesetz ist dadurch bewiesen, dass die beiden letzten Spalten identisch
sind. ◼
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3.4.5 De Morgan’sche Gesetze

Die de Morgan’schen Gesetze beschreiben, wie Ausdrücke invertiert werden, die aus­
schließlich UND- oder ODER-Verknüpfungen enthalten.

¬(A ∧ B ∧ C ∧ . . . ∧ N) = A ∨ B ∨ C ∨ . . . ∨ N (3.4)

¬(A ∨ B ∨ C ∨ . . . ∨ N) = A ∧ B ∧ C ∧ . . . ∧ N (3.5)

Wennein ausschließlichUND-verknüpfterAusdruckmit beliebig vielen Eingangssignalen invertiert
wird, so entspricht dies einer ODER-Verknüpfung der invertierten Eingangssignale.
Wenn ein ausschließlich ODER-verknüpfter Ausdruck mit beliebig vielen Eingangssignalen inver­
tiert wird, so entspricht dies einer UND-Verknüpfung der invertierten Eingangssignale.

3.4.6 Vereinfachungsregeln

Zur Vereinfachung logischer Ausdrücke können die nachfolgenden Kürzungsregeln
verwendet werden, die sich z. B. über Wahrheitstabellen herleiten lassen:
– Die Adsorptionsgesetze:

A ∧ (A ∨ B) = A ∧ B und A ∨ (A ∧ B) = A ∨ B (3.6)

– Die Absorptionsgesetze:

A ∧ (A ∨ B) = A und A ∨ (A ∧ B) = A (3.7)

– Die Nachbarschaftsgesetze:

(A ∧ B) ∨ (A ∧ B) = B und (A ∨ B) ∧ (A ∨ B) = B (3.8)

Insbesondere die Nachbarschaftsgesetze stellen ein sehr mächtiges Instrument zur
Vereinfachung logischer Ausdrücke dar, welcheswir inKapitel 7 dazu verwendenwer­
den, um eine Vereinfachungssystematik einzuführen (KV-Minimierung).

Die Nachbarschaftsgesetze besagen, dass ein Signal (hier A), welches in zwei Klammern in direkter
und in invertierter Formmit demgleichenOperanden (hier B) und demgleichenOperator verknüpft
wird, weggelassen werden kann.

In den nachfolgenden Beispielen werden die Boole’schen Gesetze angewendet, um
einige der Vereinfachungsregeln zu beweisen.
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Beispiel 3.2 (Nachweis eines Adsorptionsgesetzes):

A ∧ (A ∨ B) = (A ∧ A) ∨ (A ∧ B) = 0 ∨ (A ∧ B) = A ∧ B ◼
Beispiel 3.3 (Nachweis eines Absorptionsgesetzes):

A ∧ (A ∨ B) = (A ∨ 0) ∧ (A ∨ B) = A ∨ (0 ∧ B) = A ◼
Beispiel 3.4 (Nachweis eines Nachbarschaftsgesetzes):

(A ∧ B) ∨ (A ∧ B) = (A ∨ A) ∧ B = 1 ∧ B = B ◼

Aufgabe 3.2: Weisen Sie die folgenden Gesetze durch Anwendung geeigneter
Boole’scher Gesetze nach:
a) Das Adsorptionsgesetz A ∨ (A ∧ B) = A ∨ B
b) Das Absorptionsgesetz A ∨ (A ∧ B) = A
c) Das Nachbarschaftsgesetz (A ∨ B) ∧ (A ∨ B) = B ◼

3.5 Vollständige Systeme

3.5.1 Das Dualitätsprinzip

Die bisherigen Ausführungen zur Boole’schen Algebra haben bereits erkennen las­
sen, dass die UND- und ODER-Verknüpfungen eine gewisse Symmetrie aufweisen, die
durch das Dualitätsprinzip ausgedrückt wird:

Das Dualitätsprinzip besagt, dass man zu jeder Boole’schen Aussage eine dazu duale, gleichwer­
tige Aussage erhält, wennman die Operatoren UND undODER vertauscht und gleichzeitig die Kon­
stanten 0 und 1 tauscht. In Wahrheitstabellen hat der Tausch der Konstanten zur Folge, dass sich
die Reihenfolge der Einträge auf der linken Seite verändert.

Die de Morgan’schen Gesetze sind daher eine direkte Folge des Dualitätsprinzips.

Beispiel 3.5 (Dualitätsprinzip am Beispiel der Verknüpfung eines Signals mit seinem
Komplement (vgl. Bild 3.7)):
Ausgehend von A ∨ A = 1 erhält man durch Anwendung des Dualitätsprinzips den
Ausdruck A ∧ A = 0. ◼
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Beispiel 3.6 (Anwendung des Dualitätsprinzips zur Herleitung der Wahrheitstabelle
des ODER-Gatters aus des UND-Gatters):

B A A ∧ B
0 0 0
0 1 0
1 0 0
1 1 1

Dual⇐󳨐󳨐⇒
B A A ∨ B
1 1 1
1 0 1
0 1 1
0 0 0 ◼

Das bisher behandelte System aus den drei Gattertypen UND, ODER und NICHT stellt
ein vollständiges System dar, da alle Boole’schen Funktionen in diesem System dar­
gestellt werden können.

3.5.2 NAND- und NOR-Gatter

Wie der Tabelle 3.1 zu entnehmen ist, handelt es sich bei NAND- bzw. NOR-Gattern um
Schaltfunktionenmit invertierter UND- bzw. ODER-Funktionalität. Eher selten werden
dafür auch die Operatoren „∧“ bzw. „∨“ verwendet:

A ∧ B = A ∧ B bzw. A ∨ B = A ∨ B (3.9)

Die Schaltungssymbole der NAND- und NOR-Gatter zeigt Bild 3.8.

Tab. 3.1:Wahrheitstabelle für NAND- und NOR-Gatter mit zwei Eingängen

B A A ⊼ B
0 0 1
0 1 1
1 0 1
1 1 0

B A A ⊻ B
0 0 1
0 1 0
1 0 0
1 1 0

Bild 3.8: Schaltungssymbole für NAND-Gatter a) und NOR-Gatter b) mit zwei Eingängen
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Vollständiges System aus NAND-Gattern
Ein vollständiges System aller Boole’schen Verknüpfungen lässt sich auch aus einem
einzelnen Gattertyp realisieren. Bild 3.9 zeigt denAufbau für den Fall, dass nur NAND-
Gatter zur Verfügung stehen¹:

Bild 3.9: Realisierung Boole’scher Grundfunktio­
nen mit NAND-Gattern: a) Inverter, b) UND-Funk­
tion, c) ODER-Funktion, d) SOP-Darstellung

a) Ein Inverter wird aus einem NAND-Gatter aufgebaut, wenn die Eingänge zusam­
mengeschaltet werden oder aber ein Eingang mit 1 belegt wird.

b) EinUND-Gatter lässt sich aus zwei NAND-Gattern aufbauen,wenn das zweite Gat­
ter als Inverter beschaltet wird.

c) Ein ODER-Gatter kann wie folgt umgeformt werden: Zunächst ist die Funktion
doppelt zu invertieren und nachfolgend muss auf der inneren Inversion das de
Morgan’sche Gesetz angewendet werden, welches den zumODERdualen Operan­
denUND liefert. ImErgebnis sind bei einem 2-fach-ODER-Gatter drei NAND-Gatter
erforderlich, von denen zwei als Inverter genutzt werden:

Y2 = A2 ∨ B2 = ¬(¬(A2 ∨ B2)) = ¬(A2 ∧ B2)

1 Die Verwendung von NAND-Gattern, als ausschließlichem Gattertyp geht zurück auf die Zeit, als
MOS-Schaltungen nur aus NMOS-Transistoren aufgebaut wurden. Heute werden integrierte Logik­
schaltungen in CMOS-Technologie, also mit PMOS- und NMOS-Transistoren realisiert. In dieser Tech­
nologie sind NAND- und NOR-Gatter gleichwertige Basisstrukturen (vgl. Kapitel 10).
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d) Ein SOP-Ausdruck wird ebenfalls unter Verwendung einer zweifachen Negation
und des de Morgan’schen Gesetzes umgeformt. Dabei wird der UND-Operand au­
tomatisch in eine NAND-Funktion überführt, womit sich eine zweistufige NAND-
Logik ergibt.

Y3 = (A3 ∧ B3) ∨ (C3 ∧ D3) = ¬((A3 ∧ B3) ∧ (C3 ∧ D3))

Vollständiges System aus NOR-Gattern
In ähnlicher Weise kann ein vollständiges Boole’sches System auch aus NOR-Gattern
aufgebaut werden. Der Wahrheitstabelle Tabelle 3.1 kann man entnehmen, dass ein
Inverter gebildet wird, wenn entweder beide Eingänge zusammengeschaltet werden
oder aber ein Eingang auf 0 gelegtwird. Die invertierteUND-Funktionalität erhältman
wieder durch Anwendung des de Morgan’schen Gesetzes.

Aufgabe 3.3: Zeigen Sie anhand vonWahrheitstabellen, dass das Assoziativgesetz für
die NAND- und NOR-Schaltfunktionen ungültig ist:

(A ∧ B) ∧ C ̸= A ∧ (B ∧ C) bzw. (A ∨ B) ∨ C ̸= A ∨ (B ∨ C) ◼

3.6 Normalformen

Eine Systematik zur Beschreibung von Schaltfunktionen wird durch die Verwendung
von Normalformen erreicht. In der Boole’schen Algebra sind zwei Arten von Normal­
formen üblich. Charakteristisch für Normalformen ist, dass die Min- bzw. Maxterme
alle Eingangssignale der Schaltfunktion entweder in direkter oder in invertierter Form
enthalten. GemäßdemDualitätsprinzip kann jede Zeile einerWahrheitstabelle entwe­
der als Min- oder als Maxterm interpretiert werden.

Tab. 3.2:Min- und Maxtermdefinitionen für eine Schaltfunktion mit drei Eingängen

C B A Minterm Maxterm

0 0 0 m0 = C ∧ B ∧ A M7 = C ∨ B ∨ A
0 0 1 m1 = C ∧ B ∧ A M6 = C ∨ B ∨ A
0 1 0 m2 = C ∧ B ∧ A M5 = C ∨ B ∨ A
0 1 1 m3 = C ∧ B ∧ A M4 = C ∨ B ∨ A
1 0 0 m4 = C ∧ B ∧ A M3 = C ∨ B ∨ A
1 0 1 m5 = C ∧ B ∧ A M2 = C ∨ B ∨ A
1 1 0 m6 = C ∧ B ∧ A M1 = C ∨ B ∨ A
1 1 1 m7 = C ∧ B ∧ A M0 = C ∨ B ∨ A
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Für eine Schaltfunktion mit drei Eingängen soll nachfolgend die in Tabelle 3.2
dargestellte Nummerierung der Terme verwendet werden. Darin entsprechen dieMin­
termindices der binär codierten (vgl. Kapitel 5) Ordnungszahl aller Einsen der zugehö­
rigen Tabellenzeile und die Maxtermindices der binär codierten Ordnungszahl aller
Nullen der Tabellenzeile. Den Min- bzw. Maxtermspalten der Tabelle ist zu entneh­
men, dass alle Minterme eine 1 und alle Maxterme eine 0 liefern.

3.6.1 Disjunktive Normalform (DNF)

Die disjunktive Normalform einer Schaltfunktion ist auf die SOP-Darstellung zurück­
zuführen.

In der disjunktiven Normalform wird eine beliebige Schaltfunktion durch eine disjunktive (ODER-)
Verknüpfung der Minterme realisiert, die in der Wahrheitstabelle eine 1 aufweisen. Die DNF wird
also 1, wenn mindestens ein Minterm eine 1 liefert.

Beispiel 3.7 (Disjunktive Normalformen zweier Schaltfunktionen Y1 und Y2 mit je zwei
Eingängen):

B A Y1 Y2
0 0 1 0
0 1 0 1
1 0 0 1
1 1 1 0

Die DNF enthält genau die Minterme, die in der Ergebnisspalte der Wahrheitstabelle
eine 1 aufweisen. Mit der in Tabelle 3.2 verwendeten Mintermdefinition wird somit:

Y1 = m0 ∨m3 = (B ∧ A) ∨ (B ∧ A)
Y2 = m1 ∨m2 = (B ∧ A) ∨ (B ∧ A) ◼

3.6.2 Konjunktive Normalform (KNF)

Als Folge des Dualitätsprinzips kann eine beliebige Schaltfunktion auch durch eine
POS-Darstellung, also eine konjunktive Verknüpfung vonMaxtermen, dargestellt wer­
den:
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In der konjunktiven Normalform wird eine beliebige Schaltfunktion durch eine konjunktive (UND-)
Verknüpfung der Maxterme realisiert, die in der Wahrheitstabelle eine 0 aufweisen. Die KNF wird
also 1, wenn alle Maxterme eine 1 liefern.

Beispiel 3.8 (Konjunktive Normalform der Schaltfunktion Y1 aus Beispiel 3.7): Die
Schaltfunktion Y1 enthält genau zwei Nullen, deren Maxterme M2 und M1 (von oben
nach unten gezählt) zur konjunktiven Normalform beitragen:

Y1 = M2 ∧M1 = (B ∨ A) ∧ (B ∨ A)
Dies kann durch Anwendung des Distributivgesetzes leicht bewiesen werden:

Y1 = (B ∨ A) ∧ (B ∨ A) = (B ∧ B) ∨ (B ∧ A) ∨ (A ∧ B) ∨ (A ∧ A)
Unter Anwendung der Komplementregel (vgl. Bild 3.7) erhält man den Ausdruck aus
Beispiel 3.7:

Y1 = (B ∧ A) ∨ (B ∧ A) . ◼
Da die konjunktive Normalform die Nullen und die disjunktive Normalform die Ein­
sen derWahrheitstabelle zusammenfasst, kann eine KNF leicht in eine DNF überführt
werden.

Wenn die KNF einer Schaltfunktion gegeben ist, so erhält man die DNF, indem man die KNF der
Umkehrfunktion, also der invertierten Schaltfunktion bildet und diesen Ausdruck mithilfe des de
Morgan’schen Gesetzes invertiert.

Beispiel 3.9 (Es ist die DNF der Schaltfunktion Y2 aus Beispiel 3.7 über die Bildung der
KNF der Umkehrfunktion zu bilden): Die KNF der Umkehrfunktion von Y2 ist:

Y2 = M1 ∧M2 = (B ∨ A) ∧ (B ∨ A) ⇒ Y2 = ¬((B ∨ A) ∧ (B ∨ A))
Y2 = ¬(B ∨ A) ∨ ¬(B ∨ A) = (B ∧ A) ∨ (B ∧ A) ◼

3.7 Realisierung von Schaltfunktionen mit Wahrheitstabellen

Mit Wahrheitstabellen lassen sich Boole’sche Gleichungen für beliebige kombinatori­
sche Logik aufstellen. Dabei wird entweder eine DNF oder eine KNF erstellt.
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Beispiel 3.10 (Herleitung einer Boole’schen Funktion für eine kombinatorische Aufga­
benstellung): Eine digitale Auswerteschaltung mit den Eingängen A, B und C soll mit
dem Signal Y = 1 erkennen, wenn genau zwei nebeneinanderliegende Schalter S1, S2
oder S3 geschlossen sind (vgl. Bild 3.10).

Bild 3.10: Schalteranordnung für das Beispiel 3.10.
Ein geschlossener Schalter bedeutet eine logische
1 (High-Pegel)

Die Lösung erfolgt durchAufstellen derWahrheitstabelle undEintragen einer 1 anden
Stellen, an denen sich auf der linken Seite der Wahrheitstabelle genau zwei Einsen
nebeneinander befinden:

C B A Y
0 0 0 0
0 0 1 0
0 1 0 0
0 1 1 1
1 0 0 0
1 0 1 0
1 1 0 1
1 1 1 0

Die DNF ergibt sich aus der ODER-Verknüpfung der beiden Minterme, die eine 1 erge­
ben:

YDNF = m3 ∨m6 = (C ∧ B ∧ A) ∨ (C ∧ B ∧ A)
Die KNF erhält man aus der UND-Verknüpfung der Maxterme:

YKNF = M7 ∧M6 ∧M5 ∧M3 ∧M2 ∧M0

YKNF = (C ∨ B ∨ A) ∧ (C ∨ B ∨ A) ∧ (C ∨ B ∨ A) ∧ (C ∨ B ∨ A)
∧ (C ∨ B ∨ A) ∧ (C ∨ B ∨ A)
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Dem Vergleich beider Realisierungsformen entnimmt man, dass der Hardwareauf­
wand für die Bildung der DNF bzw. KNF sehr unterschiedlich sein kann. ◼

3.7.1 SOP- und POS-Darstellungen von Wahrheitstabellen in programmierbaren
Bausteinen mit UND/ODER-Logik

Das Beispiel 3.10 hat gezeigt, dass der Hardwareaufwand, dermit der Realisierung der
DNF bzw. der KNF verbunden ist, abhängig von der Anzahl der Nullen bzw. Einsen
sehr unterschiedlich sein kann. Die DNF hat Vorteile in einer Wahrheitstabelle, die
wenige Einsen enthält. Die KNF hat hingegen Vorteile, wenn die Ergebnisspalte der
Wahrheitstabelle wenige Nullen enthält.

Tipp: PLD- bzw. CPLD-Architekturen programmierbarer Bausteine der Digitaltechnik
besitzen Architekturenmit einer UND/ODER-Struktur zur Implementierung kombina­
torischer Logik (vgl. Kapitel 19.3): In derartiger Hardware kann die DNF sofort abge­
bildet werden. Allerdings haben diese Bausteine meist auch Ausgänge, die so konfi­
guriert werden können, dass sie eine Inverterfunktion besitzen. Unter Verwendung
dieses Ausgangsinverters lässt sich auch eine eventuell vorteilhaftere KNF der Um­
kehrfunktion leicht implementieren (vgl. Beispiel 3.9). ◼

3.7.2 Look-Up-Tabellen

In einem System mit m Eingängen enthält die Wahrheitstabelle N = 2m Zeilen. In
diesem System sind k = 2N verschiedene Möglichkeiten von Wahrheitstabellen rea­
lisierbar. Dies zeigt Tabelle 3.3 für das Beispiel m = 2, also N = 4 bzw. k = 16.

Tab. 3.3: Alle 16 Wahrheitstabellen für ein System mit m = 2 Eingangssignalen

B A Y0 Y1 .. . Y6 Y7 Y8 Y9 .. . Y14 Y15
0 0 0 1 0 1 0 1 0 1
0 1 0 0 1 1 0 0 1 1
1 0 0 0 1 1 0 0 1 1
1 1 0 0 0 0 1 1 1 1

In dieser Tabelle erkennt man auf der rechten Seite unter anderem die NOR-Funktion
als Y1, die UND-Funktion als Y8 und die ODER-Funktion als Y14. Wenn nun die ent­
sprechende Wahrheitstabelle durch geeignete Programmierung der Spalten Yi ausge­
wählt werden kann, so bezeichnet man dies als Look-Up-Tabelle (LUT).
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Tipp: In einigen Architekturen programmierbarer digitaler Hardware werden LUTs
zur Implementierung kombinatorischer Logik eingesetzt: FPGAs (vgl. Kapitel 13.1) be­
sitzen eine große Anzahl von LUTs mit meistens m = 4 Eingängen. Jede dieser LUTs
lässt sich individuell als eine der k = 65536 möglichen Wahrheitstabellen konfigu­
rieren.

Y

4
D, C , B, A

Selektierte 
Wahrheitstabelle:

16
Programmier -

wort

LUT 4-Matrix:
65536 Wahrheitstabellen mit 

jeweils 16 Elementen

D ˅ ( C˄B˄A ) = 0xFF08

Bild 3.11: Funktion einer LUT für vier Eingangssignale D, C, B und A. Die Auswahlsignale oberhalb der
strichpunktierten Linie müssen bei der Programmierung angegeben werden und die Auswahlsignale
des darunterliegendenMultiplexers steuern die Funktion der LUT während des FPGA-Betriebs

Bild 3.11 zeigt die Funktionsweise einer derartigen LUT4: Zur Programmierung der
LUT4 werden 16 Bit benötigt, die während der FPGA-Konfiguration an die Eingänge
eines 16:1 Multiplexers gelegt werden und dort zur Selektion einer Wahrheitstabellen­
spalte abgespeichert werden. Die aktuellen Signalwerte der Eingangssignale D, C, B
und A definieren einen der 16 Minterme der programmierten Wahrheitstabelle. Der
zugehörige Signalwert wird auf den Ausgang Y gelegt. In dem Beispiel von Bild 3.11
wird durch das 16-Bit-Programmierwort 0xFF08 eine Wahrheitstabelle selektiert, de­
ren Ergebnisspalte von obennachunten gelesen genaudieser Zahl 0xFF08 entspricht.
Diese Spalte entspricht der Boole’schen Funktion

Y = D ∨ (C ∧ B ∧ A) .
Davon kannman sich leicht überzeugen, wennmandieWahrheitstabelle dieser Funk­
tion mit dem Signal D als MSB und A als LSB aufstellt.

Es bleibt anzumerken, dass in neueren FPGAs (z. B. Artix-7 der Fa. Xilinx) die LUTs
auch 6 Eingänge haben, womit die Logikfunktionalität dieser LUTs drastisch vergrö­
ßert wird. ◼
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3.8 XOR- und XNOR-Logik

DieTabelle 3.3 enthältmit denSchaltfunktionenY6 undY9 zweiweitere Schaltfunktio­
nen, die zur Vereinfachung von logischen Ausdrücken sehr häufig eingesetzt werden:
– Bei Y6 ist zu erkennen, dass diese Schaltfunktion den Wert 1 gerade dann liefert,

wenndie beidenEingängeunterschiedlich sind.Man spricht daher von einemAn­
tivalenzgatter. Eine weitere Bezeichnung leitet sich durch einen Vergleich mit der
Schaltfunktion Y14 ab: Im Gegensatz zu diesem ODER-Gatter enthält Y6 für den
Fall, dass beide Eingänge 1 sind, eine 0, man spricht vom Exclusive-OR. Dies wird
häufig als EXOR oder XOR abgekürzt. Als Operator wird das Symbol 󴀈󴀂󴀠 verwendet.
In Anlehnung an die algebraische Ähnlichkeit zur exklusiven logischen Summe
taucht insbesondere in der angloamerikanischenLiteratur auchdas Symbol⊕ auf.

– Y9 zeigt, dass die Schaltfunktion genau dann 1 wird, wenn beide Eingänge den
gleichen Signalwert 0 oder 1 haben. Man spricht daher von einer Äquivalenzfunk­
tion. Da Y9 zu Y6 invertiert ist, wird häufig auch vom EXNOR- bzw. XNOR-Gatter
gesprochen. Als Operator wird das Symbol↔ verwendet.

3.8.1 SOP- und POS-Darstellungen

Tabelle 3.4 zeigt die Expansion der in Tabelle 3.3 dargestellten Wahrheitstabellen
der XOR- und XNOR-Schaltfunktionen in die SOP- bzw. POS-Darstellungen (vgl. Bei­
spiel 3.8 und Beispiel 3.9). Die Dualität der UND- und ODER-Schaltfunktionen wird
auch in dieser Tabelle deutlich.

Tab. 3.4: SOP- und POS-Darstellungen der XOR- und XNOR-Schaltfunktionen

XOR: A 󴀈󴀂󴀠 B XNOR: A↔ B Herleitung

SOP: (B ∧ A) ∨ (B ∧ A) (B ∧ A) ∨ (B ∧ A) vgl. Beispiel 3.7
POS: (B ∨ A) ∧ (B ∨ A) (B ∨ A) ∧ (B ∨ A) vgl. Beispiel 3.8

3.8.2 XOR- und XNOR-Regeln und -Gesetze

Die in Tabelle 3.5 dargestellten Regeln beschreiben die Antivalenz- und Äquivalenz­
operationen, wenn diese mit den Konstanten 0 oder 1 verwendet werden, bzw. wenn
die Operation mit dem gleichen oder dem invertierten Eingangssignal ausgeführt
wird.
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Tab. 3.5: XOR- und XNOR-Regeln

XOR A 󴀈󴀂󴀠 0 = A A 󴀈󴀂󴀠 1 = A A 󴀈󴀂󴀠 A = 0 A 󴀈󴀂󴀠 A = 1
XNOR A↔ 1 = A A↔ 0 = A A↔ A = 1 A↔ A = 0

Für die Antivalenz- undÄquivalenzfunktionen gelten die in Tabelle 3.6 dargestell­
ten Gesetze.

Tab. 3.6: Gesetze für die XOR- und XNOR-Schaltfunktionen mit zwei und drei Eingangssignalen

Distributivgesetz (A ∧ B) 󴀈󴀂󴀠 (A ∧ C) = A ∧ (B 󴀈󴀂󴀠 C)
(A ∨ B) ↔ (A ∨ C) = A ∨ (B↔ C)

Adsorptionsgesetz A ∧ (A 󴀈󴀂󴀠 B) = A ∧ B
A ∨ (A↔ B) = A ∨ B

De Morgan’sches Gesetz ¬(A 󴀈󴀂󴀠 B) = A↔ B = A↔ B
¬(A↔ B) = A 󴀈󴀂󴀠 B = A 󴀈󴀂󴀠 B

Aufgabe 3.4: Beweisen Sie die in Tabelle 3.6 dargestellten Regeln, indem Sie die
Schaltfunktionen in eine SOP-Darstellung überführen und die Boole’schen Gesetze
anwenden. ◼
Aufgabe 3.5: Zeigen Sie mit einer Wahrheitstabelle, dass das Assoziativgesetz für die
XOR-Verknüpfung gültig ist. ◼

3.8.3 XOR- und XNOR-Logik mit mehr als zwei Eingängen

Wenn eine XOR- bzw. XNOR-Verknüpfungmitmehr als zwei Signalen auszuführen ist,
so gilt für den Fall einer ungeraden Zahl k von Operanden, dass als Operatoren entwe­
der XOR oder XNOR verwendet werden kann. Dies lässt sich dadurch begründen, dass
bei einer ungeradenAnzahl vonOperanden eine gerade Zahl k−1 vonOperatoren ver­
wendet werden muss. Durch die gewünschte Umwandlung von XNOR- in XOR-Gatter
muss jeweils ein Inverter ausgeklammert werden. Es wird insgesamt also eine gera­
de Zahl von Invertern ausgeklammert. Die gerade Anzahl von vorgezogenen Invertern
hebt sich jedoch auf, sodass gilt:

X1 󴀈󴀂󴀠 X2 󴀈󴀂󴀠 . . . 󴀈󴀂󴀠 Xk = X1 ↔ X2 ↔ . . . ↔ Xk für k ungerade (3.10)

Tipp: Ketten von XOR-Operatoren finden sich u. a. in:
– den arithmetischenGrundschaltungen der Digitaltechnik, denVolladdierern (vgl.

Kapitel 11),
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– einfachen Schaltungen zur Überprüfung einer korrekten Datenübertragung, den
Paritätsgeneratoren und -checkern (vgl. Kapitel 9.5).

DurchAnwendung der Gl. 3.10 gibt es dafür alsomehrere Realisierungsmöglichkeiten.
◼

3.9 Vorrangregeln

In komplexeren Schaltfunktionen dienen Vorrangregeln dazu, die Rangfolge der
Schaltfunktionen zu verdeutlichen bzw. zu verändern [3]. Nach DIN 66000 gilt:
1. Außenklammern einer einzeln stehenden Funktion können weggelassen werden.
2. Das Inversionszeichen ¬ bindet stärker als alle anderen Zeichen. Die Operato­

ren ∧, ∨, ∧ und ∨ binden stärker als↔ und 󴀈󴀂󴀠
3. Die Operatoren ∧, ∨, ∧ und ∨ binden untereinander gleich stark, ebenso die Ope­

ratoren↔ und 󴀈󴀂󴀠 untereinander.
4. Werden die Außenklammern einer UND-Verknüpfungweggelassen, welche selbst

Teil einer UND-Verknüpfung ist, so entsteht ein gleichwertiger Ausdruck. Gleiches
gilt für die ODER-Verknüpfung, die Antivalenz und die Äquivalenz.

Leider ist in einigen Softwarepaketen zur Implementierung von Schaltfunktionen die
dritte Vorrangregel nicht implementiert. Ausgehend von der algebraischen Ähnlich­
keit der UND- bzw. ODER-Funktionen binden dort die Operatoren ∧ und ∧ stärker als
die Operatoren ∨ und ∨.
Tipp: Es wird empfohlen, die Rangfolge von gleichartig verknüpften Signalen relativ
zu anderen Signalgruppen, die durch einen anderen Operator verknüpft sind, durch
Klammerung zu verdeutlichen. Ungeklammerte Terme mit unterschiedlichen Opera­
toren sollten vermieden werden. ◼
Beispiel 3.11 (Demonstration der Einsparung von Klammern in Boole’schen Ausdrü­
cken):

Y = ((((A ∧ B) ∨ C) ∨ D) ↔ ((A ∧ B) ∧ ¬(C ∨ D)))
Im ersten Schritt werden die Außenklammern beseitigt. Zudem kannman auf die bei­
den Klammerpaare verzichten, die die Operanden des Äquivalenzoperators definie­
ren:

Y = ((A ∧ B) ∨ C) ∨ D↔ (A ∧ B) ∧ ¬(C ∨ D)
Durch Anwendung des Assoziativgesetzes auf den linken Operanden des Äquivalenz­
operators kann ein weiteres Klammerpaar eingespart werden:

Y = (A ∧ B) ∨ C ∨ D↔ (A ∧ B) ∧ ¬(C ∨ D)
Weitere Vereinfachungen würden die Schaltfunktion verändern. ◼
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Beispiel 3.12 (Vermeidung von Vieldeutigkeiten durch geeignete Klammerung): Die
Darstellung Y = A ∧ B ∨ C ∧ D ist grammatikalisch korrekt, sie stellt jedoch keinen
SOP-Ausdruckdar. Vieldeutigkeitenwerden durchgeeignete Klammerung vermieden:

Y = (A ∧ B) ∨ (C ∧ D) ◼

3.10 Schaltsymbole

Die in der Digitaltechnik verwendeten rechteckigen Schaltsymbole sind leider nicht
einheitlich genormt. In Europa gilt die DIN EN 60617, während im nordamerikani­
schen Raum die Norm ANSI/IEEE Std 91a-1991 gültig ist, in der die alten US-Symbole
weiterhin gültig sind. Beide Normen akzeptieren jedoch die Symbole der jeweils an­
deren Norm. Insbesondere in Schaltplaneditoren sind die US-Symboleweiterhin stark
verbreitet. Dem Leser wird daher geraten, sich mit beiden Darstellungen vertraut zu
machen (vgl. Bild 3.12).

Bild 3.12: Logiksymbole der Boole’schen Alge­
bra nach DIN EN 60617 (links) und ANSI/IEEE Std
91a-1991 (rechts)
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Beispiel 3.13 (Schaltplan eines Antivalenzgatters mit zwei Eingängen in SOP- und
POS-Darstellung):

Bild 3.13: Schaltplanvarianten eines XOR-Gatters ◼

Beispiel 3.14 (Multiplexer): Als Multiplexer (Abkürzung: MUX) werden in der Digi­
taltechnik Schaltungen bezeichnet, die abhängig von einem Steuersignaleingang S
einen von mehreren Eingängen auf den Ausgang schalten. Das Schaltermodell ei­
nes 2-zu-1-Multiplexers mit den Eingängen IA und IB sowie die Schaltsymbole zeigt
Bild 3.14. Da sich auch dieses DIN-Symbol nicht überall durchgesetzt hat, wird nach­
folgend das US-Symbol verwendet.

DieWahrheitstabelle dieses Multiplexers hat drei Eingänge. Sie sollte damit 8 Zei­
len besitzen. Allerdings ist es für den Fall, dass der Schalter nicht betätigt wird (S = 0),
egal, welchen Wert das Signal IB annimmt. Entsprechendes gilt für den Wert von IA,
wenn S = 1 ist. Wir können daher die Wahrheitstabelle durch Einführung von soge­
nannten Don’t-Care-Werten verkürzen.

Input-Don’t-Care-WerteXwerden auf der Eingangsseite derWahrheitstabelle verwendet,wenn der
Wert des Eingangssignals keine Wirkung auf das Ausgangssignal hat. Durch jeden Input-Don’t-
Care-Wert innerhalb einer Zeile der verkürztenWahrheitstabelle werden 2 Zeilen der vollständigen
Wahrheitstabelle repräsentiert. In den zugehörigen Mintermen der Schaltfunktion tauchen Don’t-
Care-Eingangssignale nicht auf.
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Bild 3.14: Schaltermodell a), DIN-Symbol b) und US-Symbol c) eines 2-zu-1-Multiplexers

Tab. 3.7:Wahrheitstabelle eines 2-zu-1-Multiplexers unter Verwendung von Don’t-Care-Werten

Minterme S IB IA Y
m0, m2 0 X 0 0
m1, m3 0 X 1 1
m4, m5 1 0 X 0
m6, m7 1 1 X 1

Der Wahrheitstabelle ist zu entnehmen, dass die Schaltfunktion aus zwei Produktter­
men besteht, in denen jeweils ein Eingangssignal nicht vorkommt. Jeder Produktterm
repräsentiert also zwei Minterme. Den Schaltplan des Multiplexers zeigt Bild 3.15.

Y = (IA ∧ S) ∨ (IB ∧ S) (3.11)

Bild 3.15: Schaltplan des 2-zu-1-Multiplexers ◼
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3.11 Implementierung von Schaltfunktionen mit Multiplexern

Jede kombinatorische Logik lässt sich auchmit geeignet zu beschaltendenMultiplexern beschrei­
ben. Grundlage dafür ist das Expansionstheorem von Shannon (Gl. 3.12).

Mit 2-zu-1-Multiplexern lässt sich eine kombinatorische Gleichung f(An−1, . . ., A0)
nach individuellen Eingangssignalen Ai wie folgt entwickeln:

f(An−1, . . ., A0) = (Ai ∧ f(An−1, . . ., Ai = 0, A0))
∨ (Ai ∧ f(An−1, . . ., Ai = 1, A0)) (3.12)

Bei dieser Entwicklung wird ein SOP-Ausdruck aus zwei Produkttermen gebildet. Der
eine wird aus der UND-Verknüpfung des invertierten Signals Ai und einer Restfunk­
tion gebildet, in der das i-te Signal zu 0 gesetzt wird. Der zweite Produktterm ist die
Konjunktion des nichtinvertierten Signals Ai mit der Restfunktion, in der das i-te Si­
gnal zu 1 gesetzt wird. Ai ist also das Steuersignal des Multiplexers.

Einige FPGA-Technologien (vgl. Kapitel 13.1) verwenden Multiplexer zur Imple­
mentierung kombinatorischer Logik [37, 50, 67]. Eine effiziente Softwareimplemen­
tierung des Expansionstheorems ist somit wesentlicher Bestandteil der zugehörigen
Implementierungswerkzeuge.

Beispiel 3.15 (Implementierung einfacher Schaltfunktionen mit Multiplexern):
a) Die Funktion F1 = A ∧ B lässt sich wie folgt nach A entwickeln:

F1 = (A ∧ (0 ∧ B)) ∨ (A ∧ (1 ∧ B)) = (A ∧ 0) ∨ (A ∧ B)
b) Die Funktion F2 = A 󴀈󴀂󴀠 B kann nach B entwickelt werden (vgl. Tabelle 3.5):

F2 = (B ∧ (A 󴀈󴀂󴀠 0)) ∨ (B ∧ (A 󴀈󴀂󴀠 1)) = (B ∧ A) ∨ (B ∧ A)
DiesesErgebnis entspricht der SOP-DarstellungdesXOR-Gatters inTabelle 3.4. Bild 3.16
zeigt die Beschaltung der Multiplexer beider Funktionen.

Bild 3.16: Implementierung der Schaltfunktionen aus Beispiel 3.15 mit Multiplexern ◼



48 | 3 Boole’sche Algebra

Beispiel 3.16 (Implementierungeiner 2-stufigenSchaltfunktionmitMultiplexern [20]):
Die Funktion F3 = (A ∧ B) ∨ (B ∧ C) ∨ D soll mit Multiplexern realisiert werden. Dazu
wird zunächst nach B entwickelt:

F3 = (B ∧ ((A ∧ 0) ∨ (B ∧ C) ∨ D)) ∨ (B ∧ ((A ∧ 1) ∨ (B ∧ C) ∨ D))
= (B ∧ ((B ∧ C) ∨ D)) ∨ (B ∧ ((A ∨ (B ∧ C) ∨ D))
= (B ∧ ((B ∧ C) ∨ D)) ∨ (B ∧ (A ∨ D) ∨ (B ∧ B ∧ C))
= (B ∧ (C ∨ D)) ∨ (B ∧ (A ∨ D)) = (B ∧ F31) ∨ (B ∧ F32)

mit den Funktionen F31 = C ∨ D und F32 = A ∨ D.
Anschließend wird F31 nach C und F32 nach A entwickelt:

F31 = (C ∧ (0 ∨ D)) ∨ (C ∧ (1 ∨ D)) = (C ∧ D) ∨ (C ∧ 1)
F32 = (A ∧ (0 ∨ D)) ∨ (A ∧ (1 ∨ D)) = (A ∧ D) ∨ (A ∧ 1)

Die zugehörige Schaltung zeigt Bild 3.17.

Bild 3.17: Implementierung der Schaltfunktionen F3 als zweistufige Multiplexerlösung ◼

3.12 Analyse von Schaltnetzen

Aufgabe der Analyse kombinatorischer Schaltungen ist es, aus einem vorgegebenen
Schaltplan die Schaltfunktion in disjunktiver (evtl. auch in konjunktiver) Form herzu­
leiten [3].

Zur Lösung dieser Aufgabewerden in einem ersten Schritt die inneren Signale der
Schaltung mit lokalen Signalnamen Hi bezeichnet. Zur weiteren Analyse bieten sich
zwei Methoden an:
1. Es wird eine Wahrheitstabelle für alle lokalen Signale Hi und Ausgangssignale

erstellt und anschließend die DNF gebildet. Bei der Bildung der Wahrheitstabel­
lenspalten beginnt manan den Eingängen und bildet zuletzt das Ausgangssignal.
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Das Ergebnis ist die DNF, die nachfolgend dahingehend überprüft werden sollte,
ob der Hardwareaufwand weiter minimiert werden kann (vgl. Kapitel 7.2).

2. Die direkte Herleitung einer SchaltfunktionmitminimalemHardwareaufwander­
folgt, indem an den Ausgängen beginnend die Logikfunktionen aller lokalen und
Ausgangssignale als Funktion der Eingangs- bzw. lokalen Signale gebildet wer­
den. Sukzessive werden diese anschließend unter Anwendung der Boole’schen
Gesetze ersetzt und vereinfacht.

Beispiel 3.17 (Herleitung der disjunktiven Normalform für das Schaltnetz in Bild 3.18):

Bild 3.18: Zu analysierendes Schaltnetz

Tab. 3.8:Wahrheitstabelle zur Analyse der Schaltung in Bild 3.18

C B A H4 H3 H2 H1 Y
0 0 0 1 0 0 1 0
0 0 1 0 1 0 0 1
0 1 0 1 1 0 0 1
0 1 1 0 1 0 0 1
1 0 0 1 0 1 1 0
1 0 1 0 1 0 0 1
1 1 0 1 1 1 0 0
1 1 1 0 1 0 0 1

Tabelle 3.8 stellt die nach der ersten Methode aufgestellte Wahrheitstabelle dar. Ob­
wohl die KNF für den hier vorliegenden Fall offensichtlich weniger Terme benötigt,
soll die Schaltfunktion in Tabelle 3.8 für einen Vergleich mit dem zweiten Lösungs­
weg als DNF angegeben werden: Y = m1 ∨m2 ∨m3 ∨m5 ∨m7. Diese Gleichung kann
mit dem Nachbarschaftsgesetz Gl. 3.8 vereinfacht werden.

Die sich nach der zweiten Methode ergebenden logischen Vereinfachungen des
Schaltnetzes aus Bild 3.18 sind:

Y = (H1 ∨ H2) = H1 ∧ H2 = ¬H3 ∧ ¬(A ∧ C) = (A ∨ B) ∧ (A ∨ C) = A ∨ (B ∧ C) (3.13)

Bei dieser Schaltfunktion trägt das links von der ODER-Verknüpfung stehende Signal
mit den Mintermen m1, m3, m5 und m7 zum Ausgangssignal bei und der rechts von
derODER-VerknüpfungbefindlicheAusdruckmit den zweiMintermenm2 undm3. ◼
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In Schaltungen mit Daten- und steuernden Eingängen, ist es häufig sinnvoll, in der
Ausgangssignalspalte der Wahrheitstabelle die Datensignale so anzugeben, dass die
unterschiedlichen Steuerfälle erkennbar sind. Dadurch können in der Wahrheitsta­
belle Spalten eingespart werden. So lässt sich z. B. die in Tabelle 3.7 hergeleitete Wahr­
heitstabelle des 2-zu-1-Multiplexers weiter vereinfachen: Der Tabelle 3.9 ist zu entneh­
men, dass das Signal S die Schaltung so steuert, dass entweder der Dateneingang IA
oder der Dateneingang IB auf den Ausgang durchgeschaltet wird.

Tab. 3.9: Vereinfachte Wahrheitstabelle eines 2-zu-1-Multiplexers mit dem Signal S als Steuerein­
gang

S Y
0 IA
1 IB

Beispiel 3.18 (Funktionssteuerung durch einfache Boole’sche Funktionen): Exempla­
risch soll die steuernde Funktion auch anhand eines NAND-Gatters demonstriert wer­
den: Für S=0 erscheint am Ausgang Y=1 und für S=1 erscheint am Ausgang das inver­
tierte A-Signal.

S A Y
0 0 1
0 1 1
1 0 1
1 1 0

󳨐⇒
S Y
0 1
1 A

◼

Beispiel 3.19 (Schaltnetz mit Steuereingängen): Das in Bild 3.19 gezeigte Schaltnetz
mit den Steuereingängen S1 und S2 soll den Dateneingang A steuern. Dies soll durch
einen Boole’schen Ausdruck bzw. eine Wahrheitstabelle nachgewiesen werden.

Bild 3.19: Schaltnetz mit Steuereingängen S1 und S2
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Tab. 3.10:Wahrheitstabelle zum Schaltnetz in Bild 3.19

S2 S1 H2 H1 Y

0 0 1 A A
0 1 0 1 1
1 0 1 A A
1 1 0 1 0 ◼

Y = H1↔ +S2 = ¬(A ∧ H2) ↔ +S2 = (A ∨ S1) ↔ +S2 (3.14)

Je nachKonfiguration der Steuersignale lässt sich der Eingang also entweder invertiert
oder nichtinvertiert an den Ausgang führen, oder aber es lassen sich am Ausgang die
Konstanten 1 oder 0 einstellen.

Tipp: Der Tabelle 3.10 ist zu entnehmen, dass ein XOR-Gatter als steuerbarer Inver­
ter eingesetzt werden kann: Für S2 = 0 wird der Eingang H1 unverändert an den Aus­
gangweitergereicht, für S2 = 1 wirdH1 jedoch invertiert. Dieswird in einigen program­
mierbarenDigitalbausteinen (PALs und PLAs) dahingehend genutzt, dass sich an den
Ausgängen ein programmierbares XOR-Gatter befindet (vgl. Kapitel 19.3). Wenn die
Schaltungsoptimierung ergibt, dass eine KNF mit weniger Aufwand zu realisieren ist
unddieseDarstellungdieUmkehrfunktion, also die invertierte Formder gewünschten
Schaltfunktion bildet, muss diese Inversion durch den Ausgangsinverter kompensiert
werden. Somit kann in diesen Bausteinen entweder die disjunktive oder die konjunk­
tive Form der zu entwerfenden Schaltungsfunktion gebildet werden. ◼

3.13 Vertiefende Aufgaben

Aufgabe 3.6: Beantworten Sie die folgenden Verständnisfragen:
a) Beschreiben Sie die Bedeutung des Distributivgesetzes der Digitaltechnik.
b) Was beinhalten die de Morgan’schen Gesetze?
c) Was bedeuten die Begriffe Konjunktion und Disjunktion in der Digitaltechnik?
d) Was bedeuten die Begriffe Produktterm, Summenterm, Minterm und Maxterm?
e) Was ist eine konjunktive bzw. eine disjunktive Normalform?
f) Auf welche Weise können Sie die SOP-Darstellung einer Logikfunktion in eine

NAND-NAND-Darstellung überführen?
g) Mit welchem Gattertyp lässt sich ein steuerbarer Inverter realisieren?
h) Wie lautet die SOP-Darstellung eines XOR-Gatters?
i) Welche Funktion besitzt ein Multiplexer? ◼
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Aufgabe 3.7: Stellen Sie für das NOR-Gatter mit negiertem Eingang in Bild 3.20 die
Wahrheitstabelle auf.

Bild 3.20: NOR-Gatter mit invertiertem Eingang ◼

Aufgabe 3.8: Vereinfachen Sie die folgenden Boole’schen Gleichungen mithilfe der
Boole’schen Algebra:
a) Y1 = (X1 ∧ X2 ∧ X3) ∨ (X2 ∧ X3)
b) Y2 = (X1 ∧ X2 ∧ X3) ∨ (X1 ∧ X2 ∧ X3) ∨ (X1 ∧ X2 ∧ X3)

∨ (X1 ∧ X2 ∧ X3) ∨ (X1 ∧ X2 ∧ X3) ∨ (X1 ∧ X2 ∧ X3) ◼
Aufgabe 3.9: Analysieren Sie mit den Regeln der Schaltalgebra die Schaltung in
Bild 3.21. Gehen Sie dazu so vor, dass Sie, vom Ausgang beginnend, die Schaltfunk­
tionen sukzessive ersetzen.

Bild 3.21: Schaltung zu Aufgabe 3.9 ◼
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Aufgabe 3.10: Entwerfen Sie einen programmierbaren Inverter für das Eingangssi­
gnal A. Ein Steuereingang S soll dafür sorgen, dass bei S = 0 der Ausgang Y = A ist
und für S = 1 soll Y = A sein. ◼
Aufgabe 3.11: Bestimmen Sie für die Schaltfunktion Y und die Umkehrfunktion Y aus
der nachfolgendenWahrheitstabelle jeweils die disjunktive Normalform DNF und die
konjunktive Normalform KNF. Zeichnen Sie jeweils die Logikschaltpläne unter Ver­
wendung
a) der DIN-Symbole,
b) der US-Symbole.

C B A Y
0 0 0 1
0 0 1 0
0 1 0 0
0 1 1 0
1 0 0 1
1 0 1 1
1 1 0 0
1 1 1 1 ◼

Aufgabe 3.12: Stellen Sie für die Schaltfunktionen Y1 und Y2 die Wahrheitstabellen
mit drei EingangssignalenaufundbestimmenSiedaraus jeweils dieDNFunddieKNF:
a) Y1(C, B, A) = B ∨ A
b) Y2(C, B, A) = ¬(A ∧ ¬(C ∧ B)) ◼
Aufgabe 3.13: Die in Bild 3.22 dargestellte Schaltung arbeitet fehlerhaft. An den Aus­
gängen der Gatter U1 . . . U6 wurden die in der Wahrheitstabelle angegebenen Signal­
werte gemessen. Ermitteln Sie alle fehlerhaften Gatter und beschreiben Sie die Fehler
so genau wie möglich.

C B A U1 U2 U3 U4 U5 U6
0 0 0 1 1 1 0 0 0
0 0 1 0 1 1 1 0 0
0 1 0 1 1 1 0 0 0
0 1 1 0 1 1 1 0 0
1 0 0 1 1 0 0 0 0
1 0 1 0 1 0 1 0 0
1 1 0 1 0 0 0 1 1
1 1 1 0 0 0 1 0 0

Bild 3.22: Fehlerhafte Schaltung zu Aufgabe 3.13 ◼



4 VHDL-Einführung I

Nachdem im letzten Kapitel die Boole’schen Schaltfunktionen zum Entwurf kombi­
natorischer Logik eingeführt wurden, soll in diesem Kapitel nun vorgestellt werden,
wie sich derartige Modelle mit der Hardwarebeschreibungssprache VHDL modellie­
ren lassen. In diesem Sinne dient dieses Kapitel zugleich einer ersten Einführung in
VHDL.

Mit dem ursprünglichen Ziel einer Dokumentations- und Simulationssprache
wurde VHDL in den 80er-Jahren des vergangenen Jahrhunderts definiert. Erstma­
lig wurde VHDL im Jahre 1987 als IEEE 1076-1987 standardisiert. In den Jahren 1993
wurden größere bzw. 2002 kleinere Änderungen vorgenommen (IEEE 1076-1993 [14],
IEEE 1076-2002). Diese werden ergänzt durch einen Standard für mehrwertige Da­
tentypen [11] sowie einen RTL-Synthesestandard [12, 13]. Nachfolgendwurden weitere
Standardisierungen vorgenommen, die die Version IEEE 1076-2008 definieren [9] bzw.
die aktuell gültige, aber nochwenig verbreitete Version IEEE 1076-2019 definieren. Für
die RTL-Synthese bedeutsam ist der Standard IEEE 1076.6, der als Teilmenge des ge­
samten Sprachumfangs ursprünglich 1999 festgelegt wurde [13] und der letztmals im
Jahr 2004 aktualisiert wurde.

Unabhängig davon wurde unter der Bezeichnung VHDL-AMS [26] eine Spracher­
weiterung definiert, die es ergänzend ermöglicht, auch analoge bzw. gemischt analog-
digitale Systeme zu simulieren.

4.1 Lernziele

Nach Durcharbeiten dieses Kapitels sollen Sie
– die Funktion von entityund architecture in einer VHDL-Beschreibung verstan­

den haben und einfache kombinatorische Logik modellieren können;
– die verschiedenen Schnittstellentypen in der entity-Beschreibung kennen;
– die Bedeutung der Nebenläufigkeit verstanden haben und die verschiedenen ne­

benläufigen Signalzuweisungen kennen und anwenden können.

4.2 Syntaxnotation

Anhand zweier exemplarischer VHDL-Syntaxbeschreibungen soll kurz auf die in die­
sem Buch verwendete Bezeichnungsweise eingegangen werden:
– Grundsätzlich wird VHDL-Code bzw. die VHDL-Syntaxbeschreibung auch im

Fließtext als Schreibmaschinen-Fontdargestellt.
– VHDL-Schlüsselworte sind in den Codebeispielen fett gedruckt.

https://doi.org/10.1515/9783110706970-004
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– Elemente in spitzen Klammern stellen Bezeichner oder andere, untergeordnete
Elemente der Syntaxbeschreibung dar (z. B. <Entitydeklarationen>).

– Die in eckigenKlammernangegebenenSyntaxelemente sindoptional undwerden
in den einführenden Beispielen weggelassen (z. B. [generic( );])

– In geschweiften Klammern { } angegebene Syntaxkonstrukte sind optional und
können beliebig oft wiederholt werden.

– Elemente einer Liste alternativer Möglichkeiten von Syntaxkonstrukten werden
durch den Vertikalstrich | getrennt.

Während die ersten fünf Notationselemente im Listing 4.1 wiederzufinden sind, stellt
die Syntaxbeschreibung in Listing 4.2 ein Beispiel für das letzte Element dar:

Listing 4.1: Erstes Beispiel für die verwendete Notation der VHDL-Syntaxbeschreibungen

entity <Entityname> is

[generic(<Deklaration von Parametern>);]

[port(<Deklaration der Ein- und Ausgänge>);]

[< Entitydeklarationen >;]

end <Entityname>;

architecture <Architekturname> of <Entityname> is

[< Architekturdeklarationen >;]

begin

{<VHDL-Anweisungen>;}

end <Architekturname>;

Listing 4.2: Zweites Beispiel für die verwendete Notation der VHDL-Syntaxbeschreibungen

for <Marke>| others | all:<Komponenten-Name>

use entity <Bibliothek>.<Entityname>(<Architekturname>);

Eine umfassende VHDL-Syntaxübersicht findet der Leser im Anhang des VHDL-Lehr­
buchs [2] oder in dem englischsprachigen Lehrbuch [9].

4.3 Der Aufbau eines VHDL-Modells

Das VHDL-Modell einer Entwurfseinheit besteht grundsätzlich aus zwei Bestandtei­
len:
– Einer entity, in der alle Schnittstellen dieser Entwurfseinheit nach außen dekla­

riert sind. In einem Vergleich eines Platinenentwurfs mit einem VHDL-Quellcode
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stellt die entity einen zu bestückenden Gehäusesockel dar, der bereits auf dem
Board verlötet ist und durch die Art und Bezeichnung der Anschlüsse eindeutig
definiert ist. Eine entity kann ggf. auch parametrisiert werden. So besteht z. B.
die Möglichkeit, einen Addierer so zu modellieren, dass dessen Bitbreite verän­
derbar ist.

– Die architecturebeschreibt die Funktionalität der entity. Jeder entitymuss ei­
ne architecture zugeordnet sein. In obiger Vorstellung beschreibt also die Ar­
chitektur, mit welchem Chip der Sockel bestückt ist. Für die VHDL-Simulation
können für eine entity ggf. mehrere, mit unterschiedlichem Namen bezeichnete
Architekturen existieren, die sich z. B. im Gajski-Diagramm auf unterschiedliche
Abstraktionsebenen beziehen (vgl. Bild 2.2). Für die VHDL-Synthese muss natür­
lich eine der verschiedenen Architekturen ausgewählt werden.

Der VHDL-Code ist im Gegensatz zur Programmiersprache C nicht case-sensitiv, d. h.
er ist unabhängig von Groß- und Kleinschreibung. Die folgenden drei Bezeichner re­
ferenzieren also das gleiche Objekt: EINS, eins, Eins. Trotz der Einführung spezieller
Texteditoren, diedenVHDL-Code farblichunterschiedlichmarkieren,wird jedoch ins­
besondereVHDL-Anfängern empfohlen, die selbst definiertenBezeichner durchGroß­
schreibung von den vordefinierten VHDL-Syntaxelementen zu unterscheiden, die in
diesem Buch durch Kleinschreibung gekennzeichnet sind. VHDL-Bezeichner müssen
aus alphanumerischen Zeichen (mit Ausnahme der Umlaute) oder dem Unterstrich
„_“, der wiederum nicht am Anfang oder Ende eines Bezeichners stehen darf, be­
stehen. Das erste Zeichen muss alphabetisch sein. Reservierte VHDL-Schlüsselworte
wie z. B. and, or, not etc. dürfen selbstverständlich nicht als Bezeichner verwendet
werden.

Beispiel 4.1 (Gültige und ungültige VHDL-Bezeichner):
– Gültige Bezeichner sind z. B.: ABC, aBc, AB123, AB_cd, architektur, und
– Ungültig sind hingegen: Minus-Zeichen, Zähler, 5Bit_Zaehler, architecture, and

◼

4.3.1 Beschreibung einer entity

Durch die generic-Deklaration lässt sich eine entity parametrisieren. Darauf soll in
den einführenden Beispielen jedoch zunächst verzichtet werden. Die Syntax der ver­
einfachten entity-Beschreibung zeigt Listing 4.3:

Die Kommunikation einer entity mit anderen Entwurfseinheiten erfolgt über
port-Signale. In der port-Deklaration erfolgt also die Definition der Ein- und Ausgän­
ge. Bereits hier soll darauf hingewiesen werden, dass bei einer späteren Nutzung der
entity als Komponente eines Strukturmodells, diese Deklaration identisch übernom­
men werden muss.
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Listing 4.3: Syntax einer entity-Deklaration

entity <ENTITY_NAME_1> is

port( {{<PORT_NAME_i>} : <mode> <type_1>;}

);

end <ENTITY_NAME>;

Innerhalb von Architekturen können lokale Signale verwendet werden. Jedes Si­
gnal besitzt einen bestimmten Datentyp. Die Modellierung Boole’scher Logik erfolgt
zunächst mit den Datentypen bit und bit_vector¹. Letzterer dient der Deklaration
von Signalbündeln (Bussen). Üblicherweise wird in der Digitaltechnik das Bit mit der
höchsten Wertigkeit (Most Significant Bit, MSB) mit dem größten Bit-Index deklariert
und die weiteren Bits in absteigender Reihenfolge unter Einbeziehung der 0. Eine ge­
eignete Deklaration für ein 8-Bit-Eingangssignal einer entitywäre also:

MY_BYTE: in bit_vector(7 downto 0);

Möglich ist jedoch auch eine aufsteigende Busdeklaration, bei der der Index 0 das
MSB bezeichnet:

MY_BYTE: in bit_vector(0 to 7);

Jedes Schnittstellensignal besitzt einen der in Tabelle 4.1 angegebenen Port-Modi. Er­
satzschaltbilder für diese Schnittstellentypen zeigt Bild 4.1. Von der Verwendung der
buffer-Schnittstellen ist abzuraten, da deren unterschiedliche Handhabung durch
Simulations- und Synthesewerkzeuge in strukturellen Entwürfen zu inkonsistenten

Tab. 4.1: port-Modi

port-Modus Verwendung

in Das Signal kann nur gelesen (rechte Seite einer Signalzuweisung) oder abgefragt
werden. Die Signalquelle liegt extern.

out Die Signalquelle liegt in der architecture (interne Quelle). Das Signal darf nur auf
der linken Seite einer Signalzuweisung stehen.

buffer Das Signal befindet sich auf der linken Seite einer Signalzuweisung (interne Quelle),
es kann aber auch gelesen werden (rechte Seite der Signalzuweisung).

inout Bidirektionales Signal: Die Quelle liegt zeitweise intern und zeitweise extern. Die
Verwendung erfordert den speziellen Datentyp std_logic (vgl. Kap 10.6).

1 In Kapitel 10.6 wird der Datentyp std_logic eingeführt, der eine weitergehendere Modellierung von
Signalen ermöglicht.



58 | 4 VHDL-Einführung I

Bild 4.1: Ersatzschaltbilder der verschiedenen
VHDL-Signalschnittstellentypen (port-Modi)
einer entity

Aussagen führen kann. Eine inout-Schnittstelle sollte nur dann verwendet werden,
wenn der Signalfluss temporär in beide Richtungen geht. Dieser Fall erfordert zudem
die Verwendung eines besonderen Datentyps für das Schnittstellensignal. Aus die­
sem Grunde wird in nahezu allen VHDL-Beispielen in diesem Lehrbuch nur von den
in- und out-Schnittstellen Gebrauch gemacht. Ergänzend sollen die nachfolgenden
VHDL-Syntaxelemente eingeführt werden:
– Kommentare beginnen an beliebiger Stelle einer Zeile mit zwei Minuszeichen „–“

und enden am Ende einer Zeile.
– Vollständige VHDL-Anweisungen werden mit einem Semikolon „; “ abgeschlos­

sen. Zum Trennen von Teilen einer Anweisung dienen entweder spezielle Schlüs­
selwörter (z. B. with, select, when) oder aber in einigen Syntaxkonstrukten ein
Komma oder ein Punkt.

– Es ist ebenso erlaubt, Anweisungen über mehr als eine Zeile zu verteilen, wie es
auch erlaubt ist, eine Zeile mit mehreren Anweisungen zu füllen.

4.3.2 Aufbau einer architecture

Die Funktion einer bestimmten Entwurfseinheit wird durch eine architecture be­
schrieben. Diese besitzt zwei Teile (vgl. Listing 4.1):
– ImDeklarationsteil werden z. B. lokale Signale, die nicht nach außen geführt wer­

den, oder aber Komponenten, die in einem Strukturmodell verwendet (instanzi­
iert) werden, deklariert.

– Im Anweisungsteil, der durch einen begin-end-Rahmen gekennzeichnet ist, fin­
den sich die VHDL-Anweisungen, die die digitale Hardware repräsentieren. Dies
können sein:
– nebenläufige Signalzuweisungen
– Prozesse
– Komponentenmodule aus einer Bibliothek
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Die einfachste Möglichkeit, das Verhalten digitaler Schaltungen zu beschreiben, bie­
ten die nebenläufigen Signalzuweisungen. Die beiden anderen Varianten werden in
den Kapitel 8 bzw. 11.7 eingeführt.

4.3.3 Nebenläufige Signalzuweisungen

Verglichen mit prozeduralen Programmiersprachen wie z. B. C entsprechen Signal-
zuweisungendenWertzuweisungender Programmiersprache:Auf der linkenSeite des
Zuweisungsoperators „<=“ befindet sich das Signal, dem ein neuer Signalwert zuge­
wiesen wird. Als Signalwert kommen infrage:
– die in Apostroph zu schreibenden Bit-Konstanten ’0’ und ’1’, die den entspre­

chenden binären Werten entsprechen (z. B. Y <= ’0’;);
– inAnführungszeichen zu klammernde bit_vector-Konstanten eines Busses (z. B.

E <= "1010";);
– ein logischer Ausdruck, in dem Signale mit logischen Operatoren verknüpft wer­

den (z. B. Y <= A and B;).

Alle nebenläufigen Signalzuweisungen einer Architektur, sowie alle in Kapitel 8.2 einzuführenden
Prozesse einer architecture werden parallel ausgeführt.

Da der Begriff der Nebenläufigkeit denjenigen, die bereits eine Programmiersprache
beherrschen, häufig ein wenig fremd erscheint, soll dieser nachfolgend aus der Sicht
der Synthesesemantik charakterisiert werden:

Jede nebenläufige Anweisung, bzw. jeder Prozess repräsentiert einen Hardwarefunktionsblock,
der zeitlich völlig unabhängig von allen anderen Funktionsblöcken aktiviert werden kann.

Bezogen auf die VHDL-Modellierung hat dies die folgenden Auswirkungen:
– Es ist egal, an welcher Stelle innerhalb der architecture sich eine nebenläufige

Anweisung bzw. ein Prozess befindet. Die Reihenfolge der Anweisungen inner­
halb der architecture ist also unerheblich.

– Der Simulatormuss dafür sorgen, dass alle nebenläufigen Anweisungen bzw. Pro­
zesse zumgleichen physikalischen Zeitpunkt so abgearbeitet werden, dass die im
VHDL-Code vorgegebeneReihenfolge unerheblich ist. DasKonzept eines ereignis­
gesteuerten Simulators wird in Kapitel 8.3 vorgestellt.

Wir unterscheiden drei Arten von nebenläufigen Anweisungen: die unbedingte, die selektive und
die bedingte Signalzuweisung.
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– Unbedingte Signalzuweisung: Dem Signal wird eine Signalkonstante oder ein
Boole’scher Ausdruck zugewiesen.

– Selektive Signalzuweisung: Es existiert ein durch das Schlüsselwort select be­
zeichnetes Selektionssignal, welches bestimmte, durch das Schlüsselwort when
bezeichnete Werte annehmen kann. Abhängig von dem Wert des Selektionssig­
nals kann demAusgangssignal ein unterschiedlicher Signalwert zugewiesen wer­
den.

– Bedingte Signalzuweisung: Dem Ausgangssignal werden unterschiedliche Sig­
nalwerte zugewiesen, je nachdem ob einer von ggf. verschiedenen Bedingungs­
ausdrücken, die sich hinter den Schlüsselworten when bzw. else when befinden,
erfüllt ist.

Das Listing 4.5 zeigt ein vergleichendes Codebeispiel für die drei Arten von nebenläu­
figen Signalzuweisungen.

4.3.4 Logikoperatoren in VHDL

Die VHDL-Logikoperatoren not, and, or, nand, nor, xor und xnor können auf der rech­
ten Seite von Signalzuweisungen verwendet werden. Sie arbeiten mit Operanden vom
Typ bit, bit_vector oder boolean. Die Operanden sowie das Ergebnis der Operation
müssen vom gleichen Datentyp sein.

type bit is ('0', '1');

type boolean is (false, true);

Die erlaubten Signalwerte des Datentyps bit sind somit wie bereits erwähnt die Bit­
konstanten ’0’und ’1’, währenddieKonstantentrueund falsenurbeiVerwendung
des Datentyps boolean zulässig sind. Dieser Datentyp wird üblicherweise verwendet,
um innerhalb eines Verhaltensmodells abstrakte logische Bedingungen zu erzeugen,
mit denen das Modellverhalten gesteuert werden soll. Zur Erzeugung von Signalen
sind die Datentypen bit und bit_vector vorzuziehen.

Falls ein Logikoperator auf ein Bussignal angewendet wird, so gilt dieser bitwei­
se. Das bedeutet, dass die spezifizierte logische Verknüpfung auf alle Bits des Bus­
ses angewendet wird. Dies impliziert, dass die Bitbreiten der Operanden gleich sein
müssen. Die Priorität verschiedener logischen Operatoren sollte durch Klammerung
verdeutlicht werden. Wenn mehr als zwei Signale durch den gleichen Logikoperator
verknüpft werden sollen, so muss die Reihenfolge der Abarbeitung bei den nichtasso­
ziativen Operatoren nand und nor ebenfalls durch Klammerung verdeutlicht werden.
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Beispiel 4.2 (Klammerung von Logikoperationen):

Y <= not (A and B and C); -- NAND3, also ein NAND mit 3 Eingaengen

Y <= (A nand B) nand C; -- ist erlaubt, aber kein NAND3

Y <= A nand B nand C; -- ist falsch; Syntaxfehler ! ◼
Beispiel 4.3 (VHDL-Datenflussmodell einer einfachen kombinatorischen Logik): Für
die in Bild 4.2 dargestellte Schaltung soll ein VHDL-Datenflussmodell erstellt werden.

Bild 4.2: Kombinatorische Logik für Beispiel 4.3

Listing 4.4: VHDL-Datenflussmodell für die Schaltung in Bild 4.2

entity TEST is

port( A, B, C : in bit; -- Eingangssignale

X, Y : out bit); -- Ausgangssignale

end TEST;

architecture ARCH1 of TEST is

signal TEMP: bit; -- Deklaration eines lokalen Koppelsignals

begin

TEMP <= A and B; -- Zuweisung an das Koppelsignal

Y <= TEMP and C;

X <= TEMP; -- Kopie als Ausgangssignal

end ARCH1; ◼

An diesem ersten vollständigen VHDL-Code sollen einige Punkte hervorgehoben wer­
den:
– Da die in- bzw. out-Port-Signale nur auf der rechten bzw. der linken Seite einer

Signalzuweisung stehen dürfen, der Ausgang des linken UND-Gatters jedoch als
Eingang für das rechte UND-Gatter benötigt wird, muss im Deklarationsteil der
architecture mit der signal-Anweisung ein lokales Signal deklariert werden,
welches hier den Namen TEMP erhalten hat. Derartige Signale dienen als Koppel­
signale zwischen den einzelnen Funktionsblöcken bzw. Komponenten innerhalb
der architecture.
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– Der Ausgang des linken UND-Gatters ist gleichzeitig das Port-Ausgangssignal X.
Daher muss TEMP in einer zusätzlichen Signalzuweisung auf den Ausgangsport
kopiert werden.

– Zur Erinnerung sei darauf hingewiesen, dass die Reihenfolge der drei Signalzu­
weisungen in der architecture beliebig ist. Dies ist in der Nebenläufigkeit aller
Signalzuweisungen bzw. Prozesse auf architecture-Ebene begründet.

Prinzipiell wäre es in Listing 4.4möglich gewesen, für das Ausgangssignal X den Port-
Modus buffer festzulegen.Dieser hättedasSignalXauf der linkenundauf der rechten
Seite des Zuweisungsoperators erlaubt und man hätte auf die Deklaration des loka­
len Signals verzichten können. Wegen der oben beschriebenen Nachteile dieses Port-
Modus ist davon jedoch abzuraten.

Beispiel 4.4 (Wahrheitstabelle eines 2-zu-1-Multiplexers mit nebenläufigen Anwei­
sungen): Die Funktion des in Bild 3.15 dargestellten Multiplexers soll durch ein Low-
aktives Freigabesignal E (repräsentiert durch den VHDL-Bezeichner „nE“) ergänzt
werden: Die Multiplexerfunktion soll also nur dann gegeben sein, wenn das Freiga­
besignal den Wert ’0’ annimmt. Andernfalls soll das Ausgangssignal Y den Wert ’0’
annehmen. Die entsprechende Wahrheitstabelle unter Verwendung von Don’t-Care-
Werten zeigt Tabelle 4.2.

Tab. 4.2:Wahrheitstabelle eines 2-zu-1-Multiplexers mit Freigabeeingang E. Das Selektionssignal ist
S und die beiden Signaleingänge sind IA und IB

Minterme E S IB IA Y
m8,. . . ,m15 1 X X X 0
m4, m5 0 1 0 X 0
m6, m7 0 1 1 X 1
m0, m2 0 0 X 0 0
m1, m3 0 0 X 1 1 ◼

Der Code in Listing 4.5 demonstriert, dass sich der Multiplexer aus Beispiel 4.4 prinzi­
piell mit allen nebenläufigen Anweisungen, repräsentiert durch die Ausgangssignale
Y1, Y2 und Y3, modellieren lässt. Die Simulation des Modells zeigt Bild 4.3. Der zeit­
liche Verlauf der Eingangssignale IA, IB, S und nE wurde dabei extern vorgegeben.
Es ist erkennbar, dass alle Ausgangssignale Y1, Y2 und Y3 in gleicher Weise auf die
Ansteuerung des Multiplexers reagieren.
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Listing 4.5: VHDL-Beschreibung eines 2-zu-1-Multiplexers unter Verwendung nebenläufiger Signal­
zuweisungen: Es soll ein Multiplexer gemäß der Wahrheitstabelle in Tabelle 4.2 realisiert werden

entity MUX2_1 is

port( IA, IB : in bit; -- Dateneingaenge

S : in bit; -- Selektionssignal

nE : in bit; -- Freigabe (Low aktiv)

Y1, Y2, Y3 : out bit); -- Ausgangssignale

end MUX2_1;

architecture MUX of MUX2_1 is

begin

-- unbedingte Signalzuweisung:

Y1 <= (IA and not nE and not S) or

(IB and not nE and S);

-- selektive Signalzuweisung:

with S select

Y2 <= (IA and not nE) when '0',

(IB and not nE) when '1';

-- bedingte Signalzuweisung:

Y3 <= (IA and not nE) when S = '0' else (IB and not nE);

end MUX;

Bild 4.3: Simulation des VHDL-Modells aus Listing 4.5. Das Verhalten der Ausgangssignale Y1, Y2
und Y3 ist identisch
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Bild 4.4: Syntheseergebnis des VHDL-Codes aus Listing 4.5

Das Syntheseergebnis des VHDL-Modells ist in Bild 4.4 dargestellt. Darin ist Folgendes
hervorzuheben:
– Das Eingangssignal nE wird den vier UND-Gattern am Eingang der Schaltung in­

vertiert zugeführt, denn die Multiplexerfunktion soll nur für E = 0 erfolgen.
– Die unbedingte Signalzuweisung Y1 wird direkt unter Verwendung von AND-Gat­

ternmit drei Eingängen und einem 2-fach-ODER-Gatter gemäß der in Bild 3.15 dar­
gestellten DNF des Multiplexers in Boole’sche Logik umgesetzt.

– Für die selektive und die bedingte Signalzuweisung werden hierarchische Blöcke
Y2_imp bzw. Y3_imp erzeugt. Die Multiplexer-DNF aus Bild 3.15 wird hier inner­
halb dieser Blöcke realisiert.

Bei der Implementierung des VHDL-Modells in einen CPLD-Baustein (vgl. Kapitel 19.4)
werden die logischen Gleichungen in disjunktiver Normalform realisiert. Der soge­
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nannte Fitter-Report weist für alle drei Ausgangssignale die gleiche logische Funktion
auf, die auch aus Bild 4.4 abzulesen ist:

Y1 <= ((NOT nE AND S AND IB) OR ( NOT nE AND NOT S AND IA))

Wahrheitstabellen lassen sich sehr einfach mit selektiven Signalzuweisungen imple­
mentieren. Exemplarisch soll dafür die Wahrheitstabelle eines Volladdierers model­
liert werden. Ein Volladdierer hat die Aufgabe, zwei einzelne Bitwerte an den Eingän­
gen A und B zu addieren und dabei den Signalwert eines Übertragseingangs CIN zu
berücksichtigen. Entsprechend werden am Ausgang zwei Signale gebildet: das Sum­
mationsergebnis SUM und ein Übertragsausgang COUT (vgl. Kapitel 11.8). Die Wahr­
heitstabelle des Volladdierers zeigt Tabelle 4.3 und Schaltsymbole das Bild 4.5. Der
Tabelle ist zu entnehmen, dass SUM immer dann gesetzt wird, wenn entweder eins
der vorhandenen Eingangsbits gesetzt ist oder alle drei Eingangsbits gesetzt sind. Das
COUT-Signal wird immer dann gesetzt, wenn mindestens zwei der drei Eingänge ge­
setzt sind.

Tab. 4.3:Wahrheitstabelle eines Volladdierers

CIN B A COUT SUM
0 0 0 0 0
0 0 1 0 1
0 1 0 0 1
0 1 1 1 0
1 0 0 0 1
1 0 1 1 0
1 1 0 1 0
1 1 1 1 1

Bild 4.5: Volladdiererschaltsymbole für Blockdiagramme a) bzw. Datenflussbeschreibungen b)
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Listing 4.6: VHDL-Modell eines Volladdierers mit selektiver Signalzuweisung

entity FULL_ADD is

port( A, B, CIN : in bit ;

SUM, COUT : out bit );

end FULL_ADD;

architecture FA_1 of FULL_ADD is

signal YINT1: bit_vector(2 downto 0);

signal YINT2: bit_vector(1 downto 0);

begin

YINT1 <= (CIN,B,A); -- Aggregat zur Buendelung von einzelnen Bits

with YINT1 select

YINT2 <= "00" when "000",

"01" when "001",

"01" when "010",

"10" when "011",

"01" when "100",

"10" when "101",

"10" when "110",

"11" when "111";

SUM <= YINT2(0);

COUT <= YINT2(1);

end FA_1;

Zu dem in Listing 4.6 formulierten VHDL-Code sind die folgenden Anmerkungen zu
machen:
– Die Eingangs- bzw. Ausgangssignale wurden jeweils zu Bussignalen YINT1 bzw.

YINT2 zusammengefasst. Dazu mussten diese Signale als 2- bzw. 3-Bit breite lo­
kale Signalvektoren vor dem begin der Architektur deklariert werden. Die Zuwei­
sung der einzelnen Bits erfolgt durch unbedingte nebenläufige Signalzuweisun­
gen, deren Position innerhalb der VHDL-architecturebeliebig ist. Eine derartige
Zusammenfassung von Signalen zu Bussen erfordert natürlich keinen Hardware­
mehraufwand.

– Der Eingangsbus YINT1 wird durch ein sogenanntes Aggregat beschrieben. Dies
ist die Klammerung von einzelnen Bits zu einem Signalvektor: Das nach der öff­
nenden Klammer stehende Signal CIN entspricht demhöchstwertigen Bit und das
vor der schließenden Klammer stehende Signal A dem niederwertigen Bit. Die ge­
samte Bitbreite auf der linken und rechten Seite der Signalzuweisungmuss natür­
lich gleich sein. Die direkte Verwendung des in Klammern gefassten Aggregataus­
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drucks in der Prüfbedingung der selektiven Signalzuweisung ist nicht erlaubt, da
hier ein lokal statischer Prüfausdruck stehen muss [9].

– In der selektiven Signalzuweisung, die die Wahrheitstabelle abbildet, erfolgt die
Abfrage des YINT1-Busses bzw. die Zuweisung an den YINT2-Bus durch Bit-String-
Konstanten, die inApostroph zu klammern sind. Der Vergleich von Tabelle 4.3mit
Listing 4.6 zeigt, dass sich die drei Eingangssignale (also die linke Seite derWahr­
heitstabelle) in den when-Bedingungen (also auf der rechten Seite der einzelnen
Codezeilen) wiederfinden.

– Die Ausgangssignale SUM und COUT werden durch zwei unbedingte Signalzu­
weisungenmit indiziertem Zugriff auf das YINT2-Bussignal definiert. In derWahr­
heitstabelle ist COUT das höherwertige und SUM das niederwertige Bit. Als Ersatz
für diese zwei Zuweisungen wäre hier auf der linken Seite der Signalzuweisung
auch ein Aggregat möglich: (COUT, SUM) <= YINT2;

Das in Bild 4.6 gezeigte Simulationsergebnis, bei dem die zeitliche Abfolge der Ein­
gangssignale entsprechend den Zeilen der Wahrheitstabelle gewählt wurde, ent­
spricht den Erwartungen aus Tabelle 4.3.

Bild 4.6: VHDL-Simulation des Volladdierers. Der vorgegebene zeitliche Verlauf der Eingangssignale
entspricht den Zeilen der Tabelle 4.3 von oben nach unten

Tipp: In Kapitel 11.8.2 wird gezeigt, dass Volladdierer z. B. in Mikroprozessoren so zu
Ketten verschaltet werden, dass damit Zahlenmit wählbarer Bitbreite verarbeitet wer­
den können. Eine einfache Erweiterung des Volladdierers erlaubt auch die alternative
Ausführung einer Additions- oder Subtraktionsoperation. ◼

Aufgabe 4.1: Es ist das VHDL-Modell eines Paritätsbitgenerators für gerade Parität zu
entwerfen, welches die Übertragung von drei Datenbits A, B und C sichern soll.

Generell sind Paritätsbits dazu geeignet, bei einer Datenübertragung festzustel­
len, ob es dabei zu Übertragungsfehlern von maximal einem Bit gekommen ist (1-Bit-
Fehlererkennung), vgl. Kap 9.5. Ein Paritätsgenerator hat dabei die Aufgabe, die Da­
tenbits des Senders durch ein zusätzliches Bit zu ergänzen, welches zusammen mit
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den Datenbits übertragen wird. Ein Paritätschecker überprüft dann imDatenempfän­
ger, ob die empfangenen Datenbits zu dem empfangenen Paritätsbit passen. Man un­
terscheidet:
– Gerade Parität P_E: Die gesamte Anzahl aller zu übertragenden Einsen unter Ein­

beziehung des Paritätsbits ist gerade.
– Ungerade Parität P_O: Die gesamte Anzahl aller zu übertragenden Einsen unter

Einbeziehung des Paritätsbits ist ungerade.
Tabelle 4.4 zeigt die in einem Paritätsbitgenerator zu implementierende Wahrheitsta­
belle für ungerade Parität P_O. Die Spalte für gerade Parität P_E ist leicht zu ergänzen.

Tab. 4.4:Wahrheitstabelle für einen Paritätsbitgenerator mit drei Datenbits A, B und C

C B A P_O P_E
0 0 0 1
0 0 1 0
0 1 0 0
0 1 1 1
1 0 0 0
1 0 1 1
1 1 0 1
1 1 1 0

a) Ergänzen Sie die P_E-Spalte der Tabelle 4.4.
b) Leiten Sie die DNF für P_E her.
c) Vereinfachen Sie die DNF, indem Sie XOR- oder XNOR-Gatter verwenden. Dazu

gibt es zwei Lösungsansätze:
i) Klammern Sie aus den Mintermen jeweils den Operanden C bzw. C aus und

fassen Sie jeweils zwei Minterme gemäß der SOP-Ausdrücke in Tabelle 3.4
mit identisch ausgeklammerten C-Operanden zusammen. Wiederholen Sie
die Zusammenfassung auch für den C-Operanden.

ii) Unter Verwendung der Wahrheitstabellen von XOR- bzw. XNOR-Gattern mit
zwei Eingängen können Sie zunächst die vier Minterme mit C = 0 bzgl. der
Operanden A und B zusammenfassen. Durch Vergleich der Bitmuster der ers­
ten vier mit den letzten vier Mintermen können Sie nun C durch Wahl eines
geeigneten Boole’schen Operators hinzufügen. Erinnern Sie sich daran, dass
ein XOR-Gatter die Funktion eines programmierbaren Inverters besitzt.

d) Entwerfen Sie den VHDL-Code des Paritätsbitgenerators für gerade Parität
PARGEN.VHD. Beschreiben Sie dazu die Architektur I) auf Gatterebene durch ei­
ne Boole’sche Gleichung und II) durch ein Verhaltensmodell, indem Sie eine
selektive Signalzuweisung verwenden. Zeigen Sie durch VHDL-Simulationen,
dass beide Modelle das in der Tabelle 4.4 dargestellte Verhalten aufweisen. ◼
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4.4 Das Konzept von VHDL-Testbenches

In Bild 4.6 wurde die Korrektheit des Entwurfs durch funktionale Simulation des Voll­
addierermodells nachgewiesen. Dabei erfolgt die Überprüfung spezieller Schaltungs­
zustände bzw. -übergänge. Bild 4.7 zeigt, dass die Eingangssignale der zu untersu­
chenden Schaltung (engl. Device Under Test, DUT) mit geeigneten Eingangssignalen
(Stimuli) belegt werden und die Reaktion der Ausgangssignale analysiert wird. Die­
ser Teil einer Testbench wird häufig als Response-Monitor bezeichnet. Ein spezieller
Test, z. B. die Ansteuerung mit den Signalwerten einer einzelnen Zeile einer Wahr­
heitstabelle, wird als Testvektor bezeichnet. Testbenches dienen ausschließlich der
Simulation und sind nicht synthesefähig.

Bild 4.7: Verifikation eines Modells mit einer Simulations-Testbench

Im Stimulusgenerator kommt erstmals das Zeitverhalten eines VHDL-Modells zum
Tragen, denn die unterschiedlichen Testvektoren müssen nacheinander angelegt
werden.

Die Analyse des Schaltungsverhaltens im Response-Monitor erfolgt am einfachs­
ten dadurch, dass die Ausgangssignale in einem Timing-Diagramm dargestellt wer­
den. Alternativ können aber auchdie für die Testvektoren erwartetenAusgangssignale
mit den tatsächlichenAusgangssignalen desModells verglichenwerden. Dazu dienen
assert-Anweisungen, in denen z. B. eine Textausgabe auf der Simulationskonsole er­
zwungen werden kann, wenn die Schaltung nicht den erwarteten Wert besitzt. Die
Syntax der in diesem Buch verwendeten assert-Anweisung ist:

assert <Boole'scher Ausdruck> [report "<Textstring>"];

In dieser Anweisungwird ein Boole’scher Ausdruckgeprüft und dieAusgabe des Text­
strings erfolgt, falls dieser nicht wahr ist. Es handelt sich damit also um eine Anwei­
sung, in der die im Boole’schen Ausdruck spezifizierte Behauptung überprüft wird.

Nachfolgend soll eine VHDL-Testbench für einen Paritätsgenerator mit ungera­
der Parität entworfen werden (vgl. Aufgabe 4.1).
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Listing 4.7: Testbenchmit Stimulusgenerator und Response-Monitor

entity PARGEN_TB is -- Die Testbench besitzt keine Ports!

end PARGEN_TB;

architecture TESTBENCH of PARGEN_TB is

component PARGEN is

port(

A, B, C : in bit;

P_O : out bit);

end component;

signal A, B, C, P_O: bit; -- Testbench Ein-Ausgangssignale

signal YINT: bit_vector(2 downto 0); -- Nur innerhalb der Testbench

begin

-- Stimulus Signale wie in der Wahrheitstabelle

A <= '0', '1' after 100 ns,'0' after 200 ns,

'1' after 300 ns, '0' after 400 ns, '1' after 500 ns,

'0' after 600 ns,'1' after 700 ns;

B <= '0', '1' after 200 ns,'0' after 400 ns ,

'1' after 600 ns;

C <= '0', '1' after 400 ns;

YINT <= C & B & A; -- '&' Concatenation-Operator

-- Device under test (DUT): Paritätsgenerator-Komponente

DUT: PARGEN port map(A, B, C, P_O);

-- Response Monitor

CHECK: process

begin

wait for 50 ns;

assert P_O = '1' report "Err:␣test#␣0";

wait for 100 ns;

assert P_O = '0' report "Err:␣test#␣1";

wait for 100 ns;

assert P_O = '0' report "Err:␣test#␣2";

wait for 100 ns;

assert P_O = '1' report "Err:␣test#␣3";

wait for 100 ns;

assert P_O = '0' report "Err:␣test#␣4";

wait for 100 ns;
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assert P_O = '1' report "Err:␣test#␣5";

wait for 100 ns;

assert P_O = '1' report "Err:␣test#␣6";

wait for 100 ns;

assert P_O = '1' report "Err:␣test#␣7";-- falsche Erwartung

wait for 100 ns;

end process CHECK;

end TESTBENCH;

In dem VHDL-Listing 4.7 soll auf die folgenden Punkte hingewiesen werden:
– Testbenches haben in der Regel keine Eingangs- undAusgangssignale. Damit ent­

fällt auch die port-Anweisung in der Testbench-entity.
– Im Deklarationsteil der architecture (vor dem begin) wird eine Komponente

PARGEN deklariert, die als entitymit identischen Schnittstellen existieren muss
und die vor der Simulation erfolgreich kompiliert sein muss. Diese entity kann
sich auch in einer anderen Datei *.vhd befinden.

– Alle Signale, die ursprünglich port-Signale des DUT waren, müssen in der Test­
bench als lokale Signale deklariert werden. Den als Eingang des DUT dienenden
Signalen wird im Stimulusgenerator ein Wert zugewiesen.

– Die zeitliche Abfolge der Eingangsstimuli erfolgt für jedes der drei Eingangssigna­
le durch eine unbedingte Signalzuweisung, in der hier jedoch eine Zeitachse ein­
geführt wird: Hinter dem Schlüsselwort after steht die Zeit, um die der zuvor ge­
nannte Signalwert verzögert angenommen wird. Es ist erlaubt, einem Signal in­
nerhalb einer Zuweisung zu unterschiedlichen Zeitpunkten unterschiedliche
Signalwerte zuzuordnen. In dem hier formulierten Stimulusgenerator werden die
in Tabelle 4.4 angegebenen Testvektoren der Reihe nach mit einer Verzögerung
von 100 ns angelegt.

– Das Modell besitzt ein zusätzliches Bussignal YINT, in dem die Eingangsbits A,
B und C gebündelt werden. Für diese Zusammenfassung wird hier exemplarisch
der Verkettungsoperator „&“ (engl. concatenation operator) verwendet, mit dem
imGegensatz zu dem in Listing 4.6 verwendeten Aggregat nicht nur einzelne Bits,
sondern auch Signalvektoren zu einem neuen Signalvektor zusammengefasst
werden können.

– Durch den frei wählbaren Bezeichner DUT wird eine Instanz der Paritätsgenera­
torkomponente PARGEN geschaffen und diese mit einer port map-Anweisung mit
den lokalen Signalen der Testbench verdrahtet. (Weitere Details zu Komponen­
teninstanziierungen finden sich in Kapitel 11.7.)

– Während die Signale des Stimulusgenerators als nebenläufige Anweisung mo­
delliert werden, erfolgt die Modellierung des Response-Monitors durch den
Prozess CHECK: Innerhalb dieses Prozesses (vgl. Kapitel 8) werden die einzel­
nen Anweisungen sequenziell abgearbeitet: Nach jeweils einem durch wait



72 | 4 VHDL-Einführung I

Bild 4.8: Simulation der Testbench aus Listing 4.7

for <Zeitverzögerung>² bezeichneten Zeitschritt erfolgt die Überprüfung des
P_O-Signals in einer assert-Anweisung.

– Wichtig bei der Auswahl der Prüfzeitpunkte ist, dass das P_O-Signal einen sta­
bilen Wert besitzt. Dies ist zu den Zeitpunkten, an denen neue Stimuli angelegt
werden, nicht der Fall. Aus diesemGrunde wird im Response-Monitor vor der ers­
ten Überprüfung 50 ns lang gewartet und der Vergleich mit dem Ausgangssignal
P_O erfolgt jeweils in der Mitte zwischen den einzelnen Testvektoren.

Das Zeitverhalten der Testbench zeigt Bild 4.8. Ein Vergleich mit der rechten Seite von
Tabelle 4.4 zeigt, dass das Modell die gewünschte Funktion korrekt beschreibt.

Auf der Konsole des VHDL-Simulators wird jedoch die folgende Meldung ausge­
geben:

# ** Error: Err: test# 7

# Time: 750 ns Iteration: 0 Instance: /pargen_tb

Die Ursache dafür liegt in einem Fehler im Response-Monitor-Prozess: Fehlerhafter­
weise wurde in der letzten assert-Anweisung als Ergebnis für die letzte Zeile der
Wahrheitstabelle eine ’1’ erwartet. Nach Korrektur dieses Fehlers in Listing 4.7 sollte
die Fehleranzeige zum test# 7 verschwinden.

Weitere Hinweise zur Modellierung von VHDL-Testbenches finden sich in den Ka­
pitel 8.6, 8.8 und 8.9.

4.5 Vertiefende Aufgaben

Aufgabe 4.2: Beantworten Sie die folgenden Verständnisfragen:
a) Welches sind die syntaktischen Grundkonstrukte für ein VHDL-Modell?
b) Was bedeutet der Begriff „Nebenläufigkeit“ in VHDL aus der Sicht der Simulation

und aus der Sicht der Synthese?

2 Ein häufig gemachter syntaktischer Fehler ist hier ein fehlendes Leerzeichen zwischen der Zahl und
der Zeiteinheit.
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c) Welche Art von nebenläufigen Anweisungen gibt es in VHDL und was bedeuten
diese?

d) Welche port-Modi sollten Sie sinnvollerweise verwenden?
e) Mit welchemVHDL-Konstrukt lassen sichWahrheitstabellen leicht in VHDL-Code

umsetzen?
f) Aus welchen drei Elementen besteht eine Testbench?
g) Mit welcher VHDL-Anweisung kann das tatsächliche Verhalten eines VHDL-

Modells im Vergleich zum erwarteten Verhalten überprüft werden? ◼
Aufgabe 4.3: Welche der folgenden VHDL-Bezeichner sind syntaktisch korrekt?
a) Hilfe, b) help, c) 2ter_Versuch, d) Zweiter-Versuch, e) WITH ◼
Aufgabe 4.4: Entwerfen Sie den VHDL-Code eines Schaltnetzes, welches die beiden
logischen Funktionen Y1 = (E1 ∧ E2) ∨ E3 und Y2 = (E1 ∨ E2) ∧ E3 darstellt. Stellen
Sie die Wahrheitstabellen für beide Gleichungen auf und überprüfen Sie die korrekte
Funktion Ihres Modells mit dem VHDL-Simulator ModelSim PE (vgl. Kapitel 20.2). ◼
Aufgabe 4.5: Entwerfen Sie ein VHDL-Schaltnetz mit dem Eingang E, welches durch
den Steuereingang S programmierbar ist: Für S = 0 soll der Ausgang Y = E sein, für
S = 1 soll Y = E sein. Simulieren Sie das Verhalten und synthetisieren Sie den Code,
sofern Sie Zugang zu einem Implementierungswerkzeug (z. B. Vivado, vgl. Kapitel 5.4)
haben.Welche Logikfunktionwird von Ihrem Synthese- bzw. Implementierungswerk­
zeug generiert? ◼
Aufgabe 4.6: Entwerfen Sie das VHDL-Modell einer „Look-up“-Tabelle zur Steuerung
logischer Funktionen: Abhängig von einem 2 Bit breiten Steuersignal S soll das Aus­
gangssignal eine der vier in Tabelle 4.5 angegebenen Schaltfunktionen der Eingangs­
signale A und B darstellen können. Verwenden Sie dabei eine selektive Signalzuwei­
sung. Simulieren Sie die Schaltung mit einer geeigneten Testbench, die verschiedene
Eingangssignalkombinationen fürAundB sowie alle Fälle ausder Tabelle 4.5umfasst.
Falls Sie Zugang zu einem Synthesewerkzeug (z. B. Vivado, vgl. Kapitel 5.4) haben:
Synthetisieren Sie den Code Ihres DUT und analysieren Sie die logische Gleichung,
die für die Implementierung in einem programmierbaren FPGA generiert wird (vgl.
Kapitel 5.5).

Tab. 4.5: Look-Up-Tabelle zu Aufgabe 4.6

S(1) S(0) Y
0 0 A ∧ B
0 1 A ∨ B
1 0 A ∧ B
1 1 A ∨ B ◼
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Fürmoderne FPGAs der Fa. Xilinx (ab Series-7) wird das CAE-ProgrammVivado benö­
tigt. Dieses löst die für ältere Xilinx-FPGAs (bis Spartan-6) und CPLDs verwendete Im­
plementierungssoftware ISE [19] ab.Mit Vivado könnenSieVHDL-Designs simulieren,
synthetisieren und auf ein FPGA-Board laden. Mit der hier beschriebenen Installati­
on der kostenlosen Vivado HL WebPACK-Version 2019.1 lässt sich allerdings nur eine
eingeschränkte Anzahl von Xilinx FPGAs implementieren. Zu diesen gehört aber z. B.
auch der bei FPGA-Einsteigern beliebte Artix-7-35T FPGA [122], den Sie z. B. auf dem
„Arty FPGA Development Kit“ finden [114]. Dieses Arty-Board soll exemplarisch in den
nachfolgenden Hardwareimplementierungen verwendet werden. Die in diesem Kapi­
tel vorgestellte Vorgehensweise ist jedoch weitgehend unabhängig von dem gewähl­
ten Baustein.

Vivado HL ist ein sehr komplexes Werkzeug, welches auch dafür konzipiert wur­
de, bereits existierende Hardwarefunktionsblöcke (IP-Blöcke) zu nutzen bzw. diese
selbst zu entwickeln. Auf diese Weise können sehr schnell komplexe Systeme mit ei­
genen RTL-Codes (VHDL oder Verilog), über eine grafische Blockschaltplaneingabe
oder mithilfe der sogenannten High-Level-Synthese (Hardwareentwurf auf der Basis
von C/C++-, SystemC- [60] oder Matlab-Code [65]) entwickelt werden. Auch ist es mit
Vivado möglich, eingebettete Hardware-Software-Systeme zu entwerfen, bei denen
auf demFPGAein konfigurierbarerMikroprozessor zusammenmit vorgefertigten oder
selbst entworfenen IP-Blöcken implementiert unddiesermit einemC/C++Codebetrie­
ben wird (vgl. Kapitel 17.6.3). Ein integrierter Bestandteil von Vivado ist eine Simulati­
ons- bzw. Debugging-Umgebung für die Hard- und Software.

Für die Zwecke dieses Lehrbuchs soll Vivado nachfolgend jedoch nur für den Ent­
wurf einfacherer RTL-Schaltungen auf der Basis vonVHDL erläutert werden. Der darin
zu verwendende Entwicklungsprozess wurde bereits in Bild 2.8 dargestellt.

Insbesondere sollen in diesem Abschnitt die notwendigen Schritte zur Projekt­
konfiguration sowie zur Durchführung von Simulation, Synthese und Implementie­
rung vorgestellt werden. Auch die FPGA-Programmierung mithilfe von Vivado wird
erläutert. Als praktisches Beispiel einer kombinatorischen Schaltung soll zunächst
ein 4-zu-1-Multiplexer implementiert werden. Weitere Implementierungsbeispiele für
getaktete Schaltungen, bei denen ein besonderer Schwerpunkt auf dem Zeitverhalten
(Statische Timing-Analyse und Post-Implementation-Timing-Simulation) liegt, finden
Sie im Kapitel 13.2.

In der nachfolgenden Beschreibung sind die jeweiligen auszuwählenden Aktio­
nen bzw. Menü-Eingaben kursiv fett gedruckt. Diese Eingaben erfolgen in unter­
schiedlichen Fenstern, deren Namen jeweils fett gedruckt und mit einem Unter-
strich versehen sind. Dateinamen und -ordner sind als Schreibmaschinen-Fontdar­
gestellt.

https://doi.org/10.1515/9783110706970-005
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5.1 Programminstallation

Zur Installationmüssen Sie von der Fa. Xilinx eine Zugangsberechtigung erhalten. La­
den Sie dazu die URL https://www.xilinx.com/support/download.html in die Adress­
leiste Ihres Internet-Browsers und klicken Sie auf das mit dem Pfeil markierte Symbol
rechts oben. Es erscheint die folgende Web-Seite:

Wählen Sie darinCreate anaccount und füllen Sie das Formular aus. NachAbsenden
des Formulars sollten Sie per Email eine Zugangsbestätigung erhalten. Erst danach
können Sie fortfahren.

Es wird dringend empfohlen, Vivado mit der Web-Installer-Software zu installie­
ren. Wenn Sie z. B. die Version 2019.1 installieren wollen, so müssen Sie weiter unten
auf der o. a. Webseite den folgenden Eintrag anklicken:

Geben Sie danach Ihren Benutzernamen und Ihr Passwort ein und klicken Sie unten
auf der Seite auf Download und merken Sie sich den Downloadordner. Doppelkli­
cken Sie auf die heruntergeladene *.exe Datei im Downloadordner und erlauben Sie
die Installation unter Windows. Nach kurzer Zeit startet das Installationsprogramm.
Geben Sie erneut Ihren Xilinx-Zugangscode an und bestätigen Sie an drei Stellen die
Lizenzvereinbarungen durch Klicken auf I Agree. Wählen SieNext. Selektieren Sie im
nachfolgenden Fenster Vivado HLWebPACK und wählen Sie erneut Next.

Vor der Installation müssen Sie den Installationsumfang festlegen. Eine typische
Installationskonfiguration zur Verwendung von Artix- oder Zynq-7 FPGAs [67], die
auch einen Hardware-Download ermöglicht, zeigt das Bild 5.1, sie benötigt ca. 18 GB
Speicherplatz auf der Festplatte.
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Bild 5.1: Typische Installationskonfiguration für Vivado

Nach erfolgreicher Installation sollte sich auf dem Desktop das folgende Symbol
befinden, mit dem Vivado gestartet wird:

Das Bild 5.2 zeigt die gewählte Ordnerstruktur für FPGA-Projekte auf dem eigenen PC,
die zunächst manuell anzulegen ist. Darin werden alle Quellcodes bewusst getrennt
von den anwendungsspezifischen Projektordnern aufbewahrt. Dies hat den Vorteil,
dass der gleiche Quellcode für verschiedene Simulations- und Synthese-Programme
wie z. B. Vivado oder ModelSim (s. Kapitel 20.2) unverändert verwendet werden kann,
ohne dafür jeweils eine eigene Kopie der Quellcodes erzeugen zu müssen, womit die
Übersicht leicht verloren gehen könnte. Für die Beispiele in diesem Buch wird exem­
plarisch der bei FPGA-Einsteigern beliebte Artix-7-35T FPGA [67] verwendet, den Sie

ModelSim_Projects Verzeichnis für das ModelSim-Projekt (*.mpf, ./work)
VHDL_Codes Verzeichnis für alle Quellcodes
Vivado_Arty Verzeichnis für die Vivado Projekte (*.xpr)

Bild 5.2: Empfohlene Verzeichnisstruktur für die Simulations-und Syntheseprojekte
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z. B. auf dem „Arty FPGA Development Kit“ [66] finden, Die entsprechenden Vivado-
Projekte werden daher im Ordner Vivado_Arty abgelegt.

Weiter soll zunächst davon ausgegangen werden, dass die Quellcodes bereits mit
einem Standard-Texteditor (z. B. Notepad++) erstellt wurden und sich im VHDL_Codes-
Ordner befinden. Als Quellcode sollen hier nicht nur die VHDL-Codes *.vhd verstan­
den werden, sondern auch die ModelSim- bzw. Vivado-Kommandodateien *.tcl, so­
wie die später für Vivadobenötigten *.xdc-Dateien,mit denen u. a. die Zuordnung der
VHDL-Schnittstellensignale zu den FPGA-Anschlüssen festgelegt wird.

In der nachfolgenden Beschreibung sind die jeweiligen auszuwählenden Aktio­
nen bzw. Menü-Eingaben kursiv fett gedruckt. Diese Eingaben erfolgen in unter­
schiedlichen Fenstern, deren Namen jeweils fett gedruckt und mit einem Unter-
strich versehen sind. Dateinamen und -ordner sind als Schreibmaschinen-Fontdar­
gestellt. Die Übergänge zu einer untergeordneten Menü-Hierarchie von ModelSim
sind durch das Zeichen⇒ gekennzeichnet.

5.2 Konfiguration eines RTL-Projektes in Vivado

Die Vivado-Projektkonfigurationen (*.xpr) sollten in einem von den Quellcodes ge­
trennten Projektordner Vivado_Arty/2019.1abgespeichert werden, dessen Unterord­
ner-Bezeichnung auch die Vivado-Version zu entnehmen ist.

Nach dem Starten von Vivado durch Doppelklicken des Vivado-Symbols auf dem
Desktop öffnet sich das Willkommensfenster von Bild 5.3, in welchem neben den
grundlegenden Aufgaben zur Erzeugung eines neuen bzw. dem Öffnen eines exis­

Bild 5.3: Vivado-Willkommensfenster
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tierenden Vivado-Projekts weiter unten Entwurfsschritte zur Erzeugung oder Abän­
derung eigener IP-Blöcke sowie die Programmierung des FPGA angeboten werden.
Wenn Sie im Aufgabenfenster ganz nach unten scrollen, so finden Sie im Learning
Center Verweise zur Dokumentation von Vivado.

Zur Erzeugung eines neuen, VHDL-basierten Projektes ist die Schaltfläche Create
Project zu betätigen. Das nachfolgende Fenster informiert über die einzelnen Schritte
der Projektkonfiguration und kann mit Next verlassen werden.

Nachfolgend soll davon ausgegangen werden, dass ein VHDL-basiertes Vivado-
Projekt erzeugt werden soll. Im darauffolgenden Fenster Bild 5.4 ist der Projektname
(hier: MUX4X1) sowie der Projektordner Vivado_Arty/2019.1 anzugeben.

Bild 5.4: Angabe des neuen Projektnamens und Zielordners

MitNext kommtman zum Project Type-Fenster, in dem die Voreinstellung RTL-Pro­
ject übernommenwerdenmuss. Nach erneuter Eingabe vonNext ist imAddSources-
Fenster Bild 5.5 anzugeben, dass als Target- und SimulationsspracheVHDL zu verwen­
den ist.

Im nächsten Schritt ist mithilfe eines Texteditors (z. B. Notepad ++) imQuellcode­
ordner VHDL_Codesdie Datei mux4x1.vhdanzulegen. Darinwird ein 4-zu-1-Multiplexer
mit einer selektiven Signalzuweisungmodelliert. Nachder Eingabe des in Bild 5.6 dar­
gestellten Quellcodes ist die Datei abzuspeichern.

Nach Aktivierung der Add Files-Schaltflächemüssen im Add Source Files-Fens­
ter Bild 5.6 bereits existierende VHDL-Dateien aus dem VHDL-Codes-Ordner ausge­
wählt und dem Projekt hinzugefügt werden.

Anschließend ist das Fenster mit OK zu verlassen wodurch das Add Sources-
Fenster mit der bereits ausgewählten Datei mux4x1.vhd erneut geöffnet wird und wei­
tere VHDL-Codes angegeben werden können. In einem nachfolgenden, durch Klicken
von Next erreichbaren Fenster, besteht die Möglichkeit, eine Constraints-Datei (das
sind zunächst nur die Signal-Pin-Kopplungen des FPGAs) einzugeben. In diesem ein­
führenden Beispiel sollen die Constraints jedoch erst später eingegeben werden.
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Bild 5.5: Auswahl der Hardwarebeschreibungssprache VHDL

Bild 5.6: Auswahl von bereits existierenden VHDL-Dateien im Dateiordner VHDL_Codes
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Schlussendlich gelangt man zum Default Part-Fenster Bild 5.7, in dem der FPGA-
Baustein bzw. das FPGA-Board ausgewählt wird, auf dem der VHDL-Code implemen­
tiert werden soll. Für dieses Beispiel wird das Arty-Board der Fa. Digilent gewählt [66],
welches mit einem Artix-7-FPGA des Typs xc7a35 ausgestattet ist. Nach Konfiguration
des Suchfilters mit den folgenden Informationen
– Produktkategorie: General Purpose
– FPGA-Familie: Artix-7
– Gehäuse: csg324
– Geschwindigkeitsklasse: -1L

erhält man die in Bild 5.7 dargestellte Liste der infrage kommenden FPGAs, in der der
Baustein xc7a35ticsg324-1L ausgewählt werden muss.

Bild 5.7: Auswahl des FPGA-Bausteins

Durch erneutes Klicken vonNext kommtman zumNewProject Summary-Fenster, in
demalle Projektinformationen zusammengefasst werden undmit dem es durchmehr­
faches Klicken von Backmöglich ist, eventuell fehlerhaft vorgenommene Einstellun­
gen zu korrigieren.
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Bild 5.8: Vivado-Projektfenster für die Simulation und Implementierung des 4-zu-1-Multiplexers

Wenn alle Einstellungen richtig sind, so wird nach Klicken von Finish das Projekt
konfiguriert und es öffnet sich das Projektfenster in Bild 5.8. Das Projektfenster enthält
die folgenden Teilfenster:
– Den FlowNavigator: In diesem Fenster sind die durchzuführenden Aktionen ge­

mäß dem vorgegebenen Entwurfsprozess aufgeführt (vgl. Bild 2.8). Diese Aktio­
nenwerdenüblicherweise von obennachuntender Reihe nach ausgeführt, wobei
evtl. einzelne Schritte ausgelassen werden.

– Den Project Manager: Dieses Fenster besteht wiederum aus drei Teilfenstern,
die abhängig von der Auswahl der Schaltflächen unter den Fenstern ausgewählt
werden können. Im Moment aktiviert ist das Sources-Teilfenster mit dem ausge­
wählten VHDL-Code, das Design Runs-Teilfenster, welches hier die Information
enthält, dass weder eine Synthese noch eine Implementierung begonnen wurde,
sowie schließlich die Project Summary.

Nach einem späteren Schließen des Projekts können Sie diese Konfiguration erneut in
Vivado laden, indem Sie im Projektordner die Datei MUX4X1.xpr doppelt klicken.



82 | 5 FPGA-Simulation und -Synthese mit Vivado

5.3 Funktionale Simulation des VHDL-Codes

Dem Bild 2.8 ist zu entnehmen, dass der VHDL-Code zunächst mithilfe einer funk­
tionalen Simulation verifiziert werden muss, die auch als Verhaltenssimulation be­
zeichnet wird. Dies bedeutet die Überprüfung, ob der VHDL-Quellcode eine für die
Aufgabestellung geeignete Lösung ist. Dazu ist im FlowNavigator-Fenster die Schalt­
fläche Run Simulation mit der Auswahl Run Behavioral Simulation zu aktivieren
(vgl. Bild 5.9).

Bild 5.9: Starten des Vivado-Simulators für eine funktionale Simulation

Nach Kompilation und Elaboration (das ist zunächst nur das Zusammenfügen al­
ler Komponenten in einem strukturellen Design) des VHDL-Modells öffnet sich das
Behavioral Simulation-Fenster Bild 5.10, welches wiederum drei Teilfenster enthält:
– Scopes enthält alle Komponenten. In diesem einfachen Beispiel existiert nur die

Top-Level Komponente MUX4X1.
– Das Waves-Fenster enthält den zeitlichen Verlauf aller darzustellenden Signale,

es trägt hier zunächst den Namen Untitled_1.
– Objects enthält alle Signale der gerade ausgewählten Komponente. In diesem

Fenster können nach Auswahl eines Signals und Rechtsklick die in Bild 5.11 dar­
gestellten Aktionen getätigt werden. Dazu gehören insbesondere die Auswahl zur
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Bild 5.10: Das Simulationsfenster in Vivado enthält drei Teilfenster: Scopes, Objects und das Waves-
Fenster Untitled_1. Außerdem befindet sich ganz unten im Simulationsfenster die Eingabezeile für
Tcl-Befehle

Bild 5.11: Im Objects-Fenster lassen sich die Signale für das Waves-Fenster auswählen und insbe­
sondere die Werte der Eingangssignale festlegen

Darstellung im Waves-Fenster (Add to Wave Window), sowie die Auswahl der
Bitwert-Zuweisungen, mit denen die Eingangssignale stimuliert werden sollen
(add_force . . . ).
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Allerdings erweist sich das Arbeiten mit einer Menüsteuerung insbesondere dann als
nachteilhaft, wenn ein Simulationsablauf, z. B. nach einer Veränderung des Quell­
codes identisch wiederholt werden soll.

Als Alternative zur Menüsteuerung können Sie die Skriptsprache Tcl verwenden,
die insbesondere in ASIC-Entwurfswerkzeugen sehr verbreitet ist und auch in Vivado
zum Einsatz kommt. Zur Eingabe von Tcl-Befehlen muss im Behavioral Simulation-
Fenster Bild 5.10 der ReiterTcl Console aktiviert werden. Dadurchwird ganz unten ein
Eingabefenster geöffnet, in das nun die Tcl-Kommandos eingegeben werden (Type a
Tcl command here). Dabei lässt sich auch eine Folge von Kommandos direkt einge­
ben, die hier mit der Datei mux4x1_Vivado.tclvorbereitet ist und sich im VHDL_Codes-
Ordner befindet (vgl. Bild 5.12).

Bild 5.12:Wichtige Tcl-Kommandos zur Durchführung einer Simulation mit Vivado in der im Note­
pad++-Editor geöffneten Datei mux4x1_vivado.tcl

Diese Kommandos haben die folgende Bedeutung:
– Ein #-Zeichen am Anfang einer Kommandozeile kennzeichnet einen Kommentar,

der bis zum Zeilenende reicht.
– Der restart-Befehl initialisiert die Simulation und setzt die Simulationszeit auf

t = 0 zurück.
– Nachdemadd_wave-Befehl folgt in jeweils geschweiftenKlammerneine Liste der

Signale, die im Waves-Fenster dargestellt werden sollen. Dabei wird die Hierar­
chie der Komponenteninstanzennamen durch Schrägstriche gekennzeichnet. In
diesem Beispiel gibt es nur eine Top-Level-Entity mit dem Namen MUX4X1 und
danach folgen die einzelnen Signalnamen dieser Entity. Ein add_wave Befehl ist
nur für die Signale notwendig, die noch nicht im Waves-Fenster aufgeführt sind.
Bei derNutzungdesadd_wave-Befehls ist zuberücksichtigen, dassbeimStart der
Vivado-Simulation üblicherweise alle Signale der Top-Level-Entity automatisch
demWave-Fenster hinzu gefügt werden, was dazu führen kann, dass darin einige
Signale doppelt auftauchen und dann durch Selektion mit der rechten Maustaste
und nachfolgender Betätigung der <Entf>-Taste ggf. gelöscht werden müssen.
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– Mit dem add_force-Befehl werden den Eingangssignalen Werte zugeordnet. In
diesem Beispiel wird dieser Befehl auf unterschiedliche Weise genutzt:
– Das Eingangssignal E soll als Hexadezimalzahl eingegeben werden und es

soll ab dem Zeitpunkt t = 0 den Hexadezimalwert 0xA bzw. den Binärwert
1010 haben.

– Die beiden Bits des Signalvektors S werden in eckigen Klammern spezifiziert
und sollen beide bei t = 0 den Wert 0 besitzen. S[0] soll bei t = 100ns den
logischen Wert 1 erhalten und dieses 0-1-Muster soll sich alle 200 ns wieder­
holen. Ähnliches gilt für das Signal S[1], welches sein 0-1-Signalmuster aller­
dings alle 400 ns wiederholt.

– Mit dem run-Befehl wird der Simulator gestartet und nach 400ns angehalten.

Im Ergebnis sollen durch die in Bild 5.12 vorbereiteten Simulationskommandos die
vier Bits des Eingangssignalvektors E = 1010 nacheinander auf denAusgang Y durch­
geschaltet werden.

Für die Ausführung der Befehle gibt es nun zwei Möglichkeiten:
– Entweder Sie kopieren alle Tcl-Befehle aus dem Fenster des Editors in den Win­

dows Paste-Puffer (<Strg+A>, <Strg+C>), fügen anschließend diesen Puffer in das
Tcl-Eingabefenster ein (<Strg+V>) undbeenden die Eingabe durch <Return> in der
Tcl-Eingabezeile, oder

– Sie wählen im Vivado-Menü Tools → Run Tcl Script und selektieren im Datei­
browser die abgespeicherte Tcl-Datei mux4x1_Vivado.tcl im VHDL_Codes-Ordner.

Das inBild 5.13 dargestellteWaves-Fenster Untitled_1zeigt die korrekteFunktionalität
des 4-zu-1-Multiplexers für das Eingangssignal E = 0xA: In vier, jeweils 100 ns langen
Schritten werden die vier Bits des Eingangssignals, beginnend beim niederwertigen
Bit E[0] und endend mit dem höchstwertigen Bit E[3] auf den Ausgang Y gelegt.

Bild 5.13:Wave-Fenster Untitled_1 für die Simulation des 4-zu-1 Multiplexers. Es werden nacheinan­
der alle Bits des Eingangssignals E = 0xA am Ausgang Y dargestellt
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5.4 Synthese und Implementierung

Vor der Synthese empfiehlt es sich, den VHDL-Code auf Schaltplanebene darauf hin
zu untersuchen, ob er den Erwartungen entspricht. Dafür wird im Flow Navigator-
Fenster unter RTL Analysis die Auswahl Open Elaborated Design betätigt.

Nach Aktivierung der Schematic-Schaltfläche im Elaborated Design-Fenster
zeigt Bild 5.14 einen Schaltplan mit einem 4-zu-1-Multiplexer-Symbol für den Ein­
gangssignalvektor E und den Steuersignalvektor S. Dieses Symbol entspricht, wie
alle anderen Schaltplansymbole von Vivado, nicht der europäischen Norm IEC 60617,
sondern der in den USA weit verbreiten Darstellungsart (vgl. Bild 3.14c).

Bild 5.14:Mit Open Elaborated Design lässt sich der VHDL-Code als RTL-Schaltplan darstellen

Die nachfolgende Synthese und Implementierung erfordert eine eindeutige Zuord­
nung der entity-Ports zu ausgewählten FPGA-Anschlüssen. Als Testeingänge bieten
sich Schalter bzw. Taster und als Testausgang eine LED an. Diese Information wird
in Vivado in einer Datei mit der Dateierweiterung *.xdc hinterlegt. Für Evaluations­
boards wird üblicherweise eine allgemein verwendbare xdc-Datei vom Hersteller des
Boards zur Verfügung gestellt. Diese Datei kann dann anschließend für die speziel­
len Erfordernisse kopiert undmodifiziert werden. Inhalte der xdc-Datei sind ebenfalls
Tcl-Kommandos. Der hierfür benötigte set_property-Befehl soll anhand von Bild 5.15
erläutert werden:
– Durch dieOption –dict in der Datei mux4x1_arty.xdcwird spezifiziert, dass nach­

folgend Eingabefelder jeweils paarweise eingegeben werden.
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– Das erste dieser Paare ist der Parameter PACKAGE_PIN, dem als Wert die Num­
mer des FPGA-Pins folgt. Diese Pin-Nummer wurde durch das Platinenlayout des
Arty-Boards festgelegt.

– Das zweite Paar beschreibt mit dem Parameter IOSTANDARD den Pegelstandard
der I/O-Pins, die hier mit einem 3.3V CMOS-Pegelstandard betrieben werden (vgl.
Kapitel 10.2.3).

– Durch den get_ports-Befehl wird dem in geschweiften Klammern spezifizierten
Pin der jeweils angegebene VHDL-Bezeichner des Eingangs- bzw. Ausgangsports
zugeordnet. Die einzelnenBitindices eines Signalvektorswerden in eckigenKlam­
mern geschrieben.

– Jeder Befehl wird mit einem Semikolon abgeschlossen und hinter dem Kommen­
tarzeichen#wird sinnvollerweise angegeben, wie der Schalter (BTN), Taster (SW),
bzw. die LED auf dem Board bezeichnet ist.

Bild 5.15: Inhalt der xdc-Datei für den 4-zu-1-Multiplexer bei der Realisierung auf dem Arty-
Board [114]. Die beiden Bits des Steuersignals S werden über die Taster SW[0] und SW[1] angesteu­
ert und die 4 Bits des Eingangssignals E werden durch die Schalter BTN[0]. . .BTN[3] definiert. Das
Ausgangssignal Y wird an die Leuchtdiode LED[4] gelegt

Nachfolgend muss diese xdc-Datei, die sich im Ordner VHDL_Codes befindet, dem
Projekt hinzugefügt werden. Dazu muss im Elaborated Design-Fenster der Reiter
Sources aktiviert werden und anschließend die Dateigruppe Constraints ausgewählt
werden. Anschließend ist durch Klicken der rechten Maustaste das Kontextmenü zu
öffnen und Add Sources auszuwählen. (vgl. Bild 5.16).
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Bild 5.16: Hinzufügen einer xdc-Datei im Constraints-Ordner durch Selektion von Add Sources

Bild 5.17: Hinzufügen der xdc-Datei mux4x1_Arty.xdc in den constrs_1-Unterordner des Vivado
Projekts
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In dem sich nun öffnenden Add Sources-Fenster ist der Punkt Add or Create
Constraints auszuwählen und Next einzugeben. In dem sich nun öffnenden Fenster
muss die Schaltfläche Add Files betätigt werden und im VHDL_CodesOrdner ist die in
Bild 5.15 dargestellte Datei mux4x1_Arty.xdc auszuwählen. Nach Bereitstellung aller
erforderlichen Quellcodes (vgl. Bild 5.18) ist die Schaltfläche Finish zu betätigen (vgl.
Bild 5.17).

Bild 5.18: Alle für den Entwurf benötigten Dateien im Sources-Teilfenster

Der anschließende Syntheseprozess kann durch vielfältige Optionen gesteuert wer­
den.UmdiesenabweichendvondenGrundeinstellungenzubeeinflussen, kannoptio­
nal im FlowNavigator-Fenster das Kontextmenu des Run Synthesis Befehls geöffnet
(rechte Maustaste) und danach Synthesis Settings ausgewählt werden (vgl. Bild 5.19).

Bild 5.19: Der Zugang zu den Syntheseoptionen
erfolgt über das Kontextmenu des Run Synthe­
sis-Befehls
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Nachfolgend muss im Flow Navigator-Fenster der Punkt Run Synthesis durch
Doppelklicken ausgewählt werden, womit die VHDL-Synthese beginnt. In der Vivado
Menüleiste erscheint oben rechts die Aktivitätsmeldung Running synth_design, die
auch im Design Runs-Teilfenster erscheint (vgl. Bild 5.20).

Bild 5.20: Ausführung der Synthese nach Aktivierung des markierten Punktes Run Synthesis im Flow
Navigator-Fenster

Nach erfolgreicher Beendigung der Synthese erscheint die Meldung Synthesis Com­
pleted und man kann durch Betätigen von OK dem Vorschlag Run Implementation
folgen. Während der Implementierung erfolgt eine FPGA-spezifische Design-Optimie­
rung sowie die Platzierung und Verdrahtung der FPGA-Ressourcen. Die einzelnen Ak­
tivitäten werden in Vivado wieder oben rechts angezeigt.

5.5 Analyse der Schaltungsimplementierung

Eine erfolgreiche Implementierungwird imVivado-Fenster oben rechts durch ein grü­
nes Häkchen angezeigt. Es öffnet sich das Implementation Completed-Fenster und
es empfiehlt sich, dem Vorschlag zu folgen und das Design zu öffnen (Open Imple­
mented Design).
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Bild 5.21: Auswahl von Open Implemented Design nach erfolgreicher Implementierung

Nach dem ggf. erforderlichen Schließen des Elaborated Design-Fensters öffnet
sich das Implemented Design-Fenster Bild 5.22. Darin erscheint im Netlist-Teilfens­
ter unterLeaf Cells eine Liste aller verwendeten FPGA-Zellen undunterNets eine Liste
aller internen FPGA-Signale.

Bild 5.22: Im Implemented Design-Fenster werden links die Netzliste (Nets) und die verwendeten
FPGA-Zellen (Leaf Cells) dargestellt. Im Device-Teilfenster sind alle verwendeten Zellen grafisch her­
vorgehoben

In dem rechts dargestellten Device-Teilfenster wird das „Innenleben“ des FPGAs dar­
gestellt, bei dem die verwendeten Zellen in blau-grüner Farbe hervorgehoben werden
(im Bild 5.22 oben links im Block X0Y2). Um einen Überblick über die verwendeten
FPGA-Ressourcen zu erhalten, empfiehlt es sich, auf den Pfeil links von Leaf Cells zu
klicken, wodurch alle verwendeten FPGA-Ressourcen aufgelistet werden.
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Nach der Implementierung empfiehlt es sich, zunächst im unteren Fenster von
Bild 5.21 die Auswahl Reports zu treffen und sich den Synthesereport

synth_1_synth_synthesis_report_0

sowie den Implementierungsreport

impl_1_place_report_utilization_0

anzusehen. Der Synthesereport enthält in diesem einfachen Beispiel in der RTL-Kom­
ponentenübersicht zunächst nur einen Hinweis darauf, dass im VHDL-Code das Ent­
wurfsmuster für genau einen 4-zu-1-Multiplexer gefunden wurde:

Start RTL Component Statistics

------------------------------------------------------------------------

Detailed RTL Component Info :

+---Muxes :

4 Input 1 Bit Muxes := 1

In dem hier verwendeten FPGA wird die kombinatorische Logik in Look-Up Tabel­
len (vgl. Bild 3.11 bzw. Kapitel 13.1.1), allerdings mit bis zu sechs Eingängen abgebil­
det (LUT6). Da der VHDL-Code nur sechs Eingangssignale besitzt, überrascht es also
kaum, wenn der Implementierungsreport anzeigt, dass für die Implementierung nur
eine von 20800 im FPGA vorhandenen LUTs für die kombinatorische Logik benötigt
wird:

1. Slice Logic

--------------

...

| Slice LUTs | 1 | 0 | 20800 | <0.01 |

| LUT as Logic | 1 | 0 | 20800 | <0.01 |

Die weiteren Zellen sind Eingangs- bzw. Ausgangssignalverstärker (IBUF bzw. OBUF,
vgl. Kapitel 13.1.2). Alle verwendetenZellenwerden aufgelistet,wenn inBild 5.22durch
Auswahl von Netlist das Netzlistenfenster geöffnet wird, in dem zwei Arten von Netz­
listenelementen dargestellt sind: Leaf Cells sind die verwendeten FPGA-Komponen­
ten und Nets die Verdrahtungselemente.

Beim Klicken auf die LUT-Zelle Y_OBUF_inst_i_1 wird deren Verdrahtung im
Device-Teilfenster mit weißen Linien grafisch markiert (vgl. Bild 5.23). Um für eine
LUT deren Boole’sche Funktion bzw. deren Wahrheitstabelle zu identifizieren, muss
die LUT-Zelle selektiert und die Auswahl Cell Properties getroffen werden. Nun ist
das Cell Properties-Fenster durch Klicken auf den Pfeil unten rechts soweit zu ver­
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Bild 5.23: Darstellung der Verdrahtung für die selektierte LUT6-Zelle Y_OBUF_inst_i_1

(a) (b)

Bild 5.24:Wahrheitstabelle und logische Gleichung, die mit der LUT6-Zelle Y_OBUF_inst_i_1 imple­
mentiert wird a). Zuordnung der internen FPGA-Signale zu den LUT-Ein- und Ausgängen b)

breitern, dass der Eintrag Truth Table erscheint. Durch Klicken auf diesen Eintrag
erscheint eineWahrheitstabelle mit den sechs Eingängen I0. . . I5 sowie die Boole’sche
Gleichung, die diese Wahrheitstabelle abbildet (vgl. Bild 5.24a).

DurchAuswahl vonCell Pins in Bild 5.24a lässt sich auch feststellenwelche FPGA-
internen Signale den sechs LUT-Anschlüssen I0. . . I5 zugeordnet sind (vgl. Bild 5.24b).
Die Analyse der logischen Gleichung ergibt für das Signal Y_OBUF_inst_1 vier Pro­
duktterme mit jeweils drei Eingangssignalen. In diesen Termen tauchen die Signale
S_IBUF[1] und S_IBUF[0] in allen vier binär möglichen Varianten jeweils UND-ver­
knüpft zusammen mit einem der Eingangssignale E_IBUF[0] . . . E_IBUF[3] auf (das
Zeichen ! bedeutet in dieser Notation ein invertiertes Eingangssignal). Dies ist genau
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die gewünschte Funktion eines 4-zu-1-Multiplexers, der für die vier binären Kombina­
tionsmöglichkeiten des 2-Bit-Eingangsvektors S jeweils ein Bit des 4-Bit-Eingangsvek­
tors E auf den Ausgang Y schaltet (vgl. dazu auch Bild 5.6).

5.6 Erzeugung der Programmierdatei, Hardwaredownload
und Test

Nach der Verifikation der korrekten Implementierung wird die Programmierdatei für
den FPGA erzeugt. Dazu muss im Flow Navigator-Fenster in der Program and De­
bug-Werkzeuggruppedie SchaltflächeGenerateBitstream aktiviert undnachfolgend
mitOK bestätigt werden. Dadurch wird eine Datei mit der Dateierweiterung *.bit er­
zeugt.

Hier soll angemerkt werden, dass man alle zuvor genannten Zwischenschritte
auch automatisch nacheinander starten lassen kann, wenn diese letzte Schaltfläche
im Flow Navigator direkt nach Zusammenstellung aller Quellcodes aktiviert wird.

Vor dem Download dieser Programmierdatei ist das Evaluationsboard mit Span­
nung zu versorgen und eine USB-Programmierverbindung bzw. eine Verbindung mit
einem speziellen Programmierkabel herzustellen. BeimArty-Board reicht eineVerbin­
dung des Boards mit dem PC über ein USB-Kabel aus, denn die Stromversorgung des
Arty-Boards kann auch über den USB-Anschluss erfolgen.

Bild 5.25: Verbindung des FPGAs mit dem Vivado Hardware Manager durch Auswahl von Auto Con­
nect im Flow Navigator
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Die Programmierung des FPGAs ist in [71] beschrieben, sie kann direkt aus dem
Flow Navigator heraus vorgenommen werden. Dazu ist in der Gruppe der Program
and Debug-Werkzeuge Open Hardware Manager und darin das Feld Open Target
auszuwählen. Durch Auswahl von Auto Connect verbindet sich der Vivado Hard­
ware Manager mit dem FPGA (vgl. Bild 5.25). Auf dem Tcl Konsolenausgabefenster
erscheint daher die Meldung, dass sich Vivado über eine interne TCP-Verbindung mit
dem Hardwareserverprogramm (hw_server) verbindet. Die eventuell im Konsolen­
fenster erscheinendeWarnung, dass ein „debug hub core“ nicht erkannt wurde, kann
hier ignoriert werden.

Bild 5.26: Programmierung des FPGAs über den Hardware Manager im Flow Navigator-Fenster

Nach erfolgreichem Verbindungsaufbau ist im Hardware Manager der Punkt Pro­
gram Device auszuwählen. Es erscheint der zu programmierende Baustein
xc7a35t_0, der anzuklicken ist (vgl. Bild 5.26). In dem sich nun öffnenden Fenster
ist als Bitstream file die *.bit Programmierdatei auszuwählen, die zuvor in einen
Unterordner des Projektordners geschrieben wurde. In diesem Projekt ist dies der
Pfad (vgl. Bild 5.27):

D:/Vivado_Arty/2019.1/MUX4X1/MUX4X1.runs/impl_1/MUX4X1.bit
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Bild 5.27: Auswahl der zu programmierenden Datei MUX4X1.bit

Abschließend ist im FlowNavigator die SchaltflächeProgram zu betätigen. Der Fort­
schritt des Programmiervorgangs wird angezeigt und nach erfolgreicher Programmie­
rung sollte die grüne LED links neben dem USB-Anschluss leuchten.

Nun kann die Funktion des 4-zu-1-Multiplexers auf demArty-Boardmit den 4 Tas­
tern BTN0. . .BTN3 für das Signal E und den beiden Schiebeschaltern SW0 und SW1
für das Auswahlsignal S überprüft werden. Das Ausgangssignal Y wird an der Leucht­
diode LD0 angezeigt.

Tipp: Falls in Bild 5.26 trotz vorhandener USB-Verbindung kein FPGA angezeigt wird,
so kann dies zwei Ursachen haben: Entweder wurde bei der Installation von Viva­
do der USB-Hardware-Treiber nicht korrekt installiert, oder es wird ein falsches USB-
Kabel verwendet.

Eine intakter USB-Anschluss wird nach Verbindung mit dem Arty-Board im Win­
dows-Gerätemanager so dargestellt, wie in Bild 5.28 dargestellt. Die darin angezeigte
COM-Nummer des USB-Serial Ports kann variieren.

Bild 5.28: Anzeige der USB-Verbindung zwischen FPGA und PC im
Windows-Gerätemanager ◼



6 Zahlensysteme in der Digitaltechnik

In Zahlensystemen wird ein bestimmter Vorrat an Zeichensymbolen verwendet. Dies
sind z. B. im Dezimalsystem mit der Radix d = 10 die Ziffern 0, 1, 2, . . . , 9, im System
der römischen Zahlen die Zeichen I, V, X, L, C, D und M und im Dualzahlensystem
die Zeichen 0 und 1. Da sich nicht alle Zahlen mit diesem Zeichenvorrat darstellen
lassen, existieren Vorschriften, wie diese Zeichen zu Zeichenketten verknüpft werden
müssen. Darin werden die Begriffe Stellengewicht und Zifferngewicht definiert.

In Stellenwertsystemen besitzt jede Position eines Zeichens ein definiertes Stellengewicht. Der
(dezimale) ZahlenwertD einerm-stelligen Ziffernfolge bestimmt sich aus der Summeder Produkte
der jeweiligen Stellengewichte Gj mit den zugehörigen Zifferngewichten rj .

D = 0∑
j=m−1

rj ⋅ Gj (6.1)

Darin können die Stellengewichte Gj prinzipiell frei gewählt werden und die Ziffern­
gewichte rj entsprechen der Ordnungszahl innerhalb der Menge der zur Verfügung
stehenden Zeichen des Zahlensystems. Den römischen Zahlen kann ein derartiges
Stellengewicht nicht zugeordnet werden, womit die Arithmetik im römischen Zahlen­
system im Vergleich zu Stellenwertsystemen schwieriger ist.

Beispiel 6.1 (Stellenwerte des Dezimalzahlensystems): Die dreistellige Ziffernfolge
(r2r1r0) = (123) besitzt im Dezimalsystem den Wert 1 ⋅ 100 + 2 ⋅ 10 + 3 ⋅ 1. Jeder
Position einer Ziffer in der Zeichenkette ist also ein bestimmtes Stellengewicht zuge­
ordnet. Diese sind G2 = 100, G1 = 10 und G0 = 1. Die dazu gehörigen Zifferngewichte
sind 1, 2 und 3. ◼
Beispiel 6.2 (Das 8-6-5-1 Stellenwertsystem von Dualzahlen): Die möglichen Stellen­
gewichte von Dualzahlensystemen sind die Ziffern 0 oder 1 und die m = 4 Stellen­
gewichte dieses hypothetischen Zahlensystems sind die Dezimalzahlen 8, 6, 5 und 1.
Damit entspricht die vierstellige Ziffernfolge 1001 der Dezimalzahl D = 1 ⋅ 8 + 0 ⋅ 6 +
0 ⋅ 5 + 1 ⋅ 1 = 9. ◼

6.1 Lernziele

Nach Durcharbeiten dieses Kapitels sollen Sie
– den grundsätzlichen Aufbau polyadischer Zahlensysteme verstanden haben und

dies auf Dual-, Oktal- und Hexadezimalzahlen anwenden können;
– in der Lage sein, Zahlenwerte zwischen verschiedenen Zahlensystemen umrech­

nen zu können;
– die verschiedenen Darstellungsformen negativer ganzer Zahlen kennen;

https://doi.org/10.1515/9783110706970-006
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– in der Lage sein, im 2er-Komplementzahlensystem Additions- und Subtraktions­
aufgaben lösen zu können;

– das Q-Format für gebrochene rationale Zahlen kennen und darauf basierend eine
Dualzahlarithmetik anwenden können.

6.2 Polyadische Zahlensysteme

Polyadische Stellenwertsysteme haben die zusätzliche Eigenschaft, dass die Stellengewichte als
Potenzen einer vorgegebenen Zahlenbasis R gebildet werden.

Somit lässt sich eine m-stellige Dezimalzahl rm−1 . . . r0 in einem polyadischen Zah­
lensystem mit der Basis R immer durch den nachfolgenden Ausdruck darstellen:

D = 0∑
j=m−1

rj ⋅ Rj (6.2)

Darin sind die Faktoren rj die Zifferngewichte, bei denen der Index j = 0 die am wei­
testen rechts stehende Ziffer bezeichnet, und die Potenzen Rj die Stellengewichte der
jeweiligen Ziffer.

Die in der Digitaltechnik gebräuchlichen Zahlensysteme sind neben dem Dezi­
malsystem das Dual-, Oktal- und Hexadezimalzahlensystem. Diese unterscheiden
sich in der Radix R, der Basis des Zahlensystems. Die gleiche Ziffernfolge bedeutet
damit in den unterschiedlichen Zahlensystemen einen unterschiedlichen Dezimal­
wert. Zur Kennzeichnung des jeweiligen Zahlensystems wird zur Vermeidung von
Fehldeutungen die Basis häufig indiziert. Hexadezimalzahlen wird insbesondere in
der Mikroprozessortechnik auch die Zeichenfolge „0x“ oder ein „h“ vorangestellt. Die
Zahlencodierung im Dualzahlensystem wird auch als Binärcode bezeichnet.

Tab. 6.1: Polyadische Zahlensysteme

Zahlensystem Radix R Ziffern rj
Dezimalzahlen 10 0, 1, 2, . . . , 9
Dualzahlen 2 0, 1
Oktalzahlen 8 0, 1, 2, . . . , 7
Hexadezimalzahlen 16 0, 1, 2, . . . , 9, A, B, C, D, E, F

Beispiel 6.3 (Dezimalwert der gleichen Ziffernfolge in unterschiedlichen Zahlensyste­
men):
Dualzahl: 1102 = 1 ⋅ 22 + 1 ⋅ 21 + 0 ⋅ 20 = 610
Oktalzahl: 1108 = 1 ⋅ 82 + 1 ⋅ 81 + 0 ⋅ 80 = 7210
Hexadezimalzahl: 11016 = 0x110 = 1 ⋅ 162 + 1 ⋅ 161 + 0 ⋅ 160 = 27210 ◼
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Tab. 6.2: Zahlen im Dezimal-, Hexadezimal-, Oktal- und Dualzahlensystem

Dezimal Hexadezimal Oktal Dual
Radix 10 Radix 16 Radix 8 Radix 2

0 0 0 0
1 1 1 1
2 2 2 10
3 3 3 11
4 4 4 100
5 5 5 101
6 6 6 110
7 7 7 111
8 8 10 1000
9 9 11 1001

10 A 12 1010
11 B 13 1011
12 C 14 1100
13 D 15 1101
14 E 16 1110
15 F 17 1111
16 10 20 10000
17 11 21 10001
... . . . . . . . . .

In Tabelle 6.2 sind die ersten positiven Dezimalzahlen in den anderen Zahlensyste­
men dargestellt. Dieser Tabelle kann man entnehmen, dass jeweils vier Dual-Ziffern
zu einer Hexadezimal-Ziffer und jeweils drei Dualziffern zu einer Oktal-Ziffer zusam­
mengefasst werden. Von dieser Verkürzung der Schreibweise wird in der Praxis sehr
häufig Gebrauch gemacht.

Jede Ziffer einer Dualzahl wird als Bit (engl. binary digit) bezeichnet. Die Zusammenfassung von
vier Bits heißt Nibble und die Zusammenfassung von acht Bits wird als Byte bezeichnet. In vielen
Rechnersystemen wird eine Gruppe von 2 Bytes (16 Bit) als short und eine Gruppe von vier Bytes
(32 Bit) als int bezeichnet.
Die höchstwertige Ziffer einer Dualzahl wird mit MSB (engl. Most Significant Bit) und die nieder­
wertigste Stelle mit LSB (engl. Least Significant Bit) bezeichnet.

Beispiel 6.4 (Zusammenfassung von Dualziffern):
Die 15-stelligeBinärzahl 1000110111100012 wird, rechts beginnend, inGruppenvon
jeweils 4 Bits aufgeteilt unddiese gemäßTabelle 6.2 inHexadezimalzahlenumgesetzt,
wobei ggf. führende binäre Nullen ergänzt werden (hier kursiv fett gedruckt).

Damit erhält man: 01000110111100012 = 0x46F1 ◼

Tipp: In Computerarchitekturen werden die Daten häufig byteweise im Arbeitsspei­
cher abgelegt. Die als Endianess bezeichnete Speicherordnung der Computerarchi­



100 | 6 Zahlensysteme in der Digitaltechnik

tektur legt fest, in welcher Reihenfolge die einzelnen Bytes adressiert werden. Aus
historischen Gründen gibt es dort zwei Konzepte, die beim Debuggen von Mikropro­
zessorprogrammen für die Interpretation von Speicherinhalten wichtig sind:
– Im Little-Endian-Formatwerden die Bytes einer Binärzahl, die mehr als 1 Byte be­

nötigt, in aufsteigender Reihenfolge abgelegt.
– Im Big-Endian-Format werden die Bytes in absteigender Reihenfolge im Speicher

abgelegt. ◼

Beispiel 6.5 (Die Zahl 25910 = 1000000112 = 0x103 soll im Speicher eines Byte-
adressierbaren 32-Bit Computers an der Adresse 0x80 abgespeichert werden): Die
Dualzahl 1000000112 wird als 32-Bit Hexadezimalzahl dargestellt. Dazumüssen füh­
rende hexadezimale Nullen so ergänzt werden, dass die Dualzahl 32 Bit breit wird:
0x0000 0103. Diese Zahl wird entsprechend der vorgegebenen Endianess byteweise
wie folgt auf die verschiedenen Adressen aufgeteilt:

Big-Endian-Architektur: Adresse 0x7F 0x80 0x81 0x82 0x83 0x84
Daten . . . 0x00 0x00 0x01 0x03 . . .

Little-Endian-Architektur:
Adresse 0x7F 0x80 0x81 0x82 0x83 0x84
Daten . . . 0x03 0x01 0x00 0x00 . . .

◼

6.3 Umwandlung zwischen Zahlensystemen

Zur Umwandlung zwischen Dual- und Hexadezimal bzw. Oktalzahlen werden, an der
niederwertigsten Bitstelle beginnend, jeweils vier bzw. drei Binärziffern zu einer He­
xadezimal- bzw. Oktal-Ziffer zusammengefasst. Dafürmüssen führende binäreNullen
ergänztwerden, wenndie Anzahl der Stellen keinVielfaches von vier bzw. drei ist (vgl.
Beispiel 6.4).

Die Umwandlung von Dezimalzahlen ist hingegen etwas aufwendiger. Grundlage
dafür ist die Potenzdarstellung aus Gl. 6.2. Diese lässt sich in eine Produktdarstellung
überführen:

D =
0
∑

j=m−1
rj ⋅ Rj = (. . . ((rm−1 ⋅ R + rm−2) ⋅ R + rm−3) ⋅ R + . . . r1) ⋅ R + r0 (6.3)

Ziel ist es nun, die unbekannten Zifferngewichte rj durch ganzzahlige Divisionmit der
Radix R des Zielsystems iterativ als Divisionsrest zu isolieren (Modulo-R-Division):

D1/R = Q0 + r0 (6.4)

mit dem Divisionsrest r0 als niederwertigstem Zifferngewicht und Q0 als Ganzzahler­
gebnis der ersten Division.
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Nachfolgendwird die Division (m – 1)-malwiederholt, bis der Ganzzahlanteil Null
wird und nur der Divisionsrest rm−1 als höchstwertige Ziffer des Zielsystems übrig
bleibt.

Q0/R = Q1 + r1
Q1/R = Q2 + r2

. . .

. . .
Qm−1/R = rm−1

Das Ergebnis dieser Konversion ergibt im Zahlensystem mit der Radix R die Zahl

Z = rm−1 ⋅ Rm−1 + rm−2 ⋅ Rm−2 + ⋅ ⋅ ⋅ + r0 (6.5)

die sich als durch die Ziffernfolge rm−1rm−2 . . . r0 darstellen lässt.

Beispiel 6.6 (Die Dezimalzahl 186 soll in a) das Dual- und b) das Hexadezimalzahlen­
systemüberführt werden): Die Radix des Zielsystems istR = 2bzw. R = 16. Durchdiese
Zahl muss sukzessive dividiert werden bis das Ganzzahlergebnis der Division Null ist:

186/2 = 93 Rest 0
93/2 = 46 Rest 1
46/2 = 23 Rest 0
23/2 = 11 Rest 1
11/2 = 5 Rest 1
5/2 = 2 Rest 1
2/2 = 1 Rest 0
1/2 = 0 Rest 1

a) 18610 = 101110102

186/16 = B Rest A
B/16 = 0 Rest B

b) 18610 = BA16= 0xBA

◼

Dem Beispiel 6.6 ist zu entnehmen, dass die Umwandlung in Hexadezimalzahlen of­
fensichtlich weniger Iterationsschritte erfordert als die Umwandlung in Dualzahlen.
Es ist daher empfehlenswert, die Umwandlung in Dualzahlen so vorzunehmen, dass
zunächst ins Hexadezimalsystem gewandelt wird und nachfolgend die einzelnen He­
xadezimalziffern in Dualzahlen umgesetzt werden.

Die Rückwandlung einer m-stelligen Zahl aus einem beliebigen Zahlensystem
mit der Radix R in das Dezimalsystem erfolgt ebenfalls iterativ. Beginnend bei dem
höchstwertigen Ziffernwert wird dieser mit R multipliziert und der Ziffernwert der
nachfolgenden Stelle addiert. Dieser Prozess der Multiplikation mit der Radix R und
nachfolgender Addition des nächsten Ziffernwerts erfolgt solange, bis alle Ziffern
bearbeitet wurden. Im Ergebnis wurde die höchstwertige Ziffer (m − 1)-mal mit der
Radix Rmultipliziert und die niederwertigste Ziffer überhaupt nicht.
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Beispiel 6.7 (Umsetzunga) derHexadezimalzahl 0xBAundb)derDualzahl 101110102
in das Dezimalsystem):
a) Da die Hexadezimalzahl nur zwei Stellen besitzt, ist die Umsetzung sofort aufzu­

schreiben: 0xBA = 16 ⋅ B + A = 16 ⋅ 11 + 10 = 18610
b) Die Dualzahl 101110102 besitzt hingegen 8 Stellen, womit sich das folgende

Schema anbietet:

1 0 1 1 1 0 1 0
2⋅ 1 + 0 = 2
2⋅ 2 + 1 = 5
2⋅ 5 + 1 = 11
2⋅ 11 + 1 = 23
2⋅ 23 + 0 = 46
2⋅ 46 + 1 = 93
2⋅ 93 + 0 = 18610 ◼

6.4 Addition und Subtraktion vorzeichenloser Dualzahlen

Digitale Systeme arbeiten in Dualzahlendarstellung. Dahermüssen Regeln zur Durch­
führung arithmetischer Operationen definiert werden, die nach Umwandlung in das
Dezimalsystem zu gleichen Ergebnissen führen. Ähnlich wie bei der dezimalen Addi­
tion muss mit Übertrags- bzw. bei der Subtraktion mit Ausleihoperationen gerechnet
werden. Bei Dualzahlen werden dafür Carry- (Übertrags-) bzw. Borrow- (Ausleih-) Bits
benötigt.

DieAddition einer einzelnenBitstelle ohneBerücksichtigungeinesCarry-Eingangserfolgt in einem
Halbaddierer. Mit Berücksichtigung des Carry-Eingangs wird ein Volladdierer benötigt. Halb- und
Volladdierer besitzen einen Summen- und einen Carry-Ausgang (vgl. Kapitel 11.8.1).

Additionen von n-Bit-Zahlen erfordern mehrere, im einfachsten Fall n, Volladdierer.
Die Additions- bzw. Subtraktionstheoreme für einen Halbaddierer zeigt Tabelle 6.3.

Tab. 6.3: Bitweise Addition bzw. Subtraktion von Dualzahlen

Addition

Operanden SUM CARRY

0 + 0 0 0
0 + 1 1 0
1 + 0 1 0
1 + 1 0 1

Subtraktion

Operanden DIFF BORROW

0 − 0 0 0
0 − 1 1 1
1 − 0 1 0
1 − 1 0 0
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Beispiel 6.8 (Binäre und dezimale Addition der Dezimalzahlen 610+1410): Der Tabel­
le 6.2 werden die Dualzahlen entnommen: A = 610 = 01102 und B = 1410 = 11102.
Bei der Addition einer einzigen Bitstelle müssen zwei Operationen gemäß Tabelle 6.3
vollzogen werden: Die Addition der beiden Operanden sowie die Addition des Carry-
Bits, welches sich aus der Addition der Bitstelle zuvor ergeben hat. In der niederwer­
tigsten Stelle existiert natürlich kein Carry-Bit. Dies wird durch den Unterstrich _mar­
kiert. Jede Bitstelle ergibt ein Summationsergebnis (4. Zeile) sowie ein Carry-Bit in der
nächsten Spalte (3. Zeile).

Binär Dezimal
0110 A 6

+ 1110 + B + 14
1110_ + Carry 1_
10100 Summe 20 ◼

Beispiel 6.9 (Binäre und dezimale Subtraktion der Dezimalzahlen A−B = 2010 −610):
Die Vorgehensweise ist ähnlich wie in Beispiel 6.8: Die Operanden werden nach Ta­
belle 6.2 bestimmt und die Berechnung erfolgt mithilfe der Tabelle 6.3. Hier natürlich
unter Berücksichtigung eines Borrow-Bits. Ähnlich wie bei der Addition werden pro
Bitstelle zwei binäre Subtraktionen ausgeführt, die auch das Borrow-Bit der nächsten
Stelle definieren.

Binär Dezimal
10100 A 20

− 00110 − B − 6
1110_ − Borrow 1_
01110 Differenz 14 ◼

6.5 Darstellung negativer Zahlen

In vielen praktischen Anwendungen, insbesondere in der Rechnertechnik muss mit
positiven und negativen ganzen Zahlen als Dual- bzw. Hexadezimalzahlen gearbei­
tet werden. Dabei werden verschiedene Darstellungsarten unterschieden (vgl. Tabel­
le 6.4):
– BetragsdarstellungmitVorzeichenbit: Das amweitesten links stehendeunddamit

höchstwertige Bit (engl. Most Significant Bit, MSB) gibt das Vorzeichen an (0: po­
sitiv, 1: negativ), die restlichen Bits stellen den Betrag der Zahl dar. Nachteil dieser
Darstellungsform ist die Tatsache, dass die Null auf zwei Weisen dargestellt wer­
den kann und dies bei Zählprozessen zu einer Unstetigkeit beim Übergang von
negativen zu positiven Zahlen (bzw. umgekehrt) führt.
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Tab. 6.4: Darstellungsformen für positive und negative ganze Zahlen mit n = 4 Bit

Dualzahl Hexadezi­
malzahl

Positive
Zahl

Vorzeichen-/
Betragsdarstellung

1er-Komplement­
darstellung

2er-Komplement­
darstellung

0000 0x0 0 0 0 0
0001 0x1 1 1 1 1
0010 0x2 2 2 2 2
0011 0x3 3 3 3 3
0100 0x4 4 4 4 4
0101 0x5 5 5 5 5
0110 0x6 6 6 6 6
0111 0x7 7 7 7 7
1000 0x8 8 −0 −7 −8
1001 0x9 9 −1 −6 −7
1010 0xA 10 −2 −5 −6
1011 0xB 11 −3 −4 −5
1100 0xC 12 −4 −3 −4
1101 0xD 13 −5 −2 −3
1110 0xE 14 −6 −1 −2
1111 0xF 15 −7 0 −1

– 1er-Komplementdarstellung: Die zu einer positiven Zahl z gehörige negative Zahl
−z entsteht durch Inversion des gesamten Bitmusters. Diese Operation lässt sich
sehr einfach durch digitale Hardware realisieren, hat aber ebenfalls den Nachteil,
dass sie die Null nicht eindeutig abbildet.

– 2er-Komplementdarstellung: Bei dieser am häufigsten eingesetzten Darstellungs­
form negativer Zahlen einer n-stelligen Bitfolge bn−1 . . . b0 hat das höchstwertige
Bit bn−1 das Stellengewicht −2n−1. Die nachfolgenden Bitwerte werden mit ihren
binären Stellengewichten multipliziert und addiert. Die n-stellige Dualzahl ent­
spricht somit dem Zahlenwert:

z = −bn−1 ⋅ 2n−1 +
0∑

i=n−2
bi ⋅ 2i (6.6)

In der 2er-Komplementdarstellung besitzt das MSB also einen negativen Stellenwert
mit demBetrag der höchsten Zweierpotenz 2n−1. AlleweiterenBits haben einenpositi­
ven Stellenwert, der durch absteigende Zweierpotenzen gegeben ist. Charakteristisch
für diese Darstellung ist die Tatsache, dass der negative Zahlenbereich um 1 größer ist
als der positive. Entsprechend wird die Null eindeutig dargestellt.
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Beispiel 6.10 (Die Zahl −9 soll in eine 5-Bit-Binärdarstellung überführt werden):
1. In der Vorzeichen-/Betragsdarstellung setzt sich die Binärzahl aus dem negativen

Vorzeichenbit 1 und der Dualzahl von +910 = 1001 zusammen. Also wird: −910 =
11001 = 0x19.

2. In der 1er-Komplementdarstellung sind alle Bits der fünfstelligen Darstellung von
+910 zu invertieren: ¬(01001) = 10110 = 0x16.

3. Für die 2er-Komplementdarstellung ist −9 zunächst in Partialsummen von Zwei­
erpotenzen zu zerlegen: −9 = −16 + 0 + 4 + 2 + 1. Unter Anwendung der Gl. 6.6
ergibt dies die binäre Ziffernfolge 10111 = 0x17. ◼

Eine Hexadezimaldarstellung muss immer vor dem Hintergrund des verwendeten
Zahlensystems interpretiert werden.

Beispiel 6.11 (Zweierkomplementzahlen und deren Beträge): Die Hexadezimalzahl
0xB0 soll als 8-Bit-Zweierkomplementzahl interpretiert werden: 0xB0 = 101100002.
Unter Anwendung der Gl. 6.6 erhält man daraus z = −27 + 25 + 24 =- 128 + 32 + 16 =
−8010. Der dazugehörige Betrag ist: z∗ = +80 = 64+16. Diese Zahl wird gemäß Gl. 6.6
in die 8-Bit-Dualzahl 010100002, umgerechnet, womit sich als Betrag die Hexadezi­
malzahl 0x50 ergibt. ◼

6.5.1 Eigenschaften des 2er-Komplementzahlensystems

Wegen der erheblichen Bedeutung, die die 2er-Komplementdarstellung für die Rech­
nertechnik sowie für Anwendungen der digitalen Signalverarbeitung hat, soll auf de­
ren Bildungsgesetz anhand von Bild 6.1 intensiver eingegangen werden:

Wir definieren das 2er-Komplement C(z) einer negativen Zahl z mit dem Absolutwert z∗ dadurch,
dass die Summe des 2er-Komplements mit seinem Absolutwert immer den Wert 2m ergibt. Da­
bei ist m die Anzahl der Bits und 2m in einem m-Bit-Zahlenkreis gerade eben nicht mehr darstell­
bar.

C(z) + z∗ = 2m (6.7)

Diese Eigenschaft kann leicht Bild 6.1 entnommen werden: So findet man z. B. z =
−4 bei einem Winkel von 270° und den dazu gehörigen Betrag z∗ = +4 bei einem
Winkel von90°. Die Summevon360° entspricht genaueinemvollständigenUmlauf im
Zahlenkreis, der gerade einemZahlenüberlauf entspricht. Dadie 2er-Komplementzahl
imZahlenkreis relativ zu ihremAbsolutwert immer entlangder vertikalenAchsedurch
den Nullpunkt gespiegelt vorzufinden ist, gilt dieser Zusammenhang allgemein.



106 | 6 Zahlensysteme in der Digitaltechnik

Bild 6.1: Darstellung positiver und negativer Zahlen als 4-Bit-2er-Komplement im Innenkreis. Die
korrespondierenden Dualzahlen liegen außerhalb des Zahlenkreises

Tipp: In der Digital- und Mikroprozessortechnik arbeiten Zähler so, dass sie bei Er­
reichen des durch die vorgegebene Bitbreite gegebenen Maximalwerts automatisch
beim Minimalwert weiterzählen. Angewendet auf einen 4-Bit Zähler in Zweierkom­
plementdarstellung bedeutet dies, dass auf den Maximalwert +7 der Minimalwert −8
folgt. Das dazu gehörige Zeitverhalten eines bei 0 startenden Vorwärtszählers zeigt
Bild 6.2. Derartige Überläufe (engl. wrap around) können z. B. in Anwendungen der
digitalen Signalverarbeitung zu erheblichen Problemen führen.

Bild 6.2: Das Zeitverhalten eines
4-Bit Vorwärtszählers, dessen
Zählwerte in Zweierkomplement­
darstellung interpretiert werden,
zeigt Überläufe in den negativen
Zahlenbereich ◼
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Die Gl. 6.7 kann unter gleichzeitiger Addition und Subtraktion einer 1 wie folgt umge­
formt werden:

C(z) = (2m − 1) − z∗ + 1 (6.8)

Darin entspricht die Zahl 2m−1 aus digitaltechnischer Sicht immer einer Dualzahl, die
nur Einsen besitzt. Wenn nun die Differenz (2m − 1) − z∗ betrachtet wird, so bedeutet
dies, dass in jeder Bitstelle eine der beiden Operationen 1 − 0 = 1 oder 1 − 1 = 0
ausgeführt werden muss. Darin ist der Bit-Subtrahend das korrespondierende Bit von
z∗, welches natürlich entweder 0 oder 1 sein kann. Das Ergebnis der Bitoperationen ist
also immer zu dem entsprechenden Subtrahenden-Bit von z∗ invertiert. Die in Gl. 6.8
ganz rechts zu addierende 1muss abschließend addiertwerden. ImErgebnis lässt sich
festhalten:

Man erhält die 2er-Komplementdarstellung einer negativen Zahl, indem man alle Bitstellen ihrer
binären Absolutbetragsdarstellung invertiert und abschließend eine 1 binär addiert.

Durch Umstellung der Gl. 6.8 lässt sich genauso zeigen:

Manerhält denBetrageinernegativenZahl, die in 2er-Komplementdarstellung vorliegt, indemman
alle Bitstellen invertiert und abschließend eine 1 binär addiert.

Bei der 2er-Komplement- bzw. Betragsbildung müssen nicht dargestellte, führende
Nullen ebenfalls invertiert werden. Dies ist bei der Subtraktion von Operanden un­
terschiedlicher Bitbreite im 2er-Komplementsystem (vgl. Kapitel 6.5.2) zu berücksich­
tigen. In einem 2er-Komplementsystem gilt allgemein:
1. Die Zahl −1 besitzt als Dualzahl beliebiger Bitbreite nur Einsen, bzw. je nach Bit­

breite nur die Hexadezimalziffern 0x1, 0x3, 0x7 oder 0xF.
2. Die Dualzahl, die aus einer führenden Eins mit ausschließlich folgenden Nullen

zusammengesetzt ist, entspricht der größten negativen Zahl des Zahlensystems.
So gilt z. B. in 16-Bit-Darstellung, dass die Hexadezimalzahl 0x8000 der Zahl
−3276810 entspricht.

3. Wenn eine in einem m-Bit-2er-Komplementsystem vorliegende negative Zahl
durch führende Nullen in ein n-Bit-Zahlensystem mit n > m überführt wird,
so wird daraus eine positive Zahl.

Tipp: In der Digitaltechnik besteht an vielen Stellen die Notwendigkeit, eine im 2er-
Komplement vorgegebene positive oder negative Dualzahl mit vorgegebener Bitbrei­
te m auf eine Bitbreite n > m so zu erweitern, dass sich der Zahlenwert nicht ändert.
Die Dualzahl ist also durch vorzeichengerechte Erweiterung führender Bits auf n Bits
zu ergänzen. Dabei muss dies so geschehen, dass das zuvor führende Bit, welches 0
oder 1 sein kann, auf die führenden n − m Stellen hinüber kopiert wird. So wird z. B.
die 4-Bit-Zahl −810 = 1000 = 0x8 auf 8 Bit durch Einfügen von vier Einsen ergänzt:
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−810 = 11111000 = 0xF8. Die positive Zahl 710 = 0111 wird hingegen durch Nullen
ergänzt zu 710 = 00000111 = 0x07. ◼
Beispiel 6.12 (In 4-Bit-2er-Komplementdarstellung sind die Zahlen −4 und −6 zu bil­
den):

−410: z∗: 0100 −610: z∗: 0110

Inversion: 1011 Inversion: 1001

+1: 1 +1: 1

Carry: 011_ Carry: 001_

C(z): 1100 C(z): 1010 ◼

Beispiel 6.13 (Bildung des Betrags der als 2er-Komplement vorliegenden negativen
Zahlen −4 und −6):

| − 410|: C(z): 1100 | − 610|: C(z) 1010

Inversion: 0011 Inversion: 0101

+1: 1 +1: 1

Carry: 011_ Carry: 001_

z∗: 0100 z∗: 0110 ◼

6.5.2 Addition und Subtraktion im 2er-Komplementzahlensystem

Der wesentliche Vorteil des 2er-Komplementsystems liegt in der digitaltechnisch ein­
fachen Bildung negativer Zahlen. Da eine Subtraktion der Addition des 2er-Komple­
ments des Subtrahenden entspricht, kann durch eine einfacheVorschalthardware der
gleiche Addierer für Additions- und Subtraktionszwecke verwendet werden. Dabei
sind jedoch die folgenden Effekte zu berücksichtigen:
1. Übertragsbits (Carry bzw. Borrow), die den Zahlenbereich von m Bits überschrei­

ten, müssen ignoriert werden, um ein korrektes Ergebnis zu erhalten.
2. Die Rechenergebnisse können den erlaubten Zahlenbereich verlassen. In diesem

Fall ist das Ergebnis ungültig und es muss ein spezielles Overflow-Bit OV gesetzt
werden. Dieses entsteht in den folgenden Situationen:
– Bei der Addition A + B:Wennbeide Operanden positiv sind (MSB =0) und das

Ergebnis negativ erscheint (MSB = 1). Oder wenn beide Operanden negativ
sind und das Ergebnis positiv.

– Bei der Subtraktion A − B: Wenn der Minuend negativ, der Subtrahend posi­
tiv und das Ergebnis positiv sind. Oder wenn der Minuend positiv, der Subtra­
hend negativ und das Ergebnis negativ sind.
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Beispiel 6.14 (Es sollen die Differenz 7−4 = 3 sowie die Summe (−2)+(−6) in 2er-Kom­
plementarithmetik in 4-Bit-Darstellung berechnet werden und das Ergebnis durch De­
zimalrechnung überprüft werden): Dazu sind die 2er-Komplementdarstellungen von
−410 = 1100, −210 = 1110 und −610 = 1010 zu verwenden. Führende Übertragsbits
im Ergebnis werden gestrichen.

7 − 4 : 0111 +710 (−2) + (−6) : 1110 −210
+ 1100 −410 + 1010 −610

1100_ Carry 1110_ Carry

10011 310 11000 −810 ◼

Beispiel 6.15 (Es soll die Addition (−6) + (−4) ausgeführt werden. Das Ergebnis ist
durch Dezimalarithmetik zu überprüfen): Es werden die 2er-Komplementdarstellun­
gen von −410 = 1100 und −610 = 1010 verwendet.

(−6) + (−4) : 1010 −610
+ 1100 −410

1000_ Carry

10110 610

Nach Streichungdes führendenÜbertragsbits ist dasMSBdes Ergebnisses 0, zeigt also
eine positive Zahl an obwohl beide Additionsoperanden negativ sind. Das berechnete
Ergebnis ist damit fehlerhaft, es muss das OV-Bit gesetzt werden. ◼

Beispiel 6.16 (Es ist die VHDL-Architektur einer Schaltung zu entwerfen, die dasOV-Bit
für einen kombinierten Addierer/Subtrahierer berechnet): Der Minuend heißt A und
der Subtrahend ist B, das Ergebnis ist ERG. Die Schaltung wertet nur die MSBs aus.
Das ADDSUB-Signal ist 0, falls addiert werden soll, bzw. 1, wenn subtrahiert werden
soll. Die VHDL-Schnittstelle ist nachfolgend dargestellt:

entity OV_BIT_GEN is

port( ADDSUB, MSB_ERG, MSB_A, MSB_B : in bit;

OV : out bit );

end OV_BIT_GEN;

Als Lösungsansatz wird eine Wahrheitstabelle erstellt und diese mit einer selektiven
Signalzuweisung in VHDL-Code umgesetzt:



110 | 6 Zahlensysteme in der Digitaltechnik

ADDSUB MSB_ERG MSB_A MSB_B OV
0 0 0 0 0
0 0 0 1 0
0 0 1 0 0
0 0 1 1 1
0 1 0 0 1
0 1 0 1 0
0 1 1 0 0
0 1 1 1 0
1 0 0 0 0
1 0 0 1 0
1 0 1 0 1
1 0 1 1 0
1 1 0 0 0
1 1 0 1 1
1 1 1 0 0
1 1 1 1 0

Die Eingangssignale der Wahrheitstabelle werden im VHDL-Code durch Aggregatbil­
dung zu einem Signalbündel YINT zusammengefasst:

Listing 6.1: VHDL-Architektur einer Logik zur Generierung des Overflow-Bits

architecture ARCH of OV_BIT_GEN is

signal YINT1: bit_vector(3 downto 0);

begin

YINT1 <= (ADDSUB, MSB_ERG, MSB_A,MSB_B); -- Aggregat

with YINT1 select

OV <= '1' when "0011" | "0100" | "1010" | "1101",

'0' when others;

end ARCH;

In diesem Code wurden die folgenden VHDL-Syntaxelemente neu eingeführt:
– Der Alternativoperator | wird verwendet, um Alternativen für einen Selektions­

ausdruck aufzulisten. In dem vorliegenden Code ist dies YINT1. Da die OV-Spalte
der Wahrheitstabelle bei 16 Zeilen nur vier Einsen enthält, kann die Zuweisung
der logischen 1 bei Verwendung dieses Operators in einem einzigen when-Zweig
erfolgen, der vier Alternativen auflistet.

– Da die OV-Spalte überwiegend Nullen enthält, bietet es sich an, diese nicht ex­
plizit zu beschreiben, sondern durch einen when others-Ausdruck, der alle nicht
explizit zuvor behandelten Fälle umfasst.

Wie Listing 6.1 zeigt, wird der VHDL-Code durch diese Maßnahmen stark vereinfacht.
◼
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6.6 Darstellung rationaler Zahlen

Das tiefe Eindringendigitaler Systeme in die früher ausschließlich denMikroprozesso­
ren überlassene Domäne der Verarbeitung rationaler Zahlen, z. B. in der digitalen Si­
gnalverarbeitung, sowie der Entwurf numerischer Hardwarecoprozessoren erfordern
eineweitere Interpretation vonDualzahlen. In der Rechnertechnik existieren dazu die
Festkomma- und die Gleitkommadarstellungen, die in zunehmendem Maße auch für
digitale Hardware verwendet werden.

6.6.1 Festkommadarstellung im Q-Format

Bei der Festkommadarstellung im sQn-Format wird eine vorzeichenbehaftete Dual­
zahl b0 . . . bn, deren Dezimalwert im Bereich −1 ≤ z < 1 liegt, durch die Gl. 6.8 inter­
pretiert:

z = −b0 ⋅ 20 +
n
∑
i=1

bi ⋅ 2−i (6.9)

In dieser Darstellung ist zu beachten, dass im Gegensatz zu den bisherigen Darstel­
lungen b0 das höchstwertige Bit ist und dem Stellenwert −1 entspricht. Die nachfol­
genden Bits, die die Stellenwerte 0.5, 0.25, 0.125, . . . haben, werden addiert. Eine vor­
zeichenbehaftete 4-Bit-Zahl besitzt also ein Vorzeichenbit sowie 3 Bits, die zusammen
den Zahlenwert kennzeichnen. Diese Art der Darstellung wird häufig als sQ3-Format
bezeichnet.

Die in einem 4-Bit-System möglichen vorzeichenbehafteten sQ3-Zahlen zeigt
Bild 6.3 im Zahlenkreis.

Bild 6.3: Interpretation von
Dualzahlen im sQ3-Format
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Nun reicht es zur Implementierung vieler numerischer Algorithmen sicher nicht
aus, sich auf den Zahlenbereich −1 ≤ z < 1 zu beschränken. Vielmehr sollte das
Zahlenformat auch einen Ganzzahlteil besitzen können. In diesem Fall muss durch
den Anwender für eine k-stellige Dualzahl festgelegt werden, wie sich diese in Vor­
komma- und Nachkommabits aufteilt: In einem smQn-Format¹ stehen m Vorkomma-
und n Nachkommabits zur Verfügung. Wegen des zusätzlichen Vorzeichenbits gilt für
vorzeichenbehaftete Zahlen:

k = m + n + 1 (6.10)

In diesem Zahlenformat ist bm das mit 2m gewichtete Vorzeichenbit und die Dualzahl
bm . . . b0 . b1. . . bn wird wie folgt interpretiert:

z = −bm ⋅ 2m +
0∑

i=m−1
bi ⋅ 2i +

n∑
i=1

bi ⋅ 2−i (6.11)

Die Additions- und Subtraktionsarithmetik für Q-Format-Zahlen ist im Vergleich zur
2er-Komplement-Arithmetik unverändert. Der Anwender muss nur die Lage des Dual­
punkts beibehalten.

Vorteil einer Q-Format-Arithmetik ist die Tatsache, dass die Bitbreite im Unter­
schied zu Mikroprozessoren abhängig von den Erfordernissen der Anwendung frei
gewählt werden kann. Allerdings muss der Anwender sicherstellen, dass es nicht zu
Zahlenbereichsüberläufen kommt.

Beispiel 6.17 (Es soll die Subtraktion 3.7510 − 1.010 im s2Q3-Format durch Addition
der Dualzahlen berechnet werden): Zunächst werden durch Anwendung der Gl. 6.11
die Dualzahlen im s2Q3-Format berechnet:

3.7510 = −0 + 2 + 1 + 0.5 + 0.25 + 0 = 011.110 und
−1.010 = −4 + 2 + 1 + 0 + 0 + 0 = 111.000

Anschließend erfolgt die bekannte Addition, allerdings unter Beibehaltung der Dual­
kommastelle:

011.110 3.7510
+ 111.000 −1.010

1110.00_ Carry

1010.110 2.7510

Nach Streichen des führenden Ergebnisbits ergibt sich ein positives Additionsergeb­
nis, welches leicht durchVergleichmit der Dezimalarithmetik verifiziert werden kann.

◼

1 Andere Autoren verwenden für ein Q-Format mit ganzzahligem Anteil die Schreibweise „Qm.n“.
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Zusammenfassend lässt sich festhalten:

Das Q-Format stellt eine weitere Interpretationsmöglichkeit für Dualzahlen dar, mit der sich ratio­
nale Zahlen darstellen lassen.
Bei gegebener Anzahl von Vor- und Nachkommabits kann nicht jede rationale Zahl dargestellt wer­
den. Die Auflösung der Nachkommastellen beträgt 2−n .
Der Zahlenbereich ist unsymmetrisch: Der Minimalwert −2m ist Bestandteil des Zahlenbereiches,
der positive Wert 2m hingegen nicht.

Tipp: Die zunehmende Bedeutung des Q-Zahlenformats spiegelt sich an den Erwei­
terungen des VHDL-Sprachschatzes wider. So wurden in dem aktualisierten VHDL-
Sprachstandard VHDL-2008 die beiden Datentypen sfixed und ufixed definiert,
die das mQn-Format repräsentieren [29]. Dieser Standard ist in der VHDL-Bibliothek
ieee.fixed_pkg implementiert, die z. B. durch den im Anhang vorgestellten VHDL-
Simulator ModelSim PE unterstützt wird [18] (vgl. Kapitel 20.1):

signal a : sfixed (3 downto -3);--s3Q3 Zahl mit Vorzeichen,7 Bit

signal b : ufixed (5 downto -3);--6Q3 Zahl ohne Vorzeichen,9 Bit ◼

6.6.2 Gleitkommadarstellung

Nachteil der Festkommadarstellung ist der mit einer begrenzten Anzahl von Bits recht
eingeschränkte Zahlenbereich: Eine vorzeichenbehaftete 32-Bit-Zahl im s15Q16-For­
mat überdeckt z. B. einen Zahlenbereich von etwa ±32768.0 und die kleinste darstell­
bare positive Zahl beträgt nur 1.53⋅10−5. DurchAufteilungder 32 Bit inVorzeichenVZ,
eine Mantisse M und einen Exponenten E kann dieser Zahlenbereich dagegen deut­
lich erweitert werden. Die in Mikroprozessoren sehr häufig verwendete Gleitkomma­
darstellung einer 32-Bit-Dualzahl (single precision) gemäß der Norm IEEE-754 zeigt
Bild 6.4.

Bild 6.4: Darstellung einer 32-Bit-Dualzahl im IEEE-754-Gleitkommaformat

Zur Einsparung eines gesonderten Vorzeichenbits für den Exponenten wird die so­
genannte 8-Bit-Offset-Darstellung verwendet. In dieser normalisierten Gleitkomma­
darstellung lässt sich der Zahlenwert z einer gebrochenen rationalen Zahl z wie folgt
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berechnen:
z = (−1)VZ ⋅ 1.M ⋅ 2(E−127) (6.12)

darin ist VZ das Vorzeichenbit, M stellt die Mantisse im vorzeichenlosen Q23-Format
dar und E ist der vorzeichenlose 8-Bit-Exponent.

Gleitkommazahlen im normalisierten Single-Precision-Format decken den Zah­
lenbereich von etwa ±3.4 ⋅1038 ab und der Betrag der kleinsten Zahl ist etwa 1 ⋅10−38.
Beispiel 6.18 (Es soll der Zahlenwert der 32-Bit-Hexadezimalzahl 0x4EC0 0000 ge­
mäß dem IEEE-754-Gleitkommazahlenformat berechnet werden): Dazu wird die Zahl
in eine Dualdarstellung überführt und darin das Vorzeichen, der Exponent und die
Mantisse identifiziert.

Bild 6.5: Dualzahldarstellung der Hexadezimalzahl 0x4EC0 0000 und Aufteilung gemäß dem
IEEE-754-Zahlenformat

Dem Bild 6.5 ist zu entnehmen:
– VZ = 0
– E = 100111012 = 128 + 16 + 8 + 4 + 1 = 157
– M = 1000 . . .2 = 0.510
Mit der Gl. 6.12 wird z = (−1)0 ⋅ 1.5 ⋅ 2(157−127) = 1.5 ⋅ 230 = 161061273610 ◼

Tipp: Nachteil der Gleitkommadarstellung ist der im Vergleich zur Festkommaarith­
metik erheblich größere Hardwareaufwand. Zur Berechnung einfacherer Operationen
wie Additionen und Subtraktionen werden bereits aufwendige Multiplizierer benö­
tigt. Aus diesem Grunde existiert in vielen Mikroprozessoren ein besonderes digitales
Teilsystem: Ein Floating-Point-Prozessor übernimmt die Aufgabe, arithmetische Ope­
rationen wie Additionen, Subtraktionen aber auch Multiplikationen und Divisionen
auszuführen. ◼

6.7 Vertiefende Aufgaben

Aufgabe 6.1: Beantworten Sie die folgenden Verständnisfragen:
a) Was ist ein „Byte“, was ist ein „Nibble“?
b) Wodurch ist ein Stellenwertzahlensystem ausgezeichnet?
c) Wie bestimmtmanmit den Methoden der Digitaltechnik die 2er-Komplementdar­

stellung einer negativen Dezimalzahl?
d) Wie lautet die Dezimalzahl −2 in 4-Bit- und in 8-Bit-Darstellung?
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e) Beschreiben Sie den Algorithmus, mit dem man vorzeichenbehaftete Zahlen auf
eine größere Bitbreite bringt.

f) Was bedeutet das Q-Format?
g) Welche Vor- und Nachteile besitzt die Gleitkommadarstellung im Vergleich zum

Q-Format? ◼
Aufgabe 6.2: Führen Sie die folgenden Zahlensystemkonvertierungen durch:
a) 11010112 = ?16
b) 10100.11012 = ?16
c) 110110012 = ?8
d) 67.248 = ?2
e) AFFE16 = ?2
f) 15C.3816 = ?2 ◼
Aufgabe 6.3: Führen Sie die nachfolgenden Konvertierungen in das Dezimalzahlen­
system durch:
a) 11010112 = ?10
b) 10100.11012 = ?10
c) 110110012 = ?10
d) 67.248 = ?10
e) AFFE16 = ?10
f) 15C.3816 = ?10 ◼
Aufgabe 6.4: Konvertieren Sie die folgenden Dezimalzahlen in das angegebene Zah­
lensystem:
a) 12510 = ?2
b) 349810 = ?8
c) 2385110 = ?16
d) 72710 = ?5
e) 6511310 = ?16 ◼
Aufgabe 6.5: Führen Sie die nachfolgenden Dualzahloperationen aus. Stellen Sie in
jeder Stelle auch das Übertragsbit dar.
a) 110011 + 11010
b) 1100110 + 1111001
c) 110011 − 11010
d) 1100110 − 1111001
Lösen Sie die Aufgaben c) und d) auch durchAddition des 2-er-Komplements des Sub­
trahenden. ◼
Aufgabe 6.6: Stellen Sie die Dezimalzahlen +25, +120, −42 und −111 in einem 8-Bit-
Format dar:
a) In Vorzeichen-Betragsdarstellung
b) In 2er-Komplementdarstellung ◼
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Aufgabe 6.7: Prüfen Sie ob bei den nachfolgenden Operationen ein 2er-Komplement­
überlauf entsteht:
a) 11010100 + 11101011
b) 10111111 + 11011111
c) 01011101 + 00110001
d) 01100001 + 00011111 ◼
Aufgabe 6.8: Wenn Sie diese Aufgaben während nachtschlafender Zeit bearbeiten
müssen, so erhalten Sie eventuell Hilfe, wenn Sie die Lösung der nachfolgenden Auf­
gabe nutzen: Konvertieren Sie die Dezimalzahl 1264843010 in das Hexadezimalsys­
tem � ◼
Aufgabe 6.9: Berechnen Sie im vorzeichenbehafteten s2Q3-Format:
a) 1.25 + 3.75
b) 3.75 + 0.875
c) −3.75 + 1.0
d) 1.25 − 1.0 ◼



7 Logikminimierung

Im Kapitel 3 wurde gezeigt, wie sich eine kombinatorische Logikfunktion durch Auf­
stellen der disjunktiven oder konjunktiven Normalform beschreiben lässt. Das Bei­
spiel 3.17 hat jedoch gezeigt, dass die dazugehörige Hardwareimplementierung in der
Regel nicht optimal ist. In den meisten Fällen gibt es Lösungen mit geringerem Hard­
wareaufwand. Der systematische Prozess der Suche nach einer optimalen Lösung mit
minimalemHardwareaufwandwird als Logikminimierung bezeichnet. Dieses Kapitel
befasst sich mit geeigneten Lösungsalgorithmen.

Gemeinsam ist an den DNF- und KNF-Darstellungsformen, dass sich diese sehr
leicht auf einer bestimmten Klasse von programmierbaren Hardwarebausteinen, den
einfachen oder auch komplexen (S) bzw. (C)PLDs (Programmable Logical Device) im­
plementieren lassen (vgl. Kapitel 19.3 bzw. 19.4). Ziel ist es hier, eine disjunktive bzw.
konjunktiveMinimalform (DMF bzw. KMF) aufzustellen.

Neben dieser Art von programmierbaren Hardwarebausteinen hat seit etwa Mit­
te der 90er-Jahre eine andere Klasse programmierbarer Hardware, nämlich die der
FPGAs (vgl. Kapitel 13.1) zunehmend an Bedeutung gewonnen. Dafür werden zusätz­
liche Optimierungsverfahren benötigt, die in Kapitel 7.4. angesprochen werden.

7.1 Lernziele

Nach Durcharbeiten dieses Kapitels sollen Sie
– das Prinzip der Logikminimierungmit KV-Tafeln kennen und anwenden können;
– für eine gegebene Logikfunktion die disjunktive und konjunktive Minimalform

herleiten können;
– in der Lage sein, Output-Don’t-Care-Termegewinnbringend für die Logikminimie­

rung einsetzen zu können;
– die Grenzen einer zweistufigen Minimierung kennen.

7.2 Minimierung mit KV-Tafeln

Die grafischeDarstellung vonWahrheitstabellen erfolgt in Karnaugh-Veitch-(KV-)Dia­
grammen. Diese ursprünglich von E.W. Veitch entworfene Methode wurde 1953 durch
M. Karnaugh zu seiner heutigen Formweiterentwickelt. Mit ihr können auf vergleichs­
weise einfacheArt undWeise kombinatorische Schaltungen so optimiertwerden, dass
daraus ein minimaler Hardwareaufwand in zweistufiger Logik resultiert.

KV-Diagramme sind handlich für Systeme mit bis zu m = 4 Eingangsvariablen
und basieren in der Praxis auf einer einfachen Mustererkennung, wie benachbarte
Min- bzw. Maxterme zusammengefasst werden können. Für Schaltfunktionen mit

https://doi.org/10.1515/9783110706970-007
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mehr als vier Eingangsvariablen, sowie solchen, die nicht auf eine zweistufige Hard­
ware abgebildet werden sollen, werden Rechner-basierte Minimierungsmethoden
empfohlen.

7.2.1 Disjunktive Minimalform (DMF)

Ein KV-Diagramm zur Beschreibung einer kombinatorischen Logik mit m Eingängen
ist eine rechteckige Darstellung von 2m Feldern gemäß den folgenden Konstruktions­
vorschriften:
– Jedes dieser Felder entspricht genau einem Minterm der zugrunde liegenden

Wahrheitstabelle.
– DieseFelder sind soangeordnet, dass sichdieMintermealler benachbartenFelder

in genau einer Bitstelle unterscheiden.
– Dabei ist zu berücksichtigen, dass Felder an den äußeren Kanten mit den genau

gegenüberliegenden Feldern ebenfalls benachbart sind. Dies garantiert, dass
auch in KV-Diagrammen mit mehr als drei oder vier Signalen jedes Feld ausrei­
chend viele Nachbarn besitzt.

Das Konstruktionsprinzip soll amBeispiel der Logikfunktionmit zwei Eingangssigna­
len eingeführt werden und sukzessive auf solche mit drei oder vier Eingangssignalen
erweitert werden. Prinzipiell existieren mehrere Möglichkeiten, die Eingangssignale
in KV-Diagrammen anzuordnen. Dies ist beim Vergleich unterschiedlicher Literatur­
referenzen zu berücksichtigen.

In diesem Lehrbuch soll eine Variante verwendet werden, bei der die Minterme
der Tabelle 7.1 von oben nach unten in Form eines großen „Z“ in das KV-Diagramm
eingetragen werden. Dazuwird das niederwertige Signalbit A der Wahrheitstabelle in
seiner nichtinvertierten Form oben rechts platziert und das höherwertige Bit B an der
im Uhrzeigersinn nächsten, also rechten Kante unten. Die invertierten Bits A und B
werden an der gleichen Kante jeweils daneben bzw. darüber platziert.

In der in Bild 7.1 gewählten Darstellung unterscheiden sich horizontal nebenein­
ander angeordnete Minterme im Wert des Signals A und vertikal benachbarte Felder
imWert des Signals B (vgl. Tabelle 7.1).

Bild 7.1: Konstruktion eines KV-Diagrammsmit zwei Eingangssignalen A und B. Für den Fall, dass
A in der Wahrheitstabelle das niederwertige Bit darstellt, werden die Minterme der Reihe nach von
oben nach unten in Form eines „Z“ eingetragen
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Tab. 7.1:Minterme einer Logikfunktion mit zwei Eingangssignalen

B A Minterm

0 0 m0 = B ∧ A
0 1 m1 = B ∧ A
1 0 m2 = B ∧ A
1 1 m3 = B ∧ A

Im Weiteren wird wie folgt verfahren:
– In die Felder wird die logische 1 oder 0 aus der Wahrheitstabelle eingetragen.
– Wennbenachbarte Felder jeweils eine 1 enthalten, so lassen sich diese zu einer ge­

meinsamen 1 zusammenfassen, denn für die benachbarten Einsen gilt das Nach­
barschaftsgesetz Gl. 3.8, weil paarweise benachbarte Felder sich gemäß dem KV-
Konstruktionsprinzip nur in genau einer Bitstelle unterscheiden.

– Die zusammengefasstenFelderwerdenalsVereinigungsblöckebezeichnet. In die­
sen ist das Nachbarschaftsgesetz anzuwenden. Damit können diese jeweils durch
Ausdrücke beschriebenwerden, in denen das in invertierter und nichtinvertierter
Form vorhandene Signal nicht mehr auftaucht. Die übrigen Signale, der Vereini­
gungsblöcke sind miteinander UND zu verknüpfen.

– Alle isolierten Einsen des KV-Diagramms sind zusammen mit den Vereinigungs­
blöcken untereinander ODER zu verknüpfen.

Beispiel 7.1 (Minimierung zweier Schaltfunktionen Y1 und Y2, die durch Wahrheitsta­
bellen dargestellt werden, durch Anwendung eines KV-Diagramms für zwei Signale):

Tab. 7.2:Wahrheitstabelle zu Beispiel 7.1

B A Y1 Y2
0 0 1 1
0 1 0 1
1 0 1 0
1 1 0 1

Die disjunktiven Minimalformen der Signale Y1 und Y2 lassen sich durch Anwendung
des Nachbarschaftsgesetzes bestimmen als:

Y1 = ∑m(0, 2) = (B ∧ A) ∨ (B ∧ A) = A bzw.

Y2 = ∑m(0, 1, 3) = (B ∧ A) ∨ (B ∧ A) ∨ (B ∧ A) = B ∨ A
Diese Lösungen erhält man auch, indem in den KV-Diagrammen die Einsen zusam­
mengefasst werden: Y1 besitzt eine Gruppe von Einsen in der das Signal B in inver­
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tierter und nichtinvertierter Form enthalten ist. Sie stellt das Signal ¬A dar. Y2 besitzt
hingegen zwei Gruppen von Einsen, nämlich ¬B und A, die ODER-verknüpft werden
müssen. Bei der Minimierung von Y2 erkenntman in Bild 7.2 zwei überlappende Grup­
pen von Einsen. Wenn man die Minimierung durch Anwendung des Nachbarschafts­
gesetzes manuell nachvollzieht, so ist zuvor der überlappende Minterm m1 = B ∧ A
durch Anwendung des Idempotenz-Gesetzes (vgl. Bild 3.6) hinzuzufügen.

Bild 7.2: Darstellung der Wahrheitstabellen der
Schaltfunktionen Y1 und Y2 in KV-Diagrammen. Die
Vereinigungsblöcke sind durch Kreise markiert ◼

In einem KV-Diagramm für drei Eingangssignale wird die horizontale Anordnungs­
richtung der Felder doppelt verwendet. Es entsteht aus dem KV-Diagramm für zwei
Eingangssignale, indem dieses in der Mitte „senkrecht durchgeschnitten“ wird und
ein zweites KV-Diagramm für zwei Eingangssignale dort eingefügt wird. Die Bezeich­
nung des nichtinvertierten dritten Signals erfolgt weiter in Uhrzeigerrichtung, also in
der Mitte der unteren Kante. Die acht Minterme werden der Wahrheitstabelle wieder
von oben nach unten entnommen und in das KV-Diagramm eingetragen: Die ersten
vier Minterme, die C = 0 repräsentieren, in Form eines äußeren großen „Z“ und die
vier Minterme mit C = 1 in Form eines inneren „Z“ (vgl. Bild 7.3).

Bild 7.3: KV-Diagramm für drei Eingangssignale: Die Platzierung der nichtinvertierten Eingangssi­
gnale erfolgt in Uhrzeigerrichtung, sodass das höchstwertige Signal C in der Mitte der unteren Kante
platziert wird. Die Übertragung der Minterme erfolgt von oben nach unten zunächst in einer äußeren
und dann in einer inneren Z-Form

In einem KV-Diagramm mit drei Signalen hat jedes Feld drei Nachbarn. Dabei ist zu
berücksichtigen, dass sich die Nachbarschaft über die seitlichen Kanten hin erstreckt.
So ist z. B. in Bild 7.3 das Feld m0 mit den Feldern m2 und m4 benachbart, aber auch
mit dem Feld m1, denn dieses Nachbarschaftspaar unterscheidet sich nur im Wert
des Signals A. Man kann ein KV-Diagramm mit drei Eingangssignalen also als einen
aufgeschnittenen Zylinder auffassen.
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Zur formalen Beschreibung des Minimierungsprozesses definieren wir:

Eine Gruppe von benachbarten Einsen lässt sich zu einem Implikanten zusammenfassen. Die An­
zahl der in einem Implikanten zusammengefassten Minterme muss eine 2er-Potenz 2m sein. Der
Implikant wird durch einen weniger komplexen Term beschrieben, der nicht alle Eingangssignale
enthält, denn in diesem Term tauchen m Signale nicht auf. Bei der Bildung der Implikanten ist es
wegen des Idempotenz-Gesetzes erlaubt, dass ein Minterm gleichzeitig zu mehreren Implikanten
gehört.
Als Primimplikant wird ein maximal großer Implikant bezeichnet, also ein Block, der nicht vergrö­
ßert werden kann.
Enthält ein Primimplikantmindestens einenMinterm, der in keinem anderen Primimplikanten ent­
halten ist, so wird dieser als Kernimplikant bezeichnet.
Ein Implikant wird als redundant bezeichnet, wenn er von mehreren Kernimplikanten überdeckt
wird.

Bild 7.4: Lokalisierung von Implikanten in einem KV-Diagramm für
drei Eingangssignale

Bild 7.4 zeigt die Implikanten I1, I2 und I3 einer Schaltfunktion f(A, B, C). I1 und I3
sind Kernimplikanten, da der Mintermm2 nur in I1 und die Minterme m5 und m7 nur
in I3 enthalten sind. Implikant I2 ist vollständig in I3 enthalten und daher kein Prim­
implikant.

Beispiel 7.2 (Minimierung von Schaltfunktionen mit drei Eingangssignalen):

Tab. 7.3:Wahrheitstabelle zu Beispiel 7.2

Minterm-Nr. C B A Y1 Y2 Y3
0 0 0 0 0 1 1
1 0 0 1 1 1 1
2 0 1 0 0 1 1
3 0 1 1 0 0 1
4 1 0 0 1 1 0
5 1 0 1 1 1 0
6 1 1 0 1 1 0
7 1 1 1 1 0 0
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Bild 7.5: Bildung der Implikanten aus Beispiel 7.2

Dem Bild 7.5 ist zu entnehmen:
– Das Ausgangssignal Y1 wird durch zwei ODER-verknüpfte Kernimplikanten be­

schrieben, von denen einer aus nur zwei Eingangssignalen besteht, denn das Si­
gnal C ist darin nicht vorhanden. In dem Implikanten, der vier Einsen umfasst,
sind die Signale A und B in invertierter und nichtinvertierter Form enthalten: Er
beschreibt den Produktterm C. Damit wird:

Y1 = C ∨ (A ∧ B) .
– Das Signal Y2 wird durch zwei Kernimplikanten mit jeweils vier Mintermen be­

schrieben, in denen von den drei Eingangssignalen jeweils 2 Signale nicht vor­
kommen. Das Ausgangssignal lässt sich also durchdie ODER-Verknüpfung zweier
Eingangssignale beschreiben:

Y2 = A ∨ B .

– Y3 wird durch einen einzigen Primimplikanten beschrieben, denn die beiden Paa­
re von Einsen sind benachbart:

Y3 = C. ◼
In einem KV-Diagramm mit vier Eingangssignalen wird nun auch die vertikale An­
ordnungsrichtungdoppelt verwendet: Es entsteht durchhorizontales „Aufschneiden“
des KV-Diagramms mit drei Eingangssignalen, welches D = 0 repräsentiert und Ein­
schieben eines zweiten KV-Diagramms für drei Eingangssignale mit D = 1. Die Min­
terme sind wieder so platziert, dass sie in der Wahrheitstabelle von oben nach unten
in Form von vier „Z“ im KV-Diagramm platziert werden, wobei zunächst die äußeren
Felder und danach sukzessiv die inneren Felder belegt werden. Das Bild 7.6 zeigt aus
Gründen der Übersichtlichkeit nur die Platzierung der ersten acht Minterme durch
zwei „Z“.
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Bild 7.6: KV-Diagramm für vier Eingangssignale

Jedes Feld hat vier Nachbarn, wobei sich die Nachbarschaft nun auch von der
oberen zur unteren Kante des KV-Diagramms erstreckt. Bild 7.6 zeigt, dass z. B. der
Minterm m1 mit den Mintermen m5 und m9 aber auchmit den Mintermen m0 und m3
benachbart ist.

Der Minimierungsprozess lässt sich formal wie folgt beschreiben:

1. Markiere alle Primimplikanten im KV-Diagramm.
2. Ermittle zunächst die Kernimplikanten.Dies sind möglichst große Blöcke,mit einermöglichst

geringen Zahl von Signalen.
3. Von den verbleibenden Primimplikanten sind diejenigen auszuwählen, die verbleibende Ein­

sen überdecken. Dieser Vorgang kann zu unterschiedlichen Lösungen führen.
4. Fasse alle Kernimplikanten sowie die unter 3. ausgewählten Primimplikanten disjunktiv, also

mit einer ODER-Funktion zusammen.

Bild 7.7: Ermittlung der disjunktiven Minimalform DMF in einem
KV-Diagramm für vier Eingangssignale

Anhand des Beispiels in Bild 7.7 soll diese Vorgehensweise erläutert werden:
1. Es lassen sich vier Primimplikanten identifizieren.
2. Davon sind I1 = D ∧ C ∧ A und I2 = D ∧ C Kernimplikanten, I3 und I4 sind jedoch

nur einfache Primimplikanten, die beide den Minterm m11 beinhalten.
3. Der durchdieKernimplikantennicht berücksichtigteMintermm11 kannalternativ

entweder durch den Primimplikanten I3 = D ∧ B ∧ A oder durch den Primimpli­
kanten I4 = C ∧ B ∧ A einbezogen werden.

4. Die disjunktive Minimalform ergibt sich bei der Auswahl von I3 zu Y = I1 ∨ I2 ∨ I3.
Also wird: Y = (D ∧ C ∧ A) ∨ (D ∧ C) ∨ (D ∧ B ∧ A)
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Beispiel 7.3 (Die disjunktive Normalform Y1 = ∑m(3, 6, 7, 11, 12, 13, 14, 15) soll mi­
nimiert werden): DieMinterme werden in das KV-Diagrammfür vier Signale eingetra­
gen und die Implikanten markiert (vgl. Bild 7.8).

Bild 7.8: Bildung der Implikanten im KV-Diagramm zu Bei­
spiel 7.3

Dem Bild 7.8 ist zu entnehmen, dass drei Kernimplikanten gebildet werden können,
die einander teilweise überlappen. Alle Implikanten umfassen vier Minterme, sodass
zu deren Beschreibung von den vier Eingangssignalen jeweils zwei Eingangssigna­
le eliminiert werden können. Der minimierte Ausdruck umfasst also drei ODER-ver­
knüpfte Produktterme mit jeweils zwei Eingangssignalen:

Y1 = (C ∧ D) ∨ (C ∧ B) ∨ (B ∧ A) . ◼

Beispiel 7.4 (Die Funktion Y2 soll minimiert werden):

Y2 = (D ∧ C ∧ B ∧ A) ∨ (D ∧ C ∧ B ∧ A) ∨ (C ∧ B ∧ A)
∨ (D ∧ B ∧ A) ∨ (C ∧ A)

In diesemBeispiel ist zu berücksichtigen, dass die letzten drei Produktterme, die nicht
alle Eingangssignale enthalten,mehrerenMintermenbzw. EinsenderWahrheitstabel­
le entsprechen. Die Zuordnung ist der Tabelle 7.4 zu entnehmen.

Tab. 7.4: Zuordnung der Minterme zu den einzelnen Produkttermen der logischen Gleichung von
Beispiel 7.4

Produktterm Minterme

(D ∧ C ∧ B ∧ A) m2
(D ∧ C ∧ B ∧ A) m12
(C ∧ B ∧ A) m2, m10
(D ∧ B ∧ A) m8, m12
(C ∧ A) m5, m7, m13, m15

Bild 7.9: Bildung der Implikanten im KV-Diagramm von Bei­
spiel 7.4
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Die disjunktive Zusammenfassung der Kernimplikanten ergibt, dass die ersten
beiden Produktterme der Ausgangsgleichung weggelassen werden können da sie in
den letzten drei Produkttermen enthalten sind.

Y2 = (C ∧ A) ∨ (C ∧ B ∧ A) ∨ (D ∧ B ∧ A) ◼
Beispiel 7.5 (Die logische Funktion Y3, die durch das KV-Diagramm in Bild 7.10 darge­
stellt ist, soll minimiert werden):

Bild 7.10: KV-Diagramm zu Beispiel 7.5

In Bild 7.10 sind die Implikanten bereits eingezeichnet. Man erkennt:
– Zwei Kernimplikanten, die aus jeweils vier Mintermen bestehen und die sich über

die äußeren Kanten bzw. Ecken des KV-Diagramms erstrecken:

∑(m0, m4, m2, m6) = D ∧ A bzw. ∑(m0, m1, m2, m3) = D ∧ C
– Einen Kernimplikanten, der aus zwei Einsen besteht: ∑(m4, m12) = C ∧ B ∧ A
Damit erhält man Y3 = (D ∧ A) ∨ (D ∧ C) ∨ (C ∧ B ∧ A) ◼

Beispiel 7.6 (Für den 2-zu-1-Multiplexer mit Freigabeeingang, dessen VHDL-Code in
Beispiel 4.4 angegeben ist, soll das Syntheseergebnis durch Bestimmung der DMF
überprüft werden): Wegen der auf der linken Seite der Wahrheitstabelle Tabelle 4.2
angegebenen Input-Don’t-Care-Werte der Signaleingänge müssen zunächst die zuge­
hörigen Minterme identifiziert werden. Dabei ist zu berücksichtigen, dass jeder Input-
Don’t-Care-Eintrag zweiMintermen entspricht. Da die erste Zeile derWahrheitstabelle
drei Don’t-Care-Einträgebesitzt, repräsentiert diese also achtMinterme.Anschließend
werden alle Minterme, die mit einer 1 zur Schaltfunktion beitragen, in das KV-Dia­
gramm eingetragen und die Primimplikanten bestimmt.

Die beiden Kernimplikanten aus Bild 7.11 werden disjunktiv verknüpft und erge­
ben die folgende DMF:

Y = (¬E ∧ S ∧ IA) ∨ (¬E ∧ S ∧ IB) = E ∧ ((S ∧ IA) ∨ (S ∧ IB)) (7.1)

Diese Gleichung entspricht dem Syntheseergebnis aus Beispiel 4.4¹.

1 Bei diesem Vergleich ist zu berücksichtigen, dass im Listing 4.5 für das Low-aktive Eingangssignal
E der VHDL-Signalname nE verwendet wurde.
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Minterm Nr. E S IB IA Y
8–15 1 X X X 0
4,5 0 1 0 X 0
6,7 0 1 1 X 1
0,2 0 0 X 0 0
1,3 0 0 X 1 1

Bild 7.11: KV-Minimierung eines 2-zu-1-Multiplexers mit Freigabeeingang ◼

7.2.2 Konjunktive Minimalform (KMF)

Man erhält die konjunktive Minimalform (KMF) einer gegebenen Schaltfunktion indem man die
Kernimplikanten für die Maxterme ermittelt und diese konjunktiv zusammenfasst.

Unter Anwendung des Dualitätsprinzips geht man in der Praxis jedoch meist einen
einfacheren Weg: Es werden die Nullen des KV-Diagramms einer Schaltfunktion Y in
gewohnterWeiseUND-verknüpft. Die so erhaltenenPrimimplikantenwerdendisjunk­
tiv so zusammengefasst, dass alle Nullen abgedeckt sind. Die erhaltene Funktion ent­
spricht dann natürlich der Umkehrfunktion Y. In einem abschließenden Schritt ist die
Funktion zu invertieren undman erhält nachAnwendung des deMorgan’schen Geset­
zes die konjunktive Minimalform.

Beispiel 7.7 (Ermittlungder konjunktivenMinimalformausderUmkehrfunktion): Eine
vorgegebene Schaltfunktion Y ist in demKV-DiagrammBild 7.12 dargestellt. Es soll die
konjunktive Minimalform ermittelt werden.

Bild 7.12: Bildung der konjunktiven Minimalform durch Zusammenfas­
sung von Nullen

In Bild 7.12 werden die Nullen auf gewohnte Weise zusammengefasst und man erhält
die Umkehrfunktion als disjunktive Minimalform:

Y = (C ∧ B) ∨ (B ∧ A)
Nach Inversion der Umkehrfunktion und Anwendung des de Morgan’schen Gesetzes
in beiden Termen erhält man die konjunktive Minimalform:

Y = (C ∨ B) ∧ (B ∨ A) ◼
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7.2.3 Output-Don’t-Care-Terme

In einigen Anwendungen können bestimmte Kombinationen von Eingangssignalen
nicht auftreten. In diesem Fall ist der Wert des Ausgangssignals unerheblich, er kann
0 oder 1 sein. Derartige Eingangskombinationen werden als Redundanzen bezeich­
net und das Ausgangssignal erhält in derWahrheitstabelle bzw. im KV-Diagrammden
Output-Don’t-Care-Wert X. Für die Minimierung kann dies vorteilhaft sein, denn ein X
kann, aber muss nicht, in einen Implikanten einbezogen werden. Durch Berücksich­
tigung von Output-Don’t-Care-Termen lassen sich jedoch häufig größere Implikanten
bilden, wodurch entweder Produktterme eingespart werden können oder zumindest
die Anzahl der konjunktiven Eingangssignale, also die Breite der Produktterme redu­
ziert werden kann. Abhängig von der zugrunde liegenden Zielhardware kann damit
der Schaltungsaufwand eventuell reduziert werden.

Beispiel 7.8 (Paritätsbitgenerator für gerade Parität mit Eingangsvektoren im BCD-
Code): Die Binärdarstellung der dezimalen Ziffern durch einen binären Code erfolgt
durch einen BCD-Code (engl. Binary Coded Decimal, vgl. Kapitel 9.3). Zur Darstellung
der 10 Dezimalziffern werden bei binärer Codierung vier Bits benötigt, mit denen sich
prinzipiell 16 Ziffern darstellen ließen. Allerdings werden die höchstwertigen sechs
Eingangskombinationen im BCD-Code nicht benötigt, sodass das Ausgangssignal für
diese Kombinationen den Don’t-Care-Wert X erhält.

Dez D C B A Pe
0 0 0 0 0 0
1 0 0 0 1 1
2 0 0 1 0 1
3 0 0 1 1 0
4 0 1 0 0 1
5 0 1 0 1 0
6 0 1 1 0 0
7 0 1 1 1 1
8 1 0 0 0 1
9 1 0 0 1 0

10 1 0 1 0 X
11 1 0 1 1 X
12 1 1 0 0 X
13 1 1 0 1 X
14 1 1 1 0 X
15 1 1 1 1 X

Bild 7.13:Wahrheitstabelle und zugehöriges KV-Diagrammmit Output-Don’t-Care-Werten für einen
Paritätsgenerator, der eine gerade Parität für BCD-Zahlen erzeugt

Dem KV-Diagramm in Bild 7.13 ist zu entnehmen, dass die Minterme m10, . . . , m15
durch Output-Don’t-Care-Werte repräsentiert werden. Diese werden nur an den Stel­
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len in die Implikanten mit einbezogen, wo sich diese dadurch vergrößern lassen. Die
logische Gleichung lautet somit:

Pe = (D ∧ A) ∨ (C ∧ B ∧ A) ∨ (C ∧ B ∧ A) ∨ (C ∧ B ∧ A) ∨ (D ∧ C ∧ B ∧ A)
In dieser Gleichung ist anzumerken, dass die Anzahl von Produkttermen nicht redu­
ziert werden konnte, weil sich in jedem Kernimplikant genau eine 1 befindet. Die Mi­
nimierung führt hier also nur zu einer Reduzierung der Breite der Produktterme.

Interessant ist nun die Frage, welcher Signalwert am Ausgang erscheint, wenn
die Schaltung fehlerhafterweise mit einer der nicht erlaubten Eingangskombinatio­
nen angesteuert wird. Dies ist dem KV-Diagramm in Bild 7.13 zu entnehmen: Falls der
Don’t-Care-Wert in die Implikanten einbezogen wurde, so erscheint eine 1 am Aus­
gang, andernfalls erscheint eine 0. Letzteres ist der Fall für die Minterme m11 und
m13. ◼
In VHDL können Output-Don’t-Care-Ausgangssignale durch Verwendung speziel­
ler Datentypen angegeben werden. Bei Signalen der Datentypen std_ulogic und
std_logic (vgl. Kapitel 10.6) ist das Output-Don’t-Care-Symbol ‚–‘ definiert und wird
von den meisten Synthesewerkzeugen zur Minimierung verwendet, sofern dies in
der vorgesehenen Zielhardware eine tatsächliche Einsparung von Hardwareressour­
cen verspricht. Die Nutzung dieser Datentypen erfordert allerdings die Einbindung
einer speziellen Bibliothek ieee [11]. Dazu müssen dem Quellcode zwei zusätzliche
Codezeilen vor der entity-Deklaration hinzugefügt werden:

Listing 7.1: VHDL-Code eines Generators für gerade Parität und BCD-Zahlen

library ieee; -- Einbindung

use ieee.std_logic_1164.all; -- der IEEE-Bibliothek

entity PARGEN_BCD is

port(D, C, B, A : in bit;

PE: out std_ulogic); -- neuer Datentyp std_ulogic

end PARGEN_BCD;

architecture ARCH1 of PARGEN_BCD is

signal TEMP: bit_vector(3 downto 0);

begin

with TEMP select -- Alternativoperator |

PE <= '0' when "0000" | "0011" | "0101" | "0110" | "1001",

'1' when "0001" | "0010" | "0100" | "0111" | "1000",

'-' when others; -- Vereinfachung d. Schreibweise

TEMP <= (D, C, B, A);

end ARCH1;



7.2 Minimierung mit KV-Tafeln | 129

Listing 7.1 zeigt den VHDL-Code für den Paritätsgenerator aus Beispiel 7.6. Darin
ist besonders anzumerken:
– Die Nutzung von Output-Don’t-Care-Symbolen für das Ausgangssignal PE erfor­

dert die Verwendung des Datentyps std_ulogic. Aus diesem Grunde wurden in
den ersten beiden Zeilen, die library- und use-Anweisungen eingefügt.

– Die vier Eingangsbits wurden durch Aggregatbildung zu dem Signalvektor TEMP
zusammengefasst. Bewusst erfolgte die Zuweisung dieser Eingangssignale hinter
der selektiven Signalzuweisung, mit der die Wahrheitstabelle umgesetzt wird.
Dies soll noch einmal verdeutlichen, dass die Reihenfolge der nebenläufigen
VHDL-Anweisungen beliebig ist.

– In der selektiven Signalzuweisungwerden demAusgangssignal PE insgesamt drei
verschiedene Signalwerte zugewiesen: Die ‚0‘, die ‚1‘ und der Don’t-Care-Wert ‚–‘.
Durch Anwendung des Alternativoperators ‚|‘ für die verschiedenen Eingangssig­
nalkombinationenwurde die Umsetzung derWahrheitstabelle stark verkürzt. Ex­
plizit wurden nur die zehn Eingangskombinationen zugewiesen, die eine 0 oder
eine 1 am Ausgang liefern sollen. Durch das when-others-Konstruktwird den ver­
bleibenden sechs EingangssignalkombinationenderDon’t-Care-Wert ‚–‘ zugewie­
sen.

Bild 7.14 zeigt die Simulation des VHDL-Codes aus Listing 7.1. Die Ausgabe des Output-
Don’t-Care-Wertes für die Minterme m10, . . . , m15 ist durch die gestrichelte Linie des
Ausgangssignals für t > 500ns gekennzeichnet.

Bild 7.14: VHDL-Simulation des Paritätsgenerators für BCD-Zahlen. Die gestrichelte Linie für t >
500ns kennzeichnet den Don’t-Care-Wert für das Ausgangssignal PE

Die Hardwaresynthese des VHDL-Codes mit dem Werkzeug ISE [19] ergibt für einen
programmierbaren CPLD-Baustein (vgl. Kapitel 19.4) die folgende logische Gleichung
mit fünf Produkttermen:

PE <= NOT ((D AND NOT C AND NOT B AND A) OR

(NOT D AND C AND B AND NOT A) OR

(NOT D AND C AND NOT B AND A) OR

(NOT D AND NOT C AND B AND A) OR

(NOT D AND NOT C AND NOT B AND NOT A));
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Im Vergleich zu Listing 7.1 ist dieser Gleichung zu entnehmen, dass die Nullen der
Wahrheitstabelle als DNF mit fünf Produkttermen zusammengefasst und die gesam­
te Gleichung invertiert wurde. Eine Reduzierung der Anzahl von Produkttermen war,
wie in Beispiel 7.8 ausgeführt, nichtmöglich. DieBreite der Produkttermewurde eben­
falls nicht reduziert, alle Output-Don’t-Care-Terme wurden als logische 0 behandelt.
Grund für die nicht durchgeführte Minimierung ist die Tatsache, dass bei dem aus­
gewählten Baustein den Produkttermen bis zu 40 Eingangssignale zugeführt werden
können, ohne dass zusätzliche Hardwareressourcen benötigt werden. Das vorliegen­
de Beispiel verwendet hingegen nur vier Eingangssignale.

Aus dem gleichen Grund erfolgt auch mit Vivado keine Minimierung, denn die
logische Funktion lässt sich auch ohne Minimierung auf eine einzelne LUT mit vier
Eingangssignalen abbilden.

7.2.4 Grenzen der zweistufigen Minimierung

Ziel der bisher vorgestellten Minimierungsalgorithmen ist es, den Hardwareaufwand
für eine zweistufige UND/ODER-Logik zu minimieren. In der Praxis gibt es dafür je­
doch Grenzen, die die Bedeutung einer Minimierungmit den bisher vorgestellten Me­
thoden relativieren:
– Komplexere programmierbareHardwarebausteinewie CPLDsundFPGAs (vgl. Ka­

pitel 13.1 bzw. 19) sind nicht mehr als zwei- sondern als mehrstufige Hardware
aufgebaut.

– In Situationen, in denen durch kombinatorische Logik mehr als ein Ausgangssi­
gnal erzeugt werden soll.

– Wenn kombinatorische Logikausgänge unerwünschte Zwischenwerte annehmen,
die sich in nachfolgenden Schaltungsteilen störend auswirken.

Nutzung konformer Terme
In vielen Fällen muss in der kombinatorischen Logik mehr als ein Ausgangssignal er­
zeugt werden. Man spricht von einemMulti-Output-Schaltnetz. Darin können eventu­
ell einzelne Minterme für mehrere Ausgangssignale gemeinsam genutzt werden. Bei
derartigen konformen Termen ist eine vollständige Minimierung nicht unbedingt sinn­
voll.

Bild 7.15 zeigt die KV-Diagramme für ein Schaltnetz mit zwei Ausgängen X und Y.
Für das Ausgangssignal X kann der Minterm m0 = C ∧ B ∧ A nicht minimiert werden.

Bild 7.15: KV-Diagramm eines Multi-Output-Schaltnetzesmit den Ausgangssignalen X und Y
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Die Bildung eines Kernimplikanten aus den Mintermen m0 und m1 zur Minimierung
des Ausgangssignals Y = (C∧B)∨(C∧A), wie dies in Bild 7.15 gestrichelt dargestellt ist,
führt im Vergleich zur Nutzung vonm0 als konformem Term jedoch zu einem höheren
Hardwareaufwand der Gesamtschaltung. Bild 7.16 zeigt die bessere Lösung, mit der
ein 2-fach-UND eingespart werden kann.

Bild 7.16:Multi-Output-Schaltnetz für das KV-
Diagramm aus Bild 7.15. Der Minterm m0 wurde
als konformer Term für beide Ausgangssignale
genutzt

Generell ist es das Ziel, beiMulti-Output-Schaltnetzenmöglichst viele gleich platzierte
Primimplikanten zu finden. DerartigeMinimierungsaufgabenwerdendurch Software-
Algorithmen unterstützt.

Beispiel 7.9 (KV-Minimierung eines 1-Bit-Volladdierers): Die Wahrheitstabelle und
der VHDL-Code eines Volladdierers wurden in Tabelle 4.3 bzw. Listing 4.6 vorgestellt.
Nachfolgend sollen nun die Ausgangssignale SUM und COUT minimiert werden, wo­
bei auch XOR-Gatter verwendet werden dürfen.

Bild 7.17: KV-Diagramme für die Ausgangssignale eines Volladdierers

Das inBild 7.17dargestellteKV-DiagrammfürdasSUM-Ausgangssignal lässt erkennen,
dass keine Implikanten gebildet werden können. Vielmehr ist ein „Schachbrettmus­
ter“ von Einsen zu erkennen. Daher sind die einzelnen Minterme als DNF anzugeben:

SUM = (CIN ∧ B ∧ A) ∨ (CIN ∧ B ∧ A) ∨ (CIN ∧ B ∧ A) ∨ (CIN ∧ B ∧ A)
Ein Vergleich dieser symmetrischen Gleichung mit der SOP-Darstellung des XOR-Gat­
ters in Tabelle 3.4 zeigt, dass der Ausdruck durch Verwendung von XOR-Gattern ver­
einfacht werden kann:

SUM = CIN 󴀈󴀂󴀠 B 󴀈󴀂󴀠 A
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Nachfolgend sollen die Implikanten für das Signal COUT so gebildet werden, wie in
Bild 7.17 dargestellt. Darin wurden die Minterme m5 und m6 bewusst nicht mit in die
Minimierung einbezogen. Man erhält die logische Gleichung:

COUT = (B ∧ A) ∨ (CIN ∧ B ∧ A) ∨ (CIN ∧ B ∧ A)
= (B ∧ A) ∨ (CIN ∧ (B 󴀈󴀂󴀠 A))

Das XOR-Gatter B 󴀈󴀂󴀠 A kann also als konformer Ausdruck für beide Ausgänge des
Volladdierers verwendet werden. ◼
An dem Beispiel 7.9 lässt sich allgemein feststellen:

Ein „Schachbrettmuster“ von Einsen in einem KV-Diagramm lässt sich durch eine Kette von XOR-
Gattern darstellen. Falls der Wert des Minterms m0 = 0 ist, so handelt es sich ausschließlich um
XOR-Gatter. Andernfalls muss das Ausgangssignal invertiert werden, was durch Austausch eines
der XOR-Gatter gegen ein XNOR möglich ist.

Vermeidung von Hazards
Durch unvermeidbare, hardwarebedingte zeitliche Verzögerungen von den Gatterein­
gängen zu den Ausgängen kann es zu kritischen Wettrennen von Signalen auf unter­
schiedlichen Laufzeitpfaden kommen (engl. races), die zu unerwarteten Signalzwi­
schenwerten, sogenannten Strukturhazards, führen, die umgangssprachlich auch als
Glitches bezeichnet werden.

Hazards bzw. Glitches sind kurzzeitige und unerwartete Änderungen von Signalwerten, die als Fol­
ge kritischer Wettrennen auf unterschiedlichen Signalpfaden auftreten.

Hier kann es sich als sinnvoll erweisen, zusätzliche, redundante Primimplikanten zu
berücksichtigen, die die Strukturhazards eliminieren.

Exemplarischwird dazu die Schaltung eines 2-zu-1-Multiplexers betrachtet, die an
beiden Signaleingängen IA und IB den konstanten Wert 1 besitzt und dessen Selekti­
onssignal S von 1 nach 0 umgeschaltet wird.

Bild 7.18: Schaltung eines 2-zu-1-Multiplexers
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Nach dem bisher vermittelten Schaltungsverständnis sollte sich das Ausgangssi­
gnal Y beim Umschalten nicht verändern. In der Praxis besitzen die einzelnen Logik­
gatter jedoch durch ihren inneren Aufbau Schaltverzögerungen, womit das Signal Y
erst nach einer Verzögerungszeit tP am Gatterausgang erscheint. Tatsächlich können
die Verzögerungszeiten für das Umschalten 1 → 0 und 0 → 1 auch unterschiedlich
sein. Dies wird durch die Bezeichnungen des Signalwechsels am Ausgang tpHL bzw.
tpLH unterschieden.

Listing 7.2: VHDL-Datenflussmodell eines 2-zu-1-Multiplexers mit symbolischen Verzögerungszeiten

entity HAZARD is

port( IA, IB, S: in bit;

Y: out bit);

end HAZARD;

architecture ARCH1 of HAZARD is

signal H1, H2, H3 : bit; -- Koppelsignale

begin

H1 <= IB and S after 10 ns; -- symbolische Verzoegerung

H2 <= not S after 10 ns;

H3 <= IA and H2 after 10 ns;

Y <= H1 or H3 after 10 ns;

end ARCH1;

Das Listing 7.2 zeigt ein VHDL-Datenflussmodell desMultiplexers aus der Schaltung in
Bild 7.18. In diesem Modell wurden durch die zusätzliche Angabe des Schlüsselworts
after für alle Gatter symbolische Verzögerungszeiten von 10 ns spezifiziert. Hier wird
also nicht zwischen tpHL und tpLH unterschieden. Ferner soll darauf hingewiesen wer­
den, dass die angegebene Verzögerungszeit nicht den Angaben eines Datenblatts ent­
spricht. Mit der verzögerten Signalzuweisung sollen vielmehr prinzipielle Effekte von
Verzögerungszeiten studiert werden, die in jeder digitalen Hardware vorhanden sind.
Dem Simulationsergebnis, welches in Bild 7.19 gezeigt ist, können zwei wesentliche
Dinge entnommen werden:
– 20 ns nach dem Signalwechsel von S bei t = 100ns nimmt das Ausgangssignal Y

zwischenzeitlich denWert 0 an. Erst 10ns später, bei t = 130ns ist das Ausgangs­
signal wieder stabil 1.

– Beim Zurückschalten von S nach 1, bei t = 200ns, ist kein Hazard zu beobachten.
Ursache des Strukturhazards ist die in Bild 7.18 dargestellte Hardwarestruktur, die auf
dem Weg über H2 und H3 zum Ausgang Y einen längeren Signallaufzeitpfad besitzt
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Bild 7.19: VHDL-Simulation des 2-zu-1-Multiplexer-Datenflussmodellsmit symbolischen Verzöge­
rungszeiten

als auf demWeg über H1. BeimUmschalten kommt es zu einem kritischenWettrennen
(engl. critical race) auf zwei Signalpfaden, die das gemeinsame ODER-Gatter ansteu­
ern: Auf demoberen Signalpfad nimmtdas SignalH1 bereits nach 10ns den0-Wert an,
hingegen geht das Signal H3 auf dem unteren Signalpfad wegen der Verzögerung des
Inverters erst nach 20 ns auf denWert 1. Damit wird das gemeinsame ODER-Gatter für
eine Dauer von 10ns nicht durch eine 1 angesteuert und erzeugt für diese Dauer, nach
einer erneuten Signalverzögerung von 10ns, den unerwünschten Hazard. In der um­
gekehrten Richtung, also beim Zurückschalten des Selektionssignals nach 1 tritt kein
Hazard auf, weil in diesem Fall das ODER-Gatter für eine Dauer von 10ns an beiden
Eingängen mit einer 1 angesteuert wird.

Bild 7.20: KV-Diagramm für den 2-zu-1-Multiplexer. Der Pfeil kenn­
zeichnet das Umschalten S = 1 → 0. Der gestrichelt dargestellte
Implikant vereinigt die beiden Primimplikanten und sorgt für ein
störungsfreies Umschalten des Ausgangssignals

DieUrsache des Strukturhazards soll nun anhand des KV-Diagramms in Bild 7.20 ana­
lysiert werden: Man erkennt zwei Kernimplikanten H3 = S ∧ IA sowie H1 = S ∧ IB
(durchgezogene Vereinigungskreise). Beim Umschalten des Signals S = 1 → 0 wech­
selt man den Implikanten und erzeugt wegen der Inverterverzögerung den Hazard.
Das Hinzufügen eines redundanten Produktterms H4 = IA ∧ IB, der die getrennten
Implikanten vereinigt, sorgt nun dafür, dass die Schaltung frei von Hazards ist. Die
resultierende Schaltung mit dem zusätzlichen Implikanten H4 zeigt Bild 7.21.

Strukturhazards können die Stabilität digitaler Schaltungen stark beeinträchti­
gen. Insbesondere in asynchronen Automaten (vgl. Kapitel 13) und bei Taktsignalen
müssen Strukturhazards unbedingt vermieden werden. Dazu wird die folgende Vor­
gehensweise empfohlen:
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Bild 7.21: Hazardfreie Multiplexerschaltungmit zusätzlichem Implikanten H4

1. Erzeuge die DMF oder KMF.
2. Überprüfe die verwendeten Primimplikanten, ob durch den Wechsel eines einzelnen Ein­

gangssignals ein Wechsel von einem aktiven Primimplikanten auf einen zweiten, vollständig
getrennten Primimplikanten erfolgt.

3. Füge redundante Primimplikanten hinzu, die die unter 2. identifizierten Primimplikanten ver­
einigen.

Einschränkend muss hier allerdings angemerkt werden, dass die automatischen
Synthese- bzw. Implementierungswerkzeuge, die bei CPLDs und FPGAs verwendet
werden, die redundanten Primimplikanten in der Regel wieder herausoptimieren.
Hazardfreie Signale müssen hier unter Einsatz von Flipflops (vgl. Kapitel 12.4) erzeugt
werden.

Aufgabe 7.1: Zeigen Sie durch Simulation eines VHDL-Datenflussmodells für einen
2-zu-1-Multiplexer, dass das Hinzufügen eines redundanten Primimplikanten den in
Bild 7.19 beobachteten Strukturhazard verhindert. ◼

7.3 Softwarealgorithmen zur zweistufigen Minimierung

Die Minimierungsmethode mit KV-Diagrammen basiert, wie oben gezeigt, auf einer
Mustererkennung und ist für das menschliche Auge recht gut geeignet zur Bearbei­
tung von Systemen mit bis zu fünf Eingangssignalen². Zur Implementierung in ei­
nem Computeralgorithmus ist die KV-Methode jedoch wenig geeignet. Dafür existie­
ren prinzipiell zwei Verfahren zur Identifizierung der minimalen Anzahl von Primim­
plikanten.

2 Das KV-Diagramm für fünf Eingangssignale setzt sich zusammen aus zwei übereinander angeord­
neten KV-Diagrammen für vier Eingangssignale.



136 | 7 Logikminimierung

7.3.1 Quine-McCluskey-Algorithmus

Ähnlich wie beim KV-Verfahren wird als Grundlage des Quine-McCluskey-Algorith­
mus’ das Nachbarschaftsgesetz Gl. 3.8 eingesetzt. Er besteht aus zwei wesentlichen
Schritten:
– Der Identifizierung der Primimplikanten
– Der Auswahl einer minimalen Anzahl von Primimplikanten

Das Verfahren ist tabellenbasiert. In diesen Tabellen wird für alle Minterme, die mit
einer 1 beitragen, klassifiziert, wie die Eingangssignale zu diesemMinterm beitragen:
Für ein im Minterm vorkommendes Signal wird eine 1 gesetzt, für ein invertiertes Si­
gnal eine 0 und für ein Signal, welches nicht vorkommt, ein Strich (–). So wird z. B.
in einem System mit den vier Eingangssignalen D, C, B und A der Ausdruck D ∧ C ∧ A
als (1 0 – 1)-Term registriert. Auf diese Weise werden zunächst alle Minterme so in
eine Tabelle eingetragen, dass Gruppen gebildet werden, die keine, eine, zwei, drei
oder vier Einsen besitzen. Nachfolgend können nun Zeilen der Tabelle aus Gruppen
zusammengefasst werden, wenn diese aus aufeinander folgenden Gruppen stammen
und sich die Zeilen nur in einem Element unterscheiden. Diese Position kann nun in
einer neuen Tabelle durch Kennzeichnung mit einem Strich erfolgen, was einer Elimi­
nierung des Elements entspricht. Sukzessive erhält man auf diese Weise alle Primim­
plikanten.

Eine weitere Tabelle wird nun durch alle Primimplikanten (Zeilen) und die Min­
terme (Spalten) aufgebaut: Wenn ein Primimplikant einen bestimmten Minterm be­
inhaltet, so wird an der Schnittstelle ein Kreuz eingetragen. In dieser Tabelle werden
zunächst die Kernimplikanten dadurch identifiziert, dass die Tabelle in einer Min­
termspalte nur ein einziges Kreuz besitzt. Von den verbleibenden Primimplikanten
wird anschließend eine minimale Anzahl ausgesucht. Zusammenmit den Kernimpli­
kanten bilden diese die DMF.

Ein Beispiel, welches den Quine-McCluskey-Algorithmus verdeutlicht, findet sich
in [4]. In [6] finden sich auch Hinweise für die Implementierung des Algorithmus in
der ProgrammierspracheC.Dort wird allerdings auf denmit der Anzahl von Eingangs­
signalen exponentiell ansteigenden Rechenaufwand hingewiesen.

Der Vorteil des Quine-McCluskey-Algorithmus ist, dass er mit Sicherheit die mi­
nimale Anzahl von Primimplikanten identifiziert. Als Nachteil muss jedoch hinge­
nommenwerden, dass er sich realistischerweise nurmit einer maximalen Anzahl von
15–20 Eingangssignalen berechnen lässt.

7.3.2 Espresso-Algorithmus

Im Gegensatz zum Quine-McCluskey-Verfahren, das eine „exakte“ Methode zur Be­
stimmung der DMF darstellt, ist der Espresso-Algorithmus eine heuristischeMethode.
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Das heißt, dass der Algorithmus mit vereinfachenden Annahmen arbeitet, die „in der
Regel“ zum gleichen Ergebnis führenwie der exakte Algorithmus. In Einzelfällen liegt
das Optimum jedoch leicht neben der gefundenen Lösung. Wegen des deutlich gerin­
gerenRechenaufwandeshat sichdennochder Espresso-II-Algorithmusbei der Lösung
zweistufiger Minimierungsprobleme durchgesetzt. Weitere Hinweise zur Arbeitsweise
des Algorithmus findet der Leser z. B. in [15] und [16].

7.4 Minimierungskonzepte für FPGAs

Während die disjunktive bzw. konjunktive Minimalform in einem PLD einfach imple­
mentiert werden kann, sind zur Implementierung der logischen Gleichung für FPGA-
Technologien einige zusätzliche Optimierungsschritte erforderlich. Grund dafür ist
der innere Aufbau der meisten FPGAs, bei denen kombinatorische Logik aus einer
programmierbaren Zusammenschaltung von Look-Up-Tabellen mit einer begrenzten
Anzahl von Eingängen oder durchMultiplexer gebildet wird (vgl. Kapitel 3.7.2 bzw. Ka­
pitel 13.1.2).

Im Unterschied zu einer zweistufigen Minimierung muss bei einer FPGA-Implementierung kombi­
natorischer Logik eine Strukturierung durchgeführt werden.

Die Strukturierung erfolgt mit den folgenden Verfahren, die in [40] auch anhand von
Beispielen näher erläutert werden:
– Dekomposition: Dabei wird ein einzelner Boole’scher Ausdruck durch Anwen­

dung der in Kapitel 3.4 genannten Regeln wie z. B. der Idempotenz oder des Dis­
tributivgesetzes durch neue Ausdrücke ersetzt.

– Extraktion: Man sucht bei der Dekomposition die einzelnen Teilausdrücke so,
dass für mehrere Signale konforme Terme gebildet werden können.

– Faktorisierung: Ein in zweistufiger Form vorliegender Ausdruck wird durch An­
wendung des Distributivgesetzes so umgeformt, dass gemeinsame Terme vor die
Klammer gezogen werden. Die Faktorisierung wird vor einer Extraktion durchge­
führt, um konforme Terme zu identifizieren.

– Substitution: In einer Schaltfunktion F werden Teile durch eine Subfunktion G
ausgedrückt.

– Collapsing: Dies ist die Umkehroperation zur Substitution. Durch Auflösung von
Subfunktionen wird die Breite der Gattereingänge vergrößert. Bei FPGA-LUTs, die
jede logische Funktion mit bis zu vier bzw. sechs Eingängen repräsentieren kön­
nen, hilft dieser Schritt bei der Reduzierung von Schaltverzögerungen.
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Beispiel 7.10 (Strukturierung einer Schaltfunktion in eine LUT-Darstellung durch Fak­
torisierung (nach [20])): Eine DMF sei gegeben durch: Y = (A ∧ B ∧ D) ∨ (A ∧ C ∧ D) ∨
(A∧B ∧ C). Diese Gleichung soll auf Look-Up-Tabellen mit zwei Eingängen abgebildet
werden.

Durch Anwendung des Distributivgesetzes wird zunächst A ausgeklammert:

Y = A ∧ [(B ∧ D) ∨ (C ∧ D) ∨ (B ∧ C)]
Anschließend kann aus den ersten beiden Termen noch D ausgeklammert werden:

Y = A ∧ [(D ∧ (B ∨ C)) ∨ (B ∧ C)]
Wie Bild 7.22 zeigt, kann dieser Ausdruck nun auf fünf Look-Up-Tabellen mit jeweils
zwei Eingängen aufgeteilt werden wobei nur UND- und ODER-Gatter zur Anwendung
kommen. ◼

Bild 7.22: Logikfunktion aus Beispiel 7.10 dargestellt als DMF(a) und nach der Strukturierung (b)

In der Praxis lässt sich ein Design auf sehr unterschiedliche Weise faktorisieren. Ziel
ist es dabei immer, den Flächenaufwand (Anzahl der LUTs), sowie die Gatterlaufzeit
der Logikkette zu minimieren. Es ist die Aufgabe heuristischer Optimierungsalgorith­
men, herauszufinden, welche Faktorisierung in diesem „Entwurfsraum“ tatsächlich
Vorteile bringt. Da sich üblicherweise nicht beide Entwurfsziele gemeinsam optimie­
ren lassen, sondern diese zueinander in einem reziproken Zusammenhang stehen,
muss der Anwender demOptimierungsalgorithmus die von ihm gewünschte Strategie
mitteilen.Weiterführende Hinweise zu den in FPGAs verwendeten Implementierungs­
algorithmen finden sich z. B. in [20] und [40].
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7.5 Vertiefende Aufgaben

Aufgabe 7.2: Beantworten Sie die folgenden Verständnisfragen:
a) Worin unterscheiden sich disjunktive Normalform (DNF) und disjunktive Mini­

malform (DMF)?
b) Auf welche Weise erhalten Sie die DMF einer logischen Gleichung?
c) Auf welche Weise erhalten Sie die KMF einer logischen Gleichung?
d) Wie viele Signale enthält ein KV-Vereinigungsblock mit vier Einsen, wenn die lo­

gische Gleichung 5 Eingangssignale besitzt?
e) Worin unterscheiden sich Implikant, Primimplikant und Kernimplikant?
f) Was ist ein „Output-Don’t-Care-Term“? Wie berücksichtigt man ihn bei der KV-

Minimierung?
g) Was ist ein „konformer Term“? Was bedeutet er bei der Logikminimierung von

kombinatorischen Schaltungen mit mehreren Ausgängen?
h) Woran erkennen Sie Lösungen mit XOR-Logikgattern in KV-Diagrammen?
i) Was ist ein Strukturhazard?WelcheWirkung hat er in asynchronen Schaltungen?

Wie kann man ihn vermeiden? ◼
Aufgabe 7.3: Für die Gleichung Z = (A ∧ B ∧ C ∧ D) ∨ (A ∧ C) ∨ (A ∧ B) soll die DMF
bestimmt werden. ◼
Aufgabe 7.4: Gegeben ist das in Bild 7.23 dargestellte KV-Diagrammeiner Schaltfunk­
tion. Bestimmen Sie die DMF sowie die KMF.

Bild 7.23: KV-Diagramm zu Aufgabe 7.4 ◼

Aufgabe 7.5: Es soll die Ansteuerungsschaltung für eine 7-Segment-Anzeige entwor­
fen werden, sodass diese in der Lage ist, Dezimalziffern im BCD-Format darzustellen
Die Anzeige besteht aus sieben LEDs a, b, c, . . . , g und die Schaltung soll mit einer Bi­
närzahl an den Eingängen I3, I2, I1 und I0 angesteuert werden, sodass die in Bild 7.24
dargestellten Ziffernmuster dargestellt werden. Erstellen Sie dazu eine Wahrheitsta­
belle mit vier Eingängen und sieben Ausgängen und markieren Sie eine leuchtende
LEDmit einer logischen 1. KennzeichnenSiedie sechsnicht vorkommendenEingangs­
signalkombinationen als Don’t-Care. Bestimmen Sie anschließend die DMF für alle
Ausgangssignale. Welche Symbole würden angezeigt, falls die Schaltung mit einer
der eigentlich verbotenen sechs Eingangssignalkombinationen angesteuert werden
würde?
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Bild 7.24: Darstellung von Dezimalziffern auf den Leuchtdioden einer 7-Segment-Anzeige ◼

Aufgabe 7.6: Für die in der Wahrheitstabelle dargestellten Ausgangssignale soll die
DMF bestimmt werden. Sofern dies sinnvoll erscheint, sollen auch XOR- bzw. XNOR-
Verknüpfungen verwendet werden können.

D C B A Y1 Y2 Y3 Y4 Y5 Y6
0 0 0 0 0 0 1 0 1 X
0 0 0 1 0 0 1 0 0 1
0 0 1 0 0 1 1 0 1 X
0 0 1 1 1 1 1 0 0 1
0 1 0 0 1 0 0 1 1 0
0 1 0 1 1 0 0 X 0 X
0 1 1 0 0 1 0 1 1 0
0 1 1 1 1 1 0 1 0 X
1 0 0 0 X X 0 1 1 X
1 0 0 1 X X 0 1 0 X
1 0 1 0 X X 0 1 1 X
1 0 1 1 X X 0 1 0 X
1 1 0 0 X X X 0 X X
1 1 0 1 X X X 1 0 X
1 1 1 0 X X 1 1 X X
1 1 1 1 X X 1 1 0 X ◼

Aufgabe 7.7: Strukturierung durch Extraktion: Identifizieren Sie in den zweistufigen
Logikausdrücken des Funktionsblocks mit den drei Ausgängen F, G und H die konfor­
men Terme und bezeichnen Sie diese mit F1, F2, . . . :

F = ((A ∨ B) ∧ C ∧ D) ∨ E
G = E ∧ (A ∨ B)
H = C ∧ D ∧ E

Formulieren Sie die Logikfunktionen F, G und H unter Verwendung der konformen
Terme. ◼
Aufgabe 7.8: Der Ausdruck Y = (A ∧ B ∧ C) ∨ (A ∧ B ∧ D) ∨ (A ∧ C ∧ D) ∨ (B ∧ C ∧ D)
soll durchDekomposition so strukturiert werden, dass er auf LUTsmit zwei Eingängen
abgebildet werden kann. Soweit möglich soll bei der Umformung das Gesetz von de
Morgan verwendet werden. ◼
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8.1 Lernziele

Nach Durcharbeiten dieses Kapitels sollen Sie
– dasKonzept der Simulationund Synthese vonVHDL-Prozessen verstandenhaben

und anwenden können;
– die Funktionsweise eines ereignisgesteuerten Digitalsimulators kennen;
– die wesentlichen sequenziellen VHDL-Anweisungen kennen und unter Berück­

sichtigung ihrer Synthesesemantik anwenden können;
– innerhalb von Prozessen Variable unter Vermeidung eines speichernden Verhal­

tens korrekt verwenden können.

8.2 Das VHDL-Prozesskonzept

Die bisher verwendeten VHDL-Signalzuweisungen waren nebenläufig, d. h. jede An­
weisung wurde unabhängig voneinander sofort ausgeführt, wenn sich ein Signal auf
der rechten Seite der Signalzuweisung änderte. Damit lassen sich nur einfache Hard­
wareblöcke realisieren.

Ein allgemeingültigeres Modellierungskonzept erhält man durch die Einführung
von Prozessen. In diesem Konzept finden sich auch die nebenläufigen Anweisungen
wieder, denn diese lassen sich als implizite Prozesse auffassen:

Prozesse sind durch die folgenden Eigenschaften gekennzeichnet:
1. Alle Prozesse innerhalb einer Architektur sind nebenläufig; sie laufen aus der Sicht des Simu­

lators also gleichzeitig ab (Simulationssemantik). Jeder Prozess kann daher als individueller
Hardwarefunktionsblock aufgefasst werden (Synthesesemantik).

2. In Prozessen werden die Signalwerte festgelegt. Die Kommunikation zwischen Prozessen
bzw. zu den Eingangs- und Ausgangs-Ports erfolgt daher über lokale oder Port-Signale.

3. Ein Prozess wird dann aktiviert, wenn sich ein Signal seiner Sensitivity-Liste ändert.
4. Im Ausführungsteil von Prozessen (zwischen begin und end process) sind nur unbedingte Si­

gnalzuweisungen und spezielle sequenzielle Anweisungen erlaubt. Diese Anweisungen wer­
den strikt nacheinander ausgeführt. Bedingte und selektive nebenläufige Signalzuweisungen
dürfen innerhalb von Prozessen nicht verwendet werden.

5. Die Zuweisung der tatsächlichen Signalwerte eines Prozesses erfolgt, etwas vereinfacht aus­
gedrückt, am Ende des Prozesses, also durch die end process-Anweisung. Insbesondere
ist es erlaubt, in einem Prozess einen bestimmten Signalwert zuzuweisen, der jedoch durch
Überschreiben mit einem anderen Signalwert wieder verworfen wird. Der tatsächlich ange­
nommene Wert ist der zuletzt im Prozess zugewiesene.

https://doi.org/10.1515/9783110706970-008
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Die Syntax von VHDL-Prozessen ist:

[<process_label>]:process[(<sensitivity list>)]

{ <Variablendeklarationen> }

begin

{ <Sequentielle Anweisungen oder unbedingte Signalzuweisungen> }

end process [<process_label>];

Bild 8.1 zeigt exemplarisch die Interaktion zweier Prozesse in einer architecture, die
in Listing 8.1 modelliert wird. Beide Prozesse repräsentieren dabei eine kombinatori­
sche Logikhardware.

Bild 8.1: Hypothetische Architektur mit zwei kombinatorischen Prozessen

Listing 8.1: VHDL-Modell zur Architektur aus Bild 8.1

entity TEST is

port( A, B : in bit; -- Eingangssignale

X, Y, Z : out bit); -- Ausgangssignale

end TEST;

architecture ARCH1 of TEST is

signal L1, L2: bit; -- Deklaration lokaler Signale

begin

P1: process (L2, A, B) -- Deklaration von P1 mit Sens.liste

begin

...

X <= ...; -- Zuweisung an Ausgangssignal

L1 <= ...; -- Zuweisung an lokales Signal

...

end process P1;
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P2: process (L1, B) -- Deklaration von P2 mit Sens.liste

begin

...

L2 <= ...; -- Zuweisung an lokales Signal

Z <= ...; -- Zuweisung an Ausgangssignal

...

end process P2;

Y <= L2; -- Kopie an Ausgangssignal

end ARCH1;

In diesem Beispiel werden durch die beiden Prozesse je zwei Signale erzeugt, von de­
nen jeweils nur eines als Ausgangssignal der entity dient. Das zweite im Prozess P1
zugewiesene Signal L1 wird als Eingangssignal des Prozesses P2 verwendet, während
das zweite Signal L2 des Prozesses P2 dem Prozess P1 als Eingangssignal dient. Da
dieses aber auch als Ausgangssignal Y verwendet wird, ist die in der architecture
am Ende stehende nebenläufige Signalzuweisung erforderlich.

Da beide Prozesse der Schaltung in Bild 8.1 kombinatorische Logik repräsentieren
sollen, muss sichergestellt werden, dass jede Änderung der Prozesseingangssignale
auch zu einer potenziellen Änderung der Ausgangssignale führt, also den jeweiligen
Prozess aktiviert. Dies ist die Aufgabe der Sensitivity-Liste des Prozesses. Wir können
daher festhalten:

Bei VHDL-Prozessen, die kombinatorische Logik beschreiben,müssen sich alle Signale, die auf der
rechten Seite einer Signalzuweisung stehen oder die sich in Entscheidungsausdrücken sequenzi­
eller Anweisungen befinden, in der Sensitivity-Liste des Prozesses befinden.

8.3 Ereignisgesteuerte Simulatoren

In VHDL-Simulatoren, die auf PCs bzw.Workstations ablaufen,muss die Nebenläufig­
keit aller Prozesse und nebenläufiger Signalzuweisungen korrekt wiedergegeben wer­
den, obwohl der Programmcode des Simulators sequenziell abläuft. Grundlage dafür
sind die folgenden, in ereignisgesteuerten Simulatoren implementierten Mechanis­
men [20, 58, 59] (vgl. Bild 8.2):
– Unterscheidung zwischen Transaktionen (engl. transaction) und Ereignissen

(engl. event): Transaktionen sind zu einem physikalischen Zeitpunkt mögliche
Signaländerungen als Folge einer Prozessausführung. Prinzipiell ist dabei denk­
bar, dass geplante Transaktionen durch andere Prozesse tatsächlich keine Signal­
änderung zur Folge haben. Ereignisse sind dagegen die tatsächlichen Signalän­
derungen (engl. update) während der Aktualisierungsphase der Prozesse.
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– Transaktionswarteschlangen: Für jedes Signal wird eine Warteschlange geführt,
in der vorgemerkt wird, zu welchem Zeitpunkt das Signal möglicherweise seinen
Wert ändert.

– Weckliste für Prozesse: Für alle Prozesse wird eine Liste geführt, zu welchem Zeit­
punkt die einzelnen Prozesse aus demWartezustand geweckt werden sollen. Die­
se Liste ergibt sich aus der Kombination der einzelnen Sensitivity-Listen zusam­
men mit den Warteschlangen.

– Delta-Zyklus: Zu jedem Zeitpunkt befinden sich alle Prozesse in einem von zwei
Zuständen: „Warten“ bedeutet, dass der Prozess auf ein Ereignis eines der in
der Sensitivity-Liste befindlichen Signale wartet und dieser dadurch aktiviert
wird. Bei der Aktivierung geht der Prozess zunächst in die Ausführungsphase.
Dabei werden zunächst alle Anweisungen des Prozesses ausgeführt und die sich
daraus ergebenden Transaktionen in die Warteschlangen eingetragen. In dieser
Phase befindet sich der Prozess für einen infinitesimal kurzen Zeitschritt (Delta-
Zyklus).

– Request-Update-Prinzip: Erst während der Aktualisierungsphase des nächsten
Delta-Zyklus (vereinfacht ausgedrückt nach der end process Anweisung) erfolgt
für alle im letzten Zyklus aktiven Prozesse die Zuweisung der neuen Signalwer­
te. Dabei werden die Werte aus den Transaktionswarteschlangen übernommen
und die Transaktionen gelöscht. Dies hat häufig neue Einträge in die jeweiligen
Transaktionswarteschlangen zur Folge. Entweder für den aktuellen Zeitpunkt
oder nach der in der Signalzuweisung genannten symbolischen Verzögerung.
Erst wenn alle Warteschlangeneinträge eines physikalischen Zeitpunkts abge­
arbeitet sind, wird auch die Simulationszeit auf den Zeitpunkt aktualisiert, zu
dem sich in einer der Warteschlangen ein neues Signalereignis findet. Zusam­
men mit dem Delta-Zyklus-Konzept wird auf diese Weise sichergestellt, dass Si­
gnaländerungen keine nochmaligen Auswirkungen auf die Ausführungspha­
se haben. Somit ist garantiert, dass die im Simulator zufällig gewählte Rei­
henfolge der Ausführung der Prozesse keine Auswirkung auf die Signalwerte
hat.

– Initialisierung der Signale: Zu Beginn einer Simulation werden zunächst alle Pro­
zesse bzw. alle nebenläufigen Signalzuweisungen in einer vom Anwender nicht
zu bestimmenden Reihenfolge einmal durchlaufen. Dabei werden alle Signale
auf ihren Anfangswert initialisiert, bzw. es werden die ersten Einträge in die
Transaktionswarteschlangen gemacht.

Bild 8.2 zeigt das prinzipielle Zusammenspiel der in Listing 8.1 formulierten Prozesse
P1 und P2. Die Darstellung für einen konkreten Zeitablauf zeigt Bild 8.3.
– Bei t0 = 0 werden beide Prozesse sowie die nebenläufige Signalzuweisung

(n. Anw.) einmal ausgeführt, um die lokalen und Ausgangssignale zu initiali­
sieren. Dies erfordert insgesamt drei Delta-Zyklen, die jedoch keine neuen Signal­
ereignisse zur Folge haben.
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Bild 8.2: Kopplung der Prozesse aus Listing 8.1 in einem ereignisgesteuerten Simulator

Bild 8.3: Abarbeitung der Prozesse aus Listing 8.1 in einem ereignisgesteuerten Simulator. Die An­
zahl der zu den Zeitpunkten t0, t1 und t2 gehörigen Delta-Zyklen ist zusammen mit den Signalaktua­
lisierungen dargestellt

– Bei t = t1 erfolgt zunächst ein 0→ 1 Eingangssignalwechsel von A. Dadurchwird
in einem Delta-Zyklus der Prozess P1 ausgeführt und wir wollen hier annehmen,
dass dabei sowohl X als auch L1 von 0 nach 1 wechseln.

– Die Aktualisierung des Signals L1 und der daraus resultierende Eintrag in die
Transaktionswarteschlange hat zur Folge, dass zum gleichen physikalischen Zeit­
punkt aber einen Delta-Zyklus später der Prozess P2 aktiviert wird. Wir nehmen
hier an, dass dadurch beide Signale L2 und Z nach 1 wechseln.

– Die Aktualisierung von L2 hat nun zur Folge, dass in zwei weiteren Delta-Zyklen
erneut der Prozess P1 sowie die nebenläufige Anweisung aktiviert werden. ImMo­
ment wollen wir annehmen, dass im Prozess P1 das Signal L2 keine Auswirkung
auf die Signale X und L1 hat. Hingegen bewirkt die nebenläufige Anweisung für
das Ausgangssignal Y ein 0→ 1 Signalereignis (vgl. Listing 8.1).
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– Damit sind nach insgesamt vier Delta-Zyklen alle für den Zeitpunkt t = t1 gemach­
ten Einträge der Signalwarteschlangen abgearbeitet und die Signalwerte sind sta­
bil. Der Simulator wartet auf ein Ereignis der Eingangssignale A oder B.

– Wir nehmennunan, dass bei t = t2 das Eingangssignal B ein 0→ 1 Signalereignis
aufweist. Durch die Einträge von B in den Sensitivity-Listen müssen die Prozesse
P1 und P2 nun in zwei aufeinander folgenden Delta-Zyklen aktiviert werden. Hier
wollen wir annehmen, dass daraus nur im Prozess P2 für das Signal L2 ein 1→ 0
Signalwechsel resultiert.

– Durch das L2 Signalereignis muss in zwei weiteren Delta-Zyklen der Prozess P1
sowie die nebenläufige Anweisung aktiviert werden. Letztere hat zur Folge, dass
auch Y auf 0 wechselt.

– Damit sind ebenfalls nach vier Delta-Zyklen alle für den Zeitpunkt t = t2 gemach­
ten Einträge der Signalwarteschlangen abgearbeitet und die Signalwerte wieder
stabil. Der Simulator wartet auf ein erneutes Eingangssignalereignis.

Bild 8.2 zeigt aber auch, dass esprinzipiellmöglich ist, dassdasSystemnie stabilwird,
wenn sich die beiden Prozesse dauerhaft wechselseitig anregen. Diese Situation tritt
auf, wenn im obigen Beispiel bei der Abarbeitung der Delta-Zyklen zum Zeitpunkt t1
durch den Prozess P1 auch das Signal L1 geändert werden würde. Das System wür­
de die Prozesse P1 und P2 solange abwechselnd aufrufen, bis sich eines der beiden
Signale L1 oder L2 nicht mehr ändern würde.

Eine solche, als kombinatorische Schleife bezeichnete Situation zeigt Bild 8.4: Der
Ausgang des XOR-Gatters ist auf sich selbst zurück gekoppelt. Solange das Signal A = 1
ist, werden dafür unendlich viele Delta-Zyklen benötigt und der Simulator scheint zu
„hängen“. In der Praxis ist die Schaltung instabil und schwingt mit einer Periode, die
dem Doppelten der Signallaufzeit durch das Gatter entspricht. Diese einfache kom­
binatorische Schleife lässt sich jedoch im Quellcode schnell daran erkennen, dass
das Ausgangssignal TEMP des Prozesses in der Sensitivity-Liste des gleichen Prozes­
ses steht.

Bild 8.4: Kombinatorische Schleife: Durch Rückkopplung des XOR-Aus­
gangssignals schwingt der Ausgang solange zwischen 0 und 1, wie der
Eingang A = 1 ist

Glücklicherweise erkennen VHDL-Simulatoren in der Regel derartige Situationen
daran, dass zu einem physikalischen Zeitpunkt eine vorgegebene Anzahl von Delta-
Zyklen überschritten wird. So gibt z. B. der ModelSim-Simulator [18] die folgende
Fehlermeldung aus:

# ** Error: (vsim-3601) Iteration limit reached at time 50 ns.
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Listing 8.2: VHDL-Code für die kombinatorische Schleife in Bild 8.4

entity KOMB_SCHLEIFE is

port( A : in bit; -- Eingangssignal

Y : out bit); -- Ausgangssignal

end KOMB_SCHLEIFE;

architecture ARCH1 of KOMB_SCHLEIFE is

signal TEMP: bit; -- Deklaration eines lokalen Signals

begin

P1: process (A, TEMP) -- Deklaration von P1 mit Sens.liste

begin

TEMP <= A xor TEMP; -- Zuweisung an lokales Signal

end process P1;

Y <= TEMP; -- Zuweisung an Ausgangssignal

end ARCH1;

Damit lässt sich festhalten:

Kombinatorische Schleifen sind im Regelfall zu vermeiden. Insbesondere sollten Ausgangssig­
nale eines kombinatorischen Prozesses nicht in der Sensitivity-Liste des gleichen Prozesses
stehen.

Es ist jedoch darauf hinzuweisen, dass die Einhaltung dieser Regel nicht garantiert,
dass die Schaltung frei von kombinatorischen Schleifen ist, denn eine kombinatori­
scheRückkopplungkannauchübermehrereProzessehinwegaufgebaut sein. Bei dem
in Kapitel 12.2 einzuführenden RS-Latch ist dies sogar gewünscht (vgl. Listing 12.1).

8.4 Verzögerungsmodelle

Bei der Simulation digitaler Schaltungen sind verschiedene Reaktionen von Gatter­
ausgängen auf Änderungen der Eingangssignale denkbar. Dies soll am Beispiel eines
XOR-Gatters dargestellt werden, dessen einer Eingang A dauerhaft auf 0 liegt und an
dessen Eingang B ein kurzer (Dauer 5 ns) und ein längerer (Dauer 10 ns) Eingangsim­
puls gelegt werden (vgl. Bild 8.6):
– Delta-Delay: Bei diesem Verzögerungsmechanismus erfolgt die Reaktion eines

kombinatorischen Gatterausgangs ohne Verzögerung sofort nach Änderung des
Eingangssignals Aus Sicht des Simulators wird jedoch eine infinitesimale Delta-
Verzögerung benötigt. Für VHDL-Signalzuweisungen ist dies die Standardeinstel­
lung:

Y0 <= A xor B; -- Delta Delay
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Bild 8.5: Absorption des kurzen Eingangsimpulses am Eingang einer Kette von zwei Invertern, da die
Spannung am Ausgang des aus Leitungswiderstand und Eingangskapazität gebildeten RC-Glieds
unterhalb der Schaltschwelle des zweiten Inverters bleibt

– Inertial-Delay: Bei diesemModell wird von einer gewissen Trägheit der Gatter aus­
gegangen: Die Eingangskapazitäten, zusammenmit demLeitungswiderstand las­
sen den Ausgang verzögert reagieren. Wenn ein Eingangsimpuls kürzer als die in
der Signalzuweisung angegebene Verzögerungszeit ist, so wird der Impuls sogar
absorbiert, weil die Schaltschwelle des Gatters nicht erreicht wird. Das Ausgangs­
signal bleibt unverändert (vgl. Bild 8.5). Die nachfolgendenCodezeilen zeigenden
Unterschied für unterschiedliche Verzögerungszeiten:

Y1 <= A xor B after 2 ns; -- Short Inertial Model

Y2 <= A xor B after 8 ns; -- Long Inertial Model

Dabeide Impulse des Eingangssignals B inBild 8.6 länger als die für Y1 spezifizier­
te Verzögerungszeit sind, erscheint das Eingangssignal um 2ns verzögert am Y1-
Ausgang. Hingegen ist die Impulsdauer des ersten Eingangsimpulsesmit 5 ns kür­
zer als die für Y2 angegebene Verzögerungszeit von 8 ns. Entsprechend erscheint
dieser Impuls am Y2-Ausgang nicht.

– Transport-Delay: Bei diesem Verzögerungsmodell werden alle Eingangsimpulse
unabhängig von ihrer Dauer mit der im Modell angegebenen Verzögerung von
4ns am Ausgang abgebildet. In VHDL muss bei der Signalzuweisung das Schlüs­
selwort transport angegeben werden.

Y3 <= transport (A xor B) after 4 ns; -- Transport Model

– Rejecting Inertial-Delay: Der Nachteil des Inertial-Delay-Modells ist die Tatsache,
dass Signalverzögerung und Mindestimpulsbreite durch einen einzigen Zeitpara­
meter modelliert werden, was für einige praktische Fälle eine zu starke Verein­
fachung bedeutet. Aus diesem Grunde lässt sich ein erweitertes Modell spezifi­
zieren, in dem die Mindestimpulsbreite hinter dem reject-Schlüsselwort und die
Verzögerungszeit wie gewohnt zu spezifizieren sind. Dieses Modell erfordert zu­
sätzlich das Schlüsselwort inertial:
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Y4 <= reject 6 ns inertial (A xor B) after 7 ns;

Dem Bild 8.6 ist zu entnehmen, dass der kurze Eingangsimpuls mit einer Dauer
von 5ns am Ausgang von Y4 „verschluckt“ wird, da er kürzer als die spezifizierte
Reject-Zeit von 6ns ist. Die Verzögerung des 10 ns langen Eingangsimpulses kann
bei Verwendung des Rejecting Inertial-Delays mit 7 ns davon unabhängig model­
liert werden.

Bild 8.6: Darstellung verschiedener Verzögerungsmodelle am Beispiel eines XOR-Gatters:
y0: Delta-Delay-Modell
y1: Inertial-Modell mit kurzer Verzögerungszeit (2 ns);
y2: Inertial-Modell mit langer Verzögerungszeit (8 ns), der 5 ns kurze Eingangsimpuls wird absor­
biert;
y3: Transport-Modell, beide Eingangsimpulse erscheinen verzögert am Ausgang;
y4: Rejecting-Inertial-Modell, der kurze Eingangsimpuls wird absorbiert, die Signalverzögerung ist
von der Zeit der Impulsunterdrückung unabhängig

8.5 Sequenzielle Anweisungen in Prozessen

Mit den in Kapitel 4 eingeführten selektiven und bedingten nebenläufigen Signalzu­
weisungen lassen sich Verhaltensbeschreibungen nur für einfache Digitalschaltun­
gen realisieren. Komplexes Verhalten erfordert den Einsatz von Verzweigungs- und
Schleifenanweisungen, so wie sie aus prozeduralen Programmiersprachen bekannt
sind. Derartige Konstrukte, in VHDL als sequenzielle Anweisungen bezeichnet, dür­
fen nur in Prozessen verwendet werden.

Innerhalb von Prozessen sind nur unbedingte Signalzuweisungen sowie sequenzielle Anweisun­
gen erlaubt. Dazu zählen: Die if-Anweisung, die case-Anweisung, die for- und while-Schleifenan­
weisungen sowie die wait-Anweisung. Wertzuweisungen an dasselbe Signal können in Prozessen
an verschiedenen Stellen erfolgen, es wird der Signalwert angenommen, der zuletzt zugewiesen
wurde.
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8.5.1 case-Anweisung

Die VHDL-case-Anweisung hat eine semantische Ähnlichkeit zu der switch-case-
Anweisung der Programmiersprache C. Sie ist insbesondere geeignet, in Prozessen
Wahrheitstabellen zu realisieren. Aus Hardwaresicht verbirgt sich hinter der case-
Anweisung eine Multiplexer- bzw. Demultiplexerstruktur (vgl. Kapitel 11), die häufig
auch als ROM (vgl. Kapitel 18.3.1) implementiert wird.

Abhängig von einem einzigen Bedingungsausdruck muss bei der case-Anweisung für alle mögli­
chen Werte, die dieser Bedingungsausdruck annehmen kann, hinter dem Schlüsselwort when an­
gegeben werden, welchenWert ein Signal annehmen soll.

Beispiel 8.1 (Modellierung eines 4-zu-1-Multiplexersmit einer case-Anweisung): Der
4-zu-1-Multiplexer besitzt einen 4 Bit breiten Eingangssignalvektor E. Abhängig von
dem aktuellen Wert eines 2 Bit breiten Selektionssignals S wird entschieden, welchen
Wert das Ausgangssignal annimmt.

Listing 8.3: VHDL-Modell eines 4-zu-1-Multiplexersmit case-Anweisung

entity MUX4X1_2 is

port( E : in bit_vector(3 downto 0);

S : in bit_vector(1 downto 0);

Y : out bit);

end MUX4X1_2;

architecture VERHALTEN of MUX4X1_2 is

begin

MUXPROC: process(S, E)

begin

case S is

when "00" => Y <= E(0);

when "01" => Y <= E(1);

when "10" => Y <= E(2);

when others => Y <= E(3);

end case;

end process MUXPROC;

end VERHALTEN;

In diesem Beispiel stellt der aktuelle Wert des Signals S den Bedingungsausdruck dar,
sodass es für dieses 2-Bit-Signal prinzipiell vier Möglichkeiten gibt. Bei der Verwen­
dung der case-Anweisung ist zwingend darauf zu achten, dass das Verhalten für al­
le möglichen Kombinationsmöglichkeiten des Selektionsausdrucks definiert ist (voll­
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Bild 8.7: Syntheseergebnis der case-Anweisung in Listing 8.3

ständige Spezifikation). Eine vollständige Spezifikation erreicht man immer mit dem
in Beispiel 8.1 verwendeten others-Konstrukt, welches als letztes in der Auswahlliste
stehenmuss. Das Syntheseergebnis in Bild 8.7 zeigt den gewünschten Multiplexer. ◼
In dem Beispiel 8.1 wurde in jeder when-Verzweigung genau eine unbedingte Signal­
zuweisung angegeben. Prinzipiell ist es jedoch möglich, dort mehrere sequenzielle
Anweisungen, also insbesondere auchweitere case- oder if-Anweisungen zu verwen­
den.

8.5.2 if-Anweisung

Erst der sequenzielle Charakter der innerhalb von Prozessen erlaubten Anweisungen
ergibt für die Verwendung einer if-Verzweigungsanweisung, bei der in unterschiedli­
chen Verzweigungspfaden unterschiedliche Anweisungen stehen, einen Sinn. Durch

Bild 8.8: Vergleich von if- und case-Anweisungen. Durch die Reihenfolge der Bedingungsausdrücke
bei der if-Anweisung wird eine Priorität vorgegeben
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Verwendung von elsif-Zweigen kann innerhalb einer Anweisung auch eine Prio­
ritätsreihenfolge mit völlig unterschiedlichen Bedingungen modelliert werden (vgl.
Bild 8.8). In der Digitaltechnik spricht man von einem Prioritäts-Encoder.

Beispiel 8.2 (Modellierung eines Prioritäts-Encoders mit einer if-Anweisung): Ge­
steuert von zwei Selektionsbits S(1) und S(0) sollen die EingangssignaleAundBdurch
unterschiedliche Boole’sche Funktionen verknüpft werden: Für S(0) = 1 soll eine
UND- und für S(1) = 1 eine ODER-Funktion implementiert werden. Falls beide Se­
lektionssignale nicht aktiv sind, aber das Eingangssignal X, soll eine XOR-Funktion
realisiert werden. Falls keine dieser Bedingungen erfüllt ist, soll das Ausgangssi­
gnal Y = 0 sein.

Listing 8.4: VHDL-Modell eines Prioritäts-Encoders mit if-Anweisung

entity PRIORITAETS_ENCODER is

port( A, B : in bit;

X : in bit;

S : in bit_vector(1 downto 0);

Y : out bit);

end PRIORITAETS_ENCODER;

architecture VERHALTEN of PRIORITAETS_ENCODER is

begin

P1: process(S, A, B, X)

begin

if S(0) = '1' then

Y <= A and B;

elsif S(1)= '1' then

Y <= A or B;

elsif (S="00" and X='1') then

Y <= A xor B;

else

Y <= '0';

end if;

end process P1;

end VERHALTEN;

Zur manuellen Synthese der Schaltung wird diese als Schaltnetz mit Steuersignalen
interpretiert (vgl. Kapitel 3.12).
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X S(1) S(0) Y
0 0 0 0
0 0 1 A ∧ B
0 1 0 A ∨ B
0 1 1 A ∧ B
1 0 0 A 󴀈󴀂󴀠 B
1 0 1 A ∧ B
1 1 0 A ∨ B
1 1 1 A ∧ B

Bild 8.9:Wahrheitstabelle und KV-Diagramm zum Prioritäts-Encoder aus Listing 8.4

Die Wahrheitstabelle in Bild 8.9 besitzt auf der linken Seite die Steuersignale, die
in den if-Anweisungen abgefragt werden und zeigt auf der rechten Seite die im Lis­
ting 8.4 spezifizierten Funktionen der Eingangssignale A undB. Dabei ist zu beachten,
dass die UND-Verknüpfung, die zu der S(0) Bedingung in der ersten if-Anweisung
gehört, viermal einzutragen ist, denn in dieser Bedingung stellen die darin nicht ver­
wendeten Signale S(1) und X Don’t-Care-Werte dar. Die Oder-Verknüpfung muss hin­
gegen doppelt auftauchen, da sie in der zugehörigen Bedingung nur das X-Signal als
Don‘t-Care-Wert hat. Entsprechend tritt die XOR-Verknüpfungnur einmal auf. DemKV-
Diagramm in Bild 8.9 ist zu entnehmen, dass das Ausgangssignal durch drei Primim­
plikanten definiert ist. Somit ergibt sich die folgende 3-stufige Logikfunktion, die aus
drei Termen besteht und die in Bild 8.10 auch als Schaltplan dargestellt ist.

Y = (S(0) ∧ (A ∧ B)) ∨ (S(0) ∧ S(1) ∧ (A ∨ B)) ∨ ((S(0) ∧ S(1) ∧ X ∧ (A 󴀈󴀂󴀠 B))
A

Y

BS0 S1X
&

&

1
1

&

&

1. Stufe 3. Stufe2. Stufe

=1

Bild 8.10: Syntheseergebnis des Prioritäts-Encoders aus Listing 8.4



154 | 8 VHDL-Einführung II

In diesem Beispiel einer kombinatorischen if-Anweisung ist auf die folgenden Punk­
te besonders hinzuweisen:
– Im Unterschied zu der case-Anweisung können in den einzelnen elsif-Abfragen

völlig unterschiedliche Bedingungsausdrücke geprüft werden.
– Die Synthese der if-/elsif-Anweisung führt dazu, dass die Bedingungen, die im

VHDL-Code weiter unten abgefragt werden, durch immer breiter werdende UND-
Gatter realisiert sind. Wenn man davon ausgeht, dass mit steigender Anzahl von
Gattereingängen auch die Laufzeit des Gatters anwächst, so bedeutet dies, dass
die Zeit, die die Hardware zur Decodierung der letzten Bedingung benötigt, am
größten ist. ◼

Die Syntax der if-Anweisung erlaubt auch eine unvollständige Spezifikation, d. h. im
Codewerden z. B. durchWeglassendeselse-Zweigesnicht alleVerzweigungsmöglich­
keiten explizit aufgeführt. In der Simulationssemantik bedeutet dies, dass die Aus­
gangssignale ihren alten Wert beibehalten, also ein Speicherverhalten. Die Synthese­
semantik sieht in diesem Fall die Verwendung eines D-Latches vor (vgl. Kapitel 12.3).

Bei der Modellierung kombinatorischer Logik ist ein Speicherverhalten nicht
sinnvoll. Leider wird bei unübersichtlich ineinander geschachtelten if-Anweisungen
häufig der Fehler gemacht, dass einzelne Verzweigungsmöglichkeiten nicht berück­
sichtigtwurdenundeinunerwünschtes Speicherverhaltenauftritt. Dies kanndadurch
vermieden werden, dass den Ausgangssignalen vor der ersten if-Anweisung ein De­
faultwert zugewiesen wird, der in den verschiedenen Verzweigungen gegebenenfalls
überschrieben wird. So könnte man z. B. in Beispiel 8.2 auch auf den else-Zweig ver­
zichten, wenn nach der process begin- und vor der if-Anweisung die folgende Zeile
eingefügt wäre:

Y <= '0'; -- Defaultzuweisung

Wenn durch if-Anweisungen in Prozessen kombinatorische Logik modelliert werden soll, so wird
für alle Ausgangssignale des Prozesses die Zuweisung einesDefaultwerts vor der ersten if-Anwei­
sung empfohlen, um ungewolltes Speicherverhalten zu vermeiden.

Modellierung von Signalflanken mit der if-Anweisung
In getakteten Logikkomponenten reagieren deren Ausgänge nach dem Wechsel des
Taktsignalpegels (Taktflanke) und zwar nur in einer Richtung, also entweder nach an­
steigender oder nach abfallender Flanke (vgl. Kapitel 2.4.2). In VHDL lassen sich Pe­
gelwechsel durchdas für alle Signaledefinierte event-Attributmodellieren.Wennsich
nun das Taktsignal in der Sensitivity-Liste des Prozesses befindet, so muss durch eine
if-Bedingung festgelegt werden, ob der getaktete Prozess auf eine ansteigende Flanke
oder eine abfallende Flanke reagieren muss. Listing 8.5 zeigt das VHDL-Modell eines
getakteten Prozesses, der ein D-Flipflop modelliert (vgl. Bild 2.6 und Kapitel 12.4).
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Listing 8.5: Signalflankenabfrage mit der if-Anweisung

entity DFF is

port( CLK, D : in bit;

Q : out bit);

end DFF;

architecture VERHALTEN of DFF is

begin

P1: process(CLK)

begin

if CLK='1' and CLK'event then -- ansteigende Signalflanke

Q <= D;

end if;

end process P1;

end VERHALTEN;

Auf die folgenden Aspekte im Listing 8.5 soll besonders hingewiesen werden:
– Das Taktsignal muss sich in der Sensitivity-Liste befinden.
– Eine ansteigende Flankewird durch CLK=’1’ and CLK’eventund eine abfallende

Flanke durch CLK=’0’ and CLK’event als Bedingungsausdruck der if-Anweisung
modelliert¹.

– Da getaktete Logik insbesondere zur Speicherung von Logikzuständen dient, ist
es nicht erforderlich, die if-Anweisung vollständig zu spezifizieren, der else-
Zweig ist also nicht erforderlich.

Weitergehende Informationen zur Modellierung getakteter Logik finden sich in den
Kapiteln 12 bis 16.

8.6 Prozesse ohne Sensitivity-Liste

Prozesse, die keine Sensitivity-Liste besitzen, sind in der Simulation erlaubt, aber nur
eingeschränkt synthesefähig. Sie bieten sich insbesondere für VHDL-Testbenches an.

Prozesse ohne Sensitivity-Liste werden wie alle Prozesse bei Simulationsbeginn automatisch ge­
startet und bei jeder wait-Anweisung an dieser Stelle unterbrochen. Nach Beendigungwerden sie
automatisch neu gestartet.

1 Die Reihenfolge der beiden Operanden des and-Operators in der if-Bedingung ist beliebig.
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Beispiel 8.3 (Modellierung eines periodischen 10-MHz-Taktgeneratorsignals für eine
VHDL-Testbench durch einen Prozess ohne Sensitivity-Liste):

CLKGEN: process

begin

CLK <='1'; wait for 50 ns;

CLK <='0'; wait for 50 ns;

end process CLKGEN; ◼
Da derartige Prozesse nach Beendigung sofort neu gestartet werden, ist die Existenz
einer wait-Anweisung zwingend notwendig, da sich der Simulator ohne diese Anwei­
sung in dem Prozess „aufhängen“ würde.

8.7 Verwendung von Variablen in Prozessen

Innerhalb von Prozessen ist die Verwendung von VHDL-Variablen erlaubt. Sinnvoll
kann dies z. B. in kombinatorischer Logik sein, wenn z. B. arithmetische oder logische
Ausdrücke in if- oder case-Anweisungen ausgewertet werden müssen.

Im Gegensatz zu Signalen kann der gerade zugewiesene Wert einer VHDL-Variablen sofort abge­
fragt werden. Der Wertzuweisungsoperator für Variable ist das Symbol ‚:=‘. Die Gültigkeit einer
Variablen beschränkt sich auf den Prozess, in dem sie deklariert ist.

Variablewerden zwischen den Schlüsselworten processund begindeklariert und be­
sitzen potenzielles Speicherverhalten. Das bedeutet, dass sie den zuletzt zugewiese­
nen Wert auch nach Beendigung bis zum nächsten Prozessaufruf beibehalten.

Bei der Verwendung von Variablen in kombinatorischen Prozessen, die also kein Speicherverhal­
ten besitzen, muss darauf geachtet werden, dass ihnen vor ihrer Verwendung immer zuerst ein
aktueller Wert zugewiesen wurde. Andernfalls wird ein unerwünschtes D-Latch (vgl. Kapitel 12.3)
synthetisiert.

Beispiel 8.4 (Verwendung einer Variablen in einem kombinatorischen Prozess):

Listing 8.6: Variablen in einem kombinatorischen Prozess

entity KOMB_VAR_TEST is

port( I1, I2 : in bit_vector(3 downto 0);

Y : out bit);

end KOMB_VAR_TEST;
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architecture VERHALTEN of KOMB_VAR_TEST is

begin

COMB: process(I1, I2)

variable TEMP: bit_vector(7 downto 0); -- Deklaration der Variablen

begin

TEMP := I1 & I2; -- Variable zur Verkettung zweier Bussignale

if TEMP = "10101010" then -- sofortige Auswertung der Variable

Y <= '1';

else

Y <= '0';

end if;

end process COMB;

end VERHALTEN;

Die Verwendung eines Signals anstelle einer Variablen in Beispiel 8.4 würde zu einem
unerwünschten Speicherverhalten führen, da das Signal den zugewiesenen Wert erst
am Ende des Prozesses annimmt. Bei einer Signalwertabfrage in der if-Anweisung
würde also fehlerhafterweise auf den Signalwert der letzten Prozessaktivierung zu­
rückgegriffen werden. ◼

Beispiel 8.5 (Verwendung von Variablen in einemgetakteten Prozess): Die in Bild 8.11
dargestellte Reihenschaltung dreier D-Flipflops, die ein Schieberegister darstellt (vgl.
Kapitel 16), soll unter Verwendung von Variablen realisiert werden.

Bild 8.11: Schaltung aus drei in Reihe geschalteten D-Flipflops (Schieberegister)

Dazuwirdder nachfolgendeVHDL-Codeentworfen, indemdieFlipflopsQ0undQ1als
Variablen deklariert sind. Das letzte D-Flipflop Q2 muss als Signal deklariert werden,
da Variablen nur lokal im Prozess gültig sind und der Wert der letzten Variablen in
einem Signal „gerettet“ werden muss:



158 | 8 VHDL-Einführung II

Listing 8.7: Variablen in einem kombinatorischen Prozess

entity SEQ_VAR_TEST is

port( I, CLK : in bit;

Q2: out bit);

end SEQ_VAR_TEST;

architecture VERHALTEN of SEQ_VAR_TEST is

begin

SEQ: process(CLK)

variable Q0, Q1 : bit;

begin

if CLK = '1' and CLK'event then

Q0 := I;

Q1 := Q0;

Q2 <= Q1;

end if;

end process SEQ;

end VERHALTEN;

Überraschenderweise ergibt die Synthese dieses Codes jedoch nur ein D-Flipflop Q2.
Grund dafür ist die Tatsache, dass eine Variable, deren Wert immer definiert ist, be­
vor sie verwendet wird, in einem getakteten Prozess entweder heraus optimiert wird
oder als kombinatorische Logik implementiert wird. In dem gezeigten Code werden
die Variablen Q0 und Q1 heraus optimiert, da sie vor ihrer Verwendung in der jeweils
nachfolgenden Zeile immer eine Wertzuweisung erfahren.

Um den Erhalt beider Variablen zu erzwingen und die Schaltung damit so aufzu­
bauen, wie in der Aufgabenstellung dargestellt, ist es daher erforderlich, im getakte­
ten Rahmen die Reihenfolge der Zuweisungen so zuwählen, dass die Variablen zuerst
verwendet werden, bevor sie eine Wertzuweisung erfahren:

Q2 <= Q1;

Q1 := Q0;

Q0 := I;

Damit könnte man nur durch Austausch der beiden Variablenzuweisungen übrigens
auch eine Schaltung mit nur zwei D-Flipflops realisieren, in der Q0 heraus optimiert
werden würde. ◼
Mit dem Ergebnis des Beispiel 8.5 lässt sich der folgende Merksatz formulieren [20]:

Da es – im Gegensatz zu Signalen – bei Variablen auf die Reihenfolge der Zuweisungen ankommt,
ist die Verwendung von Variablen in getakteten Prozessen fehleranfällig, sodass man darauf ver­
zichten sollte.
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8.8 Modellierungsbeispiel

In diesem Abschnitt soll eine aus mehreren Prozessen bzw. nebenläufigen Anweisun­
gen bestehende Schaltung modelliert werden. Dabei handelt es sich um eine konfigu­
rierbare Ausgangszelle (engl. Output Logic Macro Cell, OLMC) eines programmierba­
ren Logikbausteins (PLD, vgl. Kapitel 19.3.3). Diese Schaltungwird von den Implemen­
tierungswerkzeugen automatisch instanziiert, um eine als SOP-Ausdruck vorliegende
Schaltfunktion nach außen zu führen. Das VHDL-Modell in Listing 8.8 muss bei der
PLD-Hardwareimplementierung also nicht explizit angegeben werden, es dient hier
vielmehr alsModellierungsbeispiel. Die entitydes OLMC-Modells soll dabei das SOP-
Signal Y_COMB
– entweder kombinatorisch oder über ein Register,
– entweder invertiert oder nichtinvertiert,

an einen Ausgangspin des PLD legen. Die ausgewählte Funktion wird durch zwei Pro­
grammierbits S(0) und S(1) festgelegt. Die Umschaltung zwischen kombinatorischem
undgetaktetemVerhalten erfolgt durcheinen 2-zu-1-Multiplexer undals programmier­
barer Inverter dient ein XOR-Gatter. Die Funktion der Programmierbits der Schaltung
zeigt Tabelle 8.1. Das in Listing 8.8 vorgestellte VHDL-Modell enthält den synthesefä­
higen VHDL-Code für die Hardware und das Listing 8.9 die Testbench, die aus Stimuli-
und Response-Prozessen sowie der synthesefähigen OLMC-Komponente besteht (vgl.
Bild 4.7 bzw. Kapitel 11.7).

Der synthesefähige Code für die OLMC besteht aus zwei Prozessen (MUX und
D_FF) sowie einer nebenläufigen Signalzuweisung für das XOR-Gatter. Die Kommu­
nikation zwischen diesen Prozessen erfolgt durch die lokalen Signale TEMP_1 und
TEMP_2 (vgl. Bild 8.12).

Bild 8.12: Aufbau einer Ausgangslogikmakrozelle eines PLDs
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Tab. 8.1: Programmierung der Ausgangsmakrozelle

S(1) S(0) Ausgangsfunktion

0 0 nichtinvertiert, kombinatorisch: Y = Y_COMB
0 1 nichtinvertiert, Registerausgang: Y = TEMP_1
1 0 invertiert, kombinatorisch: Y = Y_COMB
1 1 invertiert, Registerausgang: Y = TEMP_1

Listing 8.8: VHDL-Modell einer Ausgangslogikmakrozelle

entity OLMC is

port( CLK, Y_COMB : in bit;

S : in bit_vector(1 downto 0);

Y : out bit);

end OLMC;

architecture VERHALTEN of OLMC is

signal TEMP_1, TEMP_2: bit; -- lokale Signale im DUT

begin

MUX: process(Y_COMB, TEMP_1, S(0)) -- aktivierende Signale f. komb.

-- Prozess

begin

case S(0) is

when '0' => TEMP_2 <= Y_COMB;

when '1' => TEMP_2 <= TEMP_1;

end case;

end process MUX;

D_FF: process(CLK) -- nur Takt gesteuert

begin

if CLK'event and CLK = '1' then -- ansteigende Flanke

TEMP_1 <= Y_COMB; -- Signalübernahme

else

TEMP_1 <= TEMP_1; -- gespeichertes Signal

end if;

end process D_FF;

Y <= TEMP_2 xor S(1); -- gesteuerter Inverter nebenläufig

end VERHALTEN;
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Die Testbench in Listing 8.9 soll wie folgt erläutert werden:
– Da es sich um eine Testbench handelt, besitzt die entity keine Schnittstellensig­

nale.
– Die Funktionalität der synthesefähigen OLMC wird als Komponente DUT (engl.

Device Under Test) verwendet (vgl. Kapitel 11.7).
– Drei Prozesse stellen hier die Testumgebung dar. Diese Prozesse arbeiten ohne

Sensitivity-Liste. Mit CLKGEN wird ein 5-MHz-Taktgenerator und mit STIMULI
werden acht verschiedene Testmuster (engl. testpattern) für die Eingänge des
DUT definiert. Der Prozess RESPONSE_MONITOR dient zum Vergleich mit den
für die einzelnen Tests erwarteten Ergebnissen. Die Information über die gerade
ausgeführte Testnummer wird dem RESPONSE_MONITOR durch das Signal TEST
übermittelt, welches als ganze Zahl (VHDL-Datentyp integer) im Zahlenbereich
zwischen 1 und 8 deklariert ist.

– Alle acht Tests sollen für eine Taktperiode, also für 200 ns durchgeführt werden.
Entsprechend sind die wait-Anweisungen des STIMULI-Prozesses gewählt. Die
gesamte Simulationszeit beträgt also 1600 ns. Die Auswertung der Testergebnis­
se im RESPONSE_MONITOR soll jeweils nach der steigenden Taktflanke erfolgen.
Da der Taktgenerator mit dem Pegel 0 beginnt, kann der erste Test nach einer
Zeit von 150 ns erfolgen. Die Testauswertung erfolgt durch assert-Anweisungen
in einer for-loop-Schleife, innerhalb derer die Zeit in Intervallen von 200 ns vor­
anschreitet.

Listing 8.9: VHDL-Modell einer Testbench zur Ausgangslogikmakrozelle

entity OLMC_TB is

end OLMC_TB;

architecture VERHALTEN of OLMC_TB is

component OLMC is

port( CLK, Y_COMB : in bit;

S : in bit_vector(1 downto 0);

Y : out bit);

end component;

signal CLK, Y_COMB, Y : bit;

signal S : bit_vector(1 downto 0);

signal TEST: integer range 1 to 8; -- reines Testbench-Signal

begin

-- Testbench Eingangssignale

CLKGEN: process -- Taktgenerator 5 MHz
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begin

CLK <= '0'; wait for 100 ns;

CLK <= '1'; wait for 100 ns;

end process CLKGEN;

STIMULI: process -- Diskrete Stimuli f. 8 Tests

begin

TEST <= 1; Y_COMB <= '1'; S <= "00"; wait for 200 ns;

TEST <= 2; Y_COMB <= '1'; S <= "10"; wait for 200 ns;

TEST <= 3; Y_COMB <= '0'; S <= "00"; wait for 200 ns;

TEST <= 4; Y_COMB <= '0'; S <= "10"; wait for 200 ns;

TEST <= 5; Y_COMB <= '1'; S <= "01"; wait for 200 ns;

TEST <= 6; Y_COMB <= '1'; S <= "11"; wait for 200 ns;

TEST <= 7; Y_COMB <= '0'; S <= "01"; wait for 200 ns;

TEST <= 8; Y_COMB <= '0'; S <= "11"; wait for 200 ns;

end process STIMULI;

-- Device under Test : OLMC

DUT: OLMC port map(CLK, Y_COMB, S, Y);

-- Prüfe Testergebnisse

RESPONSE_MONITOR: process

begin

wait for 150 ns; -- 50 ns nach der steigenden Flanke

for I in 1 to 8 loop -- Prüfe 8 mal (insgesamt 1600 ns)

case TEST is

when 1 => assert Y ='1' report "Error:␣test␣1";

when 2 => assert Y ='0' report "Error:␣test␣2";

when 3 => assert Y ='0' report "Error:␣test␣3";

when 4 => assert Y ='1' report "Error:␣test␣4";

when 5 => assert Y ='1' report "Error:␣test␣5";

when 6 => assert Y ='0' report "Error:␣test␣6";

when 7 => assert Y ='1' report "Error:␣test␣7"; -- Fehler

when 8 => assert Y ='1' report "Error:␣test␣8";

end case;

wait for 200 ns; -- nächster Test nach 200 ns

end loop;

end process RESPONSE_MONITOR;

end VERHALTEN;
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Das Simulationsergebnis zeigt Bild 8.13 und vom Simulator wird der folgende Text
ausgegeben:

# ** Error: Error: test 7

# Time: 1350 ns Iteration: 0 Instance: /olmc_tb

Bild 8.13: Simulation der Testbench zur Ausgangslogikmakrozelle

Ursache der Fehlermeldung ist der RESPONSE_MONITOR-Prozess: Der STIMULI-Pro­
zess für Test Nr. 7 sieht vor, dass das Signal Y_COMB = 0 im Flipflop gespeichert wird
und dieserWert nichtinvertiert, also als 0, ausgegeben wird. ImRESPONSE_MONITOR
wird für diesen Test jedoch fehlerhafterweise eine 1 erwartet. Nach Korrektur dieses
Fehlers in der Testbench läuft die Simulation fehlerfrei.

Zum Zeitpunkt t = 400ns zeigt Bild 8.13 das Auftreten eines Strukturhazards im
Ausgangssignal Y. Ein weiteres Hineinzoomen in das Simulationsergebnis zeigt, dass
dieser infinitesimal kurz ist, also für genau einen Delta-Zyklus anhält. Ursache dafür
ist die Tatsache, dass sich zu diesem Zeitpunkt die beiden Signale Y_COMB und S(1)
gleichzeitig ändern. Als Folge des Y_COMB-Signalwechsels ändert sich zum gleichen
physikalischen Zeitpunkt auch TEMP_2. Damit wird die nebenläufige XOR-Signalzu­
weisung in unterschiedlichenDelta-Zyklen zweimal nacheinander aktiviert: Zunächst
mit einem Ausgangssignal Y = 1, aber einen Delta-Zyklus später mit Y = 0. Derartige
„symbolische Hazards“ geben einen Hinweis darauf, dass für die in Hardware reali­
sierte Schaltung an gleicher Stelle ein Hazard als Folge eines kritischen Wettrennens
zu erwarten ist (vgl. Kapitel 7.2.4).

8.9 Lesen und Schreiben von Dateien in Testbenches

Das Listing 8.9 demonstriert den Aufbau einer sehr rudimentären Testbench, die je­
doch für einfache VHDL-Entwürfe durchaus geeignet ist. Entwürfe von komplexeren
digitalen Systemen, die imEchtzeitbereich evtl.mehrere Sekunden abdeckenmüssen,
erfordern jedoch eine sehr viel komplexere Testbenchmit vielleichtmehreren hundert
Testvektoren, die evtl. auch von einer externen Software automatisch generiert wur­
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Tab. 8.2: Inhalt der Testbench-Datei stimuli.dat

test1: 000

test2: 001

test3: 010

test4: 011

test5: 100

test6: 101

test7: 110

test8: 111

den. Für diese Zwecke können diese in VHDL-Testbench-Prozessen auch aus einer Da­
tei eingelesen werden. Den formatierten Inhalt einer exemplarischen Stimulusdatei
zeigt Tabelle 8.2.

Das Listing 8.10 zeigt, wie sich die Testvektoren dieser Wahrheitstabelle für drei
Eingangssignale aus der Datei stimuli.dat als Signal TEST_SIGNAL verwenden lassen.

Listing 8.10: Lesen von Testvektoren aus einer Datei

use std.textio.all;

entity DEMO_TB is

end DEMO_TB;

architecture TESTBENCH of DEMO_TB is

file STIMULI: text open read_mode is "stimuli.dat"; -- öffne Datei

signal TEST_SIGNAL: bit_vector(2 downto 0);

begin

STIM: process

variable L : line; -- Text Puffer

variable TEST_STRING : string(1 to 7);

variable TEST_VAR: bit_vector(2 downto 0);

begin

while not (endfile(STIMULI)) loop

assert false report "Lade␣naechsten␣Test";

readline(STIMULI, L); -- lese eine Zeile

read(L, TEST_STRING); -- lese String in der Zeile

read(L, TEST_VAR); -- lese Bit-Vektor in der Zeile

TEST_SIGNAL <= TEST_VAR; -- kopiere Variable in das Signal

wait for 100 ns; -- warte auf nächsten Test

end loop;

wait; -- Stoppe den Prozess

end process STIM;

end TESTBENCH;
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Darin ist auf die folgenden Punkte hinzuweisen:
– Das Lesen und Schreiben von Dateien erfordert die Einbindung der Bibliothek

textio.all durch eine use-Anweisung.
– Innerhalb des Deklarationsteils der architecturewird die Datei stimuli.datals

Textdatei deklariert undgeöffnet. DasSignalTEST_SIGNAL enthält einen3-Bit brei­
ten Signalvektor, der zur Stimulierung eines Testobjekts (engl. Device Under Test,
DUT) verwendet werden kann.

– Das Lesen der Datei erfolgt hier in einem Prozess ohne Empfindlichkeitsliste. Da­
her muss dieser am Ende durch eine wait-Anweisung ohne Zeitangabe beendet
werden, damit der Simulator nach Beendigung des Einlesens nicht in eine Tot­
schleife gerät.

– Die Datei wird in einer while-Schleifebis zumEnde gelesen. Dabei wird jede Text­
zeile mit der Anweisung readline zunächst in den Textpuffer L eingelesen. An­
schließend werden die einzelnen Elemente des Textpuffers mit read-Anweisun­
gen gemäß der in der Datei vorgegebenen Formatierung in Variable mit geeigne­
tem Datentyp kopiert. Im konkreten Fall befindet sich in jeder Zeile ein 7 Zeichen
langer Text, der nicht weiterverwendet wird. Dieser Text wird gefolgt von einem
3-Bit breiten Bitvektor (vgl. Tabelle 8.2).

– Die Variable TEST_VAR, die den eingelesenen Bitvektor enthält, wird in der Einle­
seschleife in das Testvektorsignal TEST_SIGNAL kopiert und steht damit anderen
Prozessen, die dieses Signal in der Empfindlichkeitsliste haben, als Eingangssi­
gnal zur Verfügung.

– Das Einlesen jeder Zeile der Eingabedatei wird durch eine assert-Anweisungmit
konstant falscher Bedingung auf der Simulatorkonsole angezeigt.

– Durch die wait for Anweisung wird definiert, dass jeder Testvektor für 100 ns
gültig ist.

In ähnlicherWeise könnenmit den Funktionen writelineund write auchTestbench-
Ergebnisse in eine Datei zurückgeschrieben werden.

8.10 Vertiefende Aufgaben

Aufgabe 8.1: Beantworten Sie die folgenden Verständnisfragen:
a) Beschreiben Sie kurz diewesentlichenPrinzipien eines ereignisgesteuerten Simu­

lators.
b) Welche Signale müssen sich in der Sensitivity-Liste eines kombinatorischen Pro­

zesses befinden?
c) Dürfen Sie eine case-Anweisung innerhalb eines kombinatorischen Prozesses

verwenden?
d) DürfenSie eine selektiveSignalzuweisung innerhalb eines kombinatorischenPro­

zesses verwenden?
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e) Über welche VHDL-Konstrukte kommunizieren Prozesse miteinander?
f) Erklären Sie den Unterschied zwischen sequenziellen und nebenläufigen Anwei­

sungen.
g) Beschreiben Sie den Begriff „kombinatorische Schleife“. Worauf müssen Sie bei

der VHDL-Modellierung achten, um kombinatorische Schleifen zu vermeiden?
h) Zu welchem Zeitpunkt werden die Signalzuweisungen eines VHDL-Prozesses frü­

hestens ausgeführt?
i) Worin besteht der Unterschied zwischen Signalen und Variablen in VHDL? ◼
Aufgabe 8.2: In einer Testbench werden die Signalstimuli S1 und S2 durch die nach­
folgenden Signalzuweisungen definiert:

S1<='1','0' after 5 ns,'1' after 15 ns,'0' after 35 ns,'1' after 50 ns;

S2<='1','0' after 20 ns,'1' after 25 ns,'0' after 50 ns;

Skizzieren Sie das Zeitdiagramm dieser Stimuli. ◼
Aufgabe 8.3: Ein 4-Bit-Datenwort D ist auf gerade Parität zu überprüfen. Darin sind
die niederwertigen Bits D(2) . . . D(0) die Datenbits und das Bit D(3) das (gerade) Pari­
tätsbit. Das Ausgangssignal OK bestätigt das korrekt empfangene Paritätsbit.
a) Entwerfen Sie einen geeigneten VHDL-Code unter Verwendung eines synthesefä­

higen Prozesses.
b) Fügen Sie anschließend eine Testbench mit Stimulusgenerator und Response-

Monitor hinzu. Dazu müssen Sie die entity auf geeignete Weise verändern. Si­
mulieren Sie das korrekte Verhalten des Paritätscheckers. ◼

Aufgabe 8.4: Entwerfen Sie einen 1-zu-4-Demultiplexer in VHDL: Das Eingangsbit E
soll abhängig vom 2-Bit-Selektionssignal SEL auf einen der vier Ausgänge Y(3 downto
0) geschaltet werden. Ergänzen Sie die architecturedurch eine Testbench und simu­
lieren Sie das Verhalten. ◼
Aufgabe 8.5: Entwerfen Sie den VHDL-Code eines Codeumsetzers, der einen 4-Bit-
Gray-Code (vgl. Kapitel 9.4) in den binären Zahlencode umsetzt. Verwenden Sie ei­
ne case-Anweisung zurUmsetzungder nachfolgendenCodetabelle, die hexadezimale
Zahlen enthält. Simulieren Sie das korrekte Verhalten der Schaltung mit einer geeig­
neten Testbench.

Binärcode 0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 A B C D E F

Gray-Code 0 1 3 2 6 7 5 4 C D F E A B 9 8 ◼
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Aufgabe 8.6: Gegeben ist der nachfolgende VHDL-Code einer kombinatorischen Lo­
gik:

entity TEST is

port(A1, B1, A2, B2, A3, B3, SEL1, SEL2, SEL3: in bit;

Y: out bit);

end TEST;

architecture A1 of TEST is

begin

Y <= (A1 and B1) when SEL1 = '1' else

(A2 and B2) when SEL2 = '1' else

(A3 and B3) when SEL3 = '1' else

'0';

end A1;

Wandeln Sie den Code in einen Prozess mit einer sequenziellen Signalzuweisung um
und bestimmen Sie die disjunktive Normalform zu diesem Code. Vergleichen Sie Ihre
Erwartung mit dem Ergebnis eines VHDL-Synthesewerkzeugs (z. B. dem RTL-Schalt­
plan aus Vivado, vgl. Kapitel 5.4). ◼



9 Codes

9.1 Lernziele

Nach Durcharbeiten dieses Kapitels sollen Sie
– die Bedeutung von Codierungen für verschiedene Anwendungsgebiete der Infor­

mations- und Elektrotechnik kennen;
– exemplarische Codes zur Darstellung von Dezimalzahlen kennen;
– wesentliche Kenngrößen von Codes kennen;
– grundlegende Kenntnisse darüber besitzen, welche Voraussetzungen ein Code er­

füllen muss, damit bei der Übertragung von Daten einfache Übertragungsfehler
erkannt bzw. behoben werden können.

9.2 Charakterisierung und Klassifizierung

Ein Code ist eine Vorschrift, wie eine Nachricht, bzw. Teile einer Nachricht, von einer Art der Dar­
stellung in eine andere Darstellungsart überführt werden können. Dabei werden endlicheMengen
von Codesymbolen verwendet. Die Zuordnung der Codesymbole erfolgt über einen arithmetischen
oder logischen Algorithmus oder aber über eine Zuordnungstabelle. Eine Gruppe von m Zeichen
wird Codewort genannt.

Beispiel 9.1 (Alphabetischer Code): Durch einen einfachen Code sollen in Zeichen­
ketten die Großbuchstaben des Alphabets in Dezimalzahlen überführt werden. Der
Algorithmus besteht darin, dass die Ordnungszahl des Buchstabens im Alphabet ver­
wendet wird.

Beispiel für ein Codewort: BCD FGH→ 234 678 ◼
Tipp: In der Rechnertechnik ist der ASCII-Code (engl. American Standard Code for In­
formation Interchange)weit verbreitet, der die Standardzeichen vonRechnersystemen
in eine 7- oder 8-Bit-Binärdarstellung überführt. Nochweitergehend ist der 32-Bit-Uni­
code, mit dem in einer universellen Symboltabelle verschiedene Zeichensätze mit je
65.536 Zeichen codiert sind. ◼
Eine wesentliche Aufgabe digitaler Systeme ist die Erfassung, Speicherung, Übertra­
gungundBearbeitung vonDual- bzw. Dezimalzahlen. Zur optimalenBewältigungdie­
ser unterschiedlichen Aufgaben existieren sehr verschiedene Anforderungen:
– Zur effizienten Datenspeicherung werden Codes benötigt, die nur wenige Spei­

cherzellen (Bits) benötigen.
– Bei der SignalübertragungmüssendieDatenmöglichst sicher übertragenwerden.

Zur Fehlererkennung und ggf. -korrektur werden zusätzliche, redundante Code­
bits zusätzlich zu den Datenbits übertragen.

https://doi.org/10.1515/9783110706970-009
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– In Messsystemen sollten Codes verwendet werden, die ein Minimum an Daten­
erfassungsfehlern ermöglichen. Dies wird durch eine spezielle Anordnung der
Codeelemente in einem Codewort ermöglicht.

– Beim Entwurf von Zustandsautomaten (vgl. Kapitel 13) muss insbesondere in si­
cherheitsrelevanten Anwendungen darauf geachtet werden, dass die codierten
Ausgangssignale keine Strukturhazards (vgl. Kapitel 7.2.4) aufweisen.

Die Codierungstheorie ist ein spezielles Fachgebiet, welches insbesondere für die in
der Digitaltechnik verwendeten Kompressionsverfahren (Quellencodierung) bzw. bei
der digitalen Signalübertragung (Kanalcodierung) von erheblicher Bedeutung ist.
Hinzu kommt die physikalische Umsetzung der Codes in elektromagnetische Signale
(Leitungscodierung).

Eine umfassendeDarstellungwürde denRahmendieses Lehrbuchs sprengen. Der
Leser findet eine Übersicht zu diesem Thema z. B. in [1]. Mit den Binär-, Oktal- und He­
xadezimalzahlen wurden in Kapitel 5 bereits einige binäre Zahlencodes vorgestellt.
Hier sollen weitere einführende Beispiele für Codes gegeben werden und deren Kenn­
größen betrachtet werden.

9.3 Zahlencodes

Nachfolgend werden schwerpunktmäßig binäre Codes zur Darstellung von Dezimal­
zahlen vorgestellt. Dabei unterscheidet man:
– Wortcodes: Eine Zahl wird als Ganzes durch eine binäre Zeichenkette dargestellt.

So gilt in dem bisher verwendeten Dualcode z. B. für die Dezimalzahl 1110 =
10112.

– Zifferncodes: Jede Ziffer einer Zahl wird durch eine eigene Zeichenkette darge­
stellt: Hier gilt für die Dezimalzahl 1110 = 000100012. Wenn jede Ziffer durch
vier Bit dargestellt wird, so spricht man von einem Tetradencode.

Nachfolgend sollen einige Kenngrößen von Codes definiert werden.

Codegewicht: Ein Code wird als gewichtet bezeichnet, wenn jede Bitstelle einem speziellen Zah­
lenwert (Codegewicht) entspricht. Die zum Codewort gehörige Dezimalzahl ist die Summe der Ge­
wichte, für die das binäre Codewort eine 1 besitzt.

Beispiel 9.2 (Berechnung des Dezimaläquivalents von Binärzahlen eines fiktiven
(8_4_−2_1)-Codes): Die Stellengewichte einer 4-Bit-Binärzahl sind durch die angege­
benen Stellengewichte 8, 4, −2 und 1 gegeben. So entspricht z. B. die Binärzahl 1010
der Dezimalzahl 8 + 0 − 2 + 0 = 6 und die Binärzahl 0010 entspricht der Dezimal­
zahl −2. ◼
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Redundanz:Wenn nicht alle möglichen Codeworte innerhalb eines Codes genutzt werden, so be­
sitzt der Code eine Redundanz, die üblicherweise in Bit angegeben wird.

Beispiel 9.3 (Berechnung der Redundanz des (8-4-2-1)-BCD-Zahlencodes): BCD-Zah­
len dienen dazu, Dezimalzahlen binär zu codieren. Charakteristisch ist, dass die ein­
zelnen Stellen einer Dezimalzahl einzeln durch eine Binärzahl beschrieben werden.
Es handelt sich also umZifferncodes. Für die Beschreibung der Ncode = 10 Dezimalzif­
fern jeder Dezimalstelle werden m = 4 Bitstellen benötigt. Damit ließen sich prinzipi­
ell Nmax = 2m Codeworte realisieren, von denen jedoch die letzten sechs Binärzahlen
nicht benötigt werden (vgl. Beispiel 7.8 und Tabelle 6.2). Die Bitredundanz berechnet
sich aus dem duallogarithmischen Verhältnis von NCode/Nmax also aus:

Rd = ld2(Nmax) − ld2(Ncode) = ld2(Nmax) − 3.32 log10(Ncode) > 0 (9.1)

Für den 4-Bit-Dual-Code ist ld2(Nmax) = 4 und der log10(Ncode) ist 1. Somit ergibt sich
für den (8-4-2-1)-BCD-Code eine Redundanz von 0.68 Bit. ◼
Als Hamming-Distanz wird die Anzahl unterschiedlicher Bitstellen zwischen benachbarten Code­
worten bezeichnet.

Beispiel 9.4 (Hamming-DistanzH des 3-Bit-(4-2-1)-Binärcodes): Die zumCode gehöri­
gen Dezimalzahlen D zeigt Tabelle 9.1. Zur Bestimmung der Hamming-Distanz Hmüs­
sen jeweils benachbarte Codeworte betrachtet und die Anzahl der unterschiedlichen
1-Positionen verglichen werden. Die Tabelle zeigt das Ergebnis. Die Redundanz dieses
Codes ist 0, da sämtliche Codeworte verwendet werden.

Tab. 9.1: Hamming-Distanz des 3-Bit-Binärcodes

Bit: Stellengewicht H
D b2: 4 b1: 2 b0: 1
0 0 0 0
1 0 0 1

1

2 0 1 0
2

3 0 1 1
1

4 1 0 0
3

5 1 0 1
1

6 1 1 0
2

7 1 1 1
1

◼

Als stetig wird ein Code bezeichnet, dessen Hamming-Distanzen konstant sind. Wenn bei einem
stetigen Code die Hamming-Distanz H = 1 ist, so ist dieser nach der Strategie des „Minimum-Bit-
Change“ aufgebaut.
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Beispiel :

D b2 b1 b0 H
0 0 0 0

11 0 0 1
12 0 1 1
13 0 1 0
14 1 1 0
15 1 1 1
16 1 0 1
17 1 0 0

Dieser Code ist ungewichtet, dadeneinzelnenBitstellenkein Codegewicht zugeordnet
werden kann. Die Redundanz ist 0 und der Code ist stetig, da die Hamming-Distanz
konstant 1 ist: Alle benachbarten Codeworte unterscheiden sich in genau einer Bit­
stelle. ◼
Tipp: Minimum-Bit-Change-Codes lassen sich vorteilhaft zum Entwurf von zykli­
schen Zählern (Kapitel 16.5) einsetzen, bei denen bei jeder aktiven Taktflanke von
einem Zählzustand in den nachfolgenden gewechselt wird. Dabei muss immer genau
eine Bitposition verändert werden. Dies bringt Vorteile für:
– Eine hohe Schaltgeschwindigkeit, da die Logik zur Berechnung des nachfolgen­

den Zählerzustands sehr einfach aufgebaut ist und zudem nur die Lastkapazität
eines einzelnen Bits umzuladen ist.

– Ein sicheres Schaltverhalten ohne die Gefahr von Strukturhazards (vgl. Kapi­
tel 7.2.4), da bei jeder Taktflanke nur ein Bit umgeschaltet wird und es daher nicht
zu kritischenWettrennen kommen kann. ◼

In der Digitaltechnik werden abhängig von der Aufgabenstellung verschiedene BCD-
Codes verwendet. Für die in Tabelle 9.2 exemplarisch dargestellten Codes gelten die
folgenden Eigenschaften:
– (8-4-2-1)-BCD-Code: Dient zur Bearbeitung dezimaler Daten z. B. bei Messungen

und Anzeigen. Jede Dezimalziffer wird durch eine 4-Bit-BCD-Zahl dargestellt (Tet­
rade). Eine spezielle BCD-Arithmetik erfordert keine Konversion vomDezimal- ins
Binärformat. Der Code ist nicht stetig (H = 1 . . . 4) und die Redundanz beträgt
0.68 Bit.

– 1-aus-10: Dient der Datenübertragung mit einer sehr sicheren Bitfehlererkennung
und wurde in der Vergangenheit bei der Telekommunikation verwendet (Telefon­
wählscheibe). Die Redundanz beträgt 6.68 Bit. Mit diesem Code lassen sich in
Steuereinheiten auch einzelne angeschlossene Bausteine ansteuern, da in jedem
Codewort genau ein Bit gesetzt ist. Diese Eigenschaft wird als „One-Hot-Codie­
rung“ bezeichnet. Der Code ist stetig (H = 2).

– Aiken: Bei diesem Code werden die Ziffern 0–4 genauso gewählt wie beim Bi­
närcode, die Ziffern 5–9 hingegen durch die letzten fünf Kombinationen des



172 | 9 Codes

Tab. 9.2: Codes zur Darstellung von Dezimalzahlen in verschiedenen BCD-Codes

Code (8-4-2-1)-BCD 1-aus-10 Aiken Excess-3 Libaw-Craig O‘Brien
Gewicht: 8 4 2 1 9 8 7 6 5 4 3 2 1 0 2 4 2 1 - - - - - - - - - - - - -

0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 1 1 0 0 0 0 0 0 0 0 1
1 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0 0 1 0 0 0 0 1 0 1 0 0 0 0 0 0 1 0 0 1 1
2 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0 0 1 0 0 0 0 1 0 0 1 0 1 0 0 0 1 1 0 0 1 0
3 0 0 1 1 0 0 0 0 0 0 1 0 0 0 0 0 1 1 0 1 1 0 0 0 1 1 1 0 1 1 0
4 0 1 0 0 0 0 0 0 0 1 0 0 0 0 0 1 0 0 0 1 1 1 0 1 1 1 1 0 1 0 0
5 0 1 0 1 0 0 0 0 1 0 0 0 0 0 1 0 1 1 1 0 0 0 1 1 1 1 1 1 1 0 0
6 0 1 1 0 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 1 1 0 0 1 0 0 1 1 1 1 1 0 1 1 1 0
7 0 1 1 1 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0 1 1 0 1 1 0 1 0 1 1 1 0 0 1 0 1 0
8 1 0 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0 0 1 1 1 0 1 0 1 1 1 1 0 0 0 1 0 1 1
9 1 0 0 1 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 1 1 1 1 1 1 0 0 1 0 0 0 0 1 0 0 1

Binärcodes, also komplementär spiegelbildlich zu den ersten fünf Ziffern. Diese
Eigenschaft führt zu der in Tabelle 9.2 angegebenen Stellengewichtung 2-4-2-1.
Der Aiken-Code wird z. B. in Digitaluhren und Taschenrechnern verwendet, er ist
nicht stetig (H = 1 . . . 4) und besitzt eine Redundanz von 0.68 Bit.

– Excess-3: Dieser Codewird in Datenübertragungssystemen angewendet. Es lassen
sich Leitungsunterbrechungen bzw. Kurzschlüsse zur Versorgungsspannung da­
durch erkennen, dass die entsprechenden Codes 0000 und 1111 keine erlaubten
Codeworte sind. Der Code ist nicht stetig (H = 1 . . . 4) und er besitzt eine Redun­
danz von 0.68 Bit.

– Libaw-Craig: Charakteristisch für diesenCode ist die gleitende Zeichenkette. Zähl­
funktionen in diesem Code lassen sich durch ein einfaches Links-Schieberegister
(vgl. Kapitel 16.5) realisieren:Währendder ersten fünf Zählschrittewird von rechts
eine 1 hereingeschoben und während der letzten fünf Zählschritte einer Dekade
eine 0. Der jeweils hineinzuschiebende Wert ist also das invertierte MSB des vo­
rigen Zählzustands. Der Code ist stetig (H = 1) und besitzt eine Redundanz von
1.68 Bit.

– O’Brien: Dies ist ein Minimum-Bit-Change-Code und wird in Zustandsautomaten
(vgl. Kapitel 13) eingesetzt, wenn in angeschlossener Logik Strukturhazards ver­
mieden werden müssen. Der Code ist stetig (H = 1) und die Redundanz beträgt
0.68 Bit.

Tipp: Die Addition von Zahlen im (8-4-2-1)-BCD-Format wird durch den Befehlssatz
einiger älterer Mikroprozessoren unterstützt. Dies erfordert eine spezielle Arithmetik,
mit der verhindert wird, dass die in diesem Code verbotenen Bitmuster 1010 . . . 1111
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auftreten: Wenn das Summationsergebnis einer Tetrade größer als 9 ist, so muss zu­
sätzlich eine 6 addiert werden.

Dezimal: BCD:
39 0011 1001
+ 84 + 1000 0100

0110 0110 (+ 610 falls Summe > 1001)
11_ (Carry) 1 1111 100_ (Carry)

123 1 0010 0011 ◼

9.4 Code für die Längen- und Winkelmesstechnik

Der in Beispiel 9.5 vorgestellte Code wurde nach dem Physiker F. Gray benannt. Cha­
rakteristisch ist seine „Minimum-Bit-Change“-Eigenschaft, die ihn insbesondere für
die Längen- oder Winkelmesstechnik interessant macht. Die Bildung der Gray-Code­
worte erfolgt durch rekursive Reflexion wie folgt:
a) Der 1-Bit-Gray-Code besitzt zwei Codeworte 0 und 1, die den Dezimalzahlen 0 und

1 entsprechen.
b) Die ersten 2n Codeworte eines (n+1)-Bit-Gray-Codes sind gleich den Codeworten

des n-Bit-Gray-Codes.
c) Die letzten 2n Codeworte des (n + 1)-Bit-Gray-Codes sind gleich den Codeworten

des n-Bit-Gray-Codes aber in umgekehrter Reihenfolge und mit vorangestellter 1.

Tabelle 9.3 zeigt die Bildung eines 2-, 3- und 4-Bit-Gray-Codes: Unter den gestrichel­
ten Linien findet sich die jeweils zweite Hälfte der Gray-Codeworte mit einer vorange­
stellten 1. Die Pfeile deuten an, dass sich die darunterstehenden Gray-Codeworte in
umgekehrter Reihenfolge wiederholen.

An einem linear bewegtenObjekt kannnundas inBild 9.1a dargestellte 4-Bit-Gray-
Code-Lineal befestigt werden. Die dunkel markierten Flächen sind elektrisch leitend
bzw. lichtundurchlässig und entsprechen den logischen Einsen des Gray-Codes. Die
hellen Flächen sind nicht elektrisch leitend bzw. optisch transparent (logische Null).
Die aktuelle Position des Lineals wird von vier feststehenden Sensoren bzw. Fototran­
sistoren erfasst. In Bild 9.1 sind diese Sensoren übertrieben schlecht justiert darge­
stellt. Mit einem Gray-Code-Lineal a) wird das Sensorsignal 0100 erfasst und richtig
als Position 7 dekodiert (s. 1. und 3. Spalte in Tabelle 9.3). Das gleiche Sensorsignal
liefert hingegen mit einem Dual-Code-Lineal b) eine falsche Position, nämlich 4 (s. 1.
und 2. Spalte in Tabelle 9.3).
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Tab. 9.3: Bildung der Gray-Codeworte durch rekursive Reflexion

Dezimalzahl Dual-Code Gray-Code

0 0000 0
1 0001 1

2 0010 11
3 0011 10

4 0100 110
5 0101 111
6 0110 101
7 0111 100

8 1000 1100
9 1001 1101
10 1010 1111
11 1011 1110
12 1100 1010
13 1101 1011
14 1110 1001
15 1111 1000

Bild 9.1: 4-Bit-Gray-Code-Lineal mit vier Lagesensoren a). Das Sensorsignal zeigt 0100. Trotz
schlechter Justierung der Sensoren zwischen den Positionen 7 und 8 gibt das Gray-Code-Lineal die
richtige Position mit einemmaximalen Fehler von 1 korrekt wieder. Beim Dual-Code-Lineal b) wird
hingegen die falsche Position 4 angezeigt
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9.5 Methoden der Fehlererkennung und -korrektur

DieWorte einesm-Bit-Binärcodes können visualisiertwerden, indem sie anden Ecken
eines m-dimensionalen Würfels platziert werden.

Bild 9.2: Darstellung eines 3-Bit-Dual-Codes a) und eines 4-Bit-Dual-Codes b) in einem 3- bzw. 4-di­
mensionalen Würfel

Bild 9.2 zeigt die Zuordnung der Codeworte in einem 3-dimensionalen Würfel a) bzw.
einem 4-dimensionalen Würfel b). Dieser besteht aus zwei verbundenen 3D-Würfeln.
Dieser Darstellung ist zu entnehmen:
– Jede Ecke besitzt genau m Nachbarecken.
– Zwei Codeworte sind benachbart, wenn man entlang genau einer Kante gehen

muss, um von einem Codewort zum anderen zu gelangen. In diesem Fall ändert
sich genau eine Bitstelle, die Hamming-Distanz ist H = 1.

Beispiel 9.5 (Erkennung von 1-Bit-Übertragungsfehlern durch ein Paritätsbit): Bei der
Übertragung von 3-Bit-Codeworten (C, B, A) auf einer gestörten Übertragungsstrecke
wird ein zusätzliches, redundantes Paritätsbit hinzugefügt und zusammen mit den
3-Bit-Daten übertragen (vgl. Tabelle 9.4 und Aufgabe 4.1).

Bei ungerader (engl. odd) Parität PO ist die Quersumme aller Bits inklusive des Paritätsbits unge­
rade und bei gerader (engl. even) Parität PE ist die Quersumme gerade.

Jedes Codewort des ungeraden Paritätsbitcodes umfasst nun vier Bit (Zeileneinträge
der Spalten C, B, A und PO). Die erlaubten Codeworte des ungeraden Paritätsbitcodes
sind in dem 4D-Würfel in Bild 9.3 dargestellt. Wenn wir das Paritätsbit als niederwer­
tigstes Bit (LSB) betrachten, so erhältmandie erlaubten Codeworte aus Tabelle 9.4von
oben nach unten entlang der markierten Pfeile.
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Tab. 9.4:Wahrheitstabelle zur Erzeugung eines ungeraden bzw. geraden Paritätsbits bei der Über­
tragung von 3-Bit-Codeworten

C B A PO PE
0 0 0 1 0
0 0 1 0 1
0 1 0 0 1
0 1 1 1 0
1 0 0 0 1
1 0 1 1 0
1 1 0 1 0
1 1 1 0 1

Bild 9.3: Die erlaubten Codeworte des ungeraden Paritätsbitcodes PO befinden sich an den Endposi­
tionen der Pfeile

Der Darstellung des Paritätsbitcodes im 4D-Würfel lässt sich entnehmen, dass
zwei „erlaubte“ Codeworte niemals benachbart sind, die Hamming-Distanz des ste­
tigen Codes beträgt H = 2 bzw. an einer Stelle H = 4. Die anderen Codeworte reprä­
sentieren Fehler bei der Datenübertragung.

Der Tabelle 9.4 ist aber auch zu entnehmen, dass mit einem Paritätsbit auch nur
1-Bit-Fehler erkannt werden können. Wenn bei der Übertragung eines 4-Bit-Codewor­
tes hingegen 2-Bit-Fehler auftreten, so werden diese nicht erkannt¹. ◼
Beispiel 9.6 (Korrektur von 1-Bit-Fehlern): Die bei der Übertragung eines einzelnen
Bits auftretenden 1-Bit-Fehler können dadurch beseitigt werden, dass zwei redundan­
te Bits zusammenmit demDatenbit übertragen werden. Bild 9.4 zeigt, dass das Daten­
bit 0 als 000 (dunkelgrauer Punkt) und das Bit 1 als 111 (hellgrauer Punkt) übertragen

1 Wennmandavonausgeht, dass dieÜbertragungsfehler statistischunabhängig voneinander sind, so
ist die Fehlerwahrscheinlichkeit für 2-Bit-Fehler dasQuadrat der Fehlerwahrscheinlichkeit eines 1-Bit-
Übertragungsfehlers. Bei schwach gestörten Übertragungsstrecken nimmt die Fehlerwahrscheinlich­
keit für 2-Bit-Fehler daher schnell ab.



9.5 Methoden der Fehlererkennung und -korrektur | 177

werden. Aufgetretene 1-Bit-Fehler liegen in dem 3D-Würfel an den Enden der durchge­
zogenen hell- bzw. dunkelgrauen Kanten. In jedem Fall ist eine eindeutige Fehlerkor­
rektur dadurch möglich, dass in dem empfangenen Codewort die Anzahl der Nullen
und Einsen ausgewertet wird: Wenn die Anzahl der Nullen überwiegt, so wurde eine
0 übertragen, im anderen Fall eine 1.

Bild 9.4: Korrektur von 1-Bit-Fehlern bei der Übertra­
gung eines einzelnen Datenbits. 1-Bit-Fehler liegen
an den durchgezogenen Kanten des 3D-Würfels ◼

Die beiden Beispiele verdeutlichen:
– Zur Erkennung von 1-Bit-Fehlern bei der Bitsignalübertragung muss der Code eine

Redundanz R ≥ 1 Bit besitzen und die Hamming-Distanz muss H ≥ 2 sein.
– Die Beseitigung von 1-Bit-Fehlern erfordert eine Redundanz von 2 Bit und die

Hamming-Distanz muss H ≥ 3 sein.
Alternativ zur Codesicherung durch ein Paritätsbit wird häufig auch eine zyklische
Redundanzprüfung (engl. Cyclic Redundancy Check, CRC) zur Erkennung von Über­
tragungsfehlern eingesetzt [1]. Vor Beginn der Datenübertragung wird nach einem
speziellen Algorithmus ein CRC-Wert mit einem individuellen Generatorpolynom be­
rechnet. Im Empfänger wird der CRC-Wert mit diesem Polynom erneut berechnet und
die beiden Prüfwerte werden verglichen. Übertragungsfehler durch Rauschen auf den
Datenleitungen lassen sich mit der CRC-Methode fast immer entdecken. Das CRC-Ver­
fahren wird z. B. bei den Schreib-Lese-Operationen bzw. bei den Datenübertragungen
vieler Festplatten eingesetzt.

R. Hamming beschrieb bereits 1950 eine Methode zur systematischen Erzeugung
von Fehler korrigierenden Codes [30, 31]. Demnach müssen durch den Sender an be­
stimmtenStellendesCodewortesPrüfbits eingefügtwerden, die sichdurcheinenXOR-
Algorithmus berechnen lassen. Im Empfänger werden die empfangenen Prüfbits mit
den intern nach dem gleichen Algorithmus erzeugten Prüfbits durch XOR-Logik ver­
glichen. Wenn diese Antivalenz-Verknüpfung eine 1 liefert, so hat es einen Übertra­
gungsfehler gegeben, im anderen Fall war die Übertragung fehlerfrei. Die Länge der
Hamming-Codeworte nimmt durch das Einfügen der Prüfbits logarithmisch mit der
Anzahl der Originalbits zu.
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9.6 Vertiefende Aufgaben

Aufgabe 9.1: Beantworten Sie die folgenden Verständnisfragen:
a) Worin unterscheiden sich Wort- und Zifferncodes?
b) Was ist ein BCD-Code? Existieren mehrere BCD-Codes? Wenn ja, nennen Sie Bei­

spiele.
c) Was bedeutet die Redundanz eines Codes?
d) Nennen Sie mindestens einen Binärcode mit Minimum-Bit-Change-Charakteris­

tik.
e) WiebestimmenSiedieHamming-Distanz einesCodes?WelcheBedeutunghatdie­

se?
f) Wie lautet die Erzeugungsvorschrift für die Gray-Code-Elemente?
g) Welche Eigenschaft muss ein Code besitzen, damit Sie 1-Bit-Übertragungsfehler

erkennen können?
h) Was haben Sie zu berücksichtigen, wenn Sie im 8-4-2-1-BCD-Code eine Addition

durchführen wollen? ◼
Aufgabe 9.2: Entwerfen Sie einen (8_4_3_−2)-BCD-Code, also einen 4-Bit-Dezimal­
code mit den Wertigkeiten 8, 4, 3 und −2. Bestimmen Sie die Kenngrößen dieses
Codes. ◼
Aufgabe 9.3: Übertragen Sie die folgenden Dezimalzahlen in den (8-4-2-1)-BCD-Code:
a) 3650 b) 1234 c) 1002 d) 6789 ◼
Aufgabe 9.4: Addieren Sie im (8-4-2-1)-BCD-Code:
a) 0111 + 0011 b) 0111 + 1001 c) 1001 + 1000 d) 0110 1001 + 0110 0110 ◼
Aufgabe 9.5: a) Entwerfen Sie den VHDL-Code eines Codeumsetzers, der einen

4-Bit-Gray-Code in den Dualcode umsetzt. Verwenden Sie in der architecture
einen Prozess mit einer geeigneten sequenziellen-Anweisung. Simulieren und
synthetisieren Sie den VHDL-Code. Analysieren Sie das Syntheseergebnis.

b) Tragen Sie die vier Bits des Dualcodes in je ein KV-Diagramm ein. Bestimmen Sie
die Logikfunktionen als DMF, bei der aber zusätzlich auchXOR- oder XNOR-Gatter
verwendet werden dürfen. Vergleichen Sie Ihr Ergebnis mit dem aus a). ◼

Aufgabe 9.6: Bestimmen Sie die DMF einer Schaltfunktion, die das Neuner-Komple­
ment einer (8-4-2-1)-BCD-Zahl berechnet. Das Neuner-Komplement der Zahl d ist dabei
die Zahl 9 − d. Es sind also vier KV-Diagramme zu minimieren. ◼



10 Physikalische Implementierung und Beschaltung
von Logikgattern

10.1 Lernziele

Nach Durcharbeiten dieses Kapitels sollen Sie:
– den inneren Aufbau sowie die charakteristischen Kennlinien und Kenngrößen

einfacher Logikgatter in einer CMOS-Technologie kennen;
– die unterschiedlichen Pegelstandards verschiedener Logikfamilien kennen;
– die Bedeutung positiver und negativer Logik kennen;
– die unterschiedlichen Arten von Ausgangsstufen der Logikgatter kennen und die­

se richtig beschalten können;
– die unterschiedlichen Arten von Ausgangsstufen in VHDL korrekt modellieren

können.

10.2 Logikgatter in CMOS-Technologie

10.2.1 CMOS-Technologie und Kennlinien der MOS-Transistoren

Heute wird die überwiegende Zahl von Logikgattern in einer komplementären Metall-
Oxid-Halbleiter-Siliziumtechnologie gefertigt (engl. Complementary Metal Oxide Se­
miconductor CMOS). Die Gatter verwenden NMOS- und PMOS-Transistoren, die als
gesteuerte Schalter eingesetzt werden. Hier soll nur kurz auf deren Aufbau bzw. de­
ren Funktion eingegangen werden. Weitergehende Beschreibungen sind z. B. in [1]
und [32] zu finden.

Den prinzipiellen Schichtaufbau der selbstsperrenden (engl. enhancement)
NMOS- und PMOS-Transistoren zeigt Bild 10.1:

Bild 10.1: Aufbau von NMOS- und PMOS-Transistoren in einer CMOS-Technologie

https://doi.org/10.1515/9783110706970-010
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– Die NMOS-Transistoren besitzen einen im schwach p-dotierten (p–) Substrat be­
findlichen Kanal der Länge Ln, und der Breite Wn. Source (S) und Drain (D) der
NMOS-Transistoren sind stark n-dotierte (n+) Siliziumgebiete. Der Kanal wird
n-leitend, wenn am Gate (G), welches durch eine Oxidschicht vom Silizium ge­
trennt ist, eine Spannung UGS > Uthn angelegt wird. Dabei ist Uthn > 0 die
Schwellspannung des NMOS-Transistors. Der Substratanschluss B (Bulk) muss
auf Masse Vss liegen, damit die pn-Dioden sicher sperren.

– Die Kanäle der PMOS-Transistoren liegen in einer schwach n-dotierten Wanne
(engl. n-well). Source- und Drain-Gebiete sind stark p-dotiert (p+). Kanallänge Lp
und -breite Wp definieren die wesentlichen Eigenschaften der PMOS-Transisto­
ren. Diese werden p-leitend, wenn die Spannung −UGS > −Uthp wird. Uthp < 0
ist dabei die Schwellspannung des PMOS-Transistors. Der rückwärtige (Bulk-)An­
schluss der PMOS-Transistoren, also die n-Wanne, muss auf dem Vdd-Potenzial
(positive Versorgungsspannung) liegen, damit die Sperrschichtdiodendes PMOS-
Transistors sicher sperren.

Bild 10.2: Schaltzeichen selbstsperrender NMOS- und PMOS-Tran­
sistoren

DieSchaltzeichender selbstsperrendenNMOS-undPMOS-Transistoren zeigtBild 10.2.
Darin ist der rückwärtige Bulk-Anschluss bereitsmit dem jeweiligen Source-Anschluss
verbunden (vgl. Bild 10.1). Die charakteristischen Kennlinien eines NMOS-Transistors
mit einer Schwellspannung Uthn = 0.9V sind in Bild 10.3 dargestellt:

Die Steuerkennlinie a) zeigt, dass für UGS < Uthn der Transistor ausgeschaltet ist
und kein Strom fließt.
Im linearen (Trioden-) Bereich desAusgangskennlinienfeldes b) arbeitet der Tran­
sistor als steuerbarer Widerstand. Hier gilt: UGS > Uthn > 0 und 0 < UDS <
UGS − Uthn.
Im Sättigungsbereich des Ausgangskennlinienfeldes gilt: UGS > Uthn > 0 und
UDS > UGS −Uthn. Dort hat der Transistor dieWirkung einer (nichtidealen) Strom­
quelle.

Die entsprechendenKennlinien einesPMOS-Transistors erhältmandurchWechsel der
Vorzeichen aller Ströme und Spannungen.
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Bild 10.3: Charakteristische Kennlinien eines NMOS-Transistors: a) Steuerkennlinie für UDS > 0; b)
Ausgangskennlinienfeld für UGS > Uthn

10.2.2 Aufbau und Kennlinien eines CMOS-Inverters

Ein einfacher, statischer CMOS-Inverter besteht aus je einem selbstsperrenden PMOS-
und einem NMOS-Transistor. Wie in Bild 10.1 dargestellt, werden die Gate-Anschlüs­
se beider Transistoren miteinander verbunden und stellen den Eingang des Inverters
dar. Ebenso sind die beidenDrain-Anschlüsse verbundenundbildendenAusgangdes
Inverters. Die entsprechende Schaltung zeigt Bild 10.4, in der sich am Gatterausgang
eine Lastkapazität Cl befindet.

Bild 10.4: Schaltzeichen und innerer Aufbau eines statischen CMOS-Inverters aus je einem PMOS-
und NMOS-Transistor
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Die Funktion eines Inverters, dermit einer Versorgungsspannung Vdd relativ zum
Null-Potenzial Vss betrieben wird und dessen Eingangspegel von Vss = 0V nach
Vdd = 3.3V verändert wird, lässt sich wie folgt beschreiben (vgl. Bild 10.5):

Für kleine Eingangsspannungen Vss < Uin < Uthn fließt durch den NMOS-Transis­
tor kein Strom, der PMOS-Transistor wirkt hingegen als Stromquelle, die die Last
auf H-Pegel (Vdd) hält.
Für Spannungen Uthn < Uin < Vdd/2 befindet sich der NMOS-Transistor im linea­
ren Bereich und wirkt als steuerbarer Lastwiderstand, der mit ansteigendem Uin
immer kleiner wird. Der PMOS-Transistor wirkt weiter als Stromquelle. Dadurch
fällt der Ausgangspegel Uout langsam. Abhängig von den Kanallängen und -brei­
ten liegt der Innenwiderstand RON typischerweise bei einigen Ω bis etwa 10Ω.
Für Spannungen Vdd/2 < Uin < Vdd − |Uthp| dreht sich die Rolle der NMOS-
und PMOS-Transistoren um: Nun wirkt der NMOS-Transistor als Stromsenke und
der PMOS-Transistor hat die Funktion eines mit Uin größer werdenden Lastwider­
stands. Der Ausgangspegel Uout sinkt weiter.
Im Bereich Vdd− |Uthp| < Uin < Vdd ist der PMOS-Transistor abgeschaltet und der
NMOS-Transistor entlädt die Lastkapazität auf L-Pegel.

Dem Bild 10.5 ist zu entnehmen, dass die statische Stromaufnahme Idd des Inverters
bei L- bzw. H-Pegel praktisch 0 ist. Nur während des Umschaltens fließt im Bereich
Uthn < Uin < (Vdd − |Uthp|) ein Strom durch beide Transistoren.

Bild 10.5: Übertragungskennlinie Uout = f(Uin) eines CMOS-Inverters, der bei Vdd = 3.3 V betrieben
wird. Eingetragen ist die statische Stromaufnahme Idd des Inverters beim Übergang von H → L. Der
L-Pegel liegt zwischen 0V und 0.4 V und der H-Pegel reicht von 2.4 V bis 3.3 V. Der verbotene Bereich
des Ausgangspegels beträgt 2 V
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Der mit 3.3 V betriebene CMOS-Inverter hat an seinem Ausgang einen L-Pegelbe­
reich zwischen 0 und 0.4V und einen H-Pegelbereich zwischen 2.4 und 3.3V. Beide
Pegelbereiche sind durch einen verbotenen Bereich getrennt. In diesemBereich liefert
der Inverter keinendefiniertenAusgangspegel unddie Schaltung sollte hierwegender
hohen Stromaufnahme nicht dauerhaft betrieben werden.

Aus dem in Bild 10.6 dargestellten transienten (zeitabhängigen) Verhalten des In­
verters beimUmschalten lassen sich dieVerzögerungszeiten tpHL und tpLH bestimmen,
die als Zeitdifferenz üblicherweise bei einer Referenzspannung von 1.5 V bestimmt
werden.

Bild 10.6: Transientes Verhalten des CMOS-Inverters beim Umschalten L → H bzw. H → L. Die
Verzögerungszeiten tpHL bzw. tpLH werden üblicherweise bei einer Spannung von 1.5 V gemessen

Tipp: Die Eingänge von CMOS-Gattern sind sehr hochohmig. Zusammen mit der Ein­
gangskapazität der Eingänge können Leckströme oder ein kapazitives Übersprechen
benachbarter elektrischer Leitungen dazu führen, dass die Spannung an einem unbe­
schalteten Eingang in den verbotenen Bereich gerät oder sogar einen High-Pegel an­
nimmt. Dies kann in einer Digitalschaltung zu schwer identifizierbaremFehlverhalten
führen, da die Messung der Spannung an einem unbeschalteten Eingang mit einem
imVergleich zum Eingangswiderstand niederohmigen Voltmeter oder auch einemOs­
zilloskop einen Low-Pegel anzeigen wird. Aus diesem Grund sollten insbesondere in
älteren CMOS-Schaltungen alle unbenutzten Eingänge mit einemWiderstand je nach
Logikfunktion entweder mit Masse oder mit Vdd verbunden werden. ◼
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10.2.3 Pegelbereiche und Störabstände digitaler Logikfamilien

In der Digitaltechnik werden verschiedene Logikfamilien verwendet, deren L-und
H-Pegel teilweise sehr unterschiedlich sind (vgl. Tabelle 10.1). Die ursprünglich aus
Bipolartransistoren aufgebaute Transistor-Transistor-Logik (TTL), die bei Vdd = 5V
betrieben wird, hat die Digitaltechnik über viele Jahre hinweg dominiert. Durch Ein­
führungder CMOS-Technologiewurde jedochbereits vor vielen Jahren ein neuer 3.3-V-
Standard geschaffen, für den es aber auchTTL-Bausteine gibt. Moderne Technologien
erfordern zur Stromersparnis hingegen nochweitaus geringere Versorgungsspannun­
gen. Der Tabelle 10.1 ist zu entnehmen, dass die L-Pegelbereiche der verschiedenen
Logikfamilien weitgehend miteinander kompatibel sind. Für den H-Pegel sind dage­
gen Anpassungsschaltungen erforderlich, wenn in einer Digitalschaltung Bausteine
unterschiedlicher Familien verwendet werden sollen.

Tab. 10.1: Versorgungsspannungen und Ausgangspegel ausgewählter Logikfamilien [6]

Name Vdd / V L-Pegel H-Pegel

UOut / V UIn / V UOut / V UIn / V

TTL 5.0 ≤ 0.4 ≤ 0.8 ≥ 2.4 ≥ 2.0
LVTTL bzw. LVCMOS33 3.3 ≤ 0.4 ≤ 0.8 ≥ 2.4 ≥ 2.0
LVCMOS25 2.5 ≤ 0.4 ≤ 0.7 ≥ 1.9 ≥ 1.7
LVCMOS18 1.8 ≤ 0.45 ≤ 0.63 ≥ 1.35 ≥ 1.17
LVCMOS15 1.5 ≤ 0.35 ≤ 0.525 ≥ 1.15 ≥ 0.975

DieTabelle 10.1 zeigtweiter, dassdiemaximalenL-Eingangspegel größer unddiemini­
malen H-Eingangspegel kleiner als die entsprechenden Ausgangspegel sind. Die Dif­
ferenz definiert die statischen Störspannungsabstände für den Low- bzw. den High-
Pegel:

S(L) = UInmax(L) − UOutmax(L) bzw. S(H) = UOutmin(H) − UInmin(H) (10.1)

Der statische Störspannungsabstand gibt an, wie groß die Amplitude der Störsignale sein darf, die
auf die Verbindungsleitung zwischen dem Ausgang eines Gatters und dem Eingang des nachfol­
genden Gatters der gleichen Familie einwirken.

Die Notwendigkeit für die Definition von Störabständen ist wie folgt zu begründen:
– Wenn die Verdrahtung zwischen Gattern als Ohm’scher Widerstand angenom­

men wird, so führen Eingangsströme der Gatter (insbesondere bei TTL-Techno­
logien) zu Spannungsabfällen. Bild 10.7a zeigt den Fall eines H-Pegels am Aus­
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Bild 10.7: Begründung für die Notwendigkeit der Definition von Störabständen: a) Spannungsabfälle
durch Eingangsströme, b) Kapazitives Übersprechen von benachbarten Leitungen

gang des ersten Gatters, der zu einem Spanungsabfall von UOut führt, der bei ei­
ner TTL-, LVTTL- oder LVCMOS-Logik nicht größer als 0.4 V sein darf (vgl. Tabel­
le 10.1).

– Die Verbindungsleitung zwischen den in Bild 10.7 dargestellten Invertern ist in­
nerhalb der Schaltung üblicherweise dicht benachbart zu anderen Datenleitun­
gen. Durch die daraus resultierende kapazitive Kopplung kommt es zu einem
Übersprechen von Signalen. Ein Spannungssprung auf der benachbarten Lei­
tung (mit durchgezogener Linie dargestellter Impuls in Bild 10.7 unten) darf nicht
zu einem Schaltvorgang des zweiten Inverters führen, daher muss der gestrichelt
dargestellte Impuls in Bild 10.7b ebenfalls unterhalb des Störspannungsabstands
bleiben.

10.3 Logikzustände und elektrische Pegel

Die in den bisherigen Kapiteln behandelten Logikzustände 1 und 0 beschreiben das
interne logische Verhalten der digitalen Schaltungen. Die in diesemKapitel eingeführ­
ten elektrischen L- und H-Pegel beschreiben dagegen das elektrische Verhalten der
Schaltungen. Für die Beschriftung der Signale bzw. der Funktion der in der Digital­
technik verwendeten Schaltungssymbole gelten die folgenden Regeln:
– intern werden grundsätzlich logische Zustände verwendet;
– extern können entweder Logikzustände oder elektrische Pegel verwendetwerden.

Die Inversion der Logikzustände von Ein- bzw. Ausgangssignalen erkennt man am In­
versionskreis, der sich direkt am Ein- bzw. Ausgang des Symbols befindet (vgl. Sym­
bol a) in Bild 10.8). Die Inversion von Logikpegeln der Eingangs- bzw. Ausgangssignale
wird durch kleine Dreiecke an den Signaleingängen und Signalausgängen verdeut­
licht. Diese Polaritätsindikatoren verwendet das Symbol b) in Bild 10.8.
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Bild 10.8: Beschriftung von externen und internen Signalen in digitalen Schaltungssymbolen. Das
Symbol a) verwendet externe Logikzustände, das Symbol b) hingegen Logikpegel

Eine Signalinversion kann entweder an den Ein- oder an den Ausgängen stattfin­
den. Nach dem Gesetz von de Morgan können Inversionen auch vom Eingang zum
Ausgang durchgereicht werden (vgl. Bild 10.9).

Beim Durchreichen von Inversionskreisen bzw. Pegelindikatoren von den Ein- zu den Ausgängen
muss die Logikfunktion getauscht werden. Außerdem ist darauf zu achten, dass alle Ein- bzw. Aus­
gangssignale invertiert werden. Ggf. sind an nichtinvertierten Eingängen zusätzliche Inversions­
kreise bzw. Polaritätsindikatoren vorzusehen.

Bild 10.9: Äquivalente Logiksymbole mit Signalinversionen
an den Ein- und Ausgängen

Für die Zuordnung der logischen Zustände zu den elektrischen Pegeln gibt es zwei
Möglichkeiten:
– Positive Logik: Die logische 0 entspricht dem L-Pegel, eine 1 entspricht dem

H-Pegel.
– Negative Logik: Eine 0 entspricht dem H-Pegel, die 1 entspricht dem L-Pegel.

In negativer Logik verwendete Signale werden auch als L(ow)-aktiv bezeichnet und
werden häufigmit einem Querstrich gekennzeichnet, z. B. EN für ein L-aktives Freiga­
besignal.

Für den Schaltungsentwickler ist es sehr wichtig zu wissen, ob ein Signal in po­
sitiver oder in negativer Logik angegeben ist. Bild 10.10 zeigt dies am Beispiel eines
74HC00-Bausteins, dessen Funktion im Datenblatt als 2-fach-NAND angegeben wird.



10.4 Statische CMOS-Logikgatter | 187

Bild 10.10: Arbeitstabelle eines 74HC00-NAND-Gatters und Wahrheitstabellen in positiver Logik
(oben) und negativer Logik (unten)

Das Datenblatt beschreibt das elektrische Verhalten. Entsprechend wird das Schalt­
symbol mit Polaritätsindikatoren verwendet, sowie anstatt einer Wahrheitstabelle
eine Arbeitstabelle angegeben, in der die Ein- und Ausgangspegel angegeben sind.
Abhängig davon, ob dieser Baustein mit Signalen in positiver oder negativer Logik
betrieben wird, erhält man in Bild 10.10 zwei verschiedene Wahrheitstabellen: In
positiver Logik (obere Wahrheitstabelle) erhält man die gewohnte Funktion eines
2-fach-NAND-Gatters. In negativer Logik (untere Wahrheitstabelle) erhält man jedoch
eine NOR-Funktion¹. Dies ist die Folge des in Kapitel 3.5.1 beschriebenen Dualitäts­
prinzips. Entsprechendes gilt also z. B. auch für das UND-ODER-Gatterpaar.

Arbeitstabellen beschreiben das Verhalten der Logikgatter präziser als Wahrheitstabellen. Wenn
Gatter mit Signalen in negativer Logik betrieben werden, so sind die nach dem Dualitätsprinzip
korrespondierenden komplementären Logikbausteine auszuwählen.

10.4 Statische CMOS-Logikgatter

Der innere Aufbau statisch operierender Logikgatter in CMOS-Technologie erfolgt
nach den folgenden Regeln:
– Zu jedem NMOS-Transistor gehört ein komplementärer PMOS-Transistor. Die Ge­

samtfunktion ist invertierend.
– Eine Reihenschaltung von NMOS-Transistoren ergibt eineUND-Funktion, die Par­

allelschaltung von NMOS-Transistoren bedeutet eine ODER-Funktion.
– Eine Reihenschaltung von NMOS-Transistoren wird durch eine Parallelschaltung

von PMOS-Transistoren ergänzt. Die Parallelschaltung der NMOS-Transistoren
wird durch eine Reihenschaltung der PMOS-Transistoren komplettiert.

1 Zum Nachweis der NOR-Funktion sollten die Zeilen der Wahrheitstabelle in die gewohnte Reihen­
folge gebracht werden, sodass die erste Zeile die Eingangskombination 0 0 enthält und die letzte die
Eingangskombination 1 1.
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Die in Bild 10.11 dargestellten NAND- und NOR-Gatter mit zwei Eingängen demons­
trieren dieses Prinzip. Ebenso könnenmit den genannten Regeln aber auch Komplex­
gatter wie aus einem Bausteinkasten realisiert werden. So ergibt die Anwendung der
Konstruktionsregeln für die Schaltung des Komplexgatters in Bild 10.12 die folgende
Paarung bzw. Verknüpfung von PMOS- und NMOS-Transistoren:

Y = [(Q1, Q2) ∨ (Q3, Q4)] ∧ (Q5, Q6) und damit die Logikfunktion Y = (A ∨ B) ∧ C .

Bild 10.11: Aufbau einfacher statischer CMOS-Gatter a) NAND b) NOR

Bild 10.12: Aufbau eines Komplexgatters in stati­
scher CMOS-Technologie
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10.5 Beschaltung von Gatterausgängen

10.5.1 Standardausgang

Die Inverterschaltung aus Bild 10.4 sowie die anderen statischen Logikgatter aus Kapi­
tel 10.4 stellen den sogenannten Standardausgang dar, der nach dem Push-Pull-Prin­
zip arbeitet:
– Bei H-Pegel am Ausgang wirken die PMOS-Transistoren als Stromquelle, die die

angeschlossenen Eingänge auf H-Pegel bringt (Push).
– Bei L-Pegel am Ausgang wirken die NMOS-Transistoren als Stromsenke, die die

angeschlossenen Eingänge auf L-Pegel zieht (Pull).

Bei der Beschaltung von Gattern mit Standardausgängen ist jedoch unbedingt zu be­
achten:

Das Zusammenschalten von Standardausgängen ist verboten.

Bild 10.13 zeigt die Situation zweier zusammengeschalteter Inverterausgänge.Der obe­
re Inverter wird mit A = 0 angesteuert, der untere hingegen mit B = 1. Entsprechend
werden der PMOS-Transistor des oberen Gatters und der NMOS-Transistor des unte­

Bild 10.13: Beim Zusammenschalten von
Standardausgängen, hier dargestellt durch
zwei Inverter, besteht die Gefahr eines
Kurzschlusses!
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ren Gatters durchgeschaltet. Durch die beiden nun in Reihe eingeschalteten und da­
mit niederohmigen Transistoren fließt ein hoher Kurzschlussstrom IKurzschl., der die
Gatterausgänge zerstört und einen undefinierten Pegel X erzeugt.

10.5.2 Open-Drain-/Open-Collector-Ausgang

Bei der Open-Drain-Ausgangsschaltung wird der obere (PMOS-) Transistor durch ei­
nen Widerstand ersetzt, sodass der Drain-Anschluss des NMOS-Transistors direkt
nach außen geführt wird. Die Open-Drain-Ausgänge können zusammengeschaltet
werden. Dieser gemeinsame Knoten ist mit einem Pull-Up-Widerstand so zu be­
schalten, dass eine Verbindung zur Spannungsversorgung Vdd hergestellt und der
Ausgangspegel auf H-Potenzial gebracht wird, falls keiner der NMOS-Transistoren
eingeschaltet ist (vgl. Bild 10.14).

Bild 10.14: Zusammenschaltung zweier Open-Drain-Ausgänge mit einem gemeinsamen Pull-Up-
Widerstand und einer Lastkapazität CL

Nachfolgend soll angenommen werden, dass die beiden, mit je einem Pull-Up-Wider­
stand beschalteten Gatterausgänge, vor dem Zusammenschalten die Pegel YA bzw.
YB liefern. Dann sind für das nach dem Zusammenschalten mit dem gemeinsamen
Pull-Up-Widerstand gebildete gemeinsame Signal Y je nach Pegelwert der Eingangs­
signaleAundB vier Kombinationsmöglichkeiten denkbar: AmAusgangssignal Y stellt
sich immer dann ein L-Pegel ein, wenn mindestens einer der beiden NMOS-Transis­
toren eingeschaltet ist. Durch Inspektion der Spalten YA und YB als Eingangssignale
und Y als das Ausgangssignal einer Arbeitstabelle erkennt man, dass das Zusam­
menschalten der beiden Open-Drain-Ausgänge amPull-Up-Widerstand zu einer UND-
Funktion geführt hat. Ein ähnliches Schaltungskonzept wird bei TTL-Schaltungen als
Open-Collector-Ausgang bezeichnet.



10.5 Beschaltung von Gatterausgängen | 191

Tab. 10.2: Bildung des gemeinsamen Ausgangssignals Y beim Zusammenschalten der Open-Drain-
Ausgänge YA und YB (vgl. Bild 10.14)

A YA B YB Y
H L H L L
H L L H L
L H H L L
L H L H H

Das Zusammenschalten von Open-Drain-Ausgängen mit einem gemeinsamen Pull-Up-Widerstand
bedeutet eine UND-Verknüpfung der Gatterausgänge. Diese wird als Wired-AND bezeichnet.

Open-Drain-Ausgänge sind im Schaltsymbol durch das Symbol ⬦— gekennzeichnet
(vgl. Bild 10.16). Der Unterstrich der Raute beschreibt dabei die Dominanz des L-Pe­
gels beim Zusammenschalten (vgl. Tabelle 10.2).

Nachteilig ist beiOpen-Drain-SchaltungendieTatsache, dassdie Schaltzeiten tpHL
und tpLH sehr unterschiedlich sein können. Ursache dafür ist, dass die in Bild 10.14
dargestellte Lastkapazität CL beim Ausschalten über den niederohmigen NMOS-Tran­
sistor (RON einige 10 Ω) entladenwird, aber über den vergleichsweise großen Pull-Up-
Widerstand (wenige kΩ) aufgeladen werden muss (vgl. Bild 10.15).

Bild 10.15: Schaltverhalten eines Inverters mit Open-Drain-Ausgang. Die Anstiegszeit tpLH ist deut­
lich größer als die Abfallszeit tpHL
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Beispiel 10.1 (Anwendungdes Open-Drain-Konzepts für einfache Datenauswahlschal­
tungen): Bild 10.16 zeigt die Anwendung des Wired-AND-Prinzips für eine einfache
Datenauswahlschaltung, die durchn verschiedene NAND-Gattermit Open-Drain-Aus­
gang vom Typ 7403 gebildet wird. An den Eingängen liegt jeweils ein Dateneingang
D1, . . . , Dn sowie ein Freigabeeingang EN1, . . . , ENn.

Bild 10.16: Einfache Datenauswahlschaltung mit Open-Drain-Ausgängen

Die Wired-AND-Verknüpfung aller Open-Drain-Ausgänge ergibt die folgende logische
Gleichung für das Ausgangssignal Di:

Di = (D1 ∧ EN1) ∧ (D2 ∧ EN2) ∧ . . . ∧ (Dn ∧ ENn)
Unter Anwendung des de Morgan’schen Gesetzes wird aus der Wired-AND-Verknüp­
fung der L-aktiven NAND-Ausgänge eine ODER-Verknüpfung:

Di = (D1 ∧ EN1) ∨ (D2 ∧ EN2) ∨ ⋅ ⋅ ⋅ ∨ (Dn ∧ ENn)
Im Ergebnis wird durch die Schaltung also der Dateneingang invertiert an den Aus­
gang gelegt, dessen zugehöriger Freigabeeingang aktiv ist. Die Schaltung stellt also
eine einfache Auswahllogik dar. Bei der Ansteuerung muss allerdings beachtet wer­
den, dass immer nur eines der ENi-Signale aktiv ist (vgl. Beispiel 10.3). ◼
Tipp: Häufig eingesetzt werden Open-Drain-Schaltungen in Mikrocontroller gesteu­
erten Bussystemen, bei denen z. B. eine Vielzahl von Sensoren individuell eingele­
sen werden soll. Alle Sensoren werden am Ausgang mit einem Pull-Up-Widerstand
zusammengeschaltet und an einem Port des Mikrocontrollers eingelesen. Die Freiga­
beeingängeder einzelnenSensorenwerdendurchdie Software, die auf demController
läuft, angesteuert. Häufig ist der Pull-Up-Widerstand bereits im Eingangsport des Mi­
krocontrollers integriert. Weitere Anwendung findet das Open-Drain-Konzept auch in
Speicherbausteinen und einfachen PLDs (vgl. Kapitel 18 und 19). ◼
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10.5.3 Three-State-Ausgang

Bei Three-State-Ausgängen kann die Treiberlogik innerhalb eines Digitalbausteins ab­
geschaltet werden. Dies erlaubt bidirektionale Busverbindungen zwischen Kompo­
nenten, die im Zeitmultiplex entweder als Sender oder Empfänger betrieben werden
können.

Der obere PMOS- und der untere NMOS-Transistor der in Bild 10.17 dargestell­
ten Schaltung stellt einen CMOS-Inverter dar (vgl. Bild 10.4). In Reihe zu den Drain-
Anschlüssen der Invertertransistoren sind die beiden inneren NMOS-Transistoren N1
und N2 geschaltet.

Bild 10.17: CMOS-Inverter mit Three-State-Ausgang

Damit ein Stromfluss von entweder Vdd oder Vss (Masse) zum Ausgang Y zustande
kommen kann,muss N1 bzw. N2 eingeschaltet sein. Dies ist der Fall, wenn ein H-Pegel
am EN-Eingang liegt. Wenn dieser Pegel hingegen L ist, so ist die Verbindung zu Vdd
bzw. Vss hochohmig. Der Ausgang wird als „floatend“ bezeichnet, da sich das Poten­
zial des offenen Ausgangs durch Leckströme frei zwischen L und H einstellen kann.
Die Schaltung kann also neben H und L einen dritten, hochohmigen Schaltungszu­
stand annehmen, der mit „Z“ bezeichnet wird. Die Tabelle 10.3 beschreibt das Verhal­
ten dieses Inverters mit Three-State-Ausgang.

Tab. 10.3: Arbeitstabelle eines Inverters mit Three-State-Ausgang

EN A Y
L L Z
L H Z
H L H
H H L
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Im Gegensatz zu Standardausgängen dürfen Three-State-Ausgänge unter be­
stimmten Voraussetzungen zusammengeschaltet werden.

Mehrere Three-State-Ausgänge dürfen in einer Busschaltung miteinander verbunden werden,
wenn sichergestellt ist, dass zu jedem Zeitpunkt nur einer der Freigabeeingänge aktiv ist. Der ak­
tuelle Pegel auf dem Buswird durch den Dateneingang definiert, dessen Ausgang durch das zuge­
hörige EN-Signal freigeschaltet ist.

Three-State-Ausgänge sind im Schaltsymbol durch ein auf der Spitze stehendes Drei­
eck gekennzeichnet (vgl. Bild 10.18).

Beispiel 10.2 (Realisierung bidirektionaler Busverbindungenmit Three-State-Ausgän­
gen): Jede Buskomponente besitzt die folgenden, in Bild 10.18 dargestellten, drei Ele­
mente, die jeweils von einer Anwenderlogik angesteuert, bzw. ausgelesen werden:
– einen Eingangsverstärker (IBUF),
– einen Ausgangsverstärker mit Three-State-Ausgang (OBUFT),
– und einen bidirektionalen Portpin (InOut).

Bild 10.18: Bidirektionale Verbindung zweier Buskomponenten.Wenn das Freigabesignal der Kom­
ponente 1 aktiv ist (EN_1 = 1), so erfolgt der Datenfluss von der oberen zur unteren Komponente. Für
EN_2 = 1 geht der Datenfluss in umgekehrte Richtung
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In Bild 10.18 sind zwei derartige Komponenten an einen Bus angeschlossen. Wenn
das Freigabesignal der Buskomponente_1 aktiv ist (EN_1 = 1), so wird der Datenaus­
gang OUT_1 der oberen Anwenderlogik des Three-State-Treibers auf den Bus gelegt
und zugleich auf den eigenen Eingang IN_1 zurückgeführt. Über den Bus gelangt das
Datensignal über die InOut-Portpins auch an den Eingang IN_2 der unteren Anwen­
derlogik, womit der Datenaustausch von Komponente_1 nach Komponente_2 sicher­
gestellt ist. Falls hingegen das Freigabesignal der unteren Buskomponente aktiv ist
(EN_2 = 1), so erfolgt der Datenaustausch in umgekehrter Richtung von Komponen­
te_2 nach Komponente_1 (vgl. Beispiel 10.4). Auf diesem Prinzip basieren die meisten
bidirektionalen Bussysteme in Mikroprozessoren zu denen auch der Datenbus D ge­
hört (vgl. Bild 10.19).

D 8

Addr. 11

Mikro-
prozessor

RAM 2Kx8
A

CE

RnW

D

A(10:0)

nCE

RnW

D(7:0)

Bild 10.19: Bidirektionale Verbindung des Datenbusses D zwischen einemMikroprozessor und ei­
nem RAM-Speicher (vgl. Kapitel 18.4) ◼

10.6 VHDL-Modellierung mit den Datentypen std_ulogic
und std_logic

Während sich das Verhalten der Standardausgänge mit dem Datentyp bit in VHDL
leicht modellieren lässt, erfordert die Modellierung der Open-Drain- und Three-State-
Funktionalitäten einen Datentyp, der mehr als die bisherigen Zustände 0 und 1 an­
nehmen kann. In Kapitel 7.2.3 wurden die mehrwertigen Datentypen std_ulogicund
std_logic bereits eingeführt, die hier nun weiter erläutert werden sollen.

10.6.1 Mehrwertige Datentypen

Inder IEEE-Bibliothek ist der 9-wertigeDatentyp std_ulogicbzw. std_ulogic_vector
definiert, dessen Signalwertbedeutung in Tabelle 10.4 erläutert wird. Die Verwendung
dieses Datentyps erfordert die Einbindung der IEEE-Bibliothek durch die folgenden
VHDL-Codezeilen vor jeder entity, die diesen Datentyp referenziert:

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;
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Tab. 10.4: Signalwerte der 9-wertigen Datentypen

Wert Bedeutung Verwendung

’U’ Nicht initialisiert Das Signal ist im Simulator (noch) nicht initialisiert (nicht
synthesefähig)

’X’ Undefinierter Pegel Simulator erkennt mehr als einen aktiven Signaltreiber
(Buskonflikt)

’0’ Starke logische 0 L-Pegel eines Standardausgangs
’1’ Starke logische 1 H-Pegel eines Standardausgangs
’Z’ Hochohmig bzw. floatend Three-State-Ausgang
’W’ Schwach unbekannt Simulator erkennt Buskonflikt zwischen schwachen L- und

H-Pegeln (nicht synthesefähig)
’L’ Schwacher L-Pegel Open-Source-Ausgang mit Pull-Down-Widerstand
’H’ Schwacher H-Pegel Open-Drain-Ausgang mit Pull-Up-Widerstand
’-’ Don’t-Care Logikzustand des Ausgangssignals bedeutungslos, kann für

Minimierung verwendet werden

Ähnlich wie beim Datentyp bit darf für jedes Signal beim Datentyp std_ulogic nur
ein Treiber existieren. Das bedeutet, dass jedes Signal seine Signalwertzuweisungen
nur aus einem Prozess bzw. aus einer nebenläufigen Anweisung oder einer Kompo­
nente erhalten darf. Da bei der Verwendung von Gattern mit Open-Drain- oder Three-
State-Ausgang sich der Signalwert aber erst nachAuswertungmehrerer Gatterausgän­
ge einstellt, ist der Datentyp std_ulogic zur Modellierung von Schaltungen mit die­
sem Ausgangstyp nicht geeignet.

10.6.2 Datentypen mit Auflösungsfunktion

Für die bei Open-Drain- und Three-State-Ausgängen vorhandene Situation, dassmeh­
rere Ausgänge, also mehrere VHDL-Prozesse bzw. nebenläufige Anweisungen oder
Komponenten den tatsächlichen Signalwert definieren, wird in dem ebenfalls 9-wer­
tigen Datentyp std_logic bzw. std_logic_vector eine Auflösungsfunktion in Form
einer Matrix definiert. Der sich tatsächlich einstellende Signalwert für den Fall, dass
zwei verschiedene Treiber A und B mit unterschiedlichen Signalwerten existieren, er­
gibt sich aus der Tabelle 10.5. Einige Details dieserMatrix sollen hier erläutert werden:
– Wenn ein Treiber ein undefiniertes Signal aufweist, so ist auch der Ausgang un­

definiert (Zeile 1 bzw. Spalte 1 der Auflösungsmatrix).
– Wenn ein Treiber eine 0 und der andere Treiber eine 1 besitzt, so macht die Auf-

lösungsmatrix dies durch einen Signalkonflikt X deutlich (z. B. Schnittpunkt aus
Spalte 3 und Zeile 4).
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– Wenn einer der beiden Treiber bereits einen Signalkonflikt anzeigt, so zeigt die
Auflösungsmatrix ebenfalls einen Signalkonflikt an (Zeile 2 bzw. Spalte 2). Ein
einmal existierender Signalkonflikt wird also durch die gesamte Schaltung wei­
tergereicht.

Tab. 10.5: Auflösungsfunktion resolved für den 9-wertigen Datentyp std_logic

Signalwert von Treiber A

’U’ ’X’ ’0’ ’1’ ’Z’ ’W’ ’L’ ’H’ ’-’

Si
gn

al
w
er
tv
on

Tr
ei
be
rB

’U’ ’U’ ’U’ ’U’ ’U’ ’U’ ’U’ ’U’ ’U’ ’U’
’X’ ’U’ ’X’ ’X’ ’X’ ’X’ ’X’ ’X’ ’X’ ’X’
’0’ ’U’ ’X’ ’0’ ’X’ ’0’ ’0’ ’0’ ’0’ ’X’
’1’ ’U’ ’X’ ’X’ ’1’ ’1’ ’1’ ’1’ ’1’ ’X’
’Z’ ’U’ ’X’ ’0’ ’1’ ’Z’ ’W’ ’L’ ’H’ ’X’
’W’ ’U’ ’X’ ’0’ ’1’ ’W’ ’W’ ’W’ ’W’ ’X’
’L’ ’U’ ’X’ ’0’ ’1’ ’L’ ’W’ ’L’ ’W’ ’X’
’H’ ’U’ ’X’ ’0’ ’1’ ’H’ ’W’ ’W’ ’H’ ’X’
’-’ ’U’ ’X’ ’X’ ’X’ ’X’ ’X’ ’X’ ’X’ ’X’

Eine Open-Drain-Ausgangsschaltung lässt sich mit diesem Datentyp dadurch model­
lieren, dass entweder eine 0 oder aber der Wert H zugewiesen wird. Der Tabelle 10.5
ist zu entnehmen, dass beim Zusammenschalten zweier Open-Drain-Ausgänge der
Wert 0 dominant ist (Schnittpunkt aus Spalte 8 und Zeile 3). Ein entsprechendes
VHDL-Modell wird im Beispiel 10.3 vorgestellt.

Ebenso lassen sich Ausgänge verbinden, wenn ein Signaltreiber hochohmigwird.
Wenn nun der zweite Treiber einen der Werte 0, 1, L oder H annimmt, so dominiert
dieser Treiber mit seinem Signalwert (Spalte 5 der Auflösungsmatrix). Dieser Fall wird
in Beispiel 10.4 detailliert erläutert.

Angesichts der vielenMöglichkeiten, diederDatentyp std_logicbietet, stellt sich
die Frage, ob es nicht sinnvoll sein könnte, die VHDL-Modellierung ausschließlichmit
diesemDatentyp vorzunehmen. Dabei sind jedoch die folgenden Nachteile zu berück­
sichtigen:
– Der Simulationsaufwand ist höher als der bei nicht aufgelösten Signalen,wie z. B.

beim Datentyp bit oder std_ulogic. Grund dafür ist die Auflösungsfunktion,
die für jede Zuweisung auf ein std_logic-Signal zusätzlich ausgewertet werden
muss.

– Mit der Erfahrung aus prozeduralen Programmiersprachen wie z. B. C sind we­
niger erfahrene Schaltungsentwickler leicht dazu geneigt, unbedachterweise ein
und demselben Signal an mehreren Stellen der Architektur, also in verschiede­
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nen Prozessen bzw. nebenläufigen Anweisungen, einen Wert zuzuweisen. Aus
Hardwaresicht ist dies jedoch gleichwertig mit dem Kurzschließen von Stan­
dardausgängen, sodass dieser Fall von den Implementierungswerkzeugen ver­
boten wird. Bei einer VHDL-Simulation fallen derartige Fehler mit den nicht
auflösenden Datentypen bit und std_ulogicdurch Meldungen des Simulations­
compilers schnell auf. Bei Verwendung des Datentyps std_logic werden diese
Fehler hingegen erst deutlich später im Entwurfsablauf, nämlich während der
Synthese festgestellt. Dann sind häufig zeitraubende, konzeptionelle Änderun­
gen des VHDL-Modells erforderlich.

Das Listing 10.1 demonstriert einen derartigen Signalkonflikt. Das Ausgangssignal Y
besitzt zwei Treiber: Einerseits ein UND-Gatter durch den Prozess P1, sowie anderer­
seits ein XNOR-Gatter durch eine selektive Signalzuweisung (vgl. den SOP-Ausdruck
in Tabelle 3.4). Das in Bild 10.20 dargestellte Zusammenschalten beider Treiber führt
für den Fall A = 0 und B = 0 bei t = 25ns zu einem Signalkonflikt X, der in dieser
Abbildung gestrichelt dargestellt ist.

Listing 10.1:Modellierung eines Signalkonflikts mit dem Datentyp std_logic

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

entity ZWEI_TREIBER is

port(

A, B: in std_logic;

Y: out std_logic

);

end ZWEI_TREIBER;

architecture TEST of ZWEI_TREIBER is

begin

P1: process(A,B)

begin

Y <= A and B;

end process P1;

Y <= '1' when (A = B) else '0';

end TEST;
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Bild 10.20: Simulation eines Signalkonflikts bei t = 25ns, der durch das Zusammenschalten eines
UND- und eines XNOR-Gatters entsteht

Die Synthese des VHDL-Codes in Listing 10.1 führt z. B. mit dem FPGA-Implementie­
rungswerkzeug Vivado zunächst nur zu zwei etwas versteckten Warnungen im Syn­
thesereport:

CRITICAL WARNING: [Synth 8-6859] multi-driven net on pin Y_OBUF with 1st

driver pin ’i_1/O’ [test.vhd:15]

CRITICAL WARNING: [Synth 8-6859] multi-driven net on pin Y_OBUF with 2nd

driver pin ’i_0/O’ [test.vhd:18]

Allerdings bricht Vivadowährend der Implementierung mit der folgenden Fehlermel­
dung ab:

[DRC MDRV-1] Multiple Driver Nets: Net Y_OBUF has multiple drivers:

Y_OBUF_inst_i_1/O, and Y_OBUF_inst_i_2/O.

Zusammenfassend kann die folgende Empfehlung gegeben werden:

Weniger erfahreneVHDL-Entwickler sollten denDatentyp std_logic nur an denStellen verwenden,
wo er wirklich erforderlich ist.
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10.6.3 VHDL-Modellierungsbeispiele

Die VHDL-Syntax fordert auf der rechten und linken Seite einer Signalzuweisung ne­
ben der gleichen Busbreite auch einen gleichen Datentyp. Dies erfordert, dass an den
Schnittstellen zwischen bit und std_logic bzw. std_ulogic die in Tabelle 10.6 an­
gegebenen Konversionsfunktionen verwendet werden müssen, die in der Bibliothek
ieee.std_logic_1164definiert sind.

Tab. 10.6: Konversionsfunktionen zwischen den Datentypen bit und std_logic bzw. std_ulogic.
Man beachte, dass die Groß-/Kleinschreibung in den Funktionsnamen der ersten Spalte beliebig ist

Konversionsfunktion Argumenttyp Ergebnistyp

To_bit( ) – std_ulogic
– std_logic

– bit

To_StdULogic( ) – bit – std_ulogic oder
– std_logic

To_bitvector( ) – std_ulogic_vector
– std_logic_vector

– bit_vector

To_StdULogicVector( ) – bit_vector
– std_logic_vector

– std_ulogic_vector

To_StdLogicVector( ) – bit_vector
– std_ulogic_vector

– std_logic_vector

In der Tabelle 10.6 fällt auf, dass das Ergebnis der To_StdULogic-Funktion entwe­
der vom Typ std_ulogic oder vom Typ std_logic sein kann. Der VHDL-Compi­
ler erlaubt hier beide Datentypen, da der Datentyp std_logic in der Bibliothek
ieee.std_logic_1164 nicht als eigenständiger Datentyp, sondern als Untermenge
(subtype) des Datentyps std_ulogicdefiniert ist, für den die in Tabelle 10.5 definierte
Auflösungsfunktion resolved definiert ist:

SUBTYPE std_logic IS resolved std_ulogic;

Beispiel 10.3 (Zusammenschaltung von Open-Drain-Ausgängen und Wired-AND-Ver­
knüpfung): Listing 10.2 zeigt die Modellierung von Open-Drain-Ausgängen und de­
ren Wired-AND-Verknüpfung. Die Eingangssignale IN1 und IN2 sind vom Datentyp
bit, sie müssen daher in den Prozessen P1 und P2 durch die Konversionsfunktion
To_stdlogic in den Datentyp std_logic konvertiert werden. Außerdem wird in die­
sen Prozessen ein eventuell vorhandener Signalwert 1 in den Signalwert H umgesetzt.
DieWired-AND-Verknüpfung geschieht dadurch, dass beide Prozesse das gleiche Aus­
gangssignal OD_OUT beschreiben. Der tatsächlicheWert dieses Signals ergibt sich al­
so durch die Auflösungsfunktion des Datentyps std_logic.
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Listing 10.2:Modellierung von Open-Drain-Ausgängen und Wired-AND-Verknüpfung durch zwei
Prozesse, die das gleiche Signal beschreiben

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

entity OPEN_DRAIN is

port(

IN1, IN2: in bit;

OD_OUT: out std_logic

);

end OPEN_DRAIN;

architecture TEST of OPEN_DRAIN is

begin

P1: process(IN1)

begin

OD_OUT <= To_StdULogic(IN1);

if IN1 = '1' then OD_OUT <= 'H';

end if;

end process P1;

P2: process(IN2)

begin

OD_OUT <= To_StdULogic(IN2);

if IN2 = '1' then OD_OUT <= 'H';

end if;

end process P2;

end TEST;

Bild 10.21: Zusammenschaltung zweier Open-Drain-Treiber und Simulation einer Wired-AND-Ver­
drahtung. Der 0-Pegel ist dominant

Das in Bild 10.21 dargestellte Simulationsergebnis zeigt die Wired-AND-Verknüpfung:
OD_OUT nimmt nur dann den H-Wert an, wenn beide Eingangssignale 1 sind (gestri­
chelte Linie in Bild 10.21).
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Hier sollte jedochdarauf hingewiesenwerden, dass der in Listing 10.2 dargestellte
Code in der Regel nicht synthesefähig ist, da die innere Struktur der programmierba­
ren Bausteine keine internen Open-Drain-Signale erlaubt. ◼
Beispiel 10.4 (Modellierung eines einfachen Bussystems mit Three-State-Treibern):
Ein VHDL-Modell des in Bild 10.18 dargestellten, aus zwei Komponenten bestehen­
den Bussystems wird in Listing 10.3 vorgestellt. Im Unterschied zu dieser Darstellung
wird jedoch ein vier Bit breiter Bus angenommen.

Listing 10.3: VHDL-Code für das in Bild 10.18 dargestellte Bussystem mit zwei angeschlossenen
Buskomponenten

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

entity BUS_SYSTEM is

end BUS_SYSTEM;

architecture TEST of BUS_SYSTEM is

signal IN_1, OUT_1 : std_logic_vector(3 downto 0);

signal IN_2, OUT_2 : std_logic_vector(3 downto 0);

signal EN_1, EN_2 : bit;

signal MYBUS: std_logic_vector(3 downto 0);

begin

-- Bus_Komponente_1 mit nebenläufigen Signalzuweisungen

IN_1 <= MYBUS;

MYBUS <= OUT_1 when EN_1 = '1' else (others=>'Z');

-- Bus_Komponente_2 mit Prozess

P1: process(OUT_2, EN_2)

begin

if EN_2 = '1'

then MYBUS <= OUT_2;

else

MYBUS <= (others=>'Z');

end if;

end process P1;

IN_2 <= MYBUS;

end TEST;
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In diesem Modell sind die folgenden Punkte besonders erwähnenswert:
– Ein Three-State-Treiber muss in VHDL als kombinatorische Logik modelliert wer­

den, denn dessen Ausgangssignal kann seinen Wert zu jedem Zeitpunkt ändern,
entweder durch Ein- oder Ausschalten des Freigabesignals oder aber durch einen
veränderten Signalwert am Eingang.

– Der Three-State-Treiber der Bus_Komponente_1 wird mit einer bedingten neben­
läufigen Anweisung modelliert. Der hochohmige Zustand wird durch Zuweisung
des Signalwerts Z erreicht.

– In der Bus_Komponente_2 wird der Three-State-Treiber mit einem kombinatori­
schen Prozess modelliert. Es muss also sowohl der Dateneingang als auch das
Freigabesignal in der Sensitivity-Liste des Prozesses stehen. Auch hier wird der
Signalwert Z für alle Bits des Busses angenommen, wenn das Freigabesignal nicht
aktiv ist.

– Ähnlich wie in Beispiel 10.3 beschreiben zwei Prozesse bzw. nebenläufige Anwei­
sungendas gleiche SignalMYBUS. Der tatsächlicheWert dieses Signals ergibt sich
durch Auswertung der Auflösungsfunktion.

– Die in die Buskomponenten übertragenen Signale IN_1 bzw. IN_2 sind Kopien des
Bussignals.

Das Simulationsergebnis des Busmodells ist in Bild 10.22 dargestellt. Währendder ers­
ten 100 ns wird die Bus_Komponente_1 durch das Signal EN_1 auf den Bus geschaltet.
Das Bussignal sowie beide Komponenteneingänge erhalten den Wert des Buskompo­
nentenausgangs OUT_1. Wenn beide Three-State-Treiber inaktiv sind, geht der Bus in
den hochohmigen Zustand, der durch eine gepunktete Linie zwischen 100 und 200 ns
dargestelltwird. Zwischen 200und300 ns ist dieBus_Komponente_2durchdasSignal
EN_2 auf den Bus geschaltet. Falls beide Treiber aktiv sind, so zeigt der Simulator ei­

Bild 10.22: Simulation des Busmodells aus Listing 10.3. Wenn keiner der beiden Treiber aktiv ist,
zeigt der Bus einen hochohmigen Zustand an (gepunktete Linie). Wenn hingegen beide Treiber aktiv
sind, so wird ein undefiniertes Signal X angezeigt (gestrichelte Linie)
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nen Buskonflikt X an, der hier durch die gestrichelte Linie im Bereich zwischen 300
und 400ns dargestellt wird.

Der in Listing 10.3 verwendete Prozess sowie die nebenläufige Anweisung sind
prinzipiell synthesefähig. Wenn das Signal MYBUS darin als Schaltungsausgang ver­
wendetwird, sowerden in derHardware automatischAusgangstreibermit Three-State
Funktionalität verwendet. Wenn das Signal hingegen in einem Strukturmodell inner­
halb eines FPGAs genutzt werden soll, und keine internen Three-State Treiber vorhan­
den sind, so werden diese in eine Multiplexerlösung überführt [38]. ◼

10.7 Vertiefende Aufgaben

Aufgabe 10.1: Beantworten Sie die folgenden Verständnisfragen:
a) Wie viele Transistoren besitzt ein statisches CMOS-NAND-Gatter mit vier Eingän­

gen und Push-Pull-Ausgangsstufe?
b) Welches Gatter besitzt weniger Transistoren: ein CMOS-Inverter oder ein (nichtin­

vertierender) CMOS-Treiber?
c) Warum dürfen Sie ein CMOS-Gatter nicht dauerhaft außerhalb der erlaubten Pe­

gelbereiche betreiben?
d) Warum sollten Sie Eingänge von CMOS-Gattern nicht unbeschaltet lassen?
e) Welche Arten vonGatterausgangsschaltungen dürfen Siemiteinander verbinden?
f) Welche Vor- und Nachteile besitzt ein Logikgatter mit Open-Drain-Ausgang?
g) Woran erkennen Sie im Schaltsymbol, ob ein Gatterausgang I) Open-Drain- bzw.

II) Three-State-Charakteristik besitzt?
h) Worin unterscheiden sich Wahrheits- und Arbeitstabelle? Welche der beiden Ta­

bellenarten ist aussagekräftiger?
i) Was müssen Sie bei Auswahl von Logikgattern der 74er-Serie beachten, wenn Sie

die Signale in negativer Logik verknüpfen wollen?
j) Was ist die Charakteristik eines Three-State-Ausgangs im Vergleich zu einem

Push-Pull-Ausgang?
k) Wie modellieren Sie Three-State-Treiber in VHDL?
l) Welche Bedeutung hat der Pull-Up-Widerstand bei Open-Drain-Schaltungen?Wie

viele Pull-Up-Widerstände benötigen Sie, wenn sie fünf Open-Drain-Ausgänge zu­
sammenschalten wollen?

m) Worin besteht der Unterschied zwischen den VHDL-Datentypen std_logic und
std_ulogic?

n) Welche Nachteile besitzt der Datentyp std_logic bei der Modellierung einfacher
Signale im Vergleich zum Datentyp bit? ◼

Aufgabe 10.2: ZeichnenSie die Schaltung eines statischenCMOS-Gatters, welches die
folgende Funktion besitzt:

Y = (A ∧ B) ∨ C . ◼
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Aufgabe 10.3: ZeichnenSie die Schaltung eines statischenCMOS-Gatters, welches die
folgende Funktion besitzt:

Z = ¬(A ∨ (B ∧ C)) ◼
Aufgabe 10.4: ZeichnenSie die Schaltung eines 2-fach-NAND-Gattersmit Three-State-
Ausgang. Schreiben Sie ein VHDL-Modell für dieses Gatter und verifizieren Sie die kor­
rekte Funktion mit einer geeigneten Testbench. ◼
Aufgabe 10.5: Unter Verwendung von NAND-Gattern mit Push-Pull- und Open-Drain-
Ausgang soll eineSchaltungaufgebautwerden, diedie zweiAusgangsfunktionenF1 =
A 󴀈󴀂󴀠 B und F2 = A ↔ B so realisiert, dass möglichst wenige Gatter benötigt werden.
Zeichnen Sie die Schaltung. ◼



11 Datenpfadkomponenten

Als grundlegendesModell für die Strukturierungdigitaler Systememitumfangreichen
Datenmanipulationen z. B. in (Co-)Prozessoren hat sich die Idee einer Aufteilung in
Datenpfad und Steuerpfad bewährt (vgl. Bild 11.1):
– ImDatenpfad,manchmal auch als Operationswerk bezeichnet, befinden sich alle

Komponenten zur Datenmanipulation bzw. -steuerung. Dies können kombinato­
rische, aber auch getaktete Schaltungselemente sein. Deren Funktion wird durch
Steuersignale kontrolliert und sie können Statussignale erzeugen.

– Der Steuerpfad, besteht meist aus einem endlichen Zustandsautomaten (engl. Fi­
nite StateMachine, FSM) (vgl. Kapitel 14), der häufig auch als Steuerwerk bezeich­
net wird. Dieser empfängt die Statussignale und generiert die Steuersignale für
die Datenpfadkomponenten abhängig vom aktuellen Zustand des Automaten.

Bild 11.1: Aufteilung eines digitalen Systems in Daten- und Steuerpfad. Die beiden Teilsysteme kom­
munizieren über Steuer- bzw. Statussignale. Zusätzlich wird das Verhalten des Steuerwerks durch
Statussignale externer Komponenten beeinflusst und es werden Steuersignale für andere Kompo­
nenten erzeugt

In einemVergleichmit einem größeren Bahnhof stellen die Daten die Züge dar, die auf
den verschiedenen Gleisen, dem Datenpfad, rangieren. DieWeichen und Signale, die
den Datenfluss steuern, werden vom Stellwerk aus gesteuert, welches den Steuerpfad
repräsentiert.

In diesem Kapitel werden einige kombinatorische Schaltungselemente vorge­
stellt, die sich typischerweise in einem Datenpfad finden. Dazu gehören z. B.:
– Multiplexer und Demultiplexer
– Encoder, Decoder bzw. Prioritätsencoder
– Three-State Treiber
– Arithmetikschaltungen wie Addierer, Subtrahierer, Multiplizierer und Kompara­

toren

https://doi.org/10.1515/9783110706970-011
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Zum Zwischenspeichern von Ergebnissen imDatenpfadwerden Flipflops und Latches
verwendet. Diese werden im Kapitel 12 ausführlich vorgestellt.

Die Funktion der meisten für dieses Kapitel ausgewählten Datenpfadelemen­
te entspricht der von käuflichen MSI-Schaltungen der 74er-Baureihe. Ein Ziel ist es
dabei, die Grundfunktionen der seit vielen Jahren verwendeten Schaltungen in VHDL-
Modellen für CPLD- und FPGA-Implementierungen fortleben zu lassen. Andererseits
sollen in diesem Kapitel die durch Schaltungssymbole definierten Hardwarefunktio­
nen vermittelt und diese systematisch in VHDL-Modellen abgebildet werden.

Sehr häufig genutzte Datenpfadelemente sind n-Bit-Addierer, die sich auf eine
Hierarchie von 1-Bit-Addierern zurückführen lassen. Wie eine hierarchisch struktu­
rierte Modellierung mit Komponenten in VHDL erfolgt, soll daher ebenfalls in diesem
Kapitel erläutert werden.

11.1 Lernziele

Nach Durcharbeiten dieses Kapitels sollen Sie:
– das Daten-/Steuerpfadkonzept verstanden haben;
– diewesentlichen kombinatorischenDatenpfadkomponentenund ihre Schaltsym­

bole kennen und diese mit geeigneten VHDL-Prozessen modellieren können;
– ein hierarchischesVHDL-Strukturmodell durch Instanziierung vonKomponenten

erstellen können;
– den Aufbau sowie Vor- und Nachteile von Ripple-Carry- und Carry-Lookahead-

Addierern kennen;
– das Prinzip der Multiplikation von Digitalzahlen verstanden haben;
– in der Lage sein, unter Einsatz geeigneter Datentypen arithmetische Operationen

in einem VHDL-Modell auszuführen.

11.2 Multiplexer

Die Funktionsweise und der innere Aufbau eines 2-zu-1-Multiplexers wurden bereits
in Beispiel 3.14 dargestellt.

Ein Multiplexer hat die Aufgabe, durch Auswertung eines n-Bit-Auswahlsignals einen von 2n Ein­
gängen auf den Ausgang zu schalten.

In der Praxis werden jedoch häufig Multiplexer mit mehr als 2 Eingängen benötigt.
Bild 11.2 zeigt Multiplexer mit 8, 4 und 2 Signaleingängen, einem Freigabeeingang
und 3, 2 bzw. 1 Auswahlsignal(en). Die Auswahleingänge sind durch das Symbol G
(Gate = Tor) gekennzeichnet. Die innerhalb des Symbols dargestellten Ziffern kenn­
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Bild 11.2: Schaltungssymbole für verschiedene Multiplexer der 74er-Serie. a) 8-zu-1-Multiplexer
74x151, b) Dual-4-zu-1-Multiplexer 74x153, c) Vierfach-2-zu-1-Multiplexer 74x157. Die Nummern an
den Ein- und Ausgängen bezeichnen die Gehäuseanschlüsse (Pin Nummern)

zeichnen den Eingang, der durch die anden Auswahleingängen anliegende Binärzahl
an den Ausgang freigeschaltet wird. Die Ziffern außerhalb des Symbols kennzeichnen
die Nummer des Anschlusses (Pins) im Baustein. Da sich alle Bausteine in einem Ge­
häuse mit 16 Pins befinden (Dual-Inline Package DIP-16, Masseanschluss: Pin 8, Ver­
sorgungsspannung Pin 16), können in diesem Gehäuse entweder ein 8-zu-1-Multiple­
xer, zwei 4-zu-1-Multiplexer oder vier 2-zu-1-Multiplexer untergebracht werden. Die­
se Multiplexer werden gleichartig angesteuert, was durch den oben abgesetzten Kopf
im Schaltungssymbol, der als Steuerblock bezeichnet wird, gekennzeichnet ist. Der
8-zu-1-Multiplexer besitzt imUnterschied zu den beiden anderen Varianten zusätzlich
einen invertierten Ausgang (Pin 6).

Charakteristisch für das VHDL-Modell einesMultiplexers ist die case-Anweisung,
mit der dieAuswahl des Eingangs erfolgt. Listing 11.1 zeigt, dass die Funktion des Frei­
gabeeingangs durch eine übergeordnete if-Anweisungmodelliert wird. Bei nicht frei­
geschaltetem L-aktiven Eingang nEN wird der Ausgang Y = 0.

Listing 11.1: VHDL-Modell eines 4-zu-1-Multiplexers mit L-aktivem Freigabeeingang

entity MUX4X1_EN is

port( E : in bit_vector(3 downto 0);

S : in bit_vector(1 downto 0);

nEN: in bit;

Y : out bit);

end MUX4X1_EN;
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architecture VERHALTEN of MUX4X1_EN is

begin

MUXPROC: process(S, E, nEN)

begin

if nEN = '0' then

case S is

when "00" => Y <= E(0);

when "01" => Y <= E(1);

when "10" => Y <= E(2);

when "11" => Y <= E(3);

end case;

else

Y <= '0';

end if;

end process MUXPROC;

end VERHALTEN;

11.3 Binärzahlendecoder und Demultiplexer

Ein Binärzahlendecoder ist eine kombinatorische Schaltung mit n Eingängen und 2n

Ausgängen (vgl. Bild 11.3). Es wird der durch den binär codierten Eingang I eindeutig
definierte Ausgang Y(I) aktiviert.

Ein Binärzahlendecoder hat die Aufgabe, durch Auswertung eines n-Bit-Auswahlsignals, einen von
2n Ausgängen anzusteuern.

Bild 11.3: Schaltungssymbol des 3-zu-8-Binärdecoders 74x138.
Die Zahlen innerhalb des Symbols bezeichnen die binären bzw.
oktalen Stellenwerte

In Mikroprozessorsystemen wird häufig der Baustein 74x138 eingesetzt, um einen von
mehreren angeschlossenen Speicherbausteinen auszuwählen (Device-Selector, vgl.
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Aufgabe 18.3 und Bild 18.21). Dabei dienen die Eingänge I als Adresse und die L-akti­
venAusgängeYI könnendirektmit denL-aktivenFreigabeeingängender Speicherbau­
steine verbunden werden. Die Eingänge G1, G2A und G2B dienen als Freigabeeingang
für den Decoder. Die Arbeitstabelle (Tabelle 11.1) macht in den ersten drei Zeilen deut­
lich, dass alle Ausgänge inaktiv (H) sind, wenn nicht alle drei Freigabeeingänge aktiv
sind. Dies wird im Schaltsymbol durch die innere UND-Verknüpfung verdeutlicht. In
den weiteren Zeilen wird genau eines der Ausgangssignale aktiv (Low).

Tab. 11.1: Arbeitstabelle für den 3-zu-8-Binärdecoder 74x138

Enable Inputs Outputs

G1 G2A G2B I2 I1 I0 Y0 Y1 Y2 Y3 Y4 Y5 Y6 Y7

L X X X X X H H H H H H H H
X H X X X X H H H H H H H H
X X H X X X H H H H H H H H

H L L L L L L H H H H H H H
H L L L L H H L H H H H H H
H L L L H L H H L H H H H H
H L L L H H H H H L H H H H
H L L H L L H H H H L H H H
H L L H L H H H H H H L H H
H L L H H L H H H H H H L H
H L L H H H H H H H H H H L

Das VHDL-Modell des 74x138-Decoders ist in Listing 11.2 dargestellt. Darin sind die
folgenden Punkte besonders hervorzuheben:
– Es wird ein internes Freigabesignal EN deklariert, welches in einer nebenläufigen

Anweisung durchUND-Verknüpfung der Eingangssignale G1, G2Aund G2B gebil­
det wird.

– Der eigentliche Decoder wird durch einen Prozess modelliert, der von dem Ein­
gangssignalvektor I und dem internen Signal EN abhängig ist.

– Innerhalb des Prozesses wird eine lokale Testvariable TEMP verwendet, die durch
Zusammenfügen (engl. concatenation) der Signale EN und I gebildet wird. Die
Auswahl des zu aktivierenden Ausgangs erfolgt durch eine case-Anweisung, die
diese Variable auswertet.

– Vor der case-Anweisung werden alle Ausgangssignale mit einer 1 initialisiert, al­
so inaktiv geschaltet. Wenn das Freigabesignal EN = 1 ist, so wird in der case-
Anweisung genau ein Ausgang durch eine 0 überschrieben. Diese Default-Zuwei­
sung erlaubt es, 8 der 16 Möglichkeiten des Testausdrucks in der case-Anweisung
durch den Ausdruck when others => null zusammenzufassen. Dabei bedeutet
das VHDL-Schlüsselwort null, dass keine Aktion erfolgt.
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Listing 11.2: VHDL-Modell eines 3-zu-8-Binärdecoders mit drei Freigabeeingängen

entity DEC_138 is

port( I : in bit_vector(2 downto 0); -- Daten Eingang

G1, nG2A, nG2B : in bit; -- Freigabeeingaenge

Y_N : out bit_vector(7 downto 0)); -- Ausgangssignale

end DEC_138;

architecture DEC3_8 of DEC_138 is

signal EN: bit; -- Lokales Freigabesignal

begin

EN <= G1 and not nG2A and not nG2B; -- nebenläufiges Enable

process(I, EN)

variable TEMP: bit_vector(3 downto 0); -- Lokale Testvariable

begin

Y_N <= (others => '1'); -- Default Zuweisung; Aggregat

TEMP := EN & I ; -- Verknuepfung: Vektor mit Bit

case TEMP is

when "1000" => Y_N(0) <= '0';

when "1001" => Y_N(1) <= '0';

when "1010" => Y_N(2) <= '0';

when "1011" => Y_N(3) <= '0';

when "1100" => Y_N(4) <= '0';

when "1101" => Y_N(5) <= '0';

when "1110" => Y_N(6) <= '0';

when "1111" => Y_N(7) <= '0';

when others => null; -- fuer EN=0: waehle Default

end case;

end process;

end DEC3_8;

Ein Demultiplexer hat die Aufgabe, durch Auswertung eines n-Bit-Auswahlsignals, einen Eingang
auf einen von 2n Ausgängen zu schalten.

Im Schaltsymbol wird ein Demultiplexer häufig durch die Zeichenfolge DMUX oder
auch DX identifiziert. In Mikrocontrollersystemen werden Demultiplexer z. B. einge­
setzt, um die auf dem Datenbus liegenden Daten unterschiedlichen Registern oder
Speicherbausteinen zuzuführen. Als Auswahlsignal dienen dabei spezielle Adresslei­
tungen bzw. eine Adressdecodierschaltung (vgl. Kapitel 18.6).

Demultiplexer werden auch häufig im Zusammenhang mit Multiplexern einge­
setzt. Derartige Systeme dienen meist der Datenübertragung über längere Distanzen.
Durch Anwendung des Zeitmultiplexverfahrens werden Verdrahtungsressourcen auf
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Kosten einer langsameren Datenübertragung eingespart. Ein gigantisches System,
welches dieses Konzept nutzt, ist das weltweite Telefonnetz, welches mit seinen be­
grenzten Leitungsressourcen auch nur dadurch funktionieren kann, dass nicht jeder
Teilnehmer zu jedem Zeitpunkt telefoniert. In diesem System kann jeder Teilnehmer
weltweit mit jedem anderen Teilnehmer telefonieren, sofern dafür Leitungskapazität
zur Verfügung steht.

Der Binärdecoder 74x138 kanndurch geeignete Beschaltung seiner Eingänge auch
die Funktion eines 8-zu-1-Demultiplexers übernehmen. Dem Bild 11.4 ist zu entneh­
men, dass dafür dasDatensignal auf einen der L-aktiven Freigabeeingänge gelegt wer­
den muss. Wenn die beiden weiteren Freigabesignale nicht genutzt werden sollen, so
müssen diese durch feste H- bzw. L-Pegel dauerhaft aktiviert werden.

Bild 11.4: Nutzung des Binärdecoders 74x138 als 8-zu-1-Demultiplexer. Das durchzuschaltende Ein­
gangssignal wird auf einen der L-aktiven Eingabeeingänge gelegt

11.4 Prioritätsencoder

Binärencoder besitzen die umgekehrte Funktion von Binärdecodern: Sie generieren aus 2n Ein­
gangssignalen ein binär codiertes Ausgangssignal. Wenn gleichzeitig mehrere Eingangssignallei­
tungen aktiv sind, so wird das Signal mit der höchsten Priorität codiert (Prioritätsencoder).

Bei Mikroprozessoren lassen sich mit einem Prioritätsencoder z. B. Programmun­
terbrechungsanforderungen (engl. interrupts) mehrerer Interrupt-Quellen zu einem
Codewort zusammenfassen.

Der kommerziell erhältliche Prioritätsencoder 74x148 besitzt L-aktive Datenein-
und -ausgänge sowie einen L-aktiven Freigabeeingang EI und einen H-aktiven Freiga­
beausgang EO (vgl. Bild 11.5). Zusätzlich zeigt das L-aktive GS (Group Select)-Signal
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Bild 11.5: Schaltsymbol des Prioritätsencoders 74x148

Tab. 11.2: Arbeitstabelle des Prioritätsencoders 74x148

Eingänge Ausgänge

EI D7 D6 D5 D4 D3 D2 D1 D0 GS A2 A1 A0 EO

H X X X X X X X X H H H H H

L L X X X X X X X L L L L H
L H L X X X X X X L L L H H
L H H L X X X X X L L H L H
L H H H L X X X X L L H H H
L H H H H L X X X L H L L H
L H H H H H L X X L H L H H
L H H H H H H L X L H H L H
L H H H H H H H L L H H H H
L H H H H H H H H H H H H L

an, dass eine Eingangsleitung aktiviert wurde. Die Arbeitsweise ist der Arbeitstabelle
(Tabelle 11.2) zu entnehmen. Diese zeigt, dass der 3 Bit breite, L-aktive Ausgangssig­
nalvektor A gerade die Binärzahl codiert, deren zugehöriger Eingang L-aktiv ist. In
dieser Schaltung besitzt der Eingang D7 höchste Priorität, da für D7 = L der Aus­
gangsvektor A = LLL unabhängig davon codiert wird, welchen Wert die anderen Ein­
gangssignale besitzen (zweite Zeile der Arbeitstabelle). Der Eingang D0 hat hingegen
die geringste Priorität, denn für D0 = L wird A = HHH nur dann codiert, wenn alle
anderen Signaleingänge H sind (vorletzte Zeile der Arbeitstabelle). Wenn bei freigege­
benem Baustein keiner der Eingänge aktiv ist (letzte Zeile), so wird dies durch GS = H
und EO = L gekennzeichnet.
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Listing 11.3: VHDL-Modell des binären Prioritätsencoders 74x148

entity P_ENC_148 is

port( D_N : in bit_vector(7 downto 0); -- Prioritaets-Eingaenge

nEI : in bit; -- Freigabe

A_N : out bit_vector(2 downto 0);-- Binaerer Ausgang

EO, nGS: out bit); -- Kaskadierungsausgaenge

end P_ENC_148;

architecture PEN8_3 of P_ENC_148 is

begin

process(D_N, nEI)

begin

A_N <= "111"; nGS <= '1'; EO <= '1'; -- Default Zuweisungen

if nEI = '0' then

nGS <= '0';

if D_N(7) = '0' then A_N <= "000"; -- Invertierte 7

elsif D_N(6) = '0' then A_N <= "001";

elsif D_N(5) = '0' then A_N <= "010";

elsif D_N(4) = '0' then A_N <= "011";

elsif D_N(3) = '0' then A_N <= "100";

elsif D_N(2) = '0' then A_N <= "101";

elsif D_N(1) = '0' then A_N <= "110";

elsif D_N(0) = '0' then A_N <= "111"; -- Invertierte 0

else A_N <= "111"; nGS <= '1'; EO <= '0'; -- Kein Eingang aktiv

end if;

end if;

end process;

end PEN8_3;

In dem in Listing 11.3 dargestellten VHDL-Modell sind die folgenden Punkte be­
sonders hervorzuheben:
– Die Zuweisung der Defaultwerte vor Beginn der ersten if-Anweisung entspricht

der ersten Zeile der Arbeitstabelle, also einem nicht freigegebenen Baustein.
– Die erste if-Anweisung überprüft, ob der Baustein freigegeben ist, und setzt das

GS-Signal entsprechend. Diese Anweisung besitzt keinen else-Zweig, die Aus­
gangssignale sind in diesem Fall durch den Default gegeben.

– Die zweite, innere if-Anweisung modelliert das priorisierende Verhalten durch
if-/elsif-Abfragen der einzelnen Eingangssignale. Im else-Zweig wird der Fall
abgebildet, dass kein Eingangssignal aktiv ist.
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11.5 Codeumsetzer

Codeumsetzer haben die Aufgabe, einen Code in einen anderen Code zu überführen.

Beispiel 11.1 (Entwurf eines 3-Bit-Gray-Code-Binärcode-Umsetzers): Die Funktions­
weise des Umsetzers wird durch die Tabelle 11.3 beschrieben, die die Dezimalzahlen
0. . . 7 als Gray-Code G2, G1, G0 (Eingangssignalvektor) und Binärzahl B2, B1, B0 (Aus­
gangssignalvektor) darstellt. Ziel ist es, für die Signale B2, B1 und B0minimierte logi­
sche Gleichungen zu erhalten. Da die Eingangssignale G2, G1 und G0 in dieser Tabelle
jedoch nicht in der natürlichen Reihenfolge einer Wahrheitstabelle aufgeführt sind,
muss die Tabelle vor der in Bild 11.6 dargestellten KV-Minimierung so umsortiert wer­
den, dass sich die Minterme (fünfte Spalte der Tabelle) in aufsteigender Reihenfolge
befinden.

Tab. 11.3: Gray-Code-Binärcode-Umsetzer

Zahl G2 G1 G0 mi B2 B1 B0
0 0 0 0 0 0 0 0
1 0 0 1 1 0 0 1
2 0 1 1 3 0 1 0
3 0 1 0 2 0 1 1
4 1 1 0 6 1 0 0
5 1 1 1 7 1 0 1
6 1 0 1 5 1 1 0
7 1 0 0 4 1 1 1

Bild 11.6: KV-Minimierung des Gray-Code-Umsetzers

Dem Symmetriemuster der KV-Diagramme entnimmt man die folgenden logischen
Gleichungen, die in Bild 11.7 als Schaltplan dargestellt sind: B2 = G2, B1 = G1 󴀈󴀂󴀠 G2,
B0 = G0 󴀈󴀂󴀠 G1 󴀈󴀂󴀠 G2.
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Bild 11.7: Schaltbild eines 3-Bit-Gray-Code-
Binärcode-Umsetzers ◼

Beispiel 11.2 (VHDL-Code für einen 7-Segment-Codeumsetzer): Wenn eine 4-Bit-Bi­
närzahl auf einer 7-Segment-Anzeige (vgl. Bild 7.24) dargestellt werden soll, so wird
dafür ebenfalls ein Codeumsetzer benötigt. Der dazugehörige VHDL-Code ist in Lis­
ting 11.4 dargestellt.

Listing 11.4: VHDL-Modell eines 7-Segment-Codeumsetzers

-- 7-Segment-Decoder

-- a

-- -------

-- f | | b

-- | |

-- -------

-- | g |

-- e | | c

-- -------

-- d

-----------------------------------------------------------

entity SEG7 is

port( A: in bit_vector(3 downto 0); -- Eingangsvektor

SEG: out bit_vector(6 downto 0));-- Ausgangsvektor

end SEG7;

architecture VERHALTEN of SEG7 is

begin

DECODER: process(A)

begin

case A is

-- Segmente abcdefg

when "0000"=> SEG <="1111110"; -- 0

when "0001"=> SEG <="0110000"; -- 1
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when "0010"=> SEG <="1101101"; -- 2

when "0011"=> SEG <="1111001"; -- 3

when "0100"=> SEG <="0110011"; -- 4

when "0101"=> SEG <="1011011"; -- 5

when "0110"=> SEG <="0011111"; -- 6

when "0111"=> SEG <="1110000"; -- 7

when "1000"=> SEG <="1111111"; -- 8

when "1001"=> SEG <="1110011"; -- 9

when "1010"=> SEG <="1110111"; -- A

when "1011"=> SEG <="0011111"; -- b

when "1100"=> SEG <="1001110"; -- C

when "1101"=> SEG <="0111101"; -- d

when "1110"=> SEG <="1001111"; -- E

when "1111"=> SEG <="1000111"; -- F

end case;

end process DECODER;

end VERHALTEN; ◼

11.6 Komparator

Mit einem Komparator lassen sich zwei binär codierte Zahlen miteinander vergleichen.

Die Breite der Eingangssignale P und Q des kommerziell erhältlichen Komparators
74x684 beträgt 8 Bit. Am Ausgang werden die Relationen P = Q und P > Q L-aktiv
angezeigt. Die Eingangssignale werden über Schmitt-Trigger mit definierten Ein-
und Ausschaltschwellen geführt (erkennbar am Symbol –◻– an den Eingängen). Die
Schmitt-Trigger-Eingänge dienen als Schwellwertschalter und bieten einen zusätz­
lichen Schutz gegen kurzzeitige Störungen der Eingangssignale [1]. Aus den Aus­
gangssignalen lässt sich mit einer Arbeitstabelle auch die Relation P < Q ableiten. Da
nicht beide Ausgangssignale des Komparators gleichzeitig aktiv sein können, kann in
der Ergebnisspalte der Arbeitstabelle für diesen Fall ein Don’t-Care X eingetragen wer­
den. Der Ausgang P > Qwird also nur L-aktiv,wenn beide Eingänge H-Pegel haben. Als
Hardwarelösung käme für die in Bild 11.8 links dargestellte Arbeitstabelle entweder
ein XNOR- oder ein NAND-Gatter infrage. Die Lösung verwendet ein NAND-Gatter.

Die in einem VHDL-Modell eines Komparators verwendbaren Vergleichsoperato­
ren sind in der Tabelle 11.6 aufgelistet.
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P = Q P > Q P < Q
L L X
L H H
H L H
H H L

Bild 11.8: 8-Bit-Komparator 74x684 mit ergänzendem NAND-Gatter, welches die Relation P < Q
L-aktiv repräsentiert

11.7 Hierarchische Strukturmodellierung in VHDL

Mit VHDL lässt sich jedes entity/architecture-Paar als untergeordnete Komponen­
te wieder verwenden; denn alle kompilierten Hardwarefunktionsblöcke werden übli­
cherweise in eine Bibliothek mit dem Namen work geschrieben und können von dort
durch ein Modell auf einer höheren Hierarchieebene als Bibliotheksmodul eingebun­
den werden. Die Bibliothek workwird vom Simulator automatisch geladen. Sie findet
sich als Unterverzeichnis ../work im Projektverzeichnis (vgl. Kapitel 20.2.2).

Die Wiederverwendung einer Bibliothekskomponente wird als Komponentenin­
stanziierung bezeichnet. Dabei wird den inneren Komponentenanschlüssen der In­
stanz, den lokalen Signalen (engl. locals), in einer port map-Anweisung jeweils ein Si­
gnal der instanziierenden entity zugewiesen, was als aktuelles Signal (engl. actual)
bezeichnet wird. Jede kompilierte Komponente kann in einem Design beliebig häufig
verwendet werden. Dazu muss sie einen eindeutig definierten Instanzennamen tra­
gen. Natürlich können die jeweils aktuellen Signale unterschiedlicher Instanzen un­
terschiedlich sein.

Ein VHDL-Code, der Komponenten verwendet, muss die folgenden Codeelemente
besitzen:
– EineKomponentendeklaration vor dem architecture begin. Auf dieseDeklarati­

on kann verzichtet werden, wenn in der Komponenteninstanziierung das Schlüs­
selwort entity sowie die work-Bibliothek mit angegeben wird.

– Eine oder mehrere Instanziierungen mit einer port map-Anweisung nach dem
architecture begin.
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– Sollte es zu einer entity in der work-Bibliothek mehrere Architekturen geben, so
ist zusätzlich auch eine Komponentenkonfiguration durch eine use Anweisung
vor dem architecture begin erforderlich.

In der port map-Anweisungmüssen alle Komponenteneingänge mit Signalen verbun­
den sein, nicht benutzte Komponentenausgänge können hingegen offen bleiben. Da­
zu wird das Schlüsselwort open verwendet.

Nachfolgend soll ein 2-zu-1-Multiplexer durch Instanziierung der Komponenten
UND und ODER gemäß Bild 7.18 aufgebaut werden. Die Architektur dieser Komponen­
ten in Listing 11.5 verwendet jeweils eine nebenläufige Signalzuweisung mit symboli­
scher Zeitverzögerung.

Listing 11.5:Modellierung der hierarchischen Komponenten UND und ODER mit symbolischer Zeit­
verzögerung

entity UND is

port (A, B : in bit; Y: out bit);

end UND;

architecture A of UND is

begin

Y <= A and B after 2 ns;

end A;

entity ODER is

port (A, B : in bit; Y: out bit);

end ODER;

architecture A of ODER is

begin

Y <= A or B after 2 ns;

end A;

Die in Listing 11.6 dargestellte Architektur der hierarchisch übergeordneten entity

(engl. top level entity) MUX_STRUKT besitzt die folgenden Besonderheiten:
– Durch das Schlüsselwort componentwird hier nur die Komponente UND vor dem

begindeklariert. Dabei ist darauf zu achten, dass alle Namen und Datentypen so­
wie die Reihenfolge der Schnittstellensignale identisch mit der entity-Deklarati­
on sind (Kopie aus dem Listing 11.5). Auf eine Deklaration der Komponente ODER
wurdehier bewusst verzichtet, umdie alternative Komponenteninstanziierung zu
demonstrieren.

– Durch die use-Anweisung wird die Zuordnung der Architekturen festgelegt: Für
die Instanzen U1 und U2, die den Komponentennamen UND tragen wird aus der
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work-Bibliothek die entity UND und dafür die Architektur A verwendet. Wenn
für alle im Entwurf verwendeten Instanzen eines Komponententyps die gleiche
Architektur verwendet werden soll, so kann statt der Auflistung aller Instanzen­
namen auch das Schlüsselwort all verwendet werden. Falls für eine Komponente
auf die Konfigurationsanweisung verzichtet wird, so wird automatisch die für die­
se Komponente zuletzt kompilierte Architektur ausgewählt.

– Im Ausführungsteil der Architektur hinter dem begin finden sich Instanziierun­
gen von drei Komponenten. Die Komponenten mit Namen U1 und U2 stellen die
UND-Gatter dar und U3 ist eine ODER-Komponente. Da für die ODER-Komponen­
te die Komponentendeklaration eingespart wurde, muss hier das Schlüsselwort
entityund die Bibliothek work, in der sich die kompilierte Komponente befindet,
mit angegeben werden.

Listing 11.6: Top-Level-Entity eines hierarchisch strukturierten 2-zu-1-Multiplexers

entity MUX_STRUKT is

port(IA, IB, S : in bit;

Y: out bit);

end MUX_STRUKT;

architecture STRUKT of MUX_STRUKT is

component UND is -- UND Komponentendeklaration

port (A, B : in bit; Y: out bit);

end component;

for U1, U2: UND use entity work.UND(A); -- Komponentenkonfiguration

signal H1, H2, H3 : bit;

begin

H2 <= not S after 2 ns;

U1: UND port map(S, IB, H1); -- Komponenteninstanziierungen

U2: UND port map(Y=>H3,

A=>IA,

B=>H2);

U3: entity work.ODER port map(H1, H3, Y);-- Instanziierung ohne

end STRUKT; -- Deklaration

Die Syntax der port map-Anweisung erlaubt zwei verschiedene Varianten:
– Bei der in den Instanzen U1 und U3 gewählten Form werden die in der port map

angegebenen Signale in der Reihenfolge übergeben, wie sie in der Komponenten­
deklaration bzw. in der Komponenten-entity angegeben sind (engl. positional
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order association). Diese Formeignet sich insbesondere für Komponentenmitwe­
nigen Schnittstellensignalen.

– Bei der in der Instanz U2 gewählten Form erfolgt eine namentliche Zuordnung
der aktuellen Signale (engl. named order association) zu den lokalen Signalen
der Komponente in der Form

local_signal => actual_signal .

Bei dieser Form der portmap-Anweisung ist die Reihenfolge der Schnittstellensig­
nale beliebig, sie ist insbesondere dann zu empfehlen, wenn es durch viele un­
terschiedliche Schnittstellensignale leicht zu Fehlern bei der Reihenfolge der zu
übergebenden Signale kommen kann.

11.8 Addierer

Addierer werden in der Digitaltechnik sehr vielfältig eingesetzt. Der Anwendungsbe­
reich reicht von einfachen Zählern (+1) über einfache numerische Prozessoren bis hin
zu komplexen digitalen Signalprozessoren. Der zugrunde liegende Algorithmus wur­
de in Kapitel 6.4 erläutert. Die Addition einer einzelnen Bitstelle kann demnach in
zwei Additionen ohne Carry-Eingang aufgeteilt werden. Des Weiteren wird die Additi­
on mehrerer Bitstellen auf die Addition einzelner Bitstellen zurückgeführt.

11.8.1 Halb- und Volladdierer

Ein Halbaddierer hat die Aufgabe, zwei Eingangsbits A und B ohne Übertragseingang miteinan­
der zu addieren. Dabei werden ein Summationssignal SUM und ein Übertragsausgang CO ge­
bildet.

Tab. 11.4:Wahrheitstabelle eines Halbaddierers

B A SUM CO
0 0 0 0
0 1 1 0
1 0 1 0
1 1 0 1

Denbeiden letzten Spalten derWahrheitstabelle desHalbaddierers sind die folgenden
logischen Gleichungen zu entnehmen:

SUM = A 󴀈󴀂󴀠 B und CO = A ∧ B (11.1)



222 | 11 Datenpfadkomponenten

Die Innenschaltung sowie das Schaltungssymbol desHalbaddierers zeigt Bild 11.9. Ein
VHDL-Modell mit symbolischen Signalverzögerungen ist in Listing 11.7 dargestellt.

Bild 11.9: Schaltung a) und Schaltsymbol b) des Halbaddierers

Listing 11.7: VHDL-Modell eines Halbaddierers mit symbolischen Verzögerungszeiten

entity HALBADD is

port (A, B :in bit; SUM, CO :out bit);

end HALBADD;

architecture VERHALTEN of HALBADD is

begin

SUM <= A xor B after 2 ns;

CO <= A and B after 2 ns;

end VERHALTEN;

Ein Volladdierer hat die Aufgabe, die Addition zweier Eingangsbits sowie eines Carry-Eingangsbits
auszuführen. Am Ausgang werden ein Summationsbit sowie ein Carry-Ausgangssignal bereitge­
stellt.

Die Wahrheitstabelle eines Volladdierers zeigt Tabelle 11.5. Die Analyse der KV-Tafeln
in Bild 11.10 liefert durch das Schachbrettmuster der Einsen sofort

SUM = A 󴀈󴀂󴀠 B 󴀈󴀂󴀠 CI (11.2)

Aus arithmetischer Sicht stellt das Signal SUM die Summe mehrerer Operanden mo­
dulo 2 dar, also mit dem Ergebnis 0 oder 1. In diesem Bild kann die Antivalenz- bzw.
XOR-Verknüpfung auch als mod-2-Operator aufgefasst werden.

Obwohl aus denKV-Diagrammennicht sofort ersichtlich, besitzen die beidenAus­
gangssignale des Volladdierers konformeLogik. Daher ist es nicht unbedingt sinnvoll,
eine vollständige KV-Minimierung durchzuführen (vgl. Kapitel 7.2.4). Die in Bild 11.10
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Tab. 11.5:Wahrheitstabelle eines Volladdierers

CI B A SUM CO
0 0 0 0 0
0 0 1 1 0
0 1 0 1 0
0 1 1 0 1
1 0 0 1 0
1 0 1 0 1
1 1 0 0 1
1 1 1 1 1

Bild 11.10: KV-Tafeln für die Ausgänge des Volladdierers

dargestellte Zusammenfassung ergibt:

CO = (A ∧ B) ∨ (CI ∧ A ∧ B) ∨ (CI ∧ A ∧ B) = (A ∧ B) ∨ (CI ∧ (A 󴀈󴀂󴀠 B)) (11.3)

Darin kann der Antivalenzausdruck A 󴀈󴀂󴀠 B als konformer Term für beide Ausgangs­
signale verwendet werden. Mit den Abkürzungen

Carry Generate: CG = A ∧ B (11.4)
Carry Propagate: CP = A 󴀈󴀂󴀠 B (11.5)

ergibt sich:
CO = CG ∨ (CI ∧ CP) (11.6)

EinÜbertragssignal desVolladdiererswird also entweder durchdiebeidengesetz­
ten Operandenbits der aktuellen Stufe erzeugt (CG) oder aber es wird erzeugt, wenn
die Stufe zuvor ein Carry erzeugt hat und nur eines der Operandenbits gesetzt ist, die
beiden Operandenbits der aktuellen Stufe also antivalent zueinander sind (CI ∧ CP).
Beispiel 11.3 (Addition zweier 4-Bit-Binärzahlen): Die vierstelligen Binärzahlen 0011
und 0101 sollen mit 4 Volladdierern addiert werden. Das Beispiel zeigt die Erzeugung
der 4 Carry-Bits CO(i − 1) aus der jeweils vorigen Bitstelle. Dargestellt ist auch, ob die
Carry-Propagate- oder Carry-Generate-Bedingung erfüllt ist:

A(i) : 0 0 1 1

B(i) : 0 1 0 1

CP CP CG

CO(i − 1) : 1 1 1 _

SUM(i) : 1 0 0 0 ◼
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Wenn ein hierarchischer Aufbau gewünscht ist, so lässt sich ein Volladdierer gemäß
den Gleichungen 11.2 . . . 11.8 alternativ auch auf zwei Halbaddierer sowie ein ODER-
Gatter zurückführen. Diese Darstellung zeigt Bild 11.11. Das dazugehörige VHDL-
Modell findet sich in Listing 11.8. Das darin verwendete ODER-Gatter besitzt eine
symbolische Verzögerungszeit von 2 ns.

Bild 11.11: Hierarchischer Aufbau eines Volladdierers aus zwei Halbaddierern

Listing 11.8: Hierarchisches VHDL-Modell eines Volladdierers

entity VOLLADD is

port (A, B, CI :in bit; SUM, CO :out bit);

end VOLLADD;

architecture VERHALTEN of VOLLADD is

signal CG1, CG2, CP: bit;

begin

HA1: entity work.HALBADD

port map(A, B, CP, CG1);

HA2: entity work.HALBADD

port map(CP, CI, SUM, CG2);

CO <= CG1 or CG2 after 2 ns;

end VERHALTEN;

Die Struktur des Volladdierers aus Bild 11.11 bedeutet, dass die Verzögerung zu den
Ausgängen nicht für alle Eingangssignalkombinationen gleich ist. Abhängig von den
konstant gehaltenen Eingangssignalwerten kann die Laufzeit vomWechsel eines Ein­
gangssignals zum SUM-Ausgang entweder 2 ns oder 4 ns betragen. Zum CO-Ausgang
sind dies entsprechend entweder 4 ns oder 6 ns. Beim Setzen des CO lassen sich die
folgenden drei Fälle unterscheiden:
– Durch A = 1 und B = 1 mit konstantem CI = 0 kann zunächst CG1 und in Folge

CO nach 4ns gesetzt werden.
– Mit konstantem CP = A 󴀈󴀂󴀠 B = 1 wird zunächst CG2 durch den Wechsel

CI = 0→ 1 gesetzt. In Folge wird CO ebenfalls nach insgesamt 4 ns gesetzt.
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– Zunächst wird CP durch das Setzen eines der beiden Eingangssignale A oder B ge­
setzt. Das andere dieser beiden Signalemuss unverändert 0 bleiben. Bei konstant
gehaltenem CI = 1 wird dadurch zunächst CG2 und in Folge CO gesetzt. Dieser
Laufzeitpfad entspricht einer Gesamtverzögerung von 6 ns.

Das in Bild 11.12 dargestellte Simulationsergebnis analysiert den letzten dieser drei
Fälle, in dem sich die Laufzeiten aller drei beteiligten Laufzeitstufen zum schlimmsten
Fall (engl. worst-case) addieren.

Bild 11.12: Simulation des Volladdierers. Die symbolischen Verzögerungszeiten der verschiedenen
Stufen addieren sich. Die Wirkungspfeile zeigen den Signalverlauf durch den Volladdierer

11.8.2 Ripple-Carry-Addierer

Im Beispiel 11.3 wurde gezeigt, dass zur Addition von Festkommazahlen für jede Bit­
stelle eine eigene Volladdiererkomponente benötigt wird. Das Strukturmodell eines
8-Bit-Ripple-Carry-Addierers zeigt Bild 11.13. Dieses ist wie folgt charakterisiert:
– Die jeweiligen Operandenbits Ai und Bi werden an die A- und B-Eingänge der ein­

zelnen Volladdierer geführt.
– Ein eventuell vorhandener Carry-Eingang für den 8-Bit-Addierer wird an den

Carry-Eingang der niederwertigsten Stufe gelegt. Andernfalls wird dieser mit
logisch 0 verbunden.

– Die Carry-Ausgänge werden in einer Kette auf die Carry-Eingänge der nachfolgen­
den Stufe gelegt.

– DasSummationsergebnis ist zurVermeidungvonÜberläufenumeinBit breiter als
die Operanden. Der Carry-Ausgang der letzten Volladdiererstufe wird als höchst­
wertigstes Summationsbit interpretiert.
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Bild 11.13: Struktur eines 8-Bit-Ripple-Carry-Addierers

Listing 11.9: Hierarchisches VHDL-Modell eines 8-Bit-Ripple-Carry-Addierers

entity N_BIT_ADD is

generic( N: integer:=8);

port (A, B :in bit_vector(N-1 downto 0);

CI :in bit;

SUM:out bit_vector(N downto 0));

end N_BIT_ADD;

architecture VERHALTEN of N_BIT_ADD is

signal CARRY: bit_vector(N downto 0);

begin

CARRY(0) <= CI;

NBIT: for I in 0 to N-1 generate

VA: entity work.VOLLADD

port map(A(I), B(I), CARRY(I), SUM(I), CARRY(I+1));

end generate NBIT;

SUM(N) <= CARRY(N);

end VERHALTEN;

Das hierarchische Strukturmodell des in Bild 11.13 dargestellten Ripple-Carry-Addie­
rers verwendet den in Listing 11.8 vorgestellten Volladdierer. In Listing 11.9 wurden die
folgenden VHDL-Syntaxelemente neu eingeführt:
– Die entity ist durch die integer-Zahl N parametrisiert. Dazu enthält die entity

neben der port-Schnittstelle auch eine generic-Definition. Im vorliegenden Fall
stellt der Wert dieses generic-Parameters die Bitbreite des Addierers dar, der
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auf 8 voreingestellt ist. Wenn der Addierer selbst als Komponente verwendet
werden würde, so könnte man den Wert des Parameters durch eine generic

map-Anweisung überschreiben, womit auch ein Ripple-Carry-Addierer anderer
Bitbreite modelliert werden könnte. Beim Entwurf der architecture des Vollad­
dierers wurde darauf geachtet, dass die Bitbreite nirgendwo explizit als Konstante
verwendet wird, sondern nur über den generic-Parameter.

– Die Instanziierung der Volladdiererkomponenten erfolgt nicht explizit, sondern
in einer for generate-Schleife. In dieser mit NBIT bezeichneten Schleife wer­
den N Volladdiererkomponenten VA instanziiert, wobei die jeweiligen Ein- und
Ausgangssignale als indizierte Busleitungen verwendet werden. Dafür wird der
Schleifenindex I verwendet, der im Code nicht deklariert werden muss. Prinzi­
piell erlaubt die for generate-Syntax auch eine bedingte Instanziierung mittels
einer if-Abfrage, die hier jedoch nicht zur Anwendung kommt [2].

Besonders vorteilhaft wird die Nutzung der for generate-Anweisung dadurch, dass
die Übertragskette durch den Signalvektor CARRY modelliert wird. Dies erlaubt den
indizierten Zugriff CARRY(I) am Carry-Eingang sowie CARRY(I + 1) am Carry-Ausgang
der port map-Anweisung der Volladdierer. Dazu muss der Carry-Bus natürlich eine
Breite von N + 1 Bit besitzen.

Das Eingangs-Carry CI sowie das Ausgangs-Carry des letzten Volladdierers
CARRY(N) wird durch nebenläufige Signalzuweisungen als Signal CARRY(0) bzw.
SUM(N) re-interpretiert (vgl. Bild 11.13). Ähnlich wie der Volladdierer ist das Verzö­
gerungsverhalten des Ripple-Carry-Addierers sorgfältig zu analysieren. Dieses hängt
wieder von den Operanden A, B und CI vor dem Ausführen der Addition sowie von
den neuen Operanden ab.

Exemplarisch zeigt Bild 11.14wie durchdenWechsel des Carry-Eingangsbits CI bei
t = 0ns von 0 nach 1 die komplette Laufzeitkette der Carry-Signale angestoßen wird.
In demBeispiel wurden die konstanten Operanden A=0xFF und B =0x00 verwendet.
Das Ergebnis dieser Addition ist SUM = 0x100.

Das Bild 11.14 zeigt, dass vor dem Wechsel von CI bei t = 10ns alle Summati­
onsbits gesetzt sind, die Carry-Bits jedoch nicht. In der Laufzeitkette kippen in jeder
Stufe zunächst die Summationsbits und etwas später die zugehörigen Carry-Bits. Das
Carry-Signal „rippelt“ also durch die gesamte Übertragskette. Entsprechend dauert
es mit den in den Voll- bzw. Halbaddierern gewählten symbolischen Verzögerungs­
zeiten 32 ns, bis das Summationssignal seinen abschließenden Wert erhält, denn in
der achtstufigen Übertragskette beträgt die Verzögerung eines Volladdierers CI→ CO
4ns (vgl. Bild 11.11). In diesem Zusammenhang ist anzumerken, dass die in Bild 11.14
dargestellte Situation nicht den absoluten Worst-Case-Fall darstellt. Eine sorgfältige
Analyse der Laufzeitpfade des Volladdierers in Bild 11.11 zeigt, dass sich mit anderen
Kombinationen alter und neuer Operanden kürzere, aber auch längere Laufzeitketten
ergeben können.
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Bild 11.14: Simulation des 8-Bit-Ripple-Carry-Addierers mit den konstanten Operanden A = 0xFF, B =
0x00 und wechselndemCI-Eingang

Beim Ripple-Carry-Addierer werden die Carry-Ausgänge mit den Carry-Eingängen der jeweils
nächsten Stufe verbunden. Dadurch entsteht eine Übertragskette (engl. carry chain). Die Worst-
Case-Verzögerungszeit des Ripple-Carry-Addierers nimmt mit jedem zusätzlichen Operanden­
bit zu.

11.8.3 Carry-Lookahead-Addierer

Der wesentliche Nachteil des Ripple-Carry-Addierers ist die mit jedem Operandenbit
zunehmende Signalverzögerung. Für schnelle Hardwarearchitekturenmit z. B. 32-Bit-
Operanden ist dies nicht mehr akzeptabel. Ziel ist es daher, die Übertragskette auf­
zubrechen und die Carry-Signale aller Stufen zeitgleich zu berechnen. Dazu wird die
in Listing 11.10 vorgestellte Volladdiererkomponente VOLLAD1 benötigt, die anstatt
eines CO-Signals die durch Gl. 11.4 und Gl. 11.5 definierten Signale CG und CP nach
außen führt.
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Listing 11.10: Hierarchisch aufgebaute Volladdiererkomponente zur Verwendung in einem Carry-
Lookahead-Addierer

-- 1-Bit Volladdierer fuer CLA

entity VOLLADD1 is

port( A, B, CI: in bit;

SUM, CG, CP: out bit);

end VOLLADD1;

architecture VERHALTEN of VOLLADD1 is

signal CPint: bit;

begin

HA1: entity work.HALBADD

port map(A, B, CPint, CG);

HA2: entity work.HALBADD

port map(CPint, CI, SUM, open);

CP <= CPint;

end VERHALTEN;

Diese Komponente soll hier, ebensowie die VOLLADD-Komponente, hierarchisch
aus 2 Halbaddierern aufgebaut werden:
– Der Carry-Ausgang des ersten Halbaddierers HA1 wird als Carry Generate CG ver­

wendet und der SUM-Ausgang von HA1 wird als internes Carry Propagate CP ge­
nutzt (vgl. die Gl. 11.4 und Gl. 11.5), welches durch eine nebenläufige Signalzuwei­
sung nach außen geführt wird.

– An die Eingänge des zweiten Halbaddierers HA2 werden das interne CP sowie CI
angeschlossen. Der Carry-Ausgang von HA2 wird nicht angeschlossen (Schlüssel­
wort open) und der SUM-Ausgang von HA2 ist gleichzeitig der SUM-Ausgang des
Volladdierers.

Ein spezieller Carry-Lookahead-Generator erhält die CGi- und CPi-Signale aller Voll­
addierer und generiert die Carry-Eingangssignale CI für alle Volladdierer. Dafür wird
die Gl. 11.6 für jede Stufe rekursiv betrachtet:

Ci = (Ci−1 ∧ Pi) ∨ Gi (11.7)

Beginnend bei der ersten Stufe (i = 0) wird
C0 = (C−1 ∧ P0) ∨ G0 , (11.8)

wobei C−1 ein möglicherweise vorhandenes Eingangs-Carry des Carry-Lookahead-
Addierers bedeutet und auf 0 gesetzt werden muss, wenn dieses nicht vorhanden
ist.
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Man erhält nun für die zweite Stufe (i = 1)
C1 = (C0 ∧ P1) ∨ G1 = (((C−1 ∧ P0) ∨ G0) ∧ P1) ∨ G1
= (C−1 ∧ P0 ∧ P1) ∨ (P1 ∧ G0) ∨ G1 (11.9)

und für die dritte Stufe (i = 2)
C2 = (C−1 ∧ P0 ∧ P1 ∧ P2) ∨ (P1 ∧ P2 ∧ G0) ∨ (P2 ∧ G1) ∨ G2 (11.10)

In einem 4-Bit-Lookahead-Generator liefert die hier nicht mehr angegebene letzte
Stufe als Carry-Bit das Ausgangssignal G, welches in kaskadierten Carry-Lookahead-
Addierern dem nachfolgenden Addierer als Eingang dient, oder welches dem höchst­
wertigen Summationsbit S[4] entspricht.

Den Gleichungen ist zu entnehmen, dass die Ausdrücke von Stufe zu Stufe immer
komplexer werden. Was dann zu längeren Laufzeiten durch den Carry-Lookahead-
Generator führt, wenn in der Zielhardware die Anzahl oder Breite der Produktterme
nicht mehr ausreicht. Dies ist der Grund dafür, dass in der Praxis Festkommaaddie­
rer häufig als Mischform beider Grundstrukturen aufgebaut sind: Jeweils zwei bis vier
Bit werdenmit Carry-Lookahead-Strukturen aufgebaut. Diese werden zu einer Ripple-
Carry-Struktur kaskadiert.

Das VHDL-Modell eines Carry-Lookahead-Generators in Listing 11.11 verwendet
eine symbolische Verzögerungszeit von 5ns.

Listing 11.11: VHDL-Modell eines 4-Bit-Carry-Lookahead-Generators

-- 4-Bit Carry-Lookahead-Generator

entity CPG is

port( CG, CP: in bit_vector(3 downto 0);

CI: in bit;

CO: out bit_vector(3 downto 0)

);

end CPG;

architecture VERHALTEN of CPG is

begin

CO(0) <= CG(0) or (CP(0) and CI) after 5 ns;

CO(1) <= CG(1) or (CP(1) and CG(0)) or

(CP(1) and CP(0) and CI) after 5 ns;

CO(2) <= CG(2) or (CP(2) and CG(1)) or

(CP(2) and CP(1) and CG(0)) or

(CP(2) and CP(1) and CP(0) and CI) after 5 ns;

CO(3) <= CG(3) or (CP(3) and CG(2)) or

(CP(3) and CP(2) and CG(1)) or

(CP(3) and CP(2) and CP(1) and CG(0)) or

(CP(3) and CP(2) and CP(1) and CP(0) and CI) after 5 ns;

end VERHALTEN;
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Bild 11.15: 4-Bit-Addierer mit Carry-Lookahead-Struktur. Der Carry-Lookahead-Generator CPG be­
rechnet die Überträge für alle einzelnen Addiererstufen gleichzeitig

Damit kann nun der 4-Bit-Carry-Loookahead-Addierer aus Bild 11.15 ebenfalls
hierarchisch aufgebaut werden. Die Volladdiererkomponenten VOLLADD1 werden in
einer forgenerate-Schleife instanziiert. Zusätzlich wird eine Carry-Lookahead-Gene­
rator-Komponente CPG benötigt (vgl. Listing 11.12).

Die in Bild 11.16 dargestellte Simulation ergibt eine maximale Verzögerungszeit
von 9ns. Der Struktur in Bild 11.15 ist zu entnehmen, dass ein Eingangssignal im
schlechtesten Fall drei Hardwareblöcke durchläuft: Zunächst passiert es einen Voll­
addierer VOLLADD1, danach den Carry-Lookahead-Generator und schließlich ein
zweites Mal eine weitere Volladdiererinstanz. Mit den im VHDL-Code gewählten sym­
bolischen Verzögerungszeiten ergibt sich als worst-case tpd = (2 + 5 + 2)ns = 9ns.
Listing 11.12: Hierarchisches VHDL-Modell eines 4-Bit-Carry-Lookahead-Addierers

-- 4-Bit Carry-Lookahead-Addierer

entity CLA_ADD is

port( A, B: in bit_vector(3 downto 0);

CI: in bit;

SUM: out bit_vector(4 downto 0)

);

end CLA_ADD;

architecture STRUKTUR of CLA_ADD is

signal CG, CP: bit_vector(3 downto 0);

signal CARRY: bit_vector(4 downto 0);

begin

CARRY(0) <= CI;
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VA: for I in 0 to 3 generate

ADD: entity work.VOLLADD1

port map (A(I), B(I), CARRY(I), SUM(I), CG(I), CP(I));

end generate VA;

CLA: entity work.CPG

port map(CG, CP, CARRY(0), CARRY(4 downto 1));

SUM(4) <= CARRY(4);

end STRUKTUR;

Bild 11.16: Simulation des 4-Bit-Carry-Lookahead-Addierers. Die Verzögerungszeit beim Wechsel der
Eingangssignale zum Summationsausgang beträgt im Worst-Case-Fall nur 9 ns

11.8.4 Kombinierter Addierer/Subtrahierer

Die in Kapitel 6.5 vorgestellte 2er-Komplementarithmetik erlaubt eine leichte Integra­
tion der Subtrahierfunktion in einen Addierer. Falls das Steuersignal SEL = 1 ist, so
wird subtrahiert, andernfalls addiert. Bei der Interpretation des Übertragssignals ist
jedoch zu berücksichtigen, dass dieses bei der Subtraktion seine Bedeutung ändert:
CARRY = 1 bedeutet bei der Subtraktion keinenÜbertrag. Die Implementierung erfolgt
in Aufgabe 11.4.
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11.8.5 Addition von Festkommazahlen im Q-Format

Grundsätzlich lassen sich die vorgestellten Addierer auch zur Addition von Festkom­
mazahlen im Q-Format anwenden. Allerdings ist darauf zu achten, dass beide Ope­
randen die gleiche Anzahl von Vor- und Nachkommastellen besitzen. Gegebenenfalls
sind die Operanden so zu verschieben, dass die Binärpunkte¹ übereinstimmen. Bei
vorzeichenlosen Zahlen bedeutet dies ein Einfügen von führenden Nullen. Vorzei­
chenbehaftete Zahlenmüssen hingegen in ihren führenden Bitstellen vorzeichenrich­
tig ergänzt werden. Dabei wird das jeweils führende Vorzeichenbit auf die führenden
Bits der Operanden kopiert. Das interne Additionsergebnis, welches ein Bit breiter als
die Operanden ist, muss in Anwendungen, bei denen der gleiche Hardwareaddierer
in einem Akkumulator mehrfach hintereinander verwendet werden soll, auf die ur­
sprüngliche Bitbreite reduziert werden.

In dem Beispiel in Listing 11.13 wird angenommen, dass beide vorzeichenbehaf­
teten Operanden eine Breite von 16 Bit haben, allerdings mit unterschiedlicher Lage
des Binärpunkts. A liegt im s3Q12-Format vor und B im s1Q14-Format. Da die Berech­
nung erfordert, dass die Lage des Binärpunkts beider Operanden adjustiert werden
muss und das Ergebnis unter Berücksichtigung möglicher Additionsüberläufe abge­
speichert werden soll, ergibt sich das folgende Schemamit Ergebnis im s4Q11-Format:

A: s a14 a13 a12 . a11. . . a0

B: s b14 . b13 . . . b2 b1 b0

RESULT: s r14 r13 r12 r11 . r10 . . . r0

Im Quellcode sind die folgenden Dinge hervorzuheben:
– Der in Listing 11.9 vorgestellte Ripple-Carry-Addierer kann über eine genericmap-

Anweisung als 16-Bit-Addierer instanziiert werden.
– Der Operand B muss mit zwei Bit vorzeichengerecht ergänzt werden, damit die

Lage der Binärpunkte beider Operanden übereinstimmt.
– Das auszugebende 16-Bit-Ergebnis befindet sich in den oberen 16 Bit des 17 Bit

breiten Additionsergebnisses TEMP_RES.

Das Beispiel macht deutlich, dass beim Verschieben des Binärpunktes der Operand B
in den letzten beiden Bitstellen und das Summationsergebnis in der letzten Bitstelle
abgeschnitten wurden. Derartige Abschneideeffekte können bei Algorithmen der digi­
talen Signalverarbeitung zuProblemen führenundmüssendaher sorgfältig analysiert
werden.

1 Der Binärpunkt trennt, ähnlichwie der Dezimalpunkt bei den Dezimalzahlen, den Vorkomma- vom
Nachkommateil der Zahl.
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Listing 11.13: Addition von Festkommazahlen im Q-Format bei unterschiedlicher Position des Binär­
punkts

entity FIX_POINT_ADD is

port( A : in bit_vector(15 downto 0); -- s3Q12 Format

B : in bit_vector(15 downto 0); -- s1Q14 Format

RESULT : out bit_vector(15 downto 0) -- s4Q11 Format

);

end FIX_POINT_ADD;

architecture A of FIX_POINT_ADD is

constant CI: bit :='0';

signal OPA, OPB: bit_vector(15 downto 0); -- 16 Bit

signal TEMP_RES: bit_vector(16 downto 0);

begin

OPA <= A;

OPB <= B(15) & B(15) & B(15 downto 2); -- 2 + 14 Bit

ADD: entity work.N_BIT_ADD

generic map(N=>16)

port map( A=>OPA, B=>OPB, CI=>CI, SUM=>TEMP_RES);

RESULT <=TEMP_RES(16 downto 1);

end A;

11.9 Hardwaremultiplizierer

Ähnlich wie bei der schriftlichen Multiplikation wird auch in der Digitaltechnik die
Multiplikation von Festkommazahlen auf die Addition von Teilprodukten zurückge­
führt. Dabei wird für rationale Zahlen ebenfalls das Q-Format verwendet. Bild 11.17
zeigt das Berechnungsprinzip zunächst mit vorzeichenlosen 1Q3 Zahlen:
– Eine 1 im Multiplikator bewirkt, dass als Partialprodukt der Multiplikand addiert

wird.
– Eine 0 des Multiplikators bewirkt, dass als Partialprodukt eine 0 addiert wird.
– Nach jeder Bitstelle des Multiplikators wird das nächste Partialprodukt um eine

Stelle nach links verschoben.
– Alle Partialprodukte werden unter Berücksichtigung der Überträge aufaddiert.
– Die Anzahl der Nachkommastellen ergibt sich aus der Summe der Nachkomma­

stellen beider Operanden.
– Die Anzahl der Ergebnisbits ist die Summe aller Operandenbits, dafür muss ggf.

eine führende Null ergänzt werden, die alternativ auch einen Überlauf auffangen
kann.
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Bild 11.17:Multiplikation zweier vorzeichenloser Zahlen im 1Q3-Format

In dem inBild 11.17 dargestelltenBeispiel derMultiplikation der 1Q3-Zahlenwird 1.75⋅
0.75 = 1.3125 berechnet. Bei der Bewertung des Multiplikationsergebnisses ist zu
beachten:

Zur Vermeidung von Überläufen ist die Bitbreite desMultiplikationsergebnisses durch die Summe
der Bitbreiten der Operanden gegeben. Die Anzahl der Stellen nach dem Komma wird durch die
Summe der Nachkommastellen beider Operanden bestimmt.

Bei der Multiplikation vorzeichenbehafteter Zahlen im Q-Format sind durch die 2er-
Komplementdarstellung zusätzlich drei Dinge zu berücksichtigen:
– Die einzelnen Partialsummen müssen durch führende Bits vorzeichengerecht so

ergänzt werden, dass die Anzahl der Bits der ersten Partialsummeder Summe der
Bitlängen der Operanden entspricht. In Bild 11.18 sind diese zusätzlichen Bits kur­
siv dargestellt.

– Falls der Multiplikator negativ ist, so muss bei der letzten Partialsummenbil­
dung der Multiplikand in seiner 2er-Komplementdarstellung addiert werden (vgl.
Bild 11.18).

– Eventuell vorhandene, führendeÜbertragsbits sind zu streichendamit dieAnzahl
der Ergebnisbits gleich der Summe der Operandenbits ist.

In vielen Anwendungen der digitalen Signalverarbeitung muss das Multiplikati­
onsergebnis vor einer weiteren Verarbeitung wieder auf die geringere Bitbreite der
Operanden gebracht werden. In Bild 11.17 und Bild 11.18 sind die vier relevanten
Ergebnisbitstellen unter Berücksichtigung der Lage des Binärpunkts dunkelgrau dar­
gestellt. Beiden Bildern ist zu entnehmen, dass mögliche Multiplikationsüberläufe
ignoriert werden sowie die niederwertigen Bitstellen abgeschnitten werden, womit
sich in Bild 11.17 ein Multiplikationsergebnis von 1.25 und in Bild 11.18 ein Ergebnis
von 0.125 ergibt. Ein derartiger Genauigkeitsverlust kann in Anwendungen der digita­
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Bild 11.18:Multiplikation zweier vorzeichenbehafteter Zahlen im sQ3-Format. Die einzelnen Partial­
summen müssen vorzeichengerecht ergänzt werden (kursiv dargestellt)

len Signalverarbeitung zu inakzeptablen Störungen führen, sodass in der konkreten
Anwendung die minimal akzeptable Bitbreite genau überprüft werden muss.

Das Beispiel in Listing 11.14 zeigt die Verwendung eines auf einem älteren Xilinx-
FPGA [41] vorhandenen Hardwaremultiplizierers MULT18x18, der von dem XST-Syn­
thesewerkzeug [38] verwendet wird.

Listing 11.14: VHDL-Modell zur Instanziierung eines Hardwaremultiplizierers auf einem Xilinx-FPGA

library unisim; -- Bibliothek mit Verhaltensmodellen

use unisim.all; -- von Xilinx FPGA Komponenten

. . .

architecture TEST of FPGA_MULT is

component MULT18x18 is -- Hardwaremultiplizierer in XST

port (

P : out bit_vector(35 downto 0);

A : in bit_vector(17 downto 0);

B : in bit_vector(17 downto 0));

end component MULT18x18;

signal OPA, OPB : bit_vector(17 downto 0);

signal MULT1, MULT2, ERG: bit_vector(15 downto 0);

signal PROD : bit_vector(35 downto 0);

begin

OPA <= MULT1(15) & MULT1(15) & MULT1; -- Vorzeichenerweiterung

OPB <= MULT2(15) & MULT2(15) & MULT2; -- Vorzeichenerweiterung

MULT18x18_I1 : MULT18x18 -- Kombinatorischer 18x18 Bit Multiplizierer
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port map (

P => PROD,

A => OPA,

B => OPB

);

ERG <= PROD(30 downto 15);

end TEST;

Die Operanden dieser Multiplizierer sind 18 Bit breit und das Ergebnis hat eine Brei­
te von 36 Bit. Da die beiden Operanden MULT1 und MULT2 in dem Beispiel mit einer
Bitbreite von 16 Bit (in der Programmiersprache C: short signed int) zur Verfügung ge­
stellt werden, muss zunächst wieder eine vorzeichengerechte Ergänzung erfolgen. In
diesem Fall sind dafür bei beiden Operanden zwei Bit erforderlich. Die Komponen­
teninstanziierung verwendet den Bibliotheksnamen MULT18x18_I1 und das Produkt
wird im Signal PROD abgelegt. Wenn das Ergebnis nun mit einem Vorzeichen und 15
signifikanten Bits zurückgegeben werden soll, so entspricht dies den Bitstellen 30..15,
denn durch die vorzeichengerechte Ergänzung besitzen die Operanden jeweils 3 Vor­
zeichenbits. Im Ergebnis befinden sich also 6 Vorzeichenbits, von denen die führen­
den 5 verworfen werden können.

Tipp: Viele Algorithmen der digitalen Signalverarbeitung erfordern die Berechnung
einer Summe vieler Teilprodukte. Wie oben gezeigt, kann es bei der Addition zu Über­
trägen kommen, die ein zusätzliches führendes Bit erfordern, um eine Verfälschung
des Vorzeichenbits zu verhindern. Das zusätzliche Vorzeichenbit, welches bei der
Multiplikation entsteht, muss also nicht verworfen werden, wenn es nachfolgend da­
bei hilft, Additionsüberläufe zu vermeiden. Im Gegenteil kann es sogar sinnvoll sein,
zusätzliche Bits einzuführen, die temporäre Überläufe verhindern. Die Behandlung
dieser Guard-Bits in VHDL wird z. B. in [2] vorgestellt.

DasVerwerfender niederwertigen 15Bits entspricht aus arithmetischer Sicht einer
Division des Multiplikationsergebnisses durch 215. Das verkürzte Ergebnis ERG aus
Listing 11.14 ist also nur dann ungleich null, wenn der Betrag des Produkts OPA * OPB
größer als 215 ist. ◼

11.10 Arithmetik in VHDL

Im ursprünglichen VHDL-Standard wurden arithmetische Operationen überhaupt
nicht unterstützt. Aus diesem Grunde hatte es zunächst mehrere Initiativen un­
terschiedlicher Firmen gegeben, diese Operationen durch Einbindung proprietärer
Arithmetik-Bibliotheken zu unterstützen. Sehr weit verbreitet ist der Quasistandard
der Fa. Synopsys [9]. Darin werden die arithmetischen Operatoren auf Signalen und
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Variablen des Datentyps std_logic_vectordefiniert. Allerdings müssen alle Signale
bzw. Variablen innerhalb einer entity bzw. architecture entweder nur vorzeichen­
los oder aber vorzeichenbehaftet sein. Eine Mischung beider Typen innerhalb einer
Entwurfseinheit ist mit diesen Bibliotheken nicht möglich. Die Anwendung erfordert
eine zusätzliche Bibliothekskonfiguration (use-Anweisung), bei der man sich für vor­
zeichenlose oder vorzeichenbehaftete Arithmetik entscheiden muss (im Beispiel ist
die nicht verwendete vorzeichenbehaftete Arithmetik auskommentiert):

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.std_logic_unsigned.all; -- nur vorzeichenlose Operationen

-- use ieee.std_logic_signed.all; -- nur vorzeichenbehaftete Operationen

Üblicherweise wird daher die im Standard IEEE 1076.3 [12] definierte numeric_stdBi­
bliothek verwendet, die für arithmetische Operationen zwei neue Datentypen defi­
niert, die intern auf den Datentyp std_logic_vectorabgebildet werden:
– unsigned für vorzeichenlose Operationen
– signed für vorzeichenbehaftete Operationen

DieVerwendung dieses Standards, der auch in den nachfolgenden Beispielen verwen­
det wird, erfordert die folgenden Zeilen am Beginn des Quellcodes:

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all; -- Operationen mit Datentypen signed und

-- unsigned

Die in VHDL unterstützten arithmetischen Vergleichsoperatoren sind in der Tabel­
le 11.6 aufgeführt. Diese können z. B. in einer bedingten Signalzuweisung oder ei­
ner if-Anweisung verwendet werden. Zusätzlich sind Arithmetikoperatoren definiert
(vgl. Tabelle 11.7). Insbesondere sind dort auch Anmerkungen zur Synthesefähigkeit
der Operatoren angegeben.

Tab. 11.6: Vergleichsoperatoren in VHDL

Vergleichsoperator Bedeutung Beispiel

= gleich .. . when A = B . . .
/= ungleich .. . when A /= B . . .
< kleiner . . . when A < B . . .
<= kleiner oder gleich .. . when A <= B . . .
> größer .. . when A > B . . .
>= größer oder gleich .. . when A >= B . . .
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Tab. 11.7: Arithmetische Operatoren bzw. Funktionsaufrufe in VHDL

Operator Bedeutung Beispiel Synthesefähigkeit

+ Addition Y <= A + B synthesefähig

- Subtraktion Y <= A − B synthesefähig

abs Absolutwert Y <= abs(A) synthesefähig

* Multiplikation Y <= A * B synthesefähig

/ Division Y <= A / B meist nicht synthesefähig

** Potenzbildung Y <= 2**A nur Potenzen von 2 erlaubt

mod Rest der Division A/B
A mod B = A − B*n;
(n ist der ganzz. Teil der
Division). Vorzeichen des
Erg. ist das von B.

Y <= A mod B synthesefähig, falls B
Zweierpotenz von 2

Beispiele s. z. B. [33]
und [34]

rem Rest der Division A/B.
A rem B = A − (A/B)*B
Vorzeichen des Erg. ist
das von A.

Y <= A rem B synthesefähig, falls B
Zweierpotenz von 2

Beispiele s. z. B. [2, 33]
und [34]

shift_left() Links schieben um N Bit Y <= shift_left(A, 3)
(3 Bit links schieben)

synthesefähig; die
höchstwertigen Bits gehen
verloren, rechts wird mit
Nullen aufgefüllt

shift_right() Rechts schieben um N Bit Y <= shift_right(A, 3)
(3 Bit rechts
schieben)

synthesefähig; die
niederwertigen Bits gehen
verloren, links wird
vorzeichengerecht ergänzt

rotate_left() Links rotieren um N Bit Y <= rotate_left(A, 2)
(2 Bit links rotieren)

synthesefähig; die links
herausgeschobenen Bits
werden rechts hinein
geschoben

rotate_right() Rechts rotieren um N Bit Y <= rotate_right(A, 2)
(2 Bit rechts rotieren)

synthesefähig; die rechts
herausgeschobenen Bits
werden links hinein
geschoben
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Beispiel 11.4 (Die Funktion der Schiebeoperatoren shift_right und rotate_right):
Unter der Annahme, dass das als signed deklarierte Signal A = 10002 = −810 ist,
ergibt:

Y <= shift_right(A,3)

das Ergebnis Y = 11112 = −110 ist also das vorzeichengerechte Divisionsergebnis von
−810/23. Bei der Operation
Y <= rotate_right(A,3)

ist das Ergebnis dagegen Y = 00012 = 110. Dabei geht das Vorzeichen verloren. ◼
In vielen Synthesewerkzeugen werden beide Gruppen von Operatoren als optimiertes
Schaltungsmakro identifiziert und durch diese ersetzt, sofern für dieses Makro eine
vom Hardwarehersteller zur Verfügung gestellte Entsprechung in der Entwurfsbiblio­
thek existiert. Falls entsprechende Hardwareelemente nicht existieren, wird das Ma­
kro in logische Grundelemente aufgelöst. Unter Verwendung der numeric_std-Biblio­
thek kann z. B. der in Listing 11.14 instanziierte Hardwaremultiplizierer auch durch
eine nebenläufige Signalzuweisung ersetzt werden:

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all;

. . .

signal OPA, OPB : signed(17 downto 0);

signal PROD : signed(35 downto 0);

. . .

PROD <= OPA * OPB;

. . .

Im praktischen Umgang mit Hardwarearithmetik tritt häufig die Situation auf, dass
einzelne Bits bzw. Bitgruppen eines arithmetischen Operanden bzw. Ergebnisses als
bit- bzw. std_logic-Signal zu behandeln sind. Zur Vermeidung von Syntaxfehlern
müssen in diesen Fällen häufig eine oder mehrere Datentypkonversionen durchge­
führt werden. Zusätzlich zu den in Tabelle 10.6 bereits vorgestellten Konversionsfunk­
tionen, die in der Bibliothek ieee.std_logic_1164 definiert sind, kommen die in
Tabelle 11.8 aufgeführten Konversionsfunktionen der Bibliothek ieee.numeric_std

zum Einsatz.
Es ist auch möglich, für arithmetische Operationen vorzeichenbehafteter Zahlen

den VHDL-Standarddatentyp integer bzw. für vorzeichenlose Zahlen den Datentyp
naturalzu nutzen. BeideDatentypen verwenden jedochohneweitere Angabe Signale
mit einer Breite von 32 Bit, womit in den meisten Fällen unnötig Hardwareressourcen
verschwendet werden. Daher ist unbedingt zu empfehlen, den Zahlenbereich durch
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Tab. 11.8: Konversionsfunktionen der Bibliothek ieee.numeric_std. Man beachte, dass die Groß-/
Kleinschreibung in den Funktionsnamen der ersten Spalte beliebig ist

Konversionsfunktion ARG1 ARG2 Ergebnistyp

to_integer(ARG1) unsigned
signed

–
–

integer
integer

unsigned(ARG1) signed
std_logic_vector

–
–

unsigned
unsigned

to_unsigned(ARG1,ARG2) natural Anzahl der Bits im Ergebnis unsigned
signed(ARG1) unsigned

std_logic_vector
–
–

signed
signed

to_signed(ARG1,ARG2) integer Anzahl der Bits im Ergebnis signed
resize(ARG1,ARG2) signed

unsigned
Anzahl der Bits im Ergebnis signed

unsigned

eine subtype-Deklaration einzuschränken. Die Addition einer 4-Bit-Zweierkomple­
mentzahl sieht damit wie folgt aus:

subtype INT_4BIT is integer range -8 to 7;

signal A,B,SUM : INT_4BIT;

begin

. . .

SUM <= A + B;

. . .

end;

Im praktischen Umgang mit arithmetischen Anwendungen erweist sich der integer-
Datentyp meist als wenig geeignet, weil kein automatischer Überlauf (engl. wrap
around) erfolgt, wenn der deklarierte Zahlenbereich überschritten wird. Der Simula­
tor gibt eine Laufzeitfehlermeldung aus.

Hingegen erfolgt der indizierte Zugriff, z. B. auf einzelne Bits eines Signalvektors
immer über den integer-Datentyp.Wenndynamisch auf ein indiziertes Element zuge­
griffenwerden soll, so ist die in der ieee.numeric_stdBibliothek deklarierte Funktion
to_integer() zu verwenden.

Beispiel 11.5 (Dynamischer Zugriff auf einzelne Bits eines Signalvektors): Ein Hard­
warefunktionsblock soll über eine Bitadresse dynamischdie einzelnen Bits einer Zahl
auslesen können (vgl. Bild 11.19).

In dem Listing 11.15 wird eine Lösung vorgeschlagen, wie mit dem Signal BITAD­
DR auf das Signal ZAHL zugegriffen werden kann. Das Ergebnis wird als Signal BIT­
WERT ausgegeben. Der VHDL-Code zeigt, dass vor der Umwandlung in den integer-
Datentyp die Konversionsfunktion unsigned() auf das als std_logic_vector dekla­
rierte Signal BITADDR angewendet werden muss.
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BITADDR = 1100

BITWERT = '1'

ZAHL
15 12 0

1

Bild 11.19: Dynamischer Zugriff auf den Bitwert
einer 16-Bit-Zahl über eine Bitadresse

Listing 11.15: Indizierter Zugriff auf die einzelnen Bits des Signalvektors ZAHL mithilfe der Funktion
to_integer

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all; -- Erforderlich für indizierten Zugriff

entity IND_ZUGRIFF is

port( ZAHL: in signed(15 downto 0);

BITADDR: in std_logic_vector(3 downto 0);

BITWERT: out std_logic

);

end IND_ZUGRIFF;

architecture A of IND_ZUGRIFF is

begin

BITWERT <= ZAHL(to_integer(unsigned(BITADDR)));

end A; ◼

11.11 Vertiefende Aufgaben

Aufgabe 11.1: Beantworten Sie die folgenden Verständnisfragen:
a) Wie nennt man die Signale, die die Funktion von Datenpfadkomponenten steu­

ern? Wie nennt man die steuernden Ausgangssignale der Datenpfadkomponen­
ten?

b) Was ist ein Prioritätsencoder? Welche Eigenschaften besitzt er?
c) Mit welcher sequenziellen VHDL-Anweisung modellieren Sie einen Prioritätsen­

coder? Mit welcher nebenläufigen VHDL-Anweisungmodellieren Sie einen Priori­
tätsencoder?

d) Welche Funktion besitzt ein Demultiplexer? Mit welcher sequenziellen VHDL-
Anweisung modellieren Sie einen Demultiplexer?

e) Worin besteht die Aufgabe eines Komparators?
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f) Wie unterscheiden sichRipple-Carry- undCarry-Lookahead-Addierer-Strukturen?
Nennen Sie Vor- und Nachteile beider Strukturen.

g) Welche drei Modellierungsstile stehen Ihnen zur Erzeugung von digitaler Hard­
ware in VHDL zur Verfügung?

h) Welchen VHDL-Datentyp verwenden Sie, um auf einfachem Wege eine Addition
oder Multiplikation durchzuführen?

i) Sie sollen zwei Zahlen im Q3-Format miteinander multiplizieren. Wie groß ist die
Bitbreite des Multiplikationsergebnisses?

j) WelchenVHDL-Operator könnenSie verwenden, umbei der Komponenteninstan­
ziierung die aktuellen Signalwerte an die Komponenten zu übergeben? Welche
Signale stehen links und welche rechts vom Operator? ◼

Aufgabe 11.2: Entwerfen Sie ein hierarchisches VHDL-Modell eines Multiplexer/De­
multiplexer-Systems zur Übertragung auf einer Ein-Draht-Leitung. Dabei sind insge­
samt 8 Signalquellen (Sender) und 4 Signalsenken (Empfänger) zu berücksichtigen.
Entwerfen Sie zunächst geeignete MUX- und DMUX-Komponenten und anschließend
eine Top-Level-entity, die diese Komponenten zusammen mit der Übertragungslei­
tung instanziiert. Verifizieren Sie Ihren Entwurf mit einer VHDL-Testbench. ◼
Aufgabe 11.3: Entwerfen Sie einen 8-Bit-Ripple-Carry-Addierer als hierarchisches
VHDL-Modell mit symbolischen Verzögerungszeiten. Simulieren Sie das Best-Case-
und Worst-Case-Verzögerungsverhalten. Begründen Sie die Wahl Ihrer Eingangsope­
randen für diese beiden Fälle. ◼
Aufgabe 11.4: Entwerfen Sie einen kombinierten 4-Bit-Ripple-Carry-Addierer/Subtra­
hierer für 2er-Komplementarithmetik. Falls das Steuersignal SEL = 1 ist, so wird sub­
trahiert, andernfalls wird addiert.

Stellen Sie dieWahrheitstabelle eines 1-Bit-Volladdierer/Subtrahierers auf und er­
mitteln Sie die minimierten Funktionen SUM und CO als Funktion der Eingangssigna­
le A, B, CI und SEL. Beachten Sie, dass die Carry-Signale bei der Subtraktion L-aktiv
sein sollen.

Schreiben Sie nun ein VHDL-Modell für diese Komponente und erstellen Sie ein
hierarchisches Ripple-Carry-Modell für den 4-Bit-Addierer/Subtrahierer. Verifizieren
Sie die korrekte Funktion sowie das Ripple-Carry-Verhalten für geeignete Eingangs­
operanden. ◼
Aufgabe 11.5: Die Zahlen A = 5.75 und B = 1.9375 liegen jeweils in 6-Bit-2er-Kom­
plementdarstellung vor. Berechnen Sie das Produkt dieser Zahlen gemäß Bild 11.17.
Wie breit ist der bit_vectordes Additionsergebnisses in 2er-Komplementdarstellung,
wenn sichergestellt sein soll, dass auch bei anderen Operanden A und B niemals ein
Additionsüberlauf stattfindet? Entwerfen Sie das VHDL-Modell eines Addierers, der
diese Zahlen ohne Genauigkeitsverlust addiert. ◼
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Aufgabe 11.6: Der Multiplikand −3 ist mit dem Multiplikator −5 binär zu multiplizie­
ren. Verwenden Sie das Schema aus Bild 11.18. ◼
Aufgabe 11.7: Entwerfen Sie eine arithmetisch-logische Einheit (ALU) für zwei 4 Bit
breite, vorzeichenlose Operanden unter Verwendung geeigneter VHDL-Operatoren.
Das Ergebnis soll ebenfalls 4 Bit breit sein. Außerdem sollen zwei Flags (Zero-, und
Carry-Flag) erzeugt werden. Die Funktion der ALU wird von dem 2 Bit breiten Signal
OPCODE wie folgt gesteuert:

OPCODE Funktion CFLAG

00 Addition A + B 1 falls Ergebnis > 0xF, sonst 0
01 Subtraktion A − B 1 falls Ergebnis < 0, sonst 0
10 Bitweise ODER-Verknüpfung 0
11 Bitweise UND-Verknüpfung 0

DasZFLAGwird gesetzt, falls dasALU-Ergebni =0 ist. VerwendenSie für IhrenEntwurf
die folgende entity:

entity ALU4 is

port( A, B: in std_logic_vector(3 downto 0); --4-Bit Operanden

OPCODE: in bit_vector(1 downto 0); --2-Bit OPCODE

RESULT: out std_logic_vector(3 downto 0); --4-Bit Ergebnis

CFLAG, ZFLAG: out bit); --Carry/Zero Flag

end ALU4;

Beachten Sie, dass die Auswertung des Carry-Flags nur möglich ist, wenn die arith­
metischen Operationen statt auf einer Operandenbreite von 4 Bit auf einer Breite von
5 Bit durchgeführt werden. Es empfiehlt sich daher, alle Operationen auf Basis von
5 Bit breiten Signalen durchzuführen. ◼
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Bereits in Kapitel 2 wurde das Konzept der Modellierung auf Register Transfer Le­
vel (RTL) phänomenologisch eingeführt. Wesentlicher Bestandteil ist dabei die Un­
terscheidung zwischen kombinatorischem und sequenziellem Verhalten. Während in
den bisherigen Kapiteln dieses Lehrbuchs vorwiegend die kombinatorische Logik be­
handelt wurde, soll nun die sequenzielle Logik definiert werden.

Charakteristisch für das sequenzielle Verhalten einer Digitalschaltung ist die Fä­
higkeit einer „Erinnerung“. Die Speicherung eines Zustands, z. B. den einerMaschine,
erlaubt nun auch den Entwurf von Ablaufsteuerungen.

Beispiel 12.1 (EinfacheMaschine zur Ablaufsteuerung): Es soll eineMaschine entwor­
fen werden, die am Eingang einen Taster sowie am Ausgang eine LED besitzt (vgl.
Bild 12.1).

Bild 12.1:Maschine mit Speichereigenschaft

Die Maschine soll die folgende Ablaufsteuerung implementieren:
– Beim ersten Drücken des Tasters geht die LED an.
– Beim zweiten Drücken des Tasters geht die LED aus.
Beim Entwurf der Maschine ist ein Baustein erforderlich, der den Zustand des Tasters
mit einem Bit abspeichern kann, sodass jedes Drücken des Tasters eine unterschied­
liche Reaktion der Maschine hervorruft. ◼
In endlichen Zustandsautomaten (engl. Finite State Machine, FSM), die in Kapitel 13
vorgestellt werden, existiert eine größere, aber endliche Menge solcher Zustände und
es ist demnach eine endliche Anzahl von Speicherelementen erforderlich. Diese Bau­
elemente werden wir nachfolgend als Latches bzw. Flipflops bezeichnen. In der deut­
schen Fachliteratur werden diese Begriffe teilweise synonym verwendet. In diesem
Lehrbuch soll jedoch die in der angloamerikanischen Literatur sehr verbreitete Unter­
scheidung gemacht werden [6, 7]:

Latches werden durch Pegel angesteuert. Die Ausgänge eines Latches können sich zu jedem Zeit­
punkt ändern. Flipflops bzw. Register werden hingegen durch Flanken, also Pegelübergänge ange­
steuert. Die Ausgänge von Flipflops können sich nur nach Wechsel eines Taktsignals ändern.

Charakteristisch für die Fähigkeit zur Speicherung eines einzelnen Bits in einer bi­
stabilen Digitalschaltung ist die Rückführung eines Ausgangs auf den Eingang einer

https://doi.org/10.1515/9783110706970-012
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kombinatorischen Schaltung z. B. durch zwei rückgekoppelte Inverter (vgl. dazu auch
die 6-T-Speicherzelle in Bild 18.6). Obwohl in Kapitel 8.3 noch der Hinweis gegeben
wurde, Schaltungen mit kombinatorischen Schleifen unbedingt zu vermeiden, da sie
zum Schwingen neigen, wird beim RS-Latch eine programmierbare Rückkopplungs­
schaltung hier gezielt aufgebaut, um einen Zustand zu speichern. Allerdings wird bei
der Ansteuerung des RS-Latches weiterhin sorgfältig darauf zu achten sein, dass die­
ses nicht ins Schwingen gerät.

Die Analyse der in den Speicherschaltungen vorhandenen kombinatorischen
Rückkopplung erfordert sinnvollerweise die Berücksichtigung einer Zeitverzögerung,
die in den VHDL-Modellen als symbolische Verzögerung modelliert wird. Formalwird
dies durch die Begriffe „Zustand“ und „Folgezustand“ beschrieben:

Zu jedem Zeitpunkt befindet sich eine sequenzielle Schaltung in einem definierten Zustand Z, der
durch Zustandsbits in einem Zustandsregister gespeichert wird. Nach der Ansteuerung wird der
vorausberechnete Folgezustand Z+ zum neuen aktuellen Zustand. Der jeweilige Folgezustand be­
rechnet sich aus dem aktuellen Zustand, den aktuellen Eingangssignalen und einer kombinatori­
schen Übergangslogik.

Ähnlich wie eine Wahrheitstabelle das Verhalten der kombinatorischen Logik be­
schreibt, dient eine Folgezustandstabelle zur Beschreibung eines endlichen Zustands­
automaten.

12.1 Lernziele

Nach Durcharbeiten dieses Kapitels sollen Sie:
– das Rückkopplungsprinzip verstanden haben, mit dem sich einzelne Bits spei­

chern lassen;
– das Verhalten von Latches und Flipflops durch Folgezustands-, Arbeits- und Syn­

thesetabellen beschreiben können;
– zwischen Pegel- und Flankensteuerung unterscheiden können und die Vor- und

Nachteile von D-Latches bzw. D-Flipflops kennen;
– das Ansteuerverhalten von RS- und D-Latches sowie D-, JK- und T-Flipflops ken­

nen und in der Lage sein, diese durch VHDL-Modelle zu beschreiben;
– die zeitlichen Randbedingungen kennen, mit denen Latches und Flipflops ange­

steuert werden müssen;
– die Register-Transfer-Modellstruktur verstanden haben und in der Lage sein, die

maximale Taktfrequenz zu bestimmen, mit der eine synchrone Digitalschaltung
sicher betrieben werden kann;
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12.2 Das RS-Latch

Als Bitspeicherelement soll zunächst das Basis-RS-Latch eingeführt werden, da es
nachfolgend als zentrales Element in allen beschriebenen Latch- und Flipflop-Schal­
tungen verwendet wird.¹

12.2.1 Basis-RS-Latch

Das Basis-RS-Latch besitzt zwei Eingänge R und S sowie in der Regel zwei Ausgänge
Q undNQ. Den inneren Aufbau eines aus NOR-Gattern bestehenden RS-Latches sowie
das Schaltsymbol zeigt Bild 12.2. Charakteristisch ist die wechselseitige Rückführung
der beiden NOR-Ausgänge auf die Eingänge des jeweilig anderen NOR-Gatters. Das
zeitliche Verhalten des Basis-RS-Latches soll anhand Bild 12.3 diskutiert werden. Die
darin bezeichneten sechs Phasen sind in der Folgezustandstabelle Tabelle 12.1 erläu­
tert:
– Phase 1: Falls S = 1 und R = 0 ist, so wird der Q-Ausgang gesetzt und NQ gelöscht.

Der Eingang S wird daher als Setzeingang bezeichnet.
– Phasen 2 und 4: Für den Fall, dass S = 0 und R = 0 ist, ändern sich die Ausgangs­

signale Q und NQ nicht. Q bleibt 1 (in der Phase 2) bzw. 0 (in der Phase 4).
– Phase 3: Falls S = 0 und R = 1 ist, wird Q gelöscht und NQ gesetzt. Der Eingang R

wird daher als Rücksetz- oder Löscheingang bezeichnet.
– Phase 5: Für den Fall, dass S = 1 und R = 1 ist, sind die beiden Ausgangssignale

Q und NQ nicht mehr zueinander komplementär. Diese Ansteuerung sollte unbe­
dingt vermieden werden, da sich das RS-Latch im irregulären Zustand befindet.

– Phase6:Wennnach irregulärerAnsteuerungversuchtwird, durchS = 0undR = 0
zu speichern, so gerät das RS-Latch ins Schwingen.

Bild 12.2: Innerer Aufbau a) und Schaltsymbol b) eines Basis-RS-Latches, welches aus rückgekop­
pelten NOR-Gattern besteht

1 Moderne CMOS-Technologien verwenden anstatt eines RS-Latches gegenphasig angesteuerte Trans­
missionsgatter zum Aufbau einer Rückkopplungsschaltung [1].
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Bild 12.3: Verhalten des Basis-RS-Latches. Die Nummerierung der einzelnen Phasen 1. bis 5. ent­
spricht der in Tabelle 12.1

Tab. 12.1: Folgezustandstabelle für das RS-Latch aus NOR-Gattern

Nr. in Bild 12.3 S R Q Q+ NQ+ Bedeutung
4. 0 0 0 0 1 Speichern
2. 0 0 1 1 0 Speichern
3. 0 1 X 0 1 Löschen
1. 1 0 X 1 0 Setzen
5. 1 1 X 0 0 Irregulär

Um den irregulären Zustand des RS-Latches zu vermeiden, darf dieses niemals mit R = S = 1
angesteuert werden.

In Tabelle 12.1 wird beschrieben, welcher Folgezustand Q+ für die verschiedenen An­
steuerungsmöglichkeiten von RundS aus dem aktuellen ZustandQheraus eingenom­
menwird (Folgezustandstabelle). Die gleiche Information lässt sich auch den Arbeits-
bzw. Synthesetabellen Tabelle 12.2 entnehmen, die sich aus der Tabelle 12.1 ableiten
lassen:
– Die Arbeitstabelle beschreibt in komprimierter Form, welcher Folgezustand ein­

genommen wird, wenn sich die Eingangssignale ändern.
– Die Synthesetabelle gibt Aufschluss darüber, wie die Eingänge angesteuert wer­

den müssen, um von einem bestimmten Zustand ausgehend einen bestimmten
Folgezustand zu erreichen.

Tab. 12.2: Arbeitstabelle a) und Synthesetabelle b) des RS-Latches aus NOR-Gattern

a) S R Q+

0 0 Q
0 1 0
1 0 1
1 1 0

b) Q Q+ S R
0 0 0 X
0 1 1 0
1 0 0 1
1 1 X 0
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Bild 12.4: KV-Diagramm zur Bestimmung des Folgezustands

Unter der Annahme, dass der irreguläre Zustand niemals eingenommenwird, können
im KV-Diagramm in Bild 12.4, das sich aus der Tabelle 12.1 ergibt, für den Fall R =
S = 1 Don’t-Care-Werte X angenommen werden. Daraus erhält man als sogenannte
charakteristische Gleichung für das RS-Latch:

Q+ = S ∨ (Q ∧ R) unter der Nebenbedingung S ∧ R = 0 (12.1)

Bild 12.5: Analyse der Zustandsübergänge in dem RS-Latch aus NOR-Gattern

Für eine systematische Analyse des Folgezustandsverhaltens beim RS-Latch ist in
Bild 12.5 die Rückkopplung der beiden NOR-Gatter² in Form einer Schleife dargestellt:

2 Vgl. Tabelle 3.1: Mindestens eine 1 am Eingang eines NOR-Gatters löscht den Ausgang. Damit der
NOR-Ausgang eine 1 liefert, müssen alle Eingänge 0 sein.
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– Phase 1 (Setzen): Durch S = 1 wird der Ausgang des linken NOR-Gatters 0. Zusam­
men mit R = 0 erhält man am Ausgang des rechten NOR-Gatters eine 1.

– Phase 3 (Löschen): Durch R = 1 wird der Ausgang des rechten NOR-Gatters 0.
Zusammen mit S = 0 erhält man am Ausgang des linken NOR-Gatters eine 1.

– Phasen 2 und 4 (Speichern): Unter der Annahme, dass am Rückführungseingang
des linken NOR-Gatters eine 1 liegt, wirdmit S = 0 der Ausgang des linken Gatters
0. Zusammen mit R = 0 wird der Ausgang 1 und bestätigt unsere Annahme. Die
Schaltung ist stabil. Unter der Annahmehingegen, dass am linken Rückführungs­
eingang eine 0 liegt, erhält man als Ausgang des linken NOR-Gatters eine 1. Diese
führt am Ausgang des rechten NOR-Gatters zu einer 0. Die Schaltung ist ebenfalls
stabil.

– Phase 5 (Irregulär): Mit S = 1 erhält man am Ausgang des linken NOR-Gatters 0
und mit R = 1 am Ausgang des rechten NOR-Gatters eine 0. Die beiden Ausgänge
sind also nicht mehr komplementär zueinander.

– Phase 6 (Schwingen): Im irregulären Zustand ist Q = NQ = 0 gespeichert. Unter
der Annahme, dass beide Eingänge gleichzeitig auf 0 gehen, werden beide NOR-
Gatter nach einer Gatterlaufzeit 1. Dies bewirkt nachfolgend, dass beide Gatter­
ausgänge nach einer weiteren Gatterlaufzeit wieder den Wert 0 annehmen usw.
Das System schwingt also mit der Periode der doppelten NOR-Gatterlaufzeit.

Alternativ zu der Kreuzkopplung von NOR-Gattern lässt sich ein RS-Latch auch aus
kreuzgekoppelten NAND-Gattern aufbauen. Dem Schaltungssymbol in Bild 12.6b ist
zu entnehmen, dass in diesem Fall die Eingänge durch L-aktive Eingangssignale R
und S anzusteuern sind.

Bild 12.6: Innerer Aufbau a) und Schaltsymbol b) eines RS-Latches aus NAND-Gattern

Das in Bild 12.3 dargestellte Verhalten kreuzgekoppelter NOR-Gatter lässt sichmit dem
in Listing 12.1 formulierten Datenflussmodell nachbilden. Darin werden zur Vermei­
dung von buffer-Port-Signalen die lokalen Signale Q_TEMP und NQ_TEMP als Aus­
gangssignale der kreuzgekoppelten NOR-Gatter definiert. Die Ausgangssignale Q und
NQ sind Kopien dieser Signale.
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Listing 12.1: VHDL-Datenflussmodell für das Basis-RS-Latch mit symbolischen Verzögerungszeiten

entity RSLATCH is

port( R, S : in bit; -- Setzen/Ruecksetzen

Q, NQ: out bit);-- Ausgaenge

end RSLATCH;

-------------------------------------

architecture DATENFLUSS of RSLATCH is

signal Q_TEMP, NQ_TEMP: bit;

begin

NQ_TEMP <= S nor Q_TEMP after 10 ns;

Q_TEMP <= R nor NQ_TEMP after 10 ns;

NQ <= NQ_TEMP; -- Kopie an den Ausgang

Q <= Q_TEMP; -- Kopie an den Ausgang

end DATENFLUSS;

Alternativ zum Datenflussmodell wird in Listing 12.2 ein Verhaltensmodell an­
gegeben, welches auf dem Datentyp std_logic basiert und bei dem der irregulä­
re Zustand mit ’U’ (undefiniert) modelliert wird. Dieses Modell implementiert die
in Bild 12.5 dargestellte kombinatorische Schleife, indem sich das Ausgangssignal
Q_TEMP des Prozesses in der Sensitivity-Liste des Prozesses befindet.

Listing 12.2: VHDL-Verhaltensmodell für das Basis-RS-Latch

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

entity RSLATCHX is

port( R, S : in std_logic; -- Setzen/Ruecksetzen

Q, NQ: out std_logic);

end RSLATCHX;

architecture VERHALTEN of RSLATCHX is

signal Q_TEMP: std_logic;

begin

process(R, S, Q_TEMP)

begin

if (S='1' and R='0') then Q_TEMP <= '1' after 10 ns; --Setzen

elsif (S='0' and R='1') then Q_TEMP <= '0' after 10 ns; --Rücksetzen

elsif (S='0' and R='0') then Q_TEMP <= Q_TEMP after 10 ns;--Speichern

else Q_TEMP <= 'U'; --Irregulär

end if;
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end process;

Q <= Q_TEMP;

NQ <= not Q_TEMP;

end VERHALTEN;

Für dieses Modell zeigt Listing 12.3 eine Testbench, die aus drei Elementen besteht:
– einem Stimulusprozess, der die Eingangssignale in dem zeitlichen Ablauf defi­

niert, wie er in Bild 12.3 dargestellt ist,
– der Instanziierung der RS-Latch-Komponente unter dem Namen DUT (engl. De­

vice Under Test),
– einem Monitorprozess, der für den Fall, dass die Ausgangssignale nicht komple­

mentär zueinander sind, eine Warnung des Simulators ausgibt.

Listing 12.3: VHDL-Testbench zur Modellierung des RS-Latches

-- Testbench fuer RS-Latch

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

entity RSLATCHX_TB is

end RSLATCHX_TB;

architecture VERHALTEN of RSLATCHX_TB is

signal R, S, Q, NQ : std_logic;

component RSLATCHX is

port( R, S : in std_logic; -- Setzen/Ruecksetzen

Q, NQ: out std_logic); -- Ausgaenge

end component;

begin

STIMULI: process -- Teststimuli

begin

R <='0'; S <= '1'; wait for 100 ns; -- Setzen

R <='0'; S <= '0'; wait for 100 ns; -- Speichern

R <='1'; S <= '0'; wait for 100 ns; -- Löschen

R <='0'; S <= '0'; wait for 100 ns; -- Speichern

R <='1'; S <= '1'; wait for 100 ns; -- Irregulär

R <='0'; S <= '0'; wait for 100 ns; -- Speichern

end process STIMULI;

DUT: RSLATCHX

port map(R, S, Q, NQ); -- Device under Test

MONITOR: process(Q, NQ)
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begin

assert (Q /= NQ)

report "Fehler␣bei␣RS-Latch␣Ansteuerung:␣Q␣=␣NQ";

end process MONITOR;

end VERHALTEN;

12.2.2 Taktzustandsgesteuertes RS-Latch

In dem in Bild 12.7 dargestellten RS-Latch aus NAND-Gattern existiert ein zusätzli­
cher Eingang C, mit dem ein Takt vorgegeben werden kann. Durch eine Torschaltung
(engl. gate circuit) aus zwei vorgeschalteten NAND-Gattern werden die beiden inter­
nen, L-aktiven Setz- bzw. Rücksetzsignale SI bzw. RI nur dann denWert 0 annehmen,
wenn zeitgleich zu den externen Signalen S = 1 bzw. R = 1 auch das Taktsignal C = 1
ist.

Bild 12.7: Struktur a) und Schaltsymbol b) des taktzustandsgesteuerten RS-Latches

Tab. 12.3:Wahrheits- bzw. Folgezustandstabelle für das taktzustandsgesteuerte RS-Latch

C S R Q SI RI Q Q+ Bedeutung

0 X X 0 1 1 0 0 Speichern / Takttor
geschlossen0 X X 1 1 1 1 1

1 0 0 0 1 1 0 0 Speichern / Takttor
geöffnet1 0 0 1 1 1 1 1

1 1 0 X 0 1 X 1 Setzen
1 0 1 X 1 0 X 0 Löschen
1 1 1 X 0 0 X U Irregulär

Tabelle 12.3 lässt sich entnehmen, dass sich bei geschlossenem Takttor (C = 0) das
Ausgangssignal nicht ändert. Bei geöffnetem Takttor (C = 1) werden die internen Si­
gnale hingegen so gesetzt, dass sich die Kreuzkopplung der NAND-Gatter so verhält
wie ein RS-Latch mit den L-aktiven Eingängen SI und RI.
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Die Tatsache, dass die Steuerfunktion der R- und S-Eingänge vom Taktsignal ab­
hängig ist, wird durch das standardisierte Schaltungssymbol in Bild 12.7b verdeut­
licht. In der Abhängigkeitsnotation [42] wird u. a. definiert:
– Voneinander abhängige Anschlüsse, also Ein- oder Ausgänge werden mit Buch­

staben und Kennzahlenmarkiert, wobei die Buchstaben die Art der Abhängigkeit
und die Kennzahlen die Zuordnung beschreiben [3].

– Kennzahlen, die sich hinter Buchstaben befinden, sind steuernde Signale. Die
Kennzahlen werden üblicherweise aufsteigend durchnummeriert.

– Wenn sich Kennzahlen vor Buchstaben befinden, werden die entsprechenden Si­
gnale durch das Signal gesteuert, welches diese Ziffer trägt.

– Der Buchstabe C bedeutet „erlaubt Aktion“.
– Der Buchstabe S bedeutet „Setzen“ und R bedeutet „Rücksetzen“.

Somit besagt in Bild 12.7b die Kombination der Symbole C1 und 1R, dass das Signal
am Eingang R nur dann die Aktion „Rücksetzen“ ausführt, wenn das (Takt)signal am
Eingang C gesetzt ist. Entsprechendes gilt für das Setzsignal S. Weitere Hinweise zur
Verwendung der Abhängigkeitsnotation finden sich in Kapitel 15.2.1.

In dem in Listing 12.4 dargestellten Prozess wird das Verhalten des taktzustands­
gesteuerten RS-Latches mit dem Datentyp std_logicmodelliert. Charakteristisch für
das Speicherverhalten des Latches ist, dass das Taktsignal C in einer übergeordneten
if-Anweisung abgefragt wird und nur das Verhalten im then-Zweigbeschriebenwird,
ein else-Zweig existiert hingegen nicht (unvollständige if-Anweisung). Der VHDL-
Standard [13] sieht in diesemFall als Simulationssemantik ein speicherndesVerhalten
vor und durch die Synthesesemantik wird ein D-Latch (vgl. Kapitel 12.3) instanziiert.

Listing 12.4: VHDL-Prozess zur Verhaltensmodellierung eines taktzustandsgesteuerten RS-Latches

RS: process(C, R, S, Q)

begin

if C = '1' then

if (S='1' and R='0') then Q <= '1' after 10 ns; --Setzen

elsif (S='0' and R='1') then Q <= '0' after 10 ns; --Ruecksetzen

elsif (S='0' and R='0') then Q <= Q after 10 ns; --Speichern

else Q <= 'U' after 10 ns; --Irregulaer

end if;

end if;

end process RS;

Der in Bild 12.8 dargestellten Simulation des taktzustandsgesteuerten RS-Latches ist
zu entnehmen, dass bei t = 0 trotz S = 1 dasAusgangssignal zunächst den std_logic-
Wert U (gestrichelte Linie) annimmt, bis bei t = 50ns das Takttor geöffnet ist. Ursache
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Bild 12.8: Zeitverhalten des taktzustandsgesteuerten RS-Latches, undefinierte Zustände sind gestri­
chelt dargestellt

dafür ist die Initialisierung von Signalen vom Typ std_logic im Simulator, die bis zur
ersten Signalzuweisung genau diesenWert vorsieht. Für den Fall R = S = 1 (zwischen
450ns und 500 ns) wird bei geöffnetem Takttor derWert U hingegen durch das Verhal­
tensmodell in Listing 12.4 zugewiesen. Dieser Zustand wird nur dann verlassen, wenn
bei geöffnetem Takttor entweder die Setz- oder die Rücksetzbedingung erfüllt ist.

12.3 Das D-Latch (Data-Latch)

Ein Datenspeicher soll dazu dienen, in einer Schaltung Signale möglichst für die ge­
samte Periodendauer eines Taktes CLK konstant zu halten. Die nachfolgende Diskus­
sion zeigt, dass diese Anforderung mit einem D-Latch nur eingeschränkt erfüllt wer­
den kann, weswegen anstatt von D-Latches weitaus überwiegend D-Flipflops einge­
setzt werden.

Ausgangspunkt der Diskussion ist das in Bild 12.9a dargestellte innere taktzu­
standsgesteuerte RS-Latch, bei dem der irreguläre Zustand dadurch überwunden
wird, dass die Eingänge mit D = S = R angesteuert werden. Dadurch ist es möglich,
die am D-Eingang anliegenden Datenbits zu speichern. Die Abhängigkeit vom Takt­
signal CLK wird im Schaltsymbol Bild 12.9b wieder durch die Abhängigkeitsnotation
verdeutlicht.

Bild 12.9: Struktur a) und Schaltsymbol b) des D-Latches
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Bild 12.10: Zeitverhalten des D-Latches

Das Zeitverhalten des D-Latches wird in Bild 12.10 durch vier Phasen charakteri­
siert, die auch der Folgezustandstabelle Tabelle 12.4a zu entnehmen sind:
– Phasen 1 und 3: Während CLK = 1 wird der Wert des Dateneingangs übernommen

(s. die Wirkungspfeile in Bild 12.10).
– Phasen 2 und 4: Während CLK = 0 ist das Eingangstor geschlossen und der Wert

des D-Latches bleibt unverändert.

Tab. 12.4: Folgezustandstabelle a), Arbeitstabelle b) sowie Synthesetabelle c) für das D-Latch. In den
Tabellen b) und c) wird CLK = 1 angenommen

a) CLK D Q Q+

0 X 0 0
0 X 1 1
1 0 X 0
1 1 X 1

b) D Q Q+

0 0 0
0 1 0
1 0 1
1 1 1

c) Q Q+ D
0 0 0
0 1 1
1 0 0
1 1 1

Der Folgezustandstabelle (Tabelle 12.4a) ist nachErsetzender Don’t-Care-Werte anden
Eingängen durch KV-Minimierung die charakteristische Gleichung des D-Latches zu
entnehmen:

Q+ = (D ∧ CLK) ∨ (Q ∧ CLK) (12.2)

Charakteristisch und nachteilig für das Verhalten des D-Latches ist sein transparentes Verhalten
für CLK = 1, bei dem das Eingangssignal mit geringer Verzögerung an den Ausgang weitergereicht
wird. Am Eingang vorhandene Hazards werden also an den Ausgang durchgereicht.

Das transparente Verhalten wird in Bild 12.10 durch die Phase b) verdeutlicht: Jede
Änderung des Eingangssignals D zeigt sich nach kurzer Verzögerung am Ausgang Q.
Während der Phase a) ist das Takttor hingegen geschlossen und die Hazards tauchen
am Ausgang nicht auf. Wenn das D-Latch als Speicher mit definierter Zykluszeit ar­
beiten soll, so muss der Entwickler dafür sorgen, dass während des transparenten Zu­
stands keine weiteren Signaländerungen am Eingang erfolgen.

Charakteristisch für das in Listing 12.5 angegebene Verhaltensmodell ist die un­
vollständige if-Anweisung ohne else-Zweig, die gemäß der VHDL-Syntheseseman­
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tik [12] ein D-Latch erzeugt. Um das transparente Verhalten modellieren zu können,
müssen sich genau wie bei der kombinatorischen Logik alle Signale von if-Anwei­
sungen sowie solche, die auf der rechten Seite von Signalzuweisungen stehen, in der
Sensitivity-Liste des Prozesses befinden. Im Vergleich zur Modellierung kombinatori­
scher Logik besteht der Unterschied also ausschließlich in dem fehlenden else-Zweig.
Genau darin besteht auch das in der Praxis leider nicht seltene Problem, dass durch
„Vergessen“ eines else-Zweiges versehentlich anstatt einer kombinatorischen Logik
eine Speicherlogik mit D-Latch erzeugt wird.

Listing 12.5: VHDL-Modell des D-Latches

entity DLATCH is

port( CLK, D : in bit;

Q: out bit);

end DLATCH;

architecture VERHALTEN of DLATCH is

begin

process(CLK, D)

begin

if CLK ='1' then

Q <= D after 5 ns; --Daten übernehmen

end if;

end process;

end VERHALTEN;

In VHDL wird ein Signal oder eine Variable dann zum D-Latch synthetisiert, wenn dem Signal bzw.
der Variablen in einer if-Anweisung nicht in allen möglichen Verzweigungen ein Wert zugewiesen
wird. Um sicher zu sein, dass ein Latch nicht versehentlich erzeugt wird, sollte allen Ausgangssi­
gnalen bzw. Variablen eines kombinatorischen Prozesses vor der ersten if-Verzweigung ein De­
faultwert zugewiesen werden.
Ein D-Latch wird auch synthetisiert, wenn Variable zuerst verwendet werden, bevor sie eine Wert­
zuweisung erfahren.

12.4 D-Flipflops

D-Latches sind als Speicherelement in sequenziellen Schaltungen nicht zu empfeh­
len, da die Transparenzder Latches zu einemunerwarteten Verhalten und schwerwie­
genden Fehlern beim Schaltverhalten führen kann. Seit vielen Jahren werden daher
überwiegend flankengesteuerte Speicherelemente (Flipflops) verwendet. Aus diesem
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Grunde wurde das prinzipielle Verhalten von D-Flipflops in diesem Lehrbuch auch
bereits in Kapitel 2.4.2 eingeführt.

D-Flipflops haben den Vorteil, dass das Takttor nur während eines kurzen Ent­
scheidungsintervalls nahe der aktiven Flanke geöffnet ist. Kurzzeitige Störungen am
Dateneingang müssen also nur während des Entscheidungsintervalls vermieden wer­
den.DasPrinzipder Flankensteuerung lässt sichverstehen,wennmansich einD-Flip­
flop aus zwei in Reihe geschalteten D-Latches vorstellt (vgl. Bild 12.11a), von denen
das erste durch einen L-aktiven CLK-Pegel gesteuert wird und das zweite durch einen
H-aktiven CLK-Pegel. Charakteristisch für die Flankensteuerung ist im Schaltsymbol
Bild 12.11b das Dreieck am Takteingang, mit dem eine Taktflankenabhängigkeit ge­
kennzeichnet wird.

Bild 12.11: Aufbau eines D-Flipflops aus zwei D-Latches a) und Schaltsymbol b)

Listing 12.6: Strukturmodell eines flankengesteuerten D-Flipflops, welches aus zwei D-Latches be­
steht

entity DFF_2_LATCH is

port( CLK, D : in bit;

Q: out bit);

end DFF_2_LATCH ;

architecture STRUKTUR of DFF_2_LATCH is

signal INVCLK, QTEMP: bit; -- Koppelsignale

begin

INVCLK <= not CLK; -- invertierter Takt

DLATCH1: entity work.DLATCH port map(INVCLK, D, QTEMP);

-- transparent bei CLK = 0

DLATCH2: entity work.DLATCH port map(CLK, QTEMP, Q);

-- transparent bei CLK = 1

end STRUKTUR;

Die Schaltung des D-Flipflops aus Bild 12.11a ist im Listing 12.6 als VHDL-Strukturmo­
dell dargestellt. Die beiden D-Latches werden darin als Komponenten der entity aus
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Listing 12.5 instanziiert. Die Torschaltung des ersten D-Latches wird mit dem inver­
tierten Takt INVCLK und die des zweiten direkt durch den Takt CLK geöffnet. Dies hat
die folgende Wirkung (vgl. Bild 12.12):
– In der L-Phase des Taktes wird der Signalwert des D-Eingangs in das Signal

QTEMP übernommen und über das Ende dieser Taktphase hinaus gespeichert.
– AmAnfang derH-Phase des Taktes wird der letzte Signalwert vonQTEMP, also der

gerade vor der steigenden Flanke gültige Wert in das Signal Q übernommen und
dort für eine komplette Taktphase gespeichert.

Die Wirkungspfeile in Bild 12.12 zeigen, dass bei einemD-Flipflop das Eingangssignal nur während
der aktiven (hier steigenden) Taktflanke ausgewertet werden muss.

Änderungen des Eingangssignals außerhalb des Flankenbereichs haben keine Wir­
kung auf den Ausgang des D-Flipflops, sondern höchstens auf das interne QTEMP-
Signal.

Bild 12.12: Zeitverhalten eines D-Flipflops

Das in Listing 12.6 dargestellte D-Flipflop-Modell ist jedoch nicht kompatibel mit dem
in [12] definierten VHDL-Standard für die Verhaltenssynthese. Eine der in [12] dar­
gestellten Varianten zur synthesegerechten Modellierung von D-Flipflops erfordert
zur Beschreibung der aktiven Signalflanke die Verwendung des Signalattributs event
im Zusammenhang mit dem Pegel nach der Signalflanke. So wird eine ansteigen­
de Flanke innerhalb eines getakteten Prozesses durch die Bedingung CLK=’1’ and

CLK’eventund eine abfallende Flanke durch CLK=’0’ and CLK’eventmodelliert (vgl.
Listing 12.7).

Während des Entscheidungsintervalls, welches sich aus der Setup-Zeit tS und der
Hold-Zeit tH zusammensetzt (vgl. Bild 12.13), dürfen sich die Daten am D-Eingang des
Flipflops nicht ändern. Andernfalls gerät das Flipflop in einen metastabilen Zustand
mit undefiniertem Pegel, der nach einer Erholungszeit tR (engl. recovery time) ent­
weder in den stabilen Signalwert 0 oder in den Wert 1 übergeht. Phänomenologisch
lässt sich dieses Verhalten durch die internen Laufzeiten innerhalb des D-Flipflops
wie folgt verstehen: Die endliche Laufzeit tpLH des Inverters innerhalb des D-Latches
aus Bild 12.9a kann dazu führen, dass nahe der ansteigenden Flanke, also im Zeit­
bereich, bei dem sich die Torschaltung der beiden NAND-Gatter öffnet, das interne
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Listing 12.7: Synthesegerechte Modellierung eines D-Flipflops

entity DFF is

port( CLK, D : in bit;

Q : out bit);

end DFF;

architecture VERHALTEN of DFF is

begin

P1: process(CLK)

begin

if CLK='1' and CLK'event then -- ansteigende Signalflanke

-- if CLK='0' and CLK'event then -- abfallende Signalflanke

Q <= D after 5 ns;

end if;

end process P1;

end VERHALTEN;

RS-Latch zunächst mit R = S = 1 in den irregulären Zustand gerät und nachfolgend
mit R = S = 0 ins Schwingen kommt. Die Dauer des Entscheidungsintervalls eines
D-Flipflops ist abhängig von der Herstellungstechnologie. TypischeWerte reichen von
einigen ns bis unter 10 ps in neueren Technologien [67].

Bild 12.13: Definition der Setup- und Hold-Zeiten tS bzw. tH eines D-Flipflops

Bei getakteten Schaltungen dürfen sich die synchronen Eingangssignale nicht während des Ent­
scheidungsintervalls nahe der aktiven Taktflanke ändern. Beim Entwurf von Testbencheswird da­
her empfohlen, alle Dateneingangssignale während der passiven Taktflanke (das ist meist die fal­
lende) zu ändern.

In der Praxis lässt sich die Problematik, dass ein externes Eingangssignal innerhalb
des Entscheidungsintervalls seinenWert ändert, nicht vermeiden. In Kapitel 17.3 wird
jedoch eine Schutzschaltung vorgestellt, mithilfe derer dieWahrscheinlichkeit für das
Auftreten von metastabilen Zuständen drastisch reduziert werden kann.
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Tipp: Viele Schaltungen, z. B. Synchronzähler (vgl. Kapitel 15) verwenden mehrere
D-Flipflops, die gemeinsam angesteuert werden und von denen eventuell gleichzei­
tig mehrere in den metastabilen Zustand gehen. In dieser Situation ist zu bedenken,
dass nicht alle Flipflops den gleichen Folgezustand annehmen, sondern die einzel­
nen Flipflops nach der Erholungszeit vielmehr individuell den Wert 0 oder 1 anneh­
men. Gray-Code-basierte Zähler sind in dieser Situation sicherer als Binärzähler, da
sich beimWechsel von einem in den nächsten Zustand immer nur ein Bit ändern kann
(vgl. Tabelle 9.3). ◼
In dem in Listing 12.8 angegebenen Verhaltensmodell eines D-Flipflops wird jede Ver­
letzung der Setup-Zeit durch eine assert-Anweisung auf der Simulationskonsole ge­
meldet. Für diesenZweckwirddasSignalattributquiet(<Delay>) verwendet,welches
hier sicherstellt, dass sich der Signalwert D während der als Parameter angegebenen
Zeit nicht ändert. Diese Zeit ist im VHDL-Code als generic-Parameter modelliert, so­
dass sich das Modell leicht mit unterschiedlichen Setup-Zeiten instanziieren lässt.

Listing 12.8: Verhaltensmodell eines D-Flipflops, bei dem die Setup-Time überprüft wird

entity DFF_CHECK is

generic(TS:time := 5 ns);

port( CLK, D : in bit;

Q : out bit);

end DFF_CHECK;

architecture VERHALTEN of DFF_CHECK is

begin

P1: process(CLK)

begin

if CLK='1' and CLK'event then -- ansteigende Signalflanke

-- synthesis off

assert D'quiet(TS) report "DFF␣Setup␣Time␣Fehler";

-- synthesis on

Q <= D after 10 ns;

end if;

end process P1;

end VERHALTEN;

Da das Signalattribut quiet nicht synthesefähig ist, werden im Quellcode sogenann­
te Pragmas verwendet. Dies sind spezielle Kommentare, die von einigen Program­
men zur Funktionssteuerung verwendet werden. Der Simulator interpretiert z. B.
die Pragmas --synthesis off bzw. --synthesis on als Kommentar, das Synthe­
sewerkzeug von Vivado nutzt diese hingegen, um die Syntaxanalyse des Quellcodes
für den so markierten Bereich zu unterbrechen. Auf diese Weise kann ein VHDL-
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Modell erstellt werden, welches an einer oder mehreren Stellen nichtsynthesefähi­
gen Quellcode enthält.

Für ein Stimulusmodell, welches bei t = 150ns eine ansteigende Flanke und bei
t = 147ns einen Wechsel des Eingangssignals D vorsieht, gibt der Simulator für das
Modell in Listing 12.8 die folgende Warnmeldung aus:

# ** Error: DFF Setup Time Fehler

# Time: 150 ns Iteration: 0 Instance: /dff_check

Bei allen getakteten Bauelementen der Digitaltechnik ist die Verzögerungszeit vom
Takt zum Ausgang tpLH bzw. tpHL mit einigen Nanosekunden deutlich größer als die
Hold-Zeit tH. Diese konstruktiv bedingte Eigenschaft ist die Voraussetzung für eine
korrekte Funktion getakteter Schaltungen. Am Beispiel der in Bild 12.14 dargestellten
Registerschaltung erkennt man, dass die drei in Reihe geschalteten D-Flipflops mit
den Ausgängen Q0, Q1 und Q2 das bei t = 100ns eingelesene D-Signal mit jeder stei­
genden Taktflanke um eine Stufe weiterleiten (Schieberegister vgl. Kapitel 16). Wäre
tpLH ≤ tH, so würde es zu einem Fehlverhalten durch Hold-Zeit-Verletzungen in der
zweiten und dritten Flipflop-Stufe kommen.

Bild 12.14: Schieberegisterschaltung bestehend aus drei D-Flipflops

Varianten von D-Flipflops
Das in Listing 12.7 angegebene D-Flipflop wird in dieser einfachen Form eher selten
verwendet. Insbesondere hat es den Nachteil, dass der Zustand des D-Flipflops bei
t = 0 nicht definiert ist³. In der Praxis haben D-Flipflops eine oder mehrere der folgen­
den Zusatzfunktionen:

3 Dies ist in den Simulationen mit dem Datentyp bit nicht zu erkennen da alle Signale dieses Daten­
typs beim Start der Simulation automatisch mit 0 initialisiert werden.
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– einen asynchronen Reset- oder Preset-Eingang, der dafür sorgt, dass das Aus­
gangssignal sofort (asynchron) auf 0 (Reset) bzw. 1 (Preset) geht.

– Einen Freigabeeingang (engl. Clock Enable, CE), mit dem das Einlesen des Daten­
signals trotz aktiver Taktflanke verhindert werden kann, wenn CE nicht zuvor auf
1 gesetzt wurde.

– Einen synchronenReset- oder Preset-Eingang. Damitwird erreicht, dass die Reset-
bzw. Preset-Funktion erst bei der aktiven Taktflanke erfolgt, wenn zuvor dasReset-
bzw. Preset-Steuersignal gesetzt wurde.

Die beiden letzten Funktionen werden als synchron bezeichnet, da sie ihre Wirkung
erst nach der aktiven Taktflanke entfalten. Die zugehörigen Steuersignale werden da­
her als Vorbereitungssignale bezeichnet. Nachfolgend sollen exemplarisch zwei Flip­
flops vorgestellt werden:
– Das Symbol a) in Bild 12.15 entspricht einem D-Flipflop mit asynchronem Reset

und Freigabeeingang, dessen aktive Flanke die steigende ist. Das Ausgangssignal
ist QR.

– Das Symbol b) in Bild 12.15 ist ein D-Flipflop mit synchronem Preset- und Freiga­
beeingang, welches bei fallender Flanke operiert. Das Ausgangssignal ist QF.

Bild 12.15: Schaltungssymbole von D-Flipflop-Varianten

Bild 12.16 zeigt das Verhalten der beiden Flipflops. Die darin dargestellten Übergänge
1. bis 6. lassen sich wie folgt erläutern:
– 1.: Bei steigender Flanke des Taktsignals CLKwird das zu diesemZeitpunkt gültige

Eingangssignal D = 1 nach QR übernommen.
– 2.: Bei fallender Flanke wird D = 1 nach QF übernommen.
– 3.: Bei t = 180ns wirkt der asynchrone ARESET, sodass QR = 0 wird.
– 4. und 6.: Während dieser steigenden bzw. fallenden Flanke ist ENABLE = 0, so­

dass die Taktflanken keine Wirkung entfalten.
– 5.: Synchrones Setzen von QF, der Wert von D ist unerheblich.

Zur Herleitung der VHDL-Codes für die beiden Flipflops aus Bild 12.15 sollen die in
Bild 12.17 dargestellten Flussdiagrammeverwendet werden, die die in Bild 12.16 darge­
stellte Funktion der Flipflops mit korrekter Reihenfolge der Signalabfragen abbilden:
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Bild 12.16: Simulation der Flipflop-Varianten aus Bild 12.15. Die durchgezogenen Linien kennzeich­
nen die Wirkung der Eingangssignalwechsel, die eine Änderung der Ausgangssignale hervorrufen.
Die gestrichelt gezeichnetenWirkungspfeile haben keinen Wechsel der Ausgangssignale zur Folge,
da die Clock Enable-Signale der Flipflops nicht freigegeben sind. Die Übergänge 1. bis 6. werden im
Text erläutert

Bild 12.17: Flussdiagramme zur Herleitung des VHDL-Codes für die in Bild 12.15 dargestellten Flip­
flops a) und b), die in Listing 12.9 als Prozesse R_EDGE und F_EDGE modelliert werden

– In dem R_EDGE-Prozess muss der asynchrone Reset ARESET vor der Taktflan­
ke abgefragt werden, da ein asynchroner Reset das Ausgangssignal QR auch oh­
ne Taktflanke löschen soll. Weil das Vorbereitungssignal ENABLE eine taktsyn­
chrone Wirkung entfaltet, darf es erst nach der steigenden Taktflanke abgefragt
werden. Da nur Signalwechsel von ARESET und CLK eine Änderung von QF be­
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wirken, müssen sich auch nur diese beiden Signale in der Sensitivity-Liste des
R_EDGE-Prozesses befinden (vgl. Listing 12.9).

– IndemF_EDGE-Prozesswirkt dasSPRESET-Signal synchron,wasander 1P-Abhän­
gigkeit imSchaltungssymbol erkennbar ist. DasAusgangssignalQFkannsichalso
nur nach einer fallenden Flanke des Signal CLK ändern, womit sich nur dieses
Signal in der Sensitivity-Liste befinden muss. Nach Abfrage des Taktes domi­
niert das synchrone Setzverhalten, sodass zunächst das SPRESET-Signal geprüft
werden muss, bevor das Clock-Enable-Signal geprüft wird (vgl. Listing 12.9).

Listing 12.9: VHDL-Modelle verschiedener Flipflop-Varianten

entity DFLIPFLOPS is

port( CLK, D, ARESET, SPRESET, ENABLE : in bit;

QR, QF: out bit); -- Zwei Flipflop-Typen

end DFLIPFLOPS;

architecture VERHALTEN of DFLIPFLOPS is

begin

R_EDGE: process(CLK, ARESET) -- 1. FF-Variante

begin

if ARESET='1' then QR <= '0' after 10 ns; -- asynchroner Reset

elsif (CLK='1' and CLK'event) then -- steigende Flanke

if ENABLE = '1' then QR <= D after 10 ns; -- Freigabe

end if;

end if;

end process R_EDGE;

F_EDGE: process(CLK) -- 2. FF-Variante

begin

if (CLK='0' and CLK'event) then --fallende Flanke

if SPRESET='1' then QF <= '1' after 10 ns;--synchroner Preset

elsif ENABLE = '1' then QF <= D after 10 ns;--Freigabe

end if;

end if;

end process F_EDGE;

end VERHALTEN;

DemListing 12.9 können einige der folgendenVHDL-Modellierungsrichtlinien [12] ent­
nommen werden, welche garantieren, dass das simulierte Verhalten einer sequenzi­
ellen Schaltung dem Syntheseergebnis entspricht:
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– Getaktete Schaltungselemente werden durch Prozesse modelliert. In der Sensitiv­
ity-Liste müssen sich das Taktsignal sowie alle eventuell vorhandenen asynchro­
nen Steuersignale befinden.

– Durch die Klammer elsif CLK=’0’|’1’ and CLK’event . . . end if wird ein
taktsynchroner Rahmen definiert.

– Alle Signale, denen im taktsynchronen Rahmen ein Wert zugewiesen wird, wer­
den zu Flipflops bzw. Registern (das sind mehrere parallel geschaltete Flipflops)
synthetisiert.

– Eventuell vorhandene asynchrone Steuersignale (hier ARESET) müssen vor der
Taktflankenabfrage abgefragt werden.

– Signalen oder Variablen, denen in einem taktsynchronen Rahmen ein Wert zuge­
wiesen wurde, darf nachträglich kein Signalwert mehr zugewiesen werden. Dies
impliziert, dass die if-Anweisung des getakteten Rahmens die letzte innerhalb
des Prozesses sein muss.

– Variable werden herausoptimiert oder als kombinatorische Logik synthetisiert,
wenn sichergestellt ist, dass ihnen innerhalb des taktsynchronen Rahmens auf
allen PfadendurchdenProzess einWert zugewiesenwird, bevor dieVariable gele­
sen oder imBedingungsausdruck einer case- oder if-Anweisung verwendet wird.
Andernfalls werden dafür ebenfalls Flipflops synthetisiert.

– Innerhalb des taktsynchronen Rahmens verwendete if-Anweisungen dürfen un­
vollständig modelliert sein, ohne dass dadurch ein D-Latch erzeugt wird.

Zur Vermeidung von Überraschungen bei der VHDL-Synthese wird dringend empfohlen, die in [12]
standardisierten Syntheserichtlinien einzuhalten, bzw. die in den Listings vorgestellten Flipflop-
Entwurfsmuster zu verwenden.

Tipp: Beim Einschalten der Versorgungsspannung von FPGAs und CPLDs werden al­
le Flipflops über das GSR (Global Set/Reset) -Netzwerk in einen definierten Zustand
gebracht. Für die Durchführung einer Verhaltenssimulation wird jedoch empfohlen,
die Flipflops über ein externes Resetsignal zu initialisieren. Die Frage, ob ein Flipflop
eher einen synchronen oder einen asynchronenReset verwenden sollte, wird in der Li­
teratur allerdings höchst widersprüchlich beantwortet. Eine Diskussion der Vor- und
Nachteile beider Methoden findet sich z. B. in [43]. Der zu verwendende Ansatz hängt
vom Design sowie der gewählten Technologie ab: Während in ASIC-Designs in der
Vergangenheit aus Platzgründen meist asynchrone Resets verwendet wurden, wird
für FPGA-Designs die Verwendung von synchronen Resets empfohlen, da dabei unter
bestimmten Voraussetzungen Hardwareressourcen eingespart werden können [44].

Bei Verwendung eines asynchronen Resets wird allerdings eine spezielle Reset­
synchronisation empfohlen, die dafür sorgt, dass beim Zurücknehmen des Resetsi­
gnals kein Flipflop in den metastabilen Zustand gerät (vgl. Kapitel 17.3.3). ◼
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Beispiel 12.2 (D-Flipflopsmit Freigabeeingang): Einige Schaltungsbibliotheken besit­
zen keine D-Flipflops mit Freigabeeingang. In diesem Fall ist dessen Funktion durch
einen vorgeschalteten Multiplexer nachzubilden, der für den Fall, dass das Flipflop
nicht freigegeben ist, den Ausgang Q erneut auf den Eingang legt (vgl. Bild 12.18). Dies
wird durch die folgende Folgezustandslogik realisiert:

Q+ = (D ∧ EN) ∨ (Q ∧ EN)

Bild 12.18: Innere Struktur eines D-Flipflops mit Freigabeeingang ◼

Beispiel 12.3 (Scan-Flipflops): ZumTestenvon sequenziellenDigitalschaltungenwird
häufig die Boundary-Scan-Methode eingesetzt, bei der spezielle Scan-Flipflops zum
Einsatz kommen. Die innere Struktur sowie das Schaltsymbol dieser Flipflops zeigt
Bild 12.19. Darin ist ähnlich wie beim Flipflop mit Freigabeeingang ein vor das D-Flip­
flop geschalteter Multiplexer zu erkennen, der im Testbetrieb, in dem das TE-Signal
(engl. Test Enable) 1 ist, den Test-Eingang TI durchschaltet und für den Normalbetrieb
mit TE = 0 den normalenDateneingang D. In der Schreibweise der Abhängigkeitsnota­
tion (vgl. Kapitel 15.2.1) besitzt das Flipflop zwei Betriebsarten (Modi) M1 und M2, die
extern vom gleichen Signal TE gesteuert werden. In der Betriebsart 1 wird D taktsyn­
chron eingelesen (1,3D) und in der Betriebsart 2 wird TI taktsynchron übernommen
(2,3D).

Bild 12.19: Struktur a) und Schaltsymbol b) eines Scan-Flipflops
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Bild 12.20: Scan-Kette mit vier Scan-Flipflops

Alle in der zu testenden Schaltung vorhandenen Scan-Flipflops werden im Test­
modus in Form einer Schiebregisterkette (vgl. Kapitel 16) so verdrahtet, dass der Flip­
flop-Ausgang auf den Testeingang des nachfolgenden Scan-Flipflops gelegt wird (vgl.
Bild 12.20). Der Testeingang TI wird auf den Eingang des ersten Scan-Flipflops gelegt
und ein gemeinsames Test-Enable-Signal TE so verdrahtet, dass alle Scan-Flipflops
gemeinsam in den Testmodus geschaltet werden können.

Auf dieseWeise besteht dieMöglichkeit, die Flipflop-Kette imTestmodus über vier
Taktemit einemüber TE seriell eingespeisten, beliebigen Testmuster zu ladenund das
Verhalten der an den Q-Ausgängen angeschlossenen kombinatorischen Logik zu un­
tersuchen. Der für den Boundary-Scan-Test erforderliche zusätzliche Verdrahtungs­
aufwand ist vergleichsweise gering. ◼
Aufgabe 12.1: Entwerfen Sie ein VHDL-Verhaltensmodell für das in Bild 12.19 darge­
stellte Scan-Flipflop und verifizieren Sie die korrekte Funktion durch eine geeignete
VHDL-Testbench. Instanziieren Sie nachfolgend vier dieser Scan-Flipflops, so wie in
Bild 12.20 gezeigt. Schließen Sie andieAusgängeQ(3:0) den 7-Segment-Codeumsetzer
aus Beispiel 11.2 an und verifizieren Sie die korrekte Funktion der Schaltung, indem
Sie in einer Testbench fünf Tests nacheinander ausführen. Als Testmuster sollen die
Binärzahläquivalente der Zahlen 1 bis 5 in serieller Form vorgeladen werden. ◼

12.5 JK-Flipflop

Die Arbeitstabelle eines taktflankengesteuerten JK-Flipflops zeigt Tabelle 12.5:
– Für statische Pegel 0 und 1 des Taktsignals behält das JK-Flipflop unabhängig von

den Steuersignalen J und K seinen alten Wert bei.
– Bei steigender Flanke hat das JK-Flipflop eine ähnliche Funktion wie ein RS-Flip­

flop (J entspricht S und K entspricht R). Im Unterschied zum RS-Flipflop gibt es
jedoch keinen irregulären Zustand, sondern der Ausgang des JK-Flipflops wech­
selt seinen Zustand für J = K = 1.
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Aus den letzten 4 Zeilen, die das taktflankenabhängige Verhalten beschreiben,
lässt sich die vollständige Arbeitstabellemit den Eingangssignalen J, K undQ her­
leiten. Aus der KV-Minimierung erhältmandie in Tabelle 12.5 angegebene charak­
teristische Gleichung des JK-Flipflops.

Tab. 12.5: Arbeitstabelle, KV-Diagramm und charakteristische Gleichung eines taktsynchronen JK-
Flipflops

CLK J K Q+

0 X X Q
1 X X Q

↰ ¬ 0 0 Q

↰ ¬ 0 1 0

↰ ¬ 1 0 1

↰ ¬ 1 1 Q

Q :
Q

K
K

J JJ

1
1

Q
11

+

0
0 0 0

Q+ = (J ∧ Q) ∨ (K ∧ Q)

Die in der Arbeitstabelle spezifizierte Funktion lässt sich demnach mit der in Bild
12.21a dargestellten Struktur erreichen, die vor dem Eingang eines D-Flipflops ein Vor­
schaltnetz besitzt, in das neben den J- und K-Eingängen die beiden Flipflop-Ausgänge
zurückgeführt werden.

Bild 12.21: Innerer Aufbaumit D-Flipflop a) und Schaltsymbol b) eines taktsynchronen JK-Flipflops

Aufgabe 12.2: Entwerfen Sie a) ein Datenflussmodell und b) ein Verhaltensmodell für
das in Bild 12.21 dargestellte JK-Flipflop. Verifizieren Sie jeweils die korrekte Funktion
durch eine geeignete VHDL-Testbench. ◼
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12.6 T-Flipflop

Mit T-Flipflops (von engl. toggeln = wechseln) können beim Entwurf von Zählern im
Vergleich zur Verwendung von D-Flipflops häufig Hardwareressourcen eingespart
werden (vgl. Kapitel 15.2).

Beimflankengesteuerten T-Flipflop lässt sichmit demVorbereitungssignal T steu­
ern, ob dasAusgangssignal taktsynchron invertiert werden soll (T = 1) oder nicht (vgl.
Tabelle 12.6).

Tab. 12.6: Arbeitstabelle und charakteristische Gleichung eines taktsynchronen T-Flipflops

CLK T Q+

0 X Q
1 X Q

↰ ¬ 0 Q

↰ ¬ 1 Q

Q+ = (Q ∧ T) ∨ (Q ∧ T)

bzw.

Q+ = Q für T = 1

Bild 12.22a und Bild 12.22b zeigen, dass sich ein T-Flipflop entweder aus einem JK-
Flipflop ableiten lässt (wenn J = K = T gesetzt wird) oder aber aus einem D-Flipflop,
bei demder invertierte Ausgang auf denD-Eingang und das T-Vorbereitungssignal auf
den Clock-Enable-Eingang geführt werden. In Listing 12.10 wird dasVerhaltensmodell
eines T-Flipflops mit asynchronemReset angegeben. Darin ist erneut hervorzuheben,
dass das Vorbereitungssignal T nicht zugleich mit der Taktflankenabfrage überprüft
werden darf, sondern dafür eine extra if-Anweisung erforderlich ist.

Bild 12.22: Aufbau eines T-Flipflops aus einem JK-Flipflop a), aus einem D-Flipflop b) und Schaltsym­
bol c)

Listing 12.10: Verhaltensmodell eines T-Flipflops mit asynchronem Reset

entity TFF is

port( CLK, RESET, T : in bit;

Q : out bit);

end TFF;

architecture VERHALTEN of TFF is

signal QTEMP: bit;
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begin

P1: process(CLK, RESET)

begin

if RESET = '1' then

QTEMP <= '0' after 5 ns;

elsif CLK='1' and CLK'event then

if T = '1' then

QTEMP <= not QTEMP after 5 ns;

end if;

end if;

end process P1;

Q <= QTEMP;

end VERHALTEN;

12.7 Zweispeicher-Flipflops

In der in Bild 12.23 dargestellten Schieberegisterkette werden nicht alle Flipflops zum
gleichen Zeitpunkt angesteuert. Vielmehr kommt es durch die Verdrahtung zu einem
Taktversatz (engl. clock skew) bei der Ansteuerung des letzten Flipflops. Wenn nun
der Taktversatz größer als die Verzögerungszeit tpLH bzw. tpHL des vorletzten D-Flip­
flops ist, so werden die aktuellen Eingangsdaten nicht erst nach drei Takten, sondern
bereits mit dem verzögerten zweiten Takt übernommen.

Bild 12.23: Schieberegisterkette, bei der nicht alle Register zum gleichen Zeitpunkt angesteuert
werden

In derartigen Situationen kann eine Registerkette aus zweiflankengesteuerten (Mas­
ter-Slave) D-FlipflopsAbhilfe schaffen, bei denen die Ausgabe umeine halbe Taktperi­
ode verzögert ist. Bild 12.24a entnimmtman, dass das Eingangssignal dieser Flipflops,
die auch als Zwischenspeicher-Flipflops bezeichnet werden, bei steigender Flanke in
den Master übernommen wird, aber erst bei fallender Flanke in den Slave. Beim Ein­
satz derartiger Flipflops kann die Taktverzögerung tSkew nun bis zu knapp einer hal­
ben Taktperiode betragen. Im Schaltsymbol Bild 12.24b erkennt man die Zweiflanken­
steuerung an dem Symbol ¬ am Ausgang.
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Bild 12.24: Struktur a) und Schaltsymbol b) eines Master-Slave-D-Flipflops

Listing 12.11: VHDL-Modell eines Master-Slave-D-Flipflops

entity MS_DFF is

port( CLK, D : in bit;

Q : out bit);

end MS_DFF;

architecture VERHALTEN of MS_DFF is

signal TEMP: bit;

begin

MASTER: process(CLK)

begin

if CLK='1' and CLK'event then -- steigende Signalflanke

TEMP <= D;

end if;

end process P1;

SLAVE: process(CLK)

begin

if CLK='0' and CLK'event then -- fallende Signalflanke

Q <= TEMP after 5 ns;

end if;

end process P2;

end VERHALTEN;

Mit dem geltenden VHDL-Synthesestandard [12] ist es nicht möglich, in einem Pro­
zess zwei verschiedene Taktflanken zu definieren. Daher muss das in Listing 12.11 vor­
gestellte Zweispeicher-Flipflop mit zwei Prozessen modelliert werden, die auf unter­
schiedliche Signalflanken reagieren. Bild 12.25 ist durch die Wirkungspfeile zu ent­
nehmen, dass das Eingangssignal zwar bei steigender Flanke eingelesen wird, aber
erst nach der fallenden Flanke am Ausgang erscheint.
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Bild 12.25: Zeitverhalten des Master-Slave-D-Flipflops für zwei unterschiedlich lange Eingangsim­
pulse

12.8 RTL-Modellierung synchroner Schaltungen

Nach formaler Einführung der Flipflops lässt sich nun der bereits mehrfach verwen­
dete Begriff des Register-Transfer-Modells formal definieren, welches das bekannte
Fließbandprinzip (engl. pipelining) implementiert. Dieses in der Fertigungsindustrie
seit vielen Jahren implementierte Konzept führte bekanntermaßen zu einer signifi­
kanten Erhöhung der industriellen Produktivität. In der Digitaltechnik kann durch
Anwendung des Pipelinings die Arbeitsgeschwindigkeit bzw. Taktfrequenz sequen­
zieller Schaltungen erhöht werden.

Ein Register-Transfer-Modell (RTL) beschreibt eine synchrone Digitalschaltung mit dem Struktur­
ansatz, dass die Eingänge von D-Flipflops entweder Schaltungseingänge sind oder durch kombi­
natorische Logik angesteuert werden. Die Ausgänge der D-Flipflops sind entwederSchaltungsaus­
gänge oder sie werden in einer weiteren kombinatorischen Logikstufe verarbeitet. Durch Anwen­
dung dieses Pipelining-Prinzips lässt sich die komplette Schaltung in abwechselnd kombinatori­
sche und getaktete Bauelemente strukturieren.

Dazu zeigt Bild 12.26a eine Schaltung, bei der alle getakteten Bauelemente vom glei­
chen Takt Clk gespeist werden:
– k Eingangssignale werden an die D-Flipflop-Eingänge einer ersten Registerstufe

gelegt.
– Die k Ausgangssignale Q der ersten Registerstufe werden über einen kombinatori­

schen Logikblock mit l Ausgängen auf die Eingänge D einer zweiten Registerstufe
gelegt.

– Weitere Registerstufen sowie kombinatorische Logikblöcke an den Ein- und Aus­
gängen sind ebenfalls möglich.

Das Zeitverhalten der Signale zwischen den Registerstufen dieses Modells ist in
Bild 12.26b dargestellt:
– Durch interne Signalverzögerungen im programmierbaren Baustein (z. B. Takt­

signalverstärker in einem FPGA) erreicht das am FPGA-Eingang anliegende Takt­
signal Clk die einzelnen Flipflops zu unterschiedlichen Zeiten. Es existiert ein
Taktversatz, der in dem dargestellten Zeitdiagramm dazu führt, dass die erste
Flipflop-Stufe etwas später angesteuert wird als die zweite (tCLK_Src > tClk_Dest).
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Bild 12.26: a) Register-Transfer-Modell und b) Zeitbudget einer synchronen Digitalschaltung mit
zwei Registerstufen

– Definitionsgemäß ist für den hier gezeigten Fall der Taktversatz tSkew negativ [6].
Prinzipiell denkbar ist aber auch die Situation, dass die erste Flipflop-Stufe vor
der zweiten Stufe angesteuert wird. In diesem Fall wird tSkew positiv.

– Die Ausgangssignale der ersten Flipflop-Stufe werden nach der Flipflop-Verzöge­
rungszeit tpd bereitgestellt.

– Die kombinatorische Logik zwischen den beiden Flipflops benötigt zur Bearbei­
tung der Flipflop-Ausgangssignale der ersten Stufe die Zeit tKomb.

– Damit die kombinatorischen Ausgänge dieser Stufe während des nachfolgenden
Taktes durch die zweite Flipflop-Stufe verarbeitet werden können, müssen diese
um die Setup-Zeit tSU vor der zweiten steigenden Flanke des Clk-Signals zur Ver­
fügung stehen.
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– Auch ist sicherzustellen, dass die zweite Registerstufe die Signale der ersten Stufe
erst mit der nachfolgenden Flanke übernimmt. Eine derartige Situation könnte
z. B. entstehen, wenn der Clock-Skew der zweiten Registerstufe tClk_Dest zu groß
wäre.

Der Darstellung in Bild 12.26 lässt sich entnehmen, dass die Taktfrequenz noch et­
was erhöht werden kann, ohne das Schaltungsverhalten zu ändern. Die Schaltung be­
sitzt also eine Taktreserve > 0. Die maximale Taktfrequenz fmax, mit der die synchrone
Schaltung sicher zu betreiben ist, ergibt sich für den Grenzfall, dass keine Taktreserve
(engl. Slack) mehr besteht. In diesem Fall ist:

fmax = (−tSkew + tpd(FF) + tKomb + tSetup)–1 (12.3)

Für den Fall, dass sich rechnerisch eine negative Taktreserve ergibt, ist die Schaltung
hingegen nicht mehr funktionsfähig, denn eine negative Taktreserve bedeutet, dass
die nach der ersten Taktflanke in der kombinatorischen Logik erzeugten Eingangsda­
ten für das zweite Flipflop nicht rechtzeitig zur zweiten Flanke zur Verfügung stehen.
Damit wird das Pipelining-Prinzip verletzt.

Die Gl. 12.3 zeigt, dass der in Bild 12.26 dargestellte, negativ angenommene
Taktversatz die maximal mögliche Taktfrequenz verringert. Ein positiver Taktver­
satz vergrößert zwar die maximal mögliche Taktfrequenz birgt aber das Risiko eines
Schaltungsfehlverhaltens durch Übernahme falscher Flipflop-Eingangssignale (vgl.
Bild 12.23).

Die Verzögerungszeiten einer an den Ein- und Ausgängen möglicherweise vor­
handenen kombinatorischen Logik (vgl. Bild 2.7) sind für die Berechnung der maxi­
malen Taktfrequenz beim alleinigen Betrieb des programmierbaren Bausteins irrele­
vant, werden jedoch benötigt, wenn der Baustein synchronmit anderen taktgesteuer­
ten Bauteilen auf einer Platine zusammenarbeiten soll (vgl. Kapitel 13.3).

Tipp: Die meisten ASIC-, FPGA- und CPLD-Entwicklungswerkzeuge bieten die Mög­
lichkeit zur Bestimmung der maximalen Taktfrequenz durch eine statische Timing-
Analyse (vgl. Bild 2.8). Dabei wird die für die Implementierung vorgesehene Netzliste
mit allen Gatter- und Verdrahtungsverzögerungszeiten dahingehend analysiert, dass
analog zu Bild 12.26 die Länge (genauer: die Dauer) aller kombinatorischen Signal­
pfade der Schaltung zwischen je zwei Taktflanken ermittelt wird. Der Signalpfad, der
die längste Signalverzögerung aufweist, wird als kritischer Pfad bezeichnet. Dieser
bestimmt die maximale Taktfrequenz, mit der die Schaltung sicher betrieben werden
kann (vgl. Kapitel 13.2.3).

Zur Minimierung des internen Taktversatzes werden in ASICs und FPGAs die fol­
genden Maßnahmen getroffen:
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– Taktleitungen werden über spezielle Verdrahtungsressourcen möglichst symme­
trisch ausgeführt, sodass jedes Taktsignal bis zumTakteingang der Flipflopsmög­
lichst die gleicheLeitungslängedurchläuft. Dies führt zu sogenanntenH-Taktbäu­
men [20, 32].

– Die Taktverdrahtung wird über besonders niederohmige Leitungen mit besonde­
ren Takttreibern (Signalverstärkern) geführt [32]. ◼

12.9 Zusammenfassung

Wegen der großen Bedeutung von Speicherelementen beim Entwurf sequenzieller
Schaltungen sollen nachfolgend die wesentlichen Eigenschaften von Latches und
Flipflops noch einmal zusammengefasst werden:
– Die Ansteuerung von RS-Latches ist wegen des unbedingt zu vermeidenden irre­

gulären Zustands schwierig. RS-Latches werden daher meist nur zum Entprellen
von Schaltern verwendet.

– D-Latches sind wegen ihres transparenten Verhaltens als Speicherelemente in
sequenziellen Schaltungen weitaus fehleranfälliger als D-Flipflops⁴. D-Latches
tauchen bei der VHDL-Synthese durch semantische Fehler im VHDL-Code leider
meist ungewollt auf.

– Das Grundbauelement taktsynchroner Logik ist das D-Flipflop. Nur dafür gibt es
ein eigenesVHDL-Entwurfsmuster. Alle anderenFlipflop-Typenmüssendurch zu­
sätzlich zu modellierende Übergangslogik entweder als Datenfluss- oder Verhal­
tensmodell realisiert werden.

– Neben D-Flipflops kommen in modernen FPGA- und CPLD-Technologien nur
T-Flipflops zum Einsatz, da sich damit häufig schnellere Zähler (vgl. Kapitel 15)
entwerfen lassen.

– BeimVHDL-Entwurf von Latches undFlipflopsmüssen die inKapitel 12.3 und 12.4
angegebenen Syntheserichtlinienunbedingt eingehalten werden, umnicht durch
unerwartet auftauchende Bauelemente überrascht zu werden (vgl. dazu auch die
Zusammenfassung in Kapitel 20.3).

– Die Analyse des Zeitbudgets auf Register-Transfer-Ebene erlaubt es, diemaximale
Taktfrequenz zu bestimmen, mit der eine synchrone Digitalschaltung sicher be­
trieben werden kann. Für diesen Zweck erlauben diemeisten Entwurfswerkzeuge
eine statische Timing-Analyse).

4 In jüngerer Zeit werden D-Latches wieder an einigen Stellen verwendet, um Systeme mit mini­
maler Verlustleistung zu entwerfen. Die benötigten Zustandsautomaten (vgl. Kapitel 14) in diesen
Low-Power-Schaltungen arbeiten dabei asynchron. Der Entwurf asynchronerAutomaten ist allerdings
weitaus fehleranfälliger und daher nur erfahrenen Schaltungsentwicklern zu empfehlen.
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12.10 Vertiefende Aufgaben

Aufgabe 12.3: Beantworten Sie die folgenden Verständnisfragen:
a) Worin unterscheiden sich Latches und Flipflops?
b) Wie ist ein Basis-RS-Latch aufgebaut?
c) Was passiert, wenn Sie ein Basis-RS-Latch zuerst mit R = 1, S = 1 und danachmit

zeitgleichem Löschen beider Signale R und S ansteuern?
d) Wie lautet die charakteristische Gleichung des RS-Latches?
e) Welche Aussage trifft die Synthesetabelle und welche die Arbeitstabelle einer se­

quenziellen Schaltung?
f) Welchen grundsätzlichen Nachteil besitzen D-Latches hinsichtlich ihres Spei­

cherverhaltens im Vergleich zu D-Flipflops?
g) Durch welche VHDL-Semantik wird ein D-Latch synthetisiert?
h) Was kann man tun, um in VHDL nicht versehentlich ein D-Latch zu synthetisie­

ren?
i) Wie sieht das genormte Schaltsymbol eines D-Flipflops mit synchronem Reset

aus?
j) Wie müssen Sie einen VHDL-Prozess formulieren, der zu einem D-Flipflop mit

asynchronem Reset und Freigabeeingang synthetisiert werden soll?
k) Was bedeutet das Entscheidungsintervall bei getakteten Bauelementen?
l) In einer Testbench sollen die Eingangssignale für eine synchrone Schaltung gene­

riert werden, die bei positiver Taktflanke arbeitet. Zu welchem Zeitpunkt sollten
diese Eingangssignale in der Testbench geändert werden?

m) Was bedeutet der BegriffMetastabilität? Worauf müssen Sie achten, ummetasta­
bile Zustände zu vermeiden?

n) Was bedeutet der Begriff clock skew in einem synchronen Digitalsystem?
o) Wie berechnen Sie die Taktreserve einer komplexen synchronen Digitalschal­

tung?
p) Was ist der kritische Pfad in einer synchronenDigitalschaltung undwie bestimmt

man ihn?
q) Welche Eigenschaften besitzt ein Zweispeicher-Flipflop? ◼
Aufgabe 12.4: Vervollständigen Sie die Impulsdiagramme a) und b) aus Bild 12.27. Es
sind die Ausgangssignale Q undQN eines aus NOR-Gattern aufgebauten Basis-RS-Lat­
ches zu ergänzen. Berücksichtigen Sie eine NOR-Gatter-Verzögerungszeit von 10 ns.
Die in Bild 12.27 dargestellten Zeiteinheiten betragen ebenfalls 10 ns.
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Bild 12.27: Ansteuerung eines Basis-RS-Latches ◼

Aufgabe 12.5: Der in Bild 12.28 dargestellte Umschalter prellt. Dies bedeutet, dass der
Kontaktfinger beim Umschalten auf der einen Seite zwar sofort getrennt wird, auf der
anderen Seite jedoch nicht sofort stabil anliegt, sondern sich über eine gewisse Zeit
hinweg periodisch kurzzeitig wieder löst. Das Impulsdiagramm zeigt das Verhalten,
wenn zum Zeitpunkt t = t1 der Schalter aus der dargestellten Position gelöst und zum
Zeitpunkt t = t2 in die dargestellte Position gebracht wird.

Gesucht ist eine Schaltung, mithilfe derer stabile Ausgänge A’ und B’ erzeugt
werden. Verifizieren Sie die korrekte Funktion dieser Schaltung mit einer geeigneten
VHDL-Testbench.

Bild 12.28: Prellen eines Umschalters ◼

Aufgabe 12.6: Die Architekturen FEHLER_A und FEHLER_B der entity TEST in Lis­
ting 12.12 enthalten jeweils mehrere Fehler. Beschreiben Sie, welche Fehler bei der
Verwendung von Signalen und Variablen bzw. Prozessen gemacht wurden.

Listing 12.12: Fehlerhafte VHDL-Architekturen

Entity TEST is

port( CLK, RESET: in bit;

A, B, SEL: in bit;

ERG1, ERG2: out bit);

end TEST;
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-------------------------------------------

architecture FEHLER_A of TEST is

variable TEMP: bit;

begin

P1: process(CLK, RESET)

begin

if RESET='1' then

TEMP :='0';

elsif CLK'event and CLK='0' then

TEMP:= A;

end if;

ERG1 <= '0' when SEL='0' else TEMP;

end process P1;

P2: process(TEMP, A, B)

begin

if SEL ='0' then

ERG2 <= TEMP;

else

ERG2 <= A and B;

end if;

end process;

end FEHLER_A;

----------------------------------------------------------------

architecture FEHLER_B of TEST is

begin

P1: process(CLK, RESET)

variable TEMP: bit;

begin

if RESET='1' then

TEMP :='0';

elsif CLK'event and CLK='0' then

TEMP:= A;

end if;

end process P1;

P2: process(TEMP, A, B)

begin

if SEL ='0' then

ERG2 <= TEMP;

else

ERG2 <= A and B;
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end if;

end process;

if SEL ='0' then

ERG1 <= '0';

else

ERG1 <= TEMP;

end if;

end FEHLER_B; ◼

Aufgabe 12.7: Ein Basis-RS-Latch darf nicht gleichzeitig mit R = S = 1 angesteuert
werden. In einem RS-Latch mit Setzvorrang dominiert in dieser Situation hingegen
der S-Eingang.

Zeichnen Sie das Schaltsymbol eines RS-Latches mit Setzvorrang unter Verwen­
dung der Abhängigkeitsnotation. Entwerfen Sie eine kombinatorischeVorschaltlogik,
welche die externen R- und S-Signale des Latches mit Setzvorrang in interne R’- und
S’-Eingänge eines aus NOR-Gattern bestehenden Basis-RS-Latches umsetzt. Erstellen
Sie ein VHDL-Datenflussmodell für das RS-Latch mit Setzvorrang und verifizieren Sie
dessen korrekte Funktion mit einer VHDL-Testbench. ◼
Aufgabe 12.8: Gegeben ist die Schaltung aus Bild 12.29, diemit den Signalen aus dem
Impulsdiagramm Bild 12.30 angesteuert wird. Vervollständigen Sie das Impulsdia­
grammder Ausgänge Q1 . . . Q5. Überprüfen Sie Ihr Ergebnis, indem Sie ein VHDL-Ver­
haltensmodell zu Bild 12.29 entwerfen und die Eingänge gemäß Bild 12.30 ansteuern.

Bild 12.29: Schaltung zu Aufgabe 12.8



12.10 Vertiefende Aufgaben | 281

Bild 12.30: Impulsdiagramm zu Aufgabe 12.8 ◼

Aufgabe 12.9: Gegeben ist die Schaltung aus Bild 12.31, die mit den relevanten Signa­
len aus dem Impulsdiagramm Bild 12.30 angesteuert wird. Vervollständigen Sie das
Impulsdiagrammder Ausgänge Q6 . . . Q8. Überprüfen Sie Ihr Ergebnis, indem Sie ein
VHDL-Verhaltensmodell Bild 12.31 zu entwerfen und die Eingänge gemäß Bild 12.30
ansteuern. Sie können davon ausgehen, dass die Flipflops mit 0 initialisiert sind.

Bild 12.31: Schaltung zu Aufgabe 12.9 ◼

Aufgabe 12.10: Gegeben ist ein 100-MHz-Taktgenerator. Entwerfen Sie die Schaltung
zur Herleitung von 50-MHz-und 25-MHz-Taktsignalen unter Verwendung von D-Flip­
flops. Zeichnen Sie das Impulsdiagramm unter Berücksichtigung von Gatterverzöge­
rungszeiten. Entwerfen Sie das VHDL-Modell des Taktteilers unter Berücksichtigung
einer symbolischenGatterverzögerungszeit von 2.5 ns und überprüfen Sie die korrekte
Funktion Ihres Modells. ◼
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In diesem Kapitel soll der Entwurf und die Analyse von FPGA-Synthese- und Imple­
mentierungsergebnissen vertieft werden. Ausgehend von den im Kapitel 5 dargestell­
ten Grundlagen für kombinatorische Schaltungen stehen nun taktsynchrone Schal­
tungen im Vordergrund. Dies bedeutet insbesondere auch die Untersuchung des Zeit­
verhaltens und des Ressourcenaufwands der implementierten Schaltung. Neben der
Frage, ob die Implementierung das gleiche funktionale Verhalten wie der VHDL-Code
zeigt, stellt sich auch die Frage, mit welcher maximalen Taktfrequenz die Schaltung
betrieben werden darf.

Die VHDL-Synthese bzw. Implementierung wird durch Vivado in den folgenden,
nacheinander ablaufenden Schritten durchgeführt (vgl. dazu auch das einführende
Kapitel 2.5):
– Kompilation: Analyse der syntaktischen Korrektheit aller am Design beteiligten

VHDL-Module.
– Elaboration: Überprüfung der Hierarchie aller Module auf Vollständigkeit und

Konsistenz der Eingangs- bzw. Ausgangssignale sowie Auswertung der generic-
Parameter.

– Architekturoptimierung:Das ist die optimierendeÜbersetzung einer VHDL-Ver­
haltensbeschreibung in eine strukturelle Beschreibung (vgl. Kapitel 2.3.2) mit ele­
mentaren strukturellen Operatoren (z. B. Addition, Multiplikation etc.). Üblicher­
weisewird diese Struktur in ein Operationswerk (Datenpfad) und einen Zustands­
automaten (Steuerpfad) aufgeteilt (vgl. Kapitel 14).

– Logikoptimierung: Diese ist unterteilt in die Optimierung der kombinatorischen
Logik und der sequenziellen Logik (Zähler, Zustandsautomaten). Bei der kombi­
natorischen Logik wird erstmals während des Syntheseprozesses die Zieltechno­
logie berücksichtigt: Für PLDs erfolgt eine zweistufige UND-ODER-Logikoptimie­
rung während bei FPGAs eine mehrstufige Logikoptimierung für eine Implemen­
tierung durch Look-Up-Tabellen (vgl. Kapitel 3.7.2) angewendet wird.

– Abbildung auf die Zieltechnologie (Mapping): Dabei werden die logischen
Gleichungen und Flipflops auf die Logikressourcen des FPGAs abgebildet.

– Platzierung und Verdrahtung (Place and Route): In diesem abschließenden
Schritt erfolgt die Platzierung und Verdrahtung der verwendeten Logikkompo­
nenten. Details zu den dabei verwendeten Verfahren würden den Rahmen dieses
Buches sprengen. Der Leser sei hierzu auf die Spezialliteratur [15] verwiesen.

Bei denmeisten Synthesewerkzeugen kann der Anwender auf den Synthese- bzw. Im­
plementierungsprozess Einfluss nehmen. Da die Einstellungen programmabhängig
sind, soll sich diese einführende Darstellung auf die wesentlichen Freiheitsgrade der
Implementierungssteuerung beschränken:

https://doi.org/10.1515/9783110706970-013
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– Geschwindigkeit/Fläche: Diese beiden Zielparameter eines Syntheseergebnis­
sesmüssen gegeneinander abgewogen werden, da sich üblicherweise nicht beide
Ziele gemeinsam optimieren lassen. Der Anwender kann das Implementierungs­
ergebnis entweder auf hohe Geschwindigkeit oder kleine Chipfläche trimmen.

– Explizite Geschwindigkeitsanforderungen: Bei den meisten Synthesewerk­
zeugen kann die mindestens zu erreichende Taktfrequenz des Syntheseergebnis­
ses vorgegeben werden. Darüber können Zeitvorgaben für spezielle Signalpfade
gemacht werden. Die nach diesen Vorgaben erzielten Ergebnisse sind nach der
VHDL-Synthese jedoch nochmit Vorsicht zu genießen, da die für die Verdrahtung
erforderliche Signallaufzeit während der VHDL-Synthese noch nicht bestimmt
werden kann. Dies ist erst nach dem Platzieren und Verdrahten der Logik im
FPGA zuverlässig möglich und erfordert eine nach diesem Schritt durchgeführte
Timing-Analyse bzw. eine Post-Implementation-Timing-Simulation.

– One-Hot-/Binäre-Codierung: Bei der Synthese von Zustandsautomaten (vgl.
Kapitel 14) ist die Art der Zustandscodierung wählbar. Eine One-Hot-Codierung
kann in Einzelfällen Decodierungsaufwand (Fläche und Signallaufzeit) auf Kos­
ten extra benötigter Flipflops ersparen, da für jeden Zustand ein eigenes Flipflop
reserviert wird. In älteren Synthesewerkzeugen wie z. B: ISE [19] ist die Voreinstel­
lung bei FPGAs (viele Flipflops vorhanden) One-Hot, während für CPLDs (weniger
Flipflops) eine binäre Codierung gewählt wird. Vivado versucht hingegen, mit der
Grundeinstellung fsm_extraction=auto eine optimale Zustandscodierung auf
der Basis des VHDL-Codes zu finden.

– Manipulation der Designhierarchie: Zum Zwecke einer über mehrere VHDL-
Module übergreifenden Optimierung kann die Designhierarchie vor der Logik­
optimierung teilweise oder vollständig aufgelöst werden (engl. Flattening). Die
AuflösungderDesignhierarchie nachder Logikoptimierung ist erforderlich,wenn
z. B. Teilmodule einer größeren Schaltung individuell optimiert wurden und die­
se nachträglich zusammengeführt werden sollen. Dieser methodische Ansatz hat
nämlich den Vorteil kürzerer Synthesezeiten und schnellerer Timing-Simulatio­
nen. Die komplette, über die Modulgrenzen hinweg durchgeführte Optimierung
erfolgt dann erst am Ende des Entwurfsprozesses.

– Mit der Option –retiming kann Vivado dazu angewiesen werden, die Lage von
Flipflops im Design so zu verschieben, dass die Laufzeit durch die kombinatori­
schen Datenpfade optimiert wird. Dieser Prozess führt zu keiner Änderung des
ursprünglichen Zeitverhaltens bzw. der Latenz der Ausgangssignale.

– Resource-Sharing: Dies bedeutet die Nutzung eines Datenpfadelements für
mehrere Teile eines Designs, sofern die Datenpfadoperationen wahlweise ge­
nutzt werden Listing 13.1 zeigt ein Beispiel mit zwei Additionen, bei dem jedoch
nur ein 4-Bit-Addierer erzeugt wird, falls dieser Schalter aktiviert ist. Die Sum­
manden A und B bzw. C und Dwerden über einen durch das Signal SEL gesteuer­
ten Multiplexer an die Eingänge des Addierers gelegt. Insbesondere in digitalen
Systemen mit umfangreichen numerischen Operationen kann ein automatisch
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durchgeführtes Ressource-Sharing zu einer erheblichen Einsparung an Chipflä­
che führen. Es erfordert jedoch eine sorgfältige Ressourcenplanung [28] und in
den meisten Fällen den Entwurf eines speziellen Zustandsautomaten [41].

Listing 13.1: Bei aktiviertem „Ressource-Sharing“ wird nur ein Addierer verwendet

-- Resource Sharing eines Addierers

--------------------------------------

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all;

entity RES_SHAR is

port (SEL: in bit;

A, B, C, D: in signed(3 downto 0);

S1: out signed(3 downto 0));

end RES_SHAR;

architecture TEST of RES_SHAR is

begin

P1: process( A, B, C, D, SEL)

begin

if SEL='1' then

S1 <= A+B;

else

S1 <= C+D;

end if;

end process P1;

end TEST;

Die Analyse des Synthese- und Implementierungsvorgangs sowie des Ressourcenver­
brauchs erfordert natürlich Kenntnisse über die Art der typischerweise in einem FP­
GA zur Verfügung stehenden Ressourcen. Aus diesem Grund sollen zunächst exem­
plarisch einige Grundkenntnisse der Hardwarearchitektur von Artix-7 FPGAs der Fa.
Xilinx vermittelt werden [67].

13.1 FPGA-Technologien

Als kostengünstigere Alternative zu den vollkundenspezifischen integrierten Schal­
tungen (engl. Application Specific Integrated Circuit, ASIC) waren bis in die 1980er-
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Jahre hinein maskenprogrammierbare Gate-Arrays recht verbreitet. Dabei waren die
Transistoren bereits vorgefertigt und die individuelle Schaltungsfunktionalität wur­
de durch anwendungsspezifische Masken für die Verdrahtungsebenen erreicht. Die
Programmierung erfolgte also in einer Chipfabrik. Im Unterschied zu CPLDs mit ih­
ren großen UND- und ODER-Matrizen (vgl. Kapitel 19.4) besaßen die Logikblöcke
dieser Gate-Arrays eine feinere Granularität, was sich in vielen Anwendungen als
vorteilhafter erwies. Dieses Strukturkonzept kleinerer Logikblöcke wurde durch Ein­
führung der feldprogrammierbaren Gate-Arrays (FPGAs) dahingehend erweitert, dass
der Anwender bei diesen Bausteinen, ähnlich wie bei den CPLDs, seine spezifische
Anwendung nun auch vor Ort („im Feld“) konfigurieren kann. Die starke Granula­
rität der FPGAs stellt hohe Anforderungen an die Verdrahtbarkeit der Logikzellen,
sodass die in CPLDs verwendete zentrale Schaltmatrix in FPGAs durch eine ausge­
klügelte, segmentierte Verdrahtungsarchitektur abgelöst wurde, die aus mehreren
Verdrahtungsebenen besteht. Dennoch geben die Hersteller bis heute die Empfeh­
lung, die Logikkapazität der Bausteine nicht weiter als 80% auszulasten, da höhere
Auslastungen zu unakzeptabel langen Rechenzeiten für die automatische Verdrah­
tung (engl.: routing), sowie zu großen Verzögerungszeiten auf den Verdrahtungslei­
tungen führen. Technologisch haben sich bei den FPGAs zwei Konzepte durchge­
setzt:
– SRAM-basierte FPGAs, bei denen die zu konfigurierenden Funktionen bzw. Ver­

bindungspunkte in SRAM-Speicherzellen gespeichert werden. Wesentlicher Vor­
teil dieses Konzepts ist die Wiederverwendbarkeit durch Reprogrammierung des
gleichen Bausteins mit einer völlig anderen Funktionalität sowie die im Vergleich
zu den EEPROM-Zellen einfachere Herstellungstechnologie. Nachteil der SRAM-
Technologie ist die Tatsache, dass der Baustein nach jedem Einschalten neu kon­
figuriert werdenmuss (Bootvorgang). Dies erfordert entweder eine Verbindung zu
einemPC (meist über einen USB-Port) oder aber ein EPROMbzw. ein SD-Speicher­
karteninterface auf dem FPGA-Board. In diesem Fall wird die Hardwarekonfigu­
ration nach dem Einschalten automatisch aus dem nichtflüchtigen Speicher gela­
den. Typische Vertreter dieser FPGA-Technologie sind die FPGAs von Intel (früher
Altera) und Xilinx.

– Bei der Antifuse-Technologie wird bei der Herstellung zwischen zwei leitfähigen
Materialien eine dünne isolierende Schicht eingefügt, die sich durch Anlegen ei­
ner Programmierspannung in leitfähiges Material verändert. Diese Leitfähigkeit
bleibt auch nach Abschalten der Programmier- bzw. Betriebsspannung erhalten.
Vorteil dieser Technologie ist zum einen die fehlende Notwendigkeit des Bootens
und zum anderen die geringere Zusatzfläche auf dem Chip, die bei SRAM-basier­
ten FPGAs für die Konfiguration benötigt wird. Dies erlaubt bei vergleichbarer Lo­
gikkomplexität einen geringeren Preis der Antifuse-FPGAs.Wesentlicher Nachteil
ist jedochdie fehlendeReprogrammierbarkeit dieser FPGA-Technologie. Antifuse-
FPGAs werden z. B. von der Fa. Microsemi (früher Actel) angeboten.
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13.1.1 Grundkomponenten kombinatorischer und sequenzieller Logik in FPGAs

Zur Realisierung kombinatorischer Logik verwendenFPGAsMultiplexer und Look-Up-
Tabellen (LUTs, vgl. Kapitel 3.7.2).Während bei den SRAM-FPGAs vorwiegend LUTsmit
vier bis sechs Eingängen und Multiplexer nur in geringem Maße verwendet werden,
sind in Antifuse-FPGAs Multiplexer die überwiegend verwendeten Logikressourcen.

Zur Realisierung getakteter Schaltungen in FPGAs stehen neben D-Latches aus­
schließlich D-Flipflopsmit Freigabeeingang (Enable) sowie asynchronem Lösch- bzw.
Setzeingang (FDCE bzw. FDPE) oder synchronemLösch- bzw. Setzeingang (FDRE bzw.
FDSE) zur Verfügung [69].

13.1.2 Die Architektur von SRAM-basierten FPGAs

Exemplarisch soll nachfolgend die SRAM-basierte Artix-7-FPGA-Familie vorgestellt
werden, die zur Familie der „Series-7 FPGAs“ der Fa. Xilinx gehört [67]. Die FPGA-
Grobstruktur zeigt Bild 13.1:
– An den Rändern des Chips befinden sich die als Ein- oder Ausgang konfigurierba­

ren Input-/Output-Blöcke (IOBs).
– In Formeiner Spaltenmatrix sind konfigurierbare Logikblöcke (engl. Configurable

Logic BlockCLB) angeordnet, diedie kombinatorischeLogikunddieFlipflops ent­
halten.

Bild 13.1: Architektur einer typischen FPGA-Familie der Fa. Xilinx. Die grau hinterlegte obere rechte
Ecke der linken Ansicht ist rechts vergrößert dargestellt (aus [41])
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Der grau dargestellten Ausschnittvergrößerung der rechten oberen Ecke des Chips in
Bild 13.1 ist zu entnehmen:
– Zwischen den CLBs befindet sich in den grau hinterlegten Flächen eine segmen­

tierte Verbindungsstruktur.
– An einigen Positionen befinden sich am Rande des Chips anstatt der IOBs spe­

zielle Funktionsblöcke zur Erzeugung von Taktsignalen (Digital Clock Manager,
DCM).

– Zwischen den in Spalten angeordneten CLBs befinden sich spezielle Funktions­
blöcke wie:
– DSP-Blöcke mit optional verwendbaren Hardwaremultiplizierern, Addierern

und Registern,
– SRAM-Speicher (vgl. Kapitel 18.4.1), der hier als Block-RAM bezeichnet wird.

Mit diesen Zusatzfunktionen lassen sich komplexe digitale Systeme auf einem FPGA-
Chip realisieren. Diese können auchMikroprozessoren beinhalten und sind daher für
Anwendungen der Steuerungs- und Regelungstechnik sowie der digitalen Signalver­
arbeitunghervorragend geeignet (SoftwareDefined SystemonChip, SDSoC).Weil sich
damit komplette Systemplattformen realisieren lassen, bezeichnen die Hersteller die­
se FPGAs daher als Plattform-FPGAs.

Die CLBs sind die wesentlichen Ressourcen, aus denen die digitalen Schaltungen
aufgebaut sind. Die Gesamtheit der CLBs eines FPGAs wird auch als Logic-Fabric be­
zeichnet.

Bild 13.2 zeigt, dass sich neben jeder CLB eine programmierbare Schaltmatrix be­
findet, mit der über unterschiedliche Verdrahtungsressourcen eine elektrische Ver­
bindung zu weiter entfernten CLBs hergestellt werden kann. Der Kontakt zu den di­
rekt benachbarten CLBs kann auch ohne Schaltmatrix über CIN- und COUT-Signale
erfolgen.

Bild 13.2: CLB-Struktur der 7-Series FPGAs
(aus [68])
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Jeder CLB besteht seinerseits aus zwei „Slices“ (vgl. Bild 13.2). Ein Slice ist wieder­
um intern wie folgt strukturiert [68]:
– Jedes Slice besitzt vier Look-Up-Tabellen (LUTs) mit bis zu 6 Eingängen A1. . .A5.

Jede LUT6 besitzt zwei voneinander unabhängige Ausgänge O5 und O6. Dadurch
können in diesen LUTs nicht nur eine, sondern zwei Logikfunktionen mit nur 5
oder weniger Eingangssignalen implementiert werden.

– Weiter enthält ein Slice drei Multiplexer, mit denen sich logische Gleichungenmit
bis zu 7 bzw. bis zu 8 Eingangssignalen aus benachbarten LUT6-Komponenten
realisieren lassen.

– Ein Slice enthält acht 1-Bit-Speicher, von denen vier wahlweise entweder als
D-Flipflop oder als D-Latch konfiguriert werden können. Die Flipflops besitzen
optional einen Freigabeeingang (Buchstabe E in der Namensbezeichnung) sowie
synchrone (Buchstaben S bzw. R) oder asynchrone (Buchstaben P bzw. C) Setz-
bzw. Rücksetzfunktionen.

– Die vier LUTs sind innerhalb des CLB durch eine besonders schnelle Carry-Logik
verbunden (Carry4-Blöcke), womit sich innerhalb eines Slice ein 4-Bit-Addierer
aufbauen lässt. Die Signale CIN und COUT erlauben den Aufbau einer breiteren
Ripple-Carry-Struktur unter Verwendung benachbarter Slices.

Es werden zwei Arten von CLB-Slices unterschieden:
– Mit den LUTs vonSLICEL-Komponenten kann ausschließlich kombinatorische Lo­

gik realisiert werden.
– Hingegen können die LUTs von SLICEM-Komponenten entweder als kombinato­

rische Logik, als verteilter SRAM-Speicher (vgl. Kapitel 18.4.4) oder als adressier­
bares Schieberegister SRL16E (vgl. Kapitel 16.7) genutzt werden. Wenn das Schie­
beregister nicht mehr als 16 Elemente umfasst, so können in einer LUT6 über die
beiden Ausgänge O5 und O6 auch zwei SRL16E-Komponenten untergebracht wer­
den.

Als Faustregel gilt z. B. für Artix-7-FPGAs, dass etwa einDrittel aller imFPGAvorhande­
nen Slices SLICEM-Komponenten sind. Das Bild 15.12 zeigt z. B. die Nutzung einer SLI­
CEL-Komponente in einer exemplarischen FPGA-Implementierung. Jedes Slice kann
optional über die folgenden Ausgänge und die programmierbare Verbindungslogik
mit anderen Slices verbunden werden:
– Über jeweils vier kombinatorischen LUT- und Multiplexerausgänge,
– über vier Flipflop- bzw. Latch-Ausgänge.

Innerhalb des FPGAs sind Slices durchAngabe ihrer x- und y-Positionen lokalisierbar.
Der vergleichsweise kleine Artix-7 FPGA xc7a35 besitzt 5200 Slices, womit sich schon
eine erhebliche Systemkomplexität realisieren lässt.
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Diese Komplexität erfordert natürlich eine ausgeklügelte programmierbare Ver­
bindungsstruktur, mit der die Signale innerhalb des FPGAs verteilt werden. Dafür ist
zunächst die in Bild 13.2 dargestellte Schaltmatrix verantwortlich, mit der sich pro­
grammierbare Verbindungen der Slices zu mehreren Verdrahtungsebenen aufbauen
lassen. Jeder der Verbindungsknoten innerhalb derMatrix kanndurch sechs program­
mierbare Schalttransistoren Signale in alle Richtungen umlenken, kreuzen und ver­
zweigen (vgl. Bild 13.3).

a

b

d

c

e

Bild 13.3: Schaltmatrixelement, mit dem die Signale innerhalb des FPGAs verdrahtet werden. a)
Verbindungsnetzwerkmit sechs programmierbaren Schalttransistoren. b) Umleitung elektrischer
Signale von vertikaler in horizontaler Richtung. c) Kreuzung, d) Abzweigung und e) Verteilung von
Signalen durch geeignete Programmierung der Schalttransistoren

Die eigentlicheVerdrahtungder vondenCLB-Ausgängen eingespeisten Signale erfolgt
dann über die Schaltmatrizen undmehrere Verdrahtungsebenen einer segmentierten
Verbindungsstruktur zu den anderen CLBs. Jeder Verdrahtungskanal zwischen den
CLBsumfasst die inBild 13.4 dargestelltenunterschiedlichenVerdrahtungsebenenmit
unterschiedlicher Reichweite:
– Long Lines (Bild 13.4a) sind Signalbündel, die aus mehreren Leitungen bestehen

und die in horizontaler und vertikaler Richtung durch den ganzen Chip laufen.
Sie sind so an die Schaltmatrizen angeschlossen, dass CLBs miteinander verbun­
den werden können, die in horizontaler oder vertikaler Richtung jeweils sechs
CLB-Positionen auseinanderliegen. Diese Verdrahtungsebene hat eine besonders
geringe Lastkapazität und erlaubt damit trotz großer Entfernung dennoch sehr
schnelle Schaltungen.

– Mit Hex Lines (Bild 13.4b) lassen sich über mehrere, parallel laufende Leitungen
CLBs in horizontaler und vertikaler Richtung über eine Distanz von drei Positio­
nen verbinden.
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– Mehrere Double Lines (Bild 13.4c) stellen in beiden Dimensionen die Verbindung
zum nächsten und zum übernächsten Nachbarn her.

– Mit Direct Lines (Bild 13.4d) wird bei den älteren Spartan-III-FPGAs die Verbin­
dungzudirekt benachbartenCLBs inhorizontaler, vertikaler unddiagonaler Rich­
tung hergestellt. Diese Verdrahtungsressource geht nicht über die Schaltmatrix.

24

8

(a)

(b)

(c)

(d)

Bild 13.4: Verdrahtungsebenen einer typischen FPGA-Architektur der Fa. Xilinx: a) Long Line, b) Hex
Line, c) Double Line, d) Direct Lines (aus [41])

Die Struktur der FPGA-Ein- und -Ausgänge (IOBs) kann vereinfacht wie folgt beschrie­
ben werden:
– Jeder IOB-Anschluss kann entweder als Ein- oder als Ausgang konfiguriert wer­

den. IOBs können blockweise mit verschiedenen Versorgungsspannungsstan­
dards betrieben werden.

– Die IOB-Ausgänge können entweder kombinatorisch oder über D-Flipflops nach
außen geführt werden. Diese können entweder mit einfacher, oder mit doppelter
Taktfrequenz (engl. Double Data Rate DDR) betrieben werden.
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– Als Ausgang konfigurierte IOBs können den Ausgangspin optional durch ein be­
sonderes Signal in den hochohmigen Zustand Z versetzen (Three-State-Treiber).

– Durch spezielle Abschlusswiderstände an denAusgangspins besteht dieMöglich­
keit einer Impedanz-Anpassung (engl. Digitally Controlled Impedance, DCI).

– Zeitweise nicht verwendete Anschlusspins können über konfigurierbare Pull-Up-
bzw. Pull-Down-Widerstände auf ein definiertes Potenzial gelegt werden. Speziel­
le ESD-Dioden (Electrostatic Discharge) schützen die Anschlusspins vor kurzzei­
tigen hohen externen Spannungsimpulsen.

IndenTechnologieschaltplänenvonVivadowerden IOBsdurchdie Symbole IBUFund
OBUF bzw. OBUFT (Three-State-Ausgang) dargestellt.

Die Realisierung eines synchronen Systems mit Taktraten von mehr als 100MHz
erfordert besonderes Augenmerk auf die Verteilung des Taktsignals innerhalb des
FPGAs: Sehr viele Flipflops müssen mit dem Taktsignal mit nur minimalem Taktver­
zug angesteuert werden. Dies macht nicht nur besonders starke Signaltreiber erfor­
derlich, die in der Lage sind, große Lastkapazitäten schnell umzuladen, sondern auch
eine Verdrahtung, bei der die Signallaufzeiten vom Takttreiber zu den Takteingängen
der einzelnen Flipflops nahezu gleich sind.

Diese Ziele werden in den FPGAs durch ein spezielles Taktnetzwerk erreicht, wel­
ches in der Lage ist, mehrere unterschiedliche Taktsignale im FPGA zu verteilen (vgl.
Bild 13.5). Sie werden jeweils durch einen globalen Takttreiber (BUFG) erzeugt und
entweder als globaler Takt (engl. Global Clock, GCLK), oder als regionaler Takt in Teil­
bereiche des FPGA-Taktnetzwerks eingespeist. Mit den Digital-Clock-Manager- (DCM-)
Modulen kann ein Taktsignal außerdem wie folgt konditioniert werden:
– Aus einem vorhandenen Taktsignal kann ein neues Taktsignal mit höherer oder

niedrigerer Taktfrequenz synthetisiert werden. Dazu müssen Divisions- und Mul­
tiplikationsfaktoren angegeben werden.

– Es kann ein zweites Taktsignal mit programmierbarer Phasenverschiebung gene­
riert werden.

Die Taktnetzwerke werden durch spezielle Taktmultiplexer (BUFGMUX) gespeist, die
für ein störungsfreies Umschalten zwischen verschiedenen Taktquellen sorgen. Als
Eingangssignale für die Taktmultiplexer können gewählt werden:
– eins von mehreren speziellen Takteingangssignalen (GCLK0 . . . GCLK7),
– eins der verschiedenen DCM-Ausgangssignale der Digital Clock Manager.

Der symbolischen Darstellung im Bild 13.5 ist zu entnehmen, dass das Ziel, einer na­
hezu gleichzeitigen Taktung aller Flipflops durch die geometrische Anordnung des
Taktnetzwerks einer Struktur ineinander geschachtelter H’s weitgehend erreicht wird
(H-Taktbaum). Die externen Taktsignale werden von speziellen Eingangspins kom­
mend über die Taktmultiplexer zunächst über die Top- bzw. Bottom-Spines in die Mit­
te des FPGAs geführt, dort über die Horizontal-Spines an die Seite und anschließend
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Bild 13.5: Typische Taktverdrahtung einer Xilinx-FPGA-Familie (aus [41])

in die vier Quadranten verteilt, in denen sie erneut durch zentrale Verteilungsleitun­
gen an die Takteingänge der Flipflops geführt werden. Die symmetrische Struktur des
H-Taktbaums sorgt dafür, dass der zeitliche Taktversatz (engl. clock skew) zwischen
allengemeinsamzu taktendenFlipflops eines Systemteilbereichs (engl. clockdomain)
zwar minimiert werden kann, aber bei hohen Taktraten nicht vernachlässigt werden
darf.

13.1.3 Technologische Entwicklungstrends bei FPGAs

Die FPGA-Hersteller haben sich seit mehreren Jahren vorgenommen, die Marktseg­
mente der digitalen Signalverarbeitung (engl. Digital Signal Processing DSP) sowie
der Steuerungs- und Regelungstechnik mit reprogrammierbaren Systemen auf einem



13.1 FPGA-Technologien | 293

Halbleiterchip zu durchdringen. Inhaltlich ermöglichen derartige Software-Defined-
System-on-Chip-Systeme (SDSoC):
– Den Entwurf FPGA-basierter Mikrocontrollersysteme und deren Betrieb unter

Echtzeitbedingungen (Embedded Processing). Wobei heutige Systemanforderun­
gen bereits häufig mehrere Prozessoren auf einem Chip verlangen. Diese können
entweder als fertige Prozessoren auf dem Chip integriert sein (Hardcore-Pro­
zessoren) oder aber als IP-Block während der Synthese bzw. Implementierung
integriert werden (Softcore-Prozessoren).

– Die Integrationvon spezifischenPeripherieblöcken, Busschnittstellen (z. B. Ether­
net, PCI-Express, USB, CAN und I2C) sowie Schnittstellen zu externen Speichern
(z. B. DDR2-RAM, Speicherkarten etc.).

– Die Hardwareimplementierung von Funktionsblöcken aus Signalverarbeitungs­
anwendungen. Numerisch besonders anspruchsvolle Operationen, wie z. B. FIR-
Filter oder Transformationen zwischen Zeit- und Frequenzbereich (z. B. die Fast
Fourier Transformation (FFT) oder die diskrete Cosinus-Transformation (DCT)),
werden im SDSoC nicht mehr durch auf einem Prozessor laufende Software, son­
dern in dedizierter digitaler Hardware berechnet.

Auf demMarkt erscheinen ca. alle zwei Jahre neue FPGA-Familienmit deutlich verbes­
serter Performance und gestiegener Komplexität. Moderne FPGA-Architekturen besit­
zenmehr als eineMillion LUTsmit jeweils sechs Eingängen sowie die gleiche Zahl von
Flipflops. Derartige Plattform-FPGAs beinhalten je nach Konfiguration zusätzlich:
– Hardcore-Prozessoren auf dem FPGA-Chip (z. B. ARM Dual Cortex-A9).
– Bis zu 3000 DSP-Hardwaremodule,mit denen sich entsprechend viele Multiplika­

tionen und Additionenmit 48-Bit-Ergebnis zeitgleich ausführen lassen (vgl. Kapi­
tel 13.5).

– SRAM-Speicher mit einer Kapazität von mehreren MB (vgl. Kapitel 18.4.4).
– Spezielle I/O-Ports für die serielle Datenübertragung im Gigabit-Bereich.
– Hardware-Ethernet-Schnittstellen für 10/100/1000-Mbit-Datenübertragungsra­

ten.
– Analog-Digital-Umsetzer (ADCs).

Dieser massive technologische Fortschritt bei der FPGA-Hardware hat in den ver­
gangenen Jahren auch zu starken Veränderungen bei den Entwicklungswerkzeugen
geführt. Die neueren FPGAs der Fa. Xilinx werden durch die Entwicklungsplattform
Vivado wie folgt unterstützt:
– Durch ein integriertes Entwicklungssystem für die digitale Hardware und die auf

den Prozessoren laufende Software (Hardware-Software-Codesign),
– durch vorgefertigte Funktionsblöcke mit komplexen, aber konfigurierbaren Hard­

warefunktionen (Intellectual Property, IP) und mit
– High-Level-Synthesewerkzeugen [70] für eineC/C++oderMatlab [65] basierte Spe­

zifikation der zu implementierenden Algorithmen.
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Zusammengenommen sind FPGAs in all den Marktsegmenten, bei denen die Stück­
zahlen nicht in die Millionen gehen, als ernst zu nehmenden Konkurrenz für kunden­
spezifische ASICs sowie für softwareprogrammierbare digitale Signalprozessoren zu
betrachten.

13.2 FPGA-Entwurf synchroner Schaltungen mit Vivado

Im Kapitel 5 wurde die Vorgehensweise zur FPGA-Implementierung mit Vivado [63]
bereits für kombinatorische Schaltungen vorgestellt. In diesem Kapitel wird diese
Einführung zunächst mit dem Entwurf synchroner Schaltungen fortgesetzt. Exem­
plarisch soll dafür nachfolgend ein 4-Bit-Sekundenzähler entworfen werden. Dessen
Zählzustand soll auf den LEDs eines Arty-Boards [66] dargestellt werden. Dabei wird
als Taktsignal der 100-MHz-Oszillator des Boards verwendet. Dieser Entwurf unter­
scheidet sich von dem einer kombinatorischen Schaltung insofern, als in der xdc-Da­
tei, die die Constraints enthält, zusätzlich zu den Pin-Informationen eine Spezifikati­
on der Eigenschaften des Taktsignals erforderlich ist. Nach erfolgreicher Implemen­
tierung und Analyse des Ressourcenverbrauchs, jedoch noch vor dem Hardwaretest,
wird eine statische Timing-Analyse sowie eine Post-Implementation-Timing-Simu­
lation gemäß der im Kapitel 2.5 vorgestellten Entwurfsmethodik durchgeführt (vgl.
Bild 2.8).

Listing 13.2: VHDL-Modell eines Sekundenzählers, der mit einem 100MHz Takt angesteuert wird

-- Sek_Zaehler.vhd

-- Implementierung eines 4-Bit Sekundenzählers

-- Taktfrequenz: 100 MHz

----------------------------------------------

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all;

entity SEK_ZAEHLER is

port( CLK100MHZ : in bit;

RESET: in bit;

SEKUNDEN : out bit_vector(3 downto 0)

);

end SEK_ZAEHLER;

architecture BEHAVIOUR of SEK_ZAEHLER is

signal CTR: unsigned(26 downto 0); -- Zahlenbereich bis 100.000.000

signal SEK: unsigned(3 downto 0);

signal CE: bit;
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begin

P1: process(CLK100MHz, RESET) -- 100 MHZ Taktsignal des Boards

begin

if RESET = '1' then

CTR <= (others => '0') after 5 ns;

CE <= '0' after 5 ns;

elsif CLK100MHZ = '1' and CLK100MHZ'event then

if CTR = 100000000 then -- fuer Synthese: 1 Sek ist vorbei

-- if CTR = 10 then -- fuer Simulation: nach 11 Takten

CE <= '1' after 5 ns; -- Uebertrag

CTR <= (others => '0') after 5 ns; -- Zaehler loeschen

else

CE <= '0' after 5 ns; -- kein Uebertrag

CTR <= CTR + 1 after 5 ns; -- Zaehler inkrementieren

end if;

end if;

end process P1;

P2: process(CLK100MHZ, RESET)

begin

if RESET = '1' then

SEK <= (others => '0') after 5 ns;

elsif CLK100MHZ = '1' and CLK100MHZ'event then

if CE = '1' then -- beim Uebertrag

SEK <= SEK + 1 after 5 ns; -- Sekunden inkrementieren

end if;

end if;

end process P2;

SEKUNDEN <= To_bitvector(std_logic_vector(SEK));

end BEHAVIOUR;

Wie das Listing 13.2 zeigt, ist der Sekundenzähler aus zwei getakteten Prozessen auf­
gebaut, die beide vom Systemtakt angesteuert werden und einen asynchronen Reset
haben:
– ImProzessP1wirddasCTR-Zählersignal inkrementiert,welchesnach 100.000.001

Takten, also nach etwa 1 Sekunde das Taktfreigabesignal CE für genau einen Takt
setzt unddiesenZählerwieder zurücksetzt. DieBreite von 27Bit für dasSignal CTR
ergibt sich aus dem abzudeckenden Zahlenbereich (226 < 100.000.001 < 227).
Für Simulationszwecke kann das Signal nach Ändern der Kommentierung schon
nach z. B. 11 Takten zurückgesetzt werden (s. die kommentierte Quellcodezeile im
Prozess P1 von Listing 13.2).
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– Im Prozess P2 wird der Sekundenzähler mit dem Signal SEK implementiert. Die­
ser wird zwar mit 100MHz getaktet, jedoch nur dann inkrementiert, wenn das
Clock-Enable- Signal CE gesetzt ist.

– Das als unsigned deklarierte SEK-Signal muss nebenläufig durch Anwendung
zweier Konversions- bzw. Casting-Funktionen in das Ausgangssignal SEKUNDEN
überführt werden, welches als bit_vector deklariert ist.

13.2.1 Funktionale Simulation mit Vivado

Für die Simulation und Synthese wird ein neues Vivado-Projekt im Ordner
Vivado_Arty/2019.1/SEK_ZAEHLER angelegt (vgl. Kapitel 5.2). Anschließend wird der
Quellcode SEK_ZAEHLER.VHD,der sich imOrdner ../VHDL_Codesbefindet, demProjekt
hinzugefügt. Wie im Beispiel des Kapitel 5.2 wird als Zielhardware ein FPGA vom Typ
xc7a35ticsg324-1Lausgewählt.

Bild 13.6: Konfiguration und Elaboration der Sekundenzählerschaltung

Mit der Auswahl Open Elaborated Design der Werkzeuggruppe RTL Analysis im
FlowNavigator-Fenster erhält mandas Bild 13.6. Eine detaillierte Analyse des Schalt­
plans zeigt:
– Ein 27-Bit-Zählregister CTR_reg, welches am Eingang einen Multiplexer Ctr_i be­

sitzt, der entweder denAusgang eines 27-Bit-Inkrementers (+1-Zähler) plusOp_i_0
oder, falls das Selektionssignal den Wert 100.000.000 erreicht, mit Massepoten­
zial eine 0 auf seinen Ausgang legt.
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– Einen ROM-Baustein CE_i, mit dem CTR-Signal als Adresse und einem 1-Bit-Aus­
gang (vgl. Kapitel 18.3). In diesem ROMwird die Zahl 100.000.000 dekodiert, also
das CE-Signal erzeugt.

– Ein 1-Bit-Register CE_reg für das Signal CE.
– Ein 4-Bit-Register SEK_reg für das Ausgangssignal SEKUNDEN, an dessen Ein­

gang ein 4-Bit-Inkrementer plusOp_i liegt, und in demals Clock-Enable das Signal
CE verwendet wird.

Für die funktionale Simulation sollte der VHDL-Quellcode so abgeändertwerden, dass
der in Listing 13.2 kommentierte Überlaufwert 10 des Zählers CTR verwendet wird.

In der in Listing 13.3 dargestellten Kommandodatei SEK_Zaehler_Vivado.tclbe­
trägt die durch Tcl-Befehle definierte Periode des CLK-Signals 10 ns und der asynchro­
ne Reset wird bei fallender Flanke des Taktsignals für eine Taktperiode angelegt. Man
erhält nun das in Bild 13.7 dargestellte Wave-Fenster.

Listing 13.3: Tcl-Befehle zur Simulation des Sekundenzählermodells in der Datei SEK_Zaehler_
Vivado.tcl

# Befehle zur Zaehlersimulation unter Vivado

restart

# Befehle, die sich ueber mehr als eine Zeile erstrecken,

# haben am Ende der Zeile einen Backslash \

# z.B. der nachfolgende, auskommentierte add_wave-Befehl

# add_wave {/SEK_ZAEHLER/CLK100MHZ} {/SEK_ZAEHLER/RESET} \

# {/SEK_ZAEHLER/CTR} {/SEK_ZAEHLER/CE} {/SEK_ZAEHLER/SEKUNDEN}

add_force RESET {0 0ns} {1 10ns} { 0 20ns}

add_force CLK100MHZ {0 0ns} {1 5ns} -repeat_every 10ns

run 500ns

Bild 13.7: Funktionale Simulation des Sekundenzählers, der schon bei CTR =10 den Ablauf einer
Sekunde signalisiert

Diese Simulation zeigt, dass das CE-Signal alle elf Takte periodisch für genau einen
Takt gesetzt wird. In diesem Takt erfolgt dann das Weiterzählen des Signals SEKUN­
DEN.
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13.2.2 VHDL-Synthese und Implementierung

ZurVorbereitungder SynthesemussnunnebendenFPGA-Anschlüssen auchdie ange­
strebte Taktfrequenzmit einem create_clock-Befehlangegeben werden. Dieses soge­
nannte Timing-Constraint definiert den kritischen Pfad der Schaltung, also die maxi­
male Dauer eines kombinatorischen Pfades zwischen zwei steigenden Taktflanken. In
dem RTL-Modell in Bild 2.7 ist dieser als Transferlogik zwischen den beiden Flipflops
dargestellt.

Wenn in der xdc-Datei ein Timing-Constraint angegeben ist, wird Vivadowährend
des Synthese- bzw. Implementierungsprozesses versuchen, die Platzierung bzw. Ver­
drahtung solange zu optimieren, bis die als Constraint angegebene Taktfrequenz er­
reicht wird. Falls diese nicht erreicht werden kann, so wird die Implementierung mit
einer Fehlermeldung beendet.

Listing 13.4: Constraints-Datei Sek_Zaehler_Arty.xdc. Als Taktsignal CLK100MHZ wird der Quarz-
Oszillator des Arty-Boards verwendet, der mit einer Periodendauer von 10ns und einem Tastverhält­
nis von 50% arbeitet

# *.xdc Datei zur Implementierung des SEK_ZAEHLER Projekts auf d. Arty

Board

# 100MHz-Taktsignal vom Board Oszillator

set_property -dict { PACKAGE_PIN E3 IOSTANDARD LVCMOS33 }\

[get_ports { CLK100MHZ } ]; # Global Clock

create_clock -add -name sys_clk_pin -period 10.00 -waveform {0 5}\

[get_ports CLK100MHZ];

# RESET vom Taster BTN[0]

set_property -dict { PACKAGE_PIN D9 IOSTANDARD LVCMOS33 }\

[get_ports { RESET]; # BTN[0]}

#LEDs für die SEKUNDEN Anzeige

set_property -dict { PACKAGE_PIN H5 IOSTANDARD LVCMOS33 }\

[get_ports { SEKUNDEN[0]]; # LD[4]}

set_property -dict { PACKAGE_PIN J5 IOSTANDARD LVCMOS33 }\

[get_ports { SEKUNDEN[1]]; # LD[5]}

set_property -dict { PACKAGE_PIN T9 IOSTANDARD LVCMOS33 }\

[get_ports { SEKUNDEN[2]]; # LD[6]}

set_property -dict { PACKAGE_PIN T10 IOSTANDARD LVCMOS33 }\

[get_ports { SEKUNDEN[3]]; # LD[7]}

Die xdc-Datei in Listing 13.4 enthält neben den Timing-Constraints (create_clock)
auch die in Kapitel 5.4 bereits vorgestellten Pin-Constraints (set_property). Durch
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Bild 13.8: Konfiguration der Quellcodes für die Synthese und Implementierung des Sekundenzählers

Auswahl von Add Sources im Flow Navigator und erneuter Änderung des Überlauf­
werts im VHDL-Code (if CTR = 1000000 in Bild 13.8), kann durch Betätigen der
Auswahl Run Implementation in der Werkzeuggruppe Implementation des Flow
Navigator-Fensters die Implementierung direkt gestartet werden. Dabei wird auto­
matisch zuerst die Synthese gestartet. Nach erfolgreicher Implementierung wird der
implementierte Entwurf geöffnet (vgl. Bild 13.9).

Bild 13.9: Das Implemented Design-Fenster
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Wenn nun im unteren Fenster von Bild 13.9 die Schaltfläche Reports aktiviert
wird, so finden sich dort u. a. Informationen über denRessourcenverbrauchder FPGA-
Schaltung. Jeweils im Abschnitt 1. Slice Logic des Synthesereports

synth_1_synth_report_utilization_0

bzw. des Place-and-Route-Reports

impl_1_place_report_utilization_0

wird die Anzahl der benötigten LUTs, Flipflops, Latches etc. aufgeführt. Das Bild 13.10
zeigt, dass für die FPGA-Synthese des Sekundenzählers insgesamt 23 LUTs zur Imple­
mentierung der kombinatorischen Logik benötigt werden. Innerhalb der Slices wer­
den 32 Flipflops benötigt, von denen wie erwartet 27 auf das Signal CTR, 4 auf das
Signal SEK und eins auf das Signal CE entfallen.

Bild 13.10: Darstellung des Ressourcenverbrauchs im Synthesereport

Die zur Beurteilung des Syntheseergebnisses wichtige RTL-Komponentenübersicht ist
ebenfalls im Synthesereport enthalten (vgl. dazu die Schaltplananalyse zu Bild 13.6):
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Start RTL Component Statistics

------------------------------------------------------------------------

Detailed RTL Component Info :

+---Adders :

2 Input 27 Bit Adders := 1

2 Input 4 Bit Adders := 1

+---Registers :

27 Bit Registers := 1

4 Bit Registers := 1

1 Bit Registers := 1

+---Muxes :

2 Input 27 Bit Muxes := 1

------------------------------------------------------------------------

Weiter enthält dieser Report Informationen über den Syntheseverlauf, z. B. zu den ver­
wendeten Syntheseeinstellungen, den vorgenommenenOptimierungen sowie eventu­
elle Synthesewarnungen.

In einigen Fällen kann der LUT-Ressourcenverbrauch durch eine Optimierung
während der Implementierung auch geringer ausfallen als im Synthesereport ange­
geben.

13.2.3 Statische Timing-Analyse

Im Unterschied zu einer Timing-Simulation, bei der das dynamische Schaltungsver­
halten in seiner Reaktion auf die angelegten Stimuli untersucht wird, erfolgt bei einer
statischen Timing-Analyse eine systematische Strukturanalyse der gesamten Schal­
tungsimplementierung. Dabei wird die korrekte zeitliche Ansteuerung aller Flipflops
überprüft. Grundlage dafür ist das in Kapitel 12.8 vorgestellte RTL-Modell mit den in
Bild 12.26 definierten Zeitverzögerungen.

Während dieser Analyse werden von Vivado alle Signalpfade des RTL-Entwurfs
zwischen jeweils zwei über einen kombinatorischen Laufzeitpfad verbundene Flip­
flops hinsichtlich der folgenden Fragestellungen analysiert:
– Ist sichergestellt, dass das nach einer Taktflanke erzeugte Ausgangssignal des

Quell-Flipflops über eine kombinatorische Laufzeitkette das Ziel-Flipflop recht­
zeitig vor der nächsten Taktflanke erreicht (Setup-Check)? In Vivado wird dieser
Check auch als Max-Delay-Check bezeichnet.

– Ist sichergestellt, dass das nach einer Taktflanke erzeugte Ausgangssignal des
Quell-Flipflops im Ziel-Flipflop nicht bereits mit der gleichen, sondern erst mit
der nachfolgenden Taktflanke übernommen wird (Hold-Check)? Alternativ wird
in Vivado dafür auch der Begriff Min-Delay-Check verwendet.
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Den Laufzeitpfaden des RTL-Modells in Bild 12.26 ist zu entnehmen:
– Die Taktverzögerungen vom Taktanschluss des FPGAs zum Quell-Flipflop DFF1

sowie zum Ziel-Flipflop DFF2 können unterschiedlich sein undmüssen daher bei
der statischen Timing-Analyse berücksichtigt werden. Es lässt sich ein effektiver
kritischer Pfad tDelay definieren, der sich aus der Summe des Pfads durch die kom­
binatorische Logik und der Differenz der Taktlaufzeitpfade zu den beiden Flip­
flops berechnet. Im Ergebnis kann der effektive kritische Pfad je nach Lage der
Quell- und Ziel-Flipflops im FPGA größer oder kleiner sein als der nur durch die
kombinatorische Logik vorgegebene kritische Pfad tKomb.

– Nach der Laufzeit tpd durch das Quell-Flipflop und die Signalverzögerung durch
die kombinatorische Logik tKomb müssen die neuen Daten am Dateneingang des
Ziel-Flipflops DFF2 so rechtzeitig an dessen Takteingang erscheinen, dass für die
nachfolgende Taktflanke die Setup-Zeit tSU eingehalten wird. Für den Fall, dass
die neuen Daten im Setup-Hold-Zeitintervall eintreffen, geht das Ziel-Flipflop in
einen metastabilen Zustand mit undefiniertem Ausgangssignal über (vgl. Kapi­
tel 12.4). Später eintreffende Daten werden fehlerhafterweise erst mit der über­
nächsten Taktflanke übernommen.

Referenz für die Bewertung des Zeitverhaltens ist der Zeitpunkt, an dem das Signal
den Dateneingang des Ziel-Flipflops (DFF2/D) erreicht. Daraus berechnet Vivado bei
Setup-Checks die Taktreserve aus den folgenden Signallaufzeiten:
– Als „Arrival-Time“ wird die Summe aus der Taktverzögerung des Quell-Flipflops

und der Dauer des kombinatorischen Datenpfads bezeichnet. Nach dieser Ver­
zögerung erreicht das Ausgangssignal des Quell-Flipflops den Dateneingang des
Ziel-Flipflops:

tArrival = tClk_Src + tpd + tkomb
– Als „Required-Time“wird die Zeit bezeichnet, zu demdas Taktsignal amZiel-Flip­

flop anliegen muss, damit die Daten im Folgetakt übernommen werden können,
ohne die Setup-Zeit-Bedingung zu verletzen. Sie setzt sich aus der Summe der in
der XDC-Datei spezifizierten Periodendauer tPeriod und der Taktverzögerung des
Ziel-Flipflops zusammen. Davon wird eine Taktunsicherheit (engl. clock uncer­
tainty) abgezogen, die auf Taktsignalschwankungen (engl. jitter) bzw. Schwan­
kungen des Tastgrads zurückzuführen ist. Hinzuaddiert wird die Setup-Zeit tSU:

tRequired = tPeriod + tClk_Dest − tUncertainty + tSU
– Die Setup-Taktreserve (In Vivado als Worst-Negative-Slack WNS bezeichnet) wird

als Differenz von Required-Time und Arrival-Time berechnet:

WNS = tRequired − tArrival (Setup-Taktreserve)

Positive Ergebnisse bedeuten, dass keine Setup-Fehler zu erwarten sind.
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Die Berechnung der Hold-Taktreserve (Worst-Hold-Slack WHS) erfolgt auf ähnliche
Weise:
– Die Arrival-Time ist die gleiche wie bei den Setup-Checks. Die Required-Time er­

hält mannun ohne Berücksichtigung der Periodendauer aus der Summeder Takt­
signalverzögerung zum Ziel-Flipflop sowie der Hold-Zeit tH:

tRequired = tClk_Dest + tH
– Die Hold-Taktreserve ergibt sich nun jedoch umgekehrt aus der Differenz von Ar­

rival-Time abzüglich der Required-Time:

WHS = tArrival − tRequired (Hold-Taktreserve)

Auchhier bedeuten positive Ergebnisse, dass keineHold-Zeit-Fehler zu erwarten sind.
In den Artix-7-FPGAs sind die im Datenblatt angegebenen Setup-und Hold-Zeiten

der Flipflops abhängig von deren spezieller Konfiguration innerhalb des Slice: Die
Setup-Zeit liegt zwischen 0.1 ns und 0.8 ns, wenn die Flipflops z. B. über eine Carry-
Logik angesteuert werden. Die Hold-Zeiten liegen zwischen 0.1 ns und 0.26ns [67].

Zur Durchführung der statischen Timing-Analyse mit Vivado muss die Imple­
mentierung geöffnet sein (Open Implemented Design im Project Manager-Fens­
ter) und im Design Timing Summary-Teilfenster muss im unteren Vivado-Fenster
von Bild 13.10 die Schaltfläche Timing betätigt werden. Das Bild 13.9 zeigt, dass die
vorgegebenen Timing-Constraints in allen kombinatorischen Pfaden der Schaltung
eingehalten werden, denn die Ergebnisse des Setup-Checks und des Hold-Checks er­
gebenpositive Zeiten. Dieminimale Setup-Taktreserve der Schaltung (WorstNegative
Slack) beträgt 5.683nsunddieSignallaufzeit durchdiesenPfadbeträgt 4.322 ns (Total
Delay in Bild 13.11). Die Schaltung könnte also auch noch bei einer Taktfrequenz von
etwasmehr als 200MHz fehlerfrei betriebenwerden (Kehrwert der Laufzeit durch den
kritischen Pfad).

Bild 13.11: Der kritische Pfad im Timing-Fenster

Durch Anklicken von Path1 mit der rechten Maustaste und Auswahl von Highlight
mit nachfolgender Wahl einer Farbe kann man den kritischen Pfad, also den Pfad
mit der längsten kombinatorischen Signallaufzeit innerhalb des FPGAs auch grafisch
darstellen. Dieser findet sich im linken unteren Feld X0Y0 des Device-Teilfensters
in Bild 13.9. Darin erkennt man die tatsächlich verwendeten FPGA-Ressourcen hell­
grau markiert und die weiß markierten Pfeile beschreiben den Verlauf des kritischen
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Quell -
Flipflop

Ziel-
Flipflop

Bild 13.12: Das vergrößerte Device-Teilfenster zeigt die tatsächlich verwendeten Logikressourcen im
linken unteren Block X0Y0 und die weißen Pfeile beschreiben den Verlauf des kritischen Pfads

Pfads (vgl. Bild 13.12). Durch Mauspositionierung über die Signalverbindungen oder
die FPGA-Zellen erhält man Informationen über den internen Signalnamen bzw. die
verwendete FPGA-Ressource.

Der kritische Pfad beginnt demnach beim Ausgang des links dargestellten Quell-
Flipflops CTR_reg[0] im SLICE_X29Y25 und geht über die Carry-Logik von sieben CLBs
und eine LUT zu dem höchstwertigen Dateneingang des Ziel-Flipflops CTR_reg[26]
innerhalb des SLICE_X31Y27. In jeder der CLBs lässt sich mit der Carry-Logik ein
4-Bit-Addierer abbilden. Der Pfad benötigt daher die folgenden Ressourcen: Sechs
CLBs werden vollständig für die Addierer- bzw. Carry-Logik verwendet, das oberste
SLICE_X30Y29 implementiert einen 2-Bit-Addierer und in der einzelnen LUT wird die
höchstwertige Addiererstufe abgebildet.
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Auch besteht in Bild 13.11 durch Klicken auf den Path 1, die Möglichkeit, die Lauf­
zeitbeiträge der einzelnen Logikelemente bzw. der Verdrahtungsressourcen zu ana­
lysieren. Dabei ist im Source Clock Path festzustellen, dass das am FPGA-Pin anlie­
gende Taktsignal bereits 5.1 ns benötigt, bevor es am Takteingang Quell-Flipflops an­
liegt. Das Ziel-Flipflop (Destination Clock Path) wird in diesem Design hingegen nur
4 ps später angesteuert. Diese geringen Unterschiede resultieren aus der Anordnung
der Flipflops im H-Taktbaum (vgl. Bild 13.5) an unterschiedlichen Positionen. Im Ab­
schnittData Path erkenntman den in Bild 13.12 dargestellten Datenpfadmit einer aus
8 Elementen bestehenden Carry-Logik.

Für den Fall, dass das Ergebnis der automatischen FPGA-Platzierung und Ver­
drahtung die geforderte Spezifikation einer vorgegebenen Taktfrequenz nicht erfül­
len würde, könnte eine derartige Analyse der Ausgangspunkt für die Einführung von
Pipelinestufen in das Design sein.

13.2.4 Post-Implementation-Timing-Simulation

Gemäß der imKapitel 2.5 vorgestellten Entwurfsmethodik ist zur Entwurfsvalidierung
eine Post-Implementation-Timing-Simulation erforderlich. Grundlage dafür ist ein
von Vivado automatisch erstelltes Verilog-Simulationsmodell. Dieses enthält die in
der Hardware tatsächlich zu erwartenden Worst-Case-Zeitverzögerungen der einzel­
nen Gatter und Flipflops, sowie die Verdrahtungsverzögerung innerhalb des FPGAs.

Um die für eine Taktrate von 100MHz spezifizierte Timing-Simulation nicht un­
nötig lang laufen zu lassen, aber dennoch die wesentlichen Funktionen des digita­
len Systems deutlichmachen zu können, wird empfohlen, innerhalb des VHDL-Codes
das CE-Signal, wie in der funktionalen Simulationwieder nach 11 Takten zu erzeugen.
Anschließend muss eine erneute Implementierung durchgeführt werden. Dabei soll­
te Ihnen aber klar sein, dass es zwischen diesem Entwurf und dem abschließenden
Design mit 100.000.001 Takten pro CE-Signal im Zeitverhalten leichte Unterschiede
geben wird.

Die Post-Implementation Timing-Simulation wird nach der Implementierung ge­
startet, indem im Flow Navigator-Fenster Run Simulation und anschließend Run
Post-Implementation Timing Simulation ausgewählt wird (vgl. Bild 13.13).

Es öffnet sich einWave-Fenster Untitled 2mit zunächst vielen internen Signalen.
DarinkönnendiemeistendurchSelektierenundAuswahl vonDelete imKontextmenü
(rechte Maustaste) zunächst entfernt werden, da sie für das Verständnis des Zählers
eine untergeordnete Bedeutung haben. Für einen Vergleich mit der funktionalen Si­
mulation sollten die in Bild 13.14b dargestellten Signale jedoch nicht gelöscht werden.
Anschließend ist die komplette, schon für die funktionale Simulation verwendete Tcl-
Befehlsfolge aus Listing 13.3 wieder auszuführen.
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Bild 13.13: Starten der Post-Implementation Timing-Simulation im Flow Navigator-Fenster

a) funktionale Simulation

b) Post-Implementation-Timing-Simulation

Bild 13.14: Vergleich der Ergebnisse der funktionalen Simulation a) mit der Post-Implementation
Timing-Simulation b)

Im Bild 13.14 sind die Ergebnisse der funktionalen Simulationund der Post-Imple­
mentation-Timing-Simulation im direkten Vergleich dargestellt. Darin sind die folgen­
den Unterschiede erkennbar:
– In der funktionalen Simulation beginnt das CTR-Signal nach dem Resetsignal so­

fort zu zählen. In der Post-Implementation-Timing-Simulation startet das Inkre­
mentieren des CTR-Signals hingegen erst nach ca. 100 ns.

– Entsprechend wird der erste, aus dem CTR-Signalüberlauf erzeugte CE-Impuls
auch deutlich später erzeugt. Daraus resultiert, dass bei der Timing-Simulation in
der gleichen Simulationszeit von 500 ns das SEKUNDEN-Signal nicht den Wert 4
erreicht, sondern nur 3.

Ursache für dieses abweichende Verhalten ist das Einschaltverhalten des FPGAs, wel­
ches in der Post-Implementation-Timing-Simulation automatisch berücksichtigtwird.
Der FPGAbenötigt in der Hardware nämlich typischerweise 100 ns, bevor das interne,
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beim Einschalten automatisch gesetzte GSR-Signal (Global Set and Reset) zurückge­
nommen wird.

Vergleichbare Ergebnisse kann man daher nur erhalten, wenn die Signalstimuli
einer Testumgebung eines Post-Implementation-Timing-Simulationsmodells frühes­
tens bei t = 100ns angelegt werden. Der zwischen 10 ns und 20 ns angelegte Resetim­
puls (vgl. Listing 13.3) entfaltet daher in der Timing-Simulation keine Wirkung und
auchdie erstenTaktflanken sindwirkungslos, denndieRegisterwerdenerst nachdem
Zurücksetzen des GSR-Signals aus dem Resetzustand entlassen.

Weiter interessant ist aber auch eine Detailanalyse der Schaltvorgänge innerhalb
des FPGAs, bei der untersucht wird, zu welchem Zeitpunkt die einzelnen Flipflops ihr
Taktsignal erhalten und wie groß die Schaltverzögerung der Flipflops ist. Für diesen
Zweck müssen zunächst die relevanten Signalanschlüsse der FDCE-Flipflops inner­
halb der Implementierungsnetzliste identifiziert und nachfolgend der Timing-Simu­
lation hinzuzufügt werden.

Dazu muss das Design durch Auswahl von Open Implemented Design im Flow
Navigator-Fenster erneut geladen werden. Danach muss durch Auswahl von Netlist
im Implemented Design-Fenster die Netzliste dargestellt und bei den Leaf Cells ein
D-Flipflop (FDCE) selektiert werden. Danach kann man sich durch Auswahl von Cell
Properties im Implemented Design-Fenster die Anschlüsse ansehen. Das Bild 13.15
zeigt diese exemplarisch für das Zählregister-Flipflop CTR_reg[0].

Bild 13.15: Signalanschlüsse des Zählerregisters CTR_reg[0]

Diesem Bild 13.15 ist zu entnehmen:
– Das interne Taktsignal ist CLK100MHZ_IBUF_BUFG. Mit dieser Namensgebung

wird gekennzeichnet, dass der am FPGA-Anschluss angelegte Takt zunächst eine
IBUF- und danach eine BUFG-Komponente durchlaufen hat (vgl. die Erläuterun­
gen zu Bild 13.5).
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– Das in Bild 13.14b dargestellte Signal CTR stellt nicht, wie es aus dem VHDL-Code
in Listing 13.2 zu erwarten wäre, den Flipflop-Ausgang, sondern vielmehr dessen
Eingang dar.

– Die Ausgänge der Flipflops haben in Vivado (meist) die Ergänzung „_reg“.

Eine entsprechende Analyse für die SEK_reg-Flipflops ergibt, dass deren Ausgangs­
signal mit SEKUNDEN_OBUF bezeichnet ist, weil es an die OBUF-Komponenten des
FPGAs geführt wird.

Mit diesem Wissen muss im Flow Navigatior-Fenster erneut die Simulation-An­
sicht geöffnet werden. Nun sind die gerade identifizierten Signale durch Selektion mit
der rechten Maustaste und Auswahl von Add to Wave Window dem Wave-Fenster
(*.wcfg)hinzuzufügen.Dabei lässt sich feststellen, dassdieCTR_reg-Bits imGegensatz
zum SEKUNDEN_OBUF-Signal nicht als Vektor, sondern nur als Einzelbits zur Verfü­
gung stehen. Für eine Simulation bis zu einem maximalen Zählwert von 10 reicht es
jedoch aus, nur die Bits CTR_reg_n_[0]. . .CTR_reg_n_[3] hinzuzufügen.

Innerhalb des Wave-Fensters können diese vier Signale nun mit gedrückter
<Shift>-Taste selektiert und mit der rechten Maustaste durch Auswahl von New Vir­
tual Bus zu einem Vektorsignal zusammengefasst werden. Nachfolgend kann diesem
Vektor durch Selektion mit der rechten Maustaste und Auswahl von Rename aus dem
Kontextmenü z. B. der Name „CTR_reg[3:0]“ zugewiesen werden. Durch Selektion
aller Vektorsignale und Auswahl von Radix → Unsigned Decimalwird anschließend
die Darstellungsweise dieser Signale geändert.

Abschließendmuss die Simulationneu gestartet werden, indemdie Tcl-Komman­
dodatei aus Listing 13.3 erneut gestartet wird. Das Ergebnis zeigt das Bild 13.16 für den
Zeitausschnitt zwischen 195 ns und 220 ns.

Bild 13.16: Der Zeitausschnitt der Post-Implementation-Timing-Simulation zeigt die Signalverzöge­
rungen innerhalb des FPGAs mit mehreren Markern

Dieses lässt sich wie folgt analysieren:
– Bei t = 195ns liegt eine steigende Taktflanke am FPGA-Pin an. Diese Flanke steht

mit einer zeitlichenVerzögerung von 3.55 ns amAusgang des BUFG zur Verfügung
und muss nachfolgend an die einzelnen Flipflops verteilt werden. Als Folge der
Flanke ändern sich die CE_reg- und CTR_reg-Signale nach weiteren 2 ns.
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– Während der nachfolgenden Flanke bei t = 205ns ist das CE_reg-Signal 1, und
CTR_reg hat den Wert 0. Als Folge davon ändern sich die Ausgänge der SEK_reg-
Flipflops (SEKUNDEN_OBUF) 5.517 ns später auf den Wert 1.

– Nun dauert es mehr als 7 ns, bis der SEKUNDEN-Wert am Port-Pin erscheint.

Wie die weißen Linien von Bild 13.17 zeigen, muss das SEKUNDEN_OBUF-Signal quer
durch den Chip an die sich im Bild rechts oben bzw. links unten befindlichen Aus­
gangspins (OBUF) geführt werden. Die lange Signallaufzeit bis zu den SEKUNDEN-
Ausgängen ist also das Resultat der für diese Anwendung gewählten Konfiguration
der vier LED-Anschlüsse, die durch das Platinen-Layout des Arty-Boards mit seinen
LEDs bzw. Tastern vorgegeben ist und deren Anschlüsse im FPGA nicht nebeneinan­
der sondern gegenüber gewählt wurden (vgl. die xdc-Datei in Listing 13.4).

Bild 13.17: Verbindung der vier SEK_reg Flipflop-Ausgänge zu den SEKUNDEN-Anschlüssen des
FPGAs

Abschließend der Hinweis, dass Vivado die Länge spezieller Signalpfade bei geöff­
netem Design auch durch Eingabe des TCL-Befehls report_timing [72] ermitteln
kann: So erhält man z. B. für den Signalpfad vom FPGA-Taktanschluss über das
SEK_reg[0]-Register zum zugehörigen Ausgangspin durch Eingabe des Befehls

report_timing -from [get_cell SEK_reg[0]] -to [get_ports SEKUNDEN[0]]

in die TCL-Konsole die Information, dass es 5.1 ns dauert, bis das Taktsignal am Takt­
eingang des Flipflops zur Verfügung steht und weitere 7.595 ns, bis das Signal die zu­
gehörige OBUF-Zelle erreicht.
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13.2.5 Programmierung des FPGAs

Vor der FPGA-Programmierung ist im VHDL-Code zunächst wieder sicherzustellen,
dass das CE-Signal erst bei CTR = 100.000.000 erzeugt wird. Anschließend ist in Viva­
do eine erneute VHDL-Synthese und -Implementierung durchzuführen, wobei dieRe­
run-Abfrage mit OK bestätigt werden sollte. Anschließend ist im Flow Navigator-
Fenster durch Klicken auf die Schaltfläche Generate Bitstream im Bereich Program
and Debug die Programmierdatei zu erzeugen

Die FPGA-Programmierung erfolgt nach dem Anschluss eines geeigneten USB-
Kabels zwischen Arty-Board und PC dann wie im Kapitel 5.6 bereits erläutert (Open
Target, Auto Connect und Program Device im Hardware Manager). Wenn Sie die
Vivado-Projektkonfiguration in dem Ordner Vivado_Arty/2019.1/SEK_ZAEHLER vor­
genommen haben, so befindet sich die Programmierdatei unter:

Vivado_Arty/2019.1/SEK_ZAEHLER/

SEK_ZAEHLER.runs/impl_1/SEK_ZAEHLER.bit

Nach der Programmierung sollten auf den vier LEDs des Arty-Boards nun die Bitkom­
binationen der Binärzahlen 0. . . 15 im Sekundentakt dargestellt werden.

13.3 Externe Beschaltung des FPGAs

Die bei der Timing-Simulation festgestellte lange Verzögerung der Flipflop-Signale SE­
KUNDEN_OBUF[3:0] zudendazugehörigenOBUFs, die größer als eineTaktperiode ist,
lässt die Frage aufkommen, was denn passieren würde, wenn nicht LEDs an den SE­
KUNDEN-Ausgängen angeschlossen wären, sondern z. B. eine taktsynchrone externe
Beschaltung auf der FPGA-Platine, die mit dem gleichen Takt betrieben wird wie der
FPGA. Ähnlich stellt sich die Frage, was denn mit dem asynchronen RESET-Eingang
passiert, wenn dessen Signal in der Nähe einer steigenden Taktflanke wechselt und
es zu metastabilen Zuständen kommen kann. Diese wichtigen Fragen werden in der
Praxis von FPGA-Einsteigern häufig vernachlässigt und sollen nachfolgend für den
Schaltungsentwurf des Sekundenzählers beantwortet werden.

13.3.1 Analyse von Output-Constraints

In dem im oberen Teil von Bild 13.18 dargestellten Impulsdiagramm wurde exempla­
risch spezifiziert, dass das SEKUNDEN-Signal am FPGA-Ausgang (OBUF) 2 ns vor der
nachfolgenden steigenden Taktflanke zur Verfügung stehen muss, damit die nachfol­
gende taktsynchrone Schaltung das Signal korrekt übernehmen kann, ohne dass de­
ren Flipflops metastabil werden, weil deren Eingangssignal während der Taktflanke
wechselt (Setup-Zeit).
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Bild 13.18: Analyse des Output-Delays der Sekundenzähler-Implementierung

Die Analyse dieser Situation kann der Schaltungsentwickler in Vivado mithilfe
zweier Tcl-Befehle durchführen: Durch Eingabe des Befehls

set_output_delay -clock sys_clk 2.000 [get_ports SEKUNDEN]

in die TCL-Kommandozeile wird festgelegt, dass das Ausgangssignal SEKUNDEN 2 ns
vor der aktiven Taktflanke stabil sein soll (vgl. Bild 13.18 oben). Dabei wird als Takt­
signal der zuvor als Timing-Constraint sys_clk festgelegte Takt des CLK100MHZ-Si­
gnals verwendet (vgl. Listing 13.4).

Nachfolgend kann durch Eingabe des Tcl-Befehls

report_timing -to [all_outputs]

eine Analyse der relevanten Timing-Pfade angefordert werden. Die Ergebnisse des in
dieser Hinsicht kritischen Pfads sind im unteren Teil von Bild 13.18 dargestellt:
– Der Signalpfad vom FPGA-Taktpin zum Takteingang des relevanten Flipflops

SEK_reg[1] beträgt 5.1 ns.
– Der Signalpfad vom Ausgang dieses CLB-Flipflops zum FPGA-Pin dauert 7.659ns.
– Eine Periodendauer (T = 10ns) später erscheint die nachfolgende Taktflanke am

Eingang der externen Schaltung. Für diese Schaltungwurde ein Output-Delay von
2 ns spezifiziert.
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Die Taktreserve von −4.759ns ergibt sich daraus, dass die Summe aller Zeiten zwi­
schendenTakteingängenbeider Schaltungen einer Periodendauer entsprechenmuss.
Der negativeWert der Taktreserve bedeutet dabei, dass das amFPGA-Ausgang zur Ver­
fügung gestellte Signal etwa 5ns zu spät kommt, um es bei der nachfolgenden Flanke
korrekt in die externe Schaltung einzulesen. Auf der Tcl-Konsole wird daher eine Ti­
ming-Violation, also ein Fehlverhalten der Schaltung angezeigt.

Um dieses Problem zu lösen, ist es sinnvoll, die in den IOBs vorhandenen Aus­
gangs-Flipflops zu verwenden. Dies bedeutet, dass im VHDL-Code die Zuweisung an
das Signal SEKUNDEN nicht mehr nebenläufig, also kombinatorisch am Ende der
architecture erfolgen sollte, sondern taktsynchron. Damit einher geht natürlich ei­
ne Latenz des Ausgangssignals um einen Takt, die ggf. in der externen Schaltung
berücksichtigt werden muss.

Listing 13.5: Synchronisation des Ausgangssignals SEKUNDEN

. . .

-- Ausgangssignalsynchronisation

P3: process(CLK100MHZ, RESET)

begin

if RESET = '1' then

SEKUNDEN <= (others => '0');

elsif CLK100MHZ = '1' and CLK100MHZ'event then

SEKUNDEN <= To_bitvector(std_logic_vector(SEK));

end if;

end process P3;

. . .

Der in Listing 13.5 angegebene Prozess ersetzt die nebenläufige Signalzuweisung an
das Signal SEKUNDEN in Listing 13.2.

Zusätzlichmuss die XDC-Datei dahingehend ergänzt werden, dass für das SEKUN­
DEN-Signal dessen IOB-Eigenschaft auf den Wert „True“ festgelegt wird:

. . .

# Platziere die SEKUNDEN-Flipflops in den IOBs

set_property IOB TRUE [get_ports SEKUNDEN]

. . .

NachÄnderungder beidenDateienmuss eine erneuteSyntheseund Implementierung
erfolgen, bevor eine Output-Constraint-Analyse erfolgen kann.

Beim Öffnen dieser Implementierung in Vivado (Open Implemented Design im
Flow Navigator-Fenster) sollte sich nun ein Ergebnis ähnlich, wie in Bild 13.9 er­
geben. Wenn darin im Netlist-Fenster unter Nets das Signal SEKUNDEN_OBUF se­
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lektiert wird, so ist im Device-Fenster unten links bzw. in der unteren Hälfte rechts
die Nähe der Ausgangs-Flipflops zu den vier FPGA-Anschlüssen klar erkennbar. Das
Bild 13.19 zeigt den Ausschnitt des Device-Fensters unten links mit den FPGA-Pin-
Nummern T9 und T10 (vgl. Listing 13.4). Damit ist nachgewiesen, dass die gewünsch­
ten Entwurfsänderungen korrekt umgesetzt wurden.

Bild 13.19: Device-Fenster-Vergrößerung mit Darstellung der Verbindung der Flipflop-Signale SEKUN­
DEN[2:3] zu den zugehörigen FPGA-Anschlüssen T9 und T10

Zur Output-Constraint-Analyse der veränderten Schaltung müssen die beiden Tcl-
Kommandos erneut eingegeben werden. In diesem Fall soll allerdings spezifiziert
werden, dass das Output-Delay der externen Schaltung nur 0.5 ns betragen darf:

set_output_delay -clock sys_clk 0.500 [get_ports SEKUNDEN]

report_timing -to [all_outputs]

Das Ergebnis dieser Analyse ergibt nun eine Taktreserve von +0.212 ns, womit die Ti­
ming-Vorgabe einer Taktperiode von T = 10ns für das aus FPGA und taktsynchroner
externer Ausgangsschaltung bestehende System nur mit einer reduzierten Setup-Zeit
der externen Beschaltung gerade eben erfüllt wird.

Eine größere Taktreserve könnteman für diese optimierte Schaltung nur erhalten,
wennmandavon ausgehen könnte, dass in der externen Schaltung ebenfalls ein Takt­
verzug vom Taktpin zum Takteingang der externen Flipflops existiert. Ein exemplari­
sche Verzögerung von 5ns an dieser Stelle würde bedeuten, dass unter Berücksichti­
gung der gleichen Datenpfadverzögerung von 0.5 ns als Output-Delay ein (negativer)
Wert von −4.5 ns angegeben werden müsste.
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13.3.2 Analyse von Input-Constraints

Der Fall, dass das asynchrone RESET-Signal des im FPGA implementierten Sekunden­
zählers mit einer externen, taktsynchronen Schaltung erzeugt wird, soll nachfolgend
ebenfalls analysiert werden. Das Bild 13.20 verdeutlicht im oberen Teil das Impulsver­
halten, wobei angenommen wird, dass die externe Schaltung das RESET-Signal mit
einer Verzögerung von 2 ns relativ zum gemeinsamen Takt so erzeugt, dass garantiert
ist, dass dieses Signal während der steigenden Taktflanke in den FPGA-Flipflops noch
sicher anliegt.

Taktreserve
+4.157 ns

RESET_IBUF

SEKUNDEN_reg

CLK100MHz

Externe 
Schaltung

FPGA

10 ns

4.574 ns

8.417 ns

CLK100MHz
8 ns

RESET

tH = 2 ns

1D

C1

CLR

2 ns

Bild 13.20: Analyse des Input-Delays der Sekundenzählerimplementierung

Zur Input-Constraint-Analyse der Schaltung müssen die beiden folgenden Komman­
dos in der Tcl-Konsole eingegeben werden:

set_input_delay -clock sys_clk 2.000 [get_ports RESET]

report_timing -from [all_inputs]

Der untere Teil von Bild 13.20 verdeutlicht das Ergebnis:
– Der längste Signalpfad vom RESET-Eingang des FPGAs zum asynchronen Lösch­

eingang CLR der relevanten Flipflops beträgt 8.417 ns. Im konkreten Fall ist dies
der Pfad zum Flipflop SEKUNDEN_reg[3].

– Die Taktverdrahtung vom Takteingang des FPGAs zum Takteingang dieses Flip­
flops beträgt 4.574 ns.



13.4 Hardware Debugging | 315

– Die Taktreserve von 4.157 ns ergibt sich daraus, dass im Extremfall der Signalpfad
durch die externe Schaltung und den RESET-Pin des FPGAs zumCLR-Eingang des
relevanten Flipflops gleich lang ist wie der Signalpfad der nachfolgenden steigen­
den Taktflanke zum Takteingang des FPGA-Flipflops:

10ns + 4.574ns = 2ns + 4.157ns + 8.417ns
Da die Taktreserve positiv ist, sind keine Timing-Probleme zu erwarten. Im Grenzfall
einer Taktreserve von Null könnte die externe Schaltung das RESET-Signal sogar noch
bis etwa 6 ns verzögern, ohne dass beim FPGA-Flipflop die Zeitpunkte der ansteigen­
den Flanke am CLK-Eingang mit der Rücknahme des Resetsignals am CLR-Eingang
zusammenfallen.

13.4 Hardware Debugging

Zur weiteren Unterstützung bei der Suche nach Fehlern gibt es in FPGAs die Möglich­
keit, ein Hardware Debugging durchzuführen. Dies bedeutet, dass im FPGA zusätzli­
che Hardwareressourcen verwendet werden, um FPGA-interne Signalverläufe aufzu­
zeichnen, die dann von Vivado grafisch dargestellt werden können.

In diesem Abschnitt soll die Verwendung eines integrierten Logikanalysators
(Abk. ILA) vorgestellt werden. mit dem z. B. die in der Post-Layout-Timing-Simulati­
on von Bild 13.16 erhaltenen Signalverläufe für den Sekundenzähler im laufenden
Schaltungsbetrieb verifiziert werden können.

Das dahinterliegende Konzept besteht darin, dass für jedes aufzuzeichnende Si­
gnal Block-RAM-Speicher des FPGAs in Formvon FIFO-Speicher-Bits (vgl. Kapitel 18.5)
und CLB-Ressourcen reserviert wird und die aufzuzeichnenden Daten darin kontinu­
ierlich aufgezeichnet werden. Im Falle eines zu definierenden Signalereignisses (engl.
trigger) wird der Inhalt dieser FIFOs über das USB-Kabel an Vivado übertragen und in
einem Debug-Fenster grafisch dargestellt.

Das Hardware Debugging mit Vivado erfordert die folgenden drei Schritte:
– Vorbereitungsphase: Es wird ergänzend zum synthesefähigen Quellcode festge­

legt, welche der Netzlistensignale über welche Zeit aufgezeichnet werden sollen
und ob diese als Daten oder als Trigger verwendet werden sollen. Auchmuss fest­
gelegt werden, mit welchem Taktsignal die Aufzeichnung erfolgen soll.

– Implementierungsphase: Die FPGA-Implementierung erfolgt zusammen mit den
zusätzlichen, für den ILA-Block benötigten Hardwareressourcen.

– Analysephase. Nach der FPGA-Programmierungwird in Vivado das Debug-Fens­
ter geöffnet, in demverschiedene Trigger definiert unddiese danachaktiviertwer­
den können. ImFalle eines Triggerereignisseswerdendie ausgewählten Signale in
Form einesWave-Fensters grafisch dargestellt. Dabei werden jedoch anstatt einer
Zeitachse die Abtasttakte dargestellt.
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13.4.1 Debug-Vorbereitungen in Vivado

Prinzipiell gibt es verschiedeneMöglichkeiten, den Logikanalysator in die zu untersu­
chende Schaltung zu integrieren (Kapitel 10 in [71]). Nachfolgend soll jedoch nur das
Arbeitenmit demDebug-Wizard von VivadoamBeispiel des Sekundenzählers aus Lis­
ting 13.2 vorgestellt werden, bei dem der Sekundenüberlauf bereits nach zehn Takten
erfolgt.

Treffen Sie im Flow Navigator-Fenster des geöffneten Vivado Projekts SEK_
ZAEHLER in der Rubrik Synthesis die Auswahl Set Up Debug. Es öffnet sich zunächst
das SYNTHESIZED DESIGN-Fenster und danach das Set Up Debug-Fenster. Lassen
Sie sich durch Klicken auf Nets im Netlist-Fenster alle darstellbaren Signale anzei­
gen. Wählen Sie darin die relevanten Signale aus und ziehen Sie diese durch „Drag
and Drop“ in das Set Up Debug-Fenster Bild 13.21. Wählen Sie anschließend Next.

Bild 13.21: Auswahl der zu debuggenden Signale im Set Up Debug-Fenster

Nun müssen Sie die Anzahl der Signalabtastwerte (Sample of data depth) festle­
gen. Für dieses einfache Beispiel ist die voreingestellte minimale FIFO-Tiefe von 1024
Samples ausreichend. Aktivieren Sie auch das Häkchen Capture Control bei den ILA
Core-Optionen.(vgl. Bild 13.22) und wählen Sie erneut Next. Wenn Sie mit der an­
schließend dargestellten Konfigurationszusammenfassung zufrieden sind, so wählen
Sie Finish.
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Bild 13.22: Konfiguration des ILA Cores

Bild 13.23: Abspeicherung der Konfigurationsänderungen in der Constaints-Datei
Sek_Zaehler_Debug.xdc
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Diese Konfigurationsänderungen müssen nun in einer Datei abgespeichert wer­
den. Sinnvoll ist dafür eine von den anderen Einstellungen getrennte, zweite Con­
straints-Datei.

Klicken Sie dazu in der Vivado-Menüleiste oben links in Bild 13.23 auf das Sym­
bol und geben Sie im Save Constraints-Fenster als neuen Dateinamen Sek_

Zaehler_Debug.xdc an (vgl. Bild 13.23). Dadurch wird dem Design eine zweite Con­
straints-Datei hinzugefügt, die sich im constrs_1-Unterordner des Projekts befindet,
und die in Bild 13.24 bereits geöffnet ist.

Bild 13.24: Hinzugefügte zweite Constraints-Datei Sek_Zaehler_Debug.xdc im constrs_1-Ordner der
Projekts

Diese Datei enthält die folgende Debug-Konfiguration:
– Eine ILA-Debug-Hardwarekomponente mit dem Namen u_ila_0 und einer Tiefe

von 1024 Samples. Diese wird mit dem BUFG-Takt CLK100MHZ_IBUF_BUFG be­
trieben

– Insgesamt vier Debug-Ports mit den Namen probe0. . .probe3, an denen die Si­
gnale CTR[26:0], SEKUNDEN_OBUF[3:0], CE und CE_reg_n_0 angeschlossen sind
(vgl. Bild 13.21).

Mit diesen Änderungen könnte man nun eine Synthese und Implementierung durch­
führen und diese im FPGA debuggen. Allerdings würde im Vergleich zur Post-Imple­
mentation-Timing-Simulation in Bild 13.16 noch das Signal CTR_reg[3:0] fehlen, für
das in der Netzliste jedoch kein Signalvektor existiert. Dieses Signal soll daher vor der
Synthese durch Editieren der XDC-Datei hinzugefügt werden.
Die in Listing 13.6 fett gedruckten Zeilen wurden in der im Editor geöffneten xdc-Datei
manuell eingefügt. Dadurch wird dem ILA ein neuer Probeanschluss (probe 4) hinzu­
gefügt und dieser mit einem 4-Bit breiten Signalvektor verbunden, dessen Einzelbits
sich aus den Netzlistensignalen CTR_reg_n_0_[0]. . . CTR_reg_n_0_[3] zusammenset­
zen (beachten Sie den Backslash am Ende der connect-Quellcodezeile, die eine Fort­
setzungszeile markiert).

Nach dem Abspeichern der xdc-Datei erscheint am oberen Fensterrand die Mel­
dung, dass die Constraints geändert wurden. Um das Projekt mit den Änderungen zu
aktualisieren klicken Sie daher auf Reload.



13.4 Hardware Debugging | 319

Listing 13.6: Ausschnitt aus der Constraints-Datei Sek_Zaehler_Debug.xdc. Die fett gedruckten
Zeilen wurden im Editor manuell eingefügt

. . .

create_debug_port u_ila_0 probe

set_property PROBE_TYPE DATA_AND_TRIGGER [get_debug_ports u_ila_0/probe3]

set_property port_width 1 [get_debug_ports u_ila_0/probe3]

connect_debug_port u_ila_0/probe3 [get_nets [list CE_reg_n_0]]

# probe 4 nachtraeglich manuell eingefuegt: CTR_reg_n_0[3:0]

create_debug_port u_ila_0 probe

set_property PROBE_TYPE DATA_AND_TRIGGER [get_debug_ports u_ila_0/probe4]

set_property port_width 4 [get_debug_ports u_ila_0/probe4]

connect_debug_port u_ila_0/probe4 [get_nets [list \

{CTR_reg_n_0_[0]} {CTR_reg_n_0_[1]} {CTR_reg_n_0_[2]} {CTR_reg_n_0_[3]}]]

# Ende der eingefuegten Zeilen

set_property C_CLK_INPUT_FREQ_HZ 300000000 [get_debug_cores dbg_hub]

set_property C_ENABLE_CLK_DIVIDER false [get_debug_cores dbg_hub]

set_property C_USER_SCAN_CHAIN 1 [get_debug_cores dbg_hub]

connect_debug_port dbg_hub/clk [get_nets CLK100MHZ_IBUF_BUFG]

13.4.2 Implementierung der zu analysierenden Schaltung

Die Implementierung der zu analysierenden Schaltung erfolgt wie gewohnt durch
Auswahl von Synthesis bzw. Implementation im Flow Navigator-Fenster. Während
dieser Schritte zeigt Vivado am oberen Bildrand eine Meldung an, wonach die dar­
gestellten Synthese- bzw. die Implementierungsergebnisse ungültig seien. Reagieren
Sie darauf, indem Sie diese Ergebnisdarstellungen mit Close schließen.

Am Ende der Implementierung sollte dasDevice-Fenster erheblichmehr verwen­
dete FPGA-Ressourcen aufweisen, als dies beim Entwurf ohne ILA der Fall war (vgl.
Bild 13.12).

Wählen Sie imFlowNavigator nunwie gewohnt imBereichProgramandDebug
denEintragGenerateBitstream, undnachErzeugungder Programmierdatei denEin­
trag Open Hardware Manager (ggf. müssen Sie einen evtl. noch offenen Hardware­
manager zuvor durch Eingabe von close_hw in der TCL-Konsole schließen). Danach
wählen Sie Open target und Auto Connect. Vivado verbindet sich mit dem FPGA-
Board und es sollte sich das Hardware-Fenster öffnen, welches in Bild 13.25 darge­
stellt ist. Darin sollte der ILA dargestellt werden.

Programmieren Sie den FPGAwie gewohnt nun durch Auswahl von ProgramDe­
vice und klicken auf den danach aufgelisteten FPGA xc7a35t_0. Die angebotene Aus­
wahl der Bitstream- und Debug-Probedateien müssen Sie vermutlich nicht ändern.
Wählen Sie daher Program.
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Bild 13.25: Hardware-Fenster nach der Verbin­
dung mit dem FPGA-Board

13.4.3 Debug-Analyse mit Vivado

Nach dem Programmieren sollten die vier LEDs, mit dem die Sekunden dargestellt
werden, gleichzeitig leuchten, dennbei einemÜberlauf bereits nach 10Takten scheint
es bei einer Taktrate von 100MHz so, dass die LEDs dauerhaft eingeschaltet sind.

Gleichzeitig öffnet sich im Hardware Manager-Fenster das in Bild 13.26 dar­
gestellte hw_ila_1-Debug-Fenster, welches bereits alle Probesignale enthält. Sollten

Bild 13.26: Das Debug-Fenster hw_ila_1 direkt nach dem Programmieren des FPGAs
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diese Signale nicht dargestellt werden, so müssen Sie auf das +-Zeichen klicken, die
Signale in dem sich öffnenden Add Probes-Fenster selektieren und OK klicken. Die
Anordnung der Signale innerhalb des Debug-Fensters können Sie danach konfigurie­
ren, indem Sie die Signale mit gedrückter Maustaste durch „Drag and Drop“ beliebig
nach oben oder unten verschieben.

Zum eigentlichen Debuggen ist nun noch eine Triggerbedingung zu definieren.
Zunächst soll dazu der 0 → 1-Übergang des CE_reg_n_0-Signals dienen. Wählen Sie
dazu im Trigger Setup von Bild 13.26 das +-Zeichen, selektieren Sie CE_reg_n_0 im
Add Probes-Fenster und klicken Sie OK. Klicken Sie nun in die Value-Spalte ganz
rechts im Trigger Setup des hinzugefügten Signals und wählen Sie 1 (logical one).

Zum Aufzeichnen der Daten muss der Trigger aktiviert werden. Dazu dienen vier
Symbole in der Menüleiste des ILAWaveform-Fensters:

Ein- und Ausschalten (Toggeln) der Betriebsart automatisches Triggern
Auf Triggerereignis warten
Sofortiges Triggern
Beenden des Wartens auf ein Triggerereignis

Wenn Sie auf das �-Symbol klicken, so erscheint nach kurzer Zeit das Bild 13.27. Der
Zeitpunkt für das Triggerereignis wird üblicherweise in der Mitte des Bildes platziert
und mit einem T-Symbol gekennzeichnet.

Bild 13.27: Darstellung von 1024 Signal-Abtastwerten. Die Triggerbedingung ist beim Abtastwert 512
erfüllt

Nach Auswahl aller Signale und Rechtsklicken öffnet sich das Kontextmenü, in dem
die Zahlendarstellungsform, also die Radix der vektoriellen Signale, festgelegt wer­
den kann. Diese sollten als Unsigned Decimal dargestellt werden. Zum Ablesen der
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Zahlenwerte kann man nun mit den ⊕- und ⊖-Symbolen in der Menüleiste in die Dar­
stellung hinein- und hinauszoomen, sodassmandie Details in der Nähe des Triggerer­
eignisses genauer analysieren kann:

Bild 13.28: Signalabtastwerte in der Nähe des Triggerereignisses, bei dem CE_reg_n_0[3:0] gleich 1
wird

Das Ergebnis in Bild 13.28 lässt sich wie folgt erläutern:
– Die Zahlenwerte des Signals CTR[26:0] eilen denen des Signalvektors CT_reg_

n_0[3:0] um einen Takt voraus, sie sind damit, wie bereits oben beschrieben, die
Eingangssignale der Zähler-Flipflops.

– Gleiches gilt für das Signal CE, welches das Eingangssignal eines Flipflops mit
dem Ausgangssignal CE_reg_n_0 ist.

– Wenn das CE-Flipflop den logischen Wert 1 hat, so erhält der Zählerausgang den
Dezimalwert 0 und das SEKUNDEN_OBUF-Signal seine inkrementierten Zahlen­
wert (vgl. Listing 13.2).

Dieses Hardwareverhalten ist in Übereinstimmung mit der Post-Implementation-
Timing-Simulation in Bild 13.16. Allerdings ist der aktuelle Wert des SEKUNDEN_
OBUF-Signals noch zufällig, wovon man sich durch Einschalten des automatischen
Triggers leicht überzeugen kann. In dieser Betriebsart wird nämlich der Trigger nach
einer Datenübertragung an Vivado automatisch neu gestartet und die Zahlenwerte
des SEKUNDEN_OBUF-Signal sind bei jedem Triggerereignis unterschiedlich.

Abhilfe schafft hier eine zweite Triggerbedingung, bei der der Zahlenwert 0 für
das SEKUNDEN_OBUF-Signal als zusätzliche gleichzeitige Bedingung definiert wer­
den muss. Wählen Sie dafür im Trigger Setup das +-Zeichen, selektieren Sie im Add
Probes-Fenster das SEKUNDEN_OBUF[3:0]-Signal und schließen Sie das Fenster mit
OK. Wählen Sie in der Radix-Spalte für diesen Trigger [H] (Hexadecimal) und in der
Value-Spalte denWert 0. Nun müssen Sie die beiden Triggerbedingungen noch UND-
verknüpfen.
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Dies erreichen Sie, indem Sie im Trigger Setup auf das Gatter-Symbol in
der Menüleiste klicken und Set Trigger Condition to Global AND auswählen. Damit
wird bei automatischer Triggerwiederholung nur der 0 → 1-Übergang des SEKUN­
DEN_OBUF-Signals dargestellt.

13.5 Arithmetikhardware in FPGAs

Bedingt durch ihre speziellen Arithmetikressourcen sind FPGAs in idealer Weise für
Anwendungen der digitalen Signalverarbeitung oder der Bildverarbeitung bzw. der
Mustererkennunggeeignet. Exemplarisch soll daher nachfolgenddieVerwendungder
sogenannten DSP-Slices in den Series-7-FPGAs der Fa. Xilinx vorgestellt werden.

Das Bild 13.29 zeigt die vereinfachte Struktur der für vielfältige Anwendungen
unterschiedlich konfigurierbaren DSP48E1-Slices, die wie folgt beschrieben werden
kann:
– Kernelemente der DSP-Slices sind ein 25 × 18 Bit Multiplizierer sowie eine arith­

metisch-logische Einheit ALU, mithilfe derer Additionen, Subtraktionen und lo­
gische Operationen durchgeführt werden können.

– Alle Eingangssignale können optional über Eingangsregister geführt werden, wo­
mit sich innerhalb des DSP-Slice eine interne Pipelinestruktur aufbauen lässt.

– Die bis zu 24-Bit breiten EingangssignaleAundDkönnenbeimDSP48E1 über eine
Addierer- bzw. Subtrahierstufe zusammengefasst werden, deren Ergebnis optio­
nal im ADREG-Pipelineregister gespeichert werden kann.

– Der Multiplizierer erlaubt Multiplikationen mit dem B-Eingangssignal, welches
zum Latenzausgleich in der Pipeline optional über bis zu 2 Pipelineregister ge­
führt werden kann. Das Ergebnis kann im MREG-Pipelineregister abgelegt wer­
den.

– Mit einer aus einem 48-Bit-Addierer und einem Ausgangsregister PREG bestehen­
den Akkumulatoreinheit können die Produkte eines Datenstroms zusammenge­
fasst werden:

Y = ∑
i
(Ai + Di) ⋅ Bi (13.1)

– Auch besteht die Möglichkeit, ein Übertragssignal C zumMultiplikationsergebnis
zu addieren.

– Darüber hinaus existiert imDSP48E1-Slice ein Komparator, mit dem bei Videosig­
nalanwendungen eine Mustererkennung durchgeführt werden kann.
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Bild 13.29: Vereinfacht dargestellte Struktur eines DSP48E1-Slice in den Series-7-FPGAs der Fa.
Xilinx (nach [69])

Als Anwendung sollen die Synthese und Implementierung eines VHDL-Codes vor­
gestellt werden. in dem zwei vorzeichenbehaftete Datenströme an den Eingängen
A und D miteinander addiert und deren Summe mit einem Datenstrom B multipli­
ziert werden sollen. Die einzelnen Produkte dieses Datenstroms sollen akkumuliert
werden und zugleich am Ausgang Y zur Verfügung stehen. Diese Aufgabenstellung
ist angelehnt an die Implementierung eines FIR-Filters, mit symmetrischen Koeffizi­
enten, bei dem paarweise jeweils zwei Abtastwerte dem gleichen Filterkoeffizienten
zugeordnet sind [2].

Der in Listing 13.7 dargestellte Quellcode verwendet die in Bild 13.29 grau hinter­
legten Architekturelemente des DSP48E1-Slice, in dem alle internen Pipelinestufen
verwendet werden, um eine möglichst hohe Taktfrequenz zu erzielen.

Listing 13.7: VHDL-Code zur Implementierung eines Akkumulators mit interner Pipeline in einem
DSP48E1-Slice

-- DSP48E1_BSP.vhd

-- Beispiel fuer die Implementierung von DSP-Slices

-- Taktrate: 100MHz

----------------------------------------------

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all;
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entity DSP48E1_BSP is

port( CLK : in bit;

RESET: in bit;

A, D, B: in signed(15 downto 0); -- 16 Bit Operanden

Y_OUT : out signed(31 downto 0) -- 32 Bit Ergebnis

);

attribute USE_DSP : string;

attribute USE_DSP of DSP48E1_BSP : entity is "yes";

end DSP48E1_BSP;

architecture BEHAVIOUR of DSP48E1_BSP is

signal A_REG, D_REG, B_REG1, B_REG2: signed (15 downto 0); -- je 16 Bit

signal ADD: signed(16 downto 0); -- 1 Overflow-Bit (wichtig!)

signal MULT: signed(32 downto 0); -- 17+16 Bit

signal AKKU: signed(40 downto 0); -- 8 Overflow Bits

begin

P1: process(CLK) -- 300 MHZ Taktsignal

begin

if CLK = '1' and CLK'event then

if RESET = '1' then --- Synchroner Reset!

A_REG <= (others => '0');

D_REG <= (others => '0');

ADD <= (others => '0');

B_REG1 <= (others => '0');

B_REG2 <= (others => '0');

MULT <= (others => '0');

AKKU <= (others => '0');

else

A_REG <= A; -- AREG

D_REG <= D; -- DREG

ADD <= resize(A_REG,17) + resize(D_REG,17); -- ADREG

B_REG1 <= B; -- 1. Pipelineregister

B_REG2 <= B_REG1; -- 2. Pipelineregister

MULT <= ADD * B_REG2; -- MREG

AKKU <= AKKU + MULT; -- PREG

end if;

end if;

end process P1;

Y_OUT <= AKKU(31 downto 0); -- Ausgangssignal nebenlaeufig

end BEHAVIOUR;
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Dieser Code kann wie folgt erläutert werden:
– In der entity-Deklaration wird das Attribut USE_DSP vom Typ string definiert,

welches durch eine zweite attribute-Anweisung den Wert „yes“ erhält. Im Syn­
these-Compiler Vivado wird dieser Attributwert dahingehend verwendet, dass
alle arithmetischen Operationen der entity auf DSP-Slices abgebildet werden.
Bei Verwendung des Attributwerts „no“ würden hingegen Standard-Slices, also
LUTs und D-Flipflops genutzt werden. Beim Weglassen des USE_DSP-Attributs
entscheidet der Synthese-Compiler anhand des Codierungsstils ob DSP-Slices
verwendet werden. In dem Codebeispiel von Listing 13.7 könnte man auf die
Definition dieses Attributs daher auch verzichten.

– Die Eingangsdatenströme sind 16 Bit breit und der Ausgangsdatenstrom 32 Bit.
In der Addierervorstufe wird ein möglicher Überlauf durch ein zusätzliches Bit
aufgefangen, dafür wird die resize-Funktion verwendet (vgl. Tabelle 11.8). Die­
ses Bit ist zwingend erforderlich, damit Vivado den internen Vorstufen-Addierer
verwenden kann.

– Der Akkumulator besitzt 8 zusätzliche Bits, um temporäre Überläufe aufnehmen
zu können.

– DamitVivado tatsächlichdie internenPipelineregister desDSP-Slicenutzenkann,
ist es in Listing 13.7 erforderlich, dass die Flipflops einen synchronen Reset besit­
zen. Falls im Quellcode ein asynchroner Reset vorgesehen ist, so werden keine
DSP-Slices sondern Slice-Flipflops der Logic-Fabric verwendet.

– Um die an den Dateneingängen zeitgleich anliegenden Daten auch zu einem ge­
meinsamen Partialprodukt auszuwerten, ist ein Registerausgleich für das B-Si­
gnal erforderlich (B_REG1 und B_REG2), welches wegen der Verwendung des AD-
Registers in der Addierervorstufe um zwei Takte verzögert werdenmuss, während
die Eingangssignale A und D nur um einen Takt verzögert werden (A_REG, bzw.
D_REG).

Das Bild 13.30 zeigt das Vivado-Elaborationsergebnis des VHDL-Codes aus Listing 13.7
mit den Arithmetikelementen und Pipelineregistern. Durch das ausgeprägte Pipe­
lining steht das zu den aktuellen A-, D- und B-Eingangssignalen gehörige Akkumula­
tionsergebnis erst mit einer Latenz von vier Takten amAusgang Y_OUT zur Verfügung.

Bild 13.30: Elaborationsergebnis zum VHDL-Code in Listing 13.7
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Einen Ausschnitt aus dem Vivado-Synthesereport zeigt das Bild 13.31. Darin ist
erkennbar, dass ein DSP48E-Slice mit dem Namen DSP_AKKU_reg verwendet wird,
welches eine Akkumulatorfunktion besitzt (P+(. . . )) und den internen Vorstufen­
addierer verwendet ((D’+A2). . . ). Weiter ist im DSP Report erkennbar, dass alle in
Bild 13.30dargestelltenVHDL-Registersignale auf diesesDSP-Slice abgebildetwerden.
Auch die drei Arithmetikblöcke ADD0_i, MULT0_i und AKKU0_i werden im DSP-Slice
absorbiert.

...

DSP Report: Generating DSP AKKU_reg, operation Mode is: (P+((D'+A2)*B'')')'.

DSP Report: register D_REG_reg is absorbed into DSP AKKU_reg.

DSP Report: register B_REG1_reg is absorbed into DSP AKKU_reg.

DSP Report: register B_REG2_reg is absorbed into DSP AKKU_reg.

DSP Report: register A_REG_reg is absorbed into DSP AKKU_reg.

DSP Report: register AKKU_reg is absorbed into DSP AKKU_reg.

DSP Report: register MULT_reg is absorbed into DSP AKKU_reg.

DSP Report: register ADD_reg is absorbed into DSP AKKU_reg.

DSP Report: operator AKKU0 is absorbed into DSP AKKU_reg.

DSP Report: operator MULT0 is absorbed into DSP AKKU_reg.

DSP Report: operator ADD0 is absorbed into DSP AKKU_reg.

DSP: Preliminary Mapping Report (see note below)

+-------------+---------------------+------+-------+------+------+-------

| Module Name | DSP Mapping |A Size| B Size|C Size|D Size|P Size|

| DSP48E1_BSP | (P+((D'+A2)*B'')')' |16 | 16 |- |16 |41 |

+-------------+---------------------+------+-------+------+------+-------

+------+------+------+------+-------+------+------+

| AREG | BREG | CREG | DREG | ADREG | MREG | PREG |

| 1 | 2 | - | 1 | 1 | 1 | 1 |

+------+------+------+------+-------+------+------+

...

Bild 13.31: Ausschnitt aus dem Synthesereport zum VHDL-Code in Listing 13.7

Der (vorläufige) DSP-Mapping Report, der ebenfalls Bestandteil des Synthesereports
ist, zeigt für die verwendetenDSP-Slices auchdieBreitender Eingangs- undAusgangs­
signale sowie die Verwendung der Pipelineregister an. Insbesondere ist darin erkenn­
bar, dass das B-Signal zum Registerausgleich wie gewünscht um zwei Takte verzögert
wird.

Zusammenfassend erhält man mit dem in Listing 13.7 vorgestellten VHDL-Akku­
mulatormodell eine sehr effiziente Implementierung im Artix-7 FPGA, denn es wird
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nur eins der 90 im xc7a35ticsg324-FPGA vorhandenen DSP48E1-Slices, jedoch keiner­
lei Logic-Fabric-Ressource benötigt. Zugleich kann die Schaltung mit einer Taktfre­
quenz von mindestens 300MHz betrieben werden, ein Wert, der mit einem diskreten
Aufbau aus Elementen der Logic-Fabric kaum erreicht werden kann.

Aufgabe 13.1: a) Welcher ist der wesentliche Unterschied zwischen SRAM-basier­
ten- undAntifuse-FPGAs?WelcheKonsequenzenhat dieser für das Board-Design?

b) Auf welche Weise wird in SRAM-basierten FPGAs kombinatorische Logikfunktio­
nalität realisiert?

c) Was ist die wesentliche Eigenschaft einer segmentierten Verdrahtungsstruktur in
FPGAs?

d) Welche Maßnahmen haben die FPGA-Hersteller getroffen, um in einem komple­
xen digitalen System einen minimalen Taktverzug zu garantieren?

e) Welche Eigenschaften besitzen Plattform-FPGAs? ◼



14 Entwurf synchroner Zustandsautomaten

Für den Entwurf und die Beschreibung digitaler Systeme bilden Zustandsautomaten
mit einer endlichen Anzahl von Zuständen (engl.: Finite State Machine, FSMs) eine
wesentliche Grundlage. Mit Zustandsautomaten, die auch als Schaltwerke bezeichnet
werden, können sequenzielle Abläufe realisiert werden. Sie werden meist verwendet,
um Hardwarefunktionen direkt oder andere Logikschaltungen zu steuern, so werden
z. B. die Datenpfadkomponenten (vgl. Kapitel 11) eines komplexen Systems durch ei­
nen Zustandsautomaten gesteuert, der somit als Steuerpfadkomponente aufzufassen
ist. In anderen komplexen digitalen Systemen werden Zustandsautomaten zur Syn­
chronisation mehrerer Komponenten eingesetzt. Z. B. wird in der Kommunikations­
technik dieAufgabe derUmsetzung eines Übertragungsprotokolls zwischendigitalem
Sender und digitalem Empfänger von Zustandsautomaten übernommen.

Zustandsautomaten sind sequenziell arbeitende Logikschaltungen, die von Eingangssignalen ge­
steuert eine Abfolge von Zuständen zyklisch durchlaufen und in diesen spezielle Ausgangssignal­
muster erzeugen. Bei synchronen Zustandsautomaten erfolgt der Zustandswechselausschließlich
nach der aktiven Flanke eines periodischen Taktsignals.

Charakteristisch für Zustandsautomaten ist die Existenz einer Signalrückkopplung,
mit der die „Erinnerung“ an den aktuellen Zustand erfolgt. So lässt sich z. B. ein RS-
Latch als asynchroner Zustandsautomat interpretieren: Ein möglicher Zustandswech­
sel erfolgt sofort, nachdem die Eingangssignale R oder S geändert wurden [4]. Die in
Kapitel 12.3 erläuterten Probleme bei der Verwendung von D-Latchesmachenden feh­
lerfreien Entwurf asynchroner Zustandsautomaten jedoch außerordentlich schwierig.
Nachfolgend werden daher ausschließlich synchrone Zustandsautomaten behandelt,
die D-Flipflops verwenden und bei denen sich die Zustände nur nach einer aktiven
Taktflanke ändern.

In diesem Kapitel werden die formale Beschreibung von Automaten durch Zu­
standsdiagrammeund Folgezustandstabellen sowie deren unterschiedliche Struktur­
modelle als Mealy-, Moore- bzw. Medwedew-Automat erläutert. Die manuelle Imple­
mentierung der Übergangslogik in den Folgezustand erfolgt durch KV-Minimierung.
Von größerer Bedeutung ist heute jedochder synthesegerechteVHDL-Entwurf vonAu­
tomaten, der in diesem Kapitel anhand zweier Beispiele erläutert wird.

14.1 Lernziele

Nach Durcharbeiten dieses Kapitels sollen Sie:
– Zustandsautomaten durch formale Methoden wie Zustandsdiagramme und Fol­

gezustandstabellen beschreiben können,

https://doi.org/10.1515/9783110706970-014
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– die unterschiedlichen Strukturmodelle (Blockdiagramme) eines Mealy-, Moore-
und Medwedew-Automaten sowie deren Eigenschaften kennen,

– in der Lage sein, die kombinatorischen Logikfunktionen zur Berechnung der Fol­
gezustände sowie der Ausgangssignale zu bestimmen,

– und in der Lage sein, ein gegebenes Zustandsdiagramm in einen synthesegerech­
ten VHDL-Code zu überführen.

14.2 Formale Beschreibung von Zustandsautomaten

Ein endlicher Zustandsautomat ist durch ein 6-Tupel (E, A, Z, Z0, fC1, fC2) charakteri­
siert. Darin sind:
– E die Menge der Eingangssignalkombinationen,
– A die Menge der Ausgangssignalkombinationen,
– Z eine endliche, aber nicht leere Menge von Zuständen,
– Z0 der Anfangszustand nach dem Einschalten,
– fC1 die kombinatorische Übergangsfunktion in den Folgezustand und
– fC2 die kombinatorische Ausgangsfunktion, die die Menge der Ausgangssignal­

kombinationen A bestimmt.

Ein synchroner Zustandsautomat wird in Blockdiagrammen durch einen Funktions­
block mit dem in Bild 14.1 dargestellten Blackbox-Symbol dargestellt. Nach außen be­
deutsam sind die Eingangssignale, die dieMengeE bestimmenunddie imDaten-Steu­
erpfad-Modell (Bild 11.1) als Statussignale bezeichnetwurden, sowie dieAusgangssig­
nale, die die Menge A bestimmen und die in diesem Modell die Funktion von Steuer­
signalen haben. Ein synchroner Zustandsautomat wird durch das Taktsignal Clk syn­
chronisiert, und es ist erforderlich, dass der Automat durch das Resetsignal in den
Anfangszustand Z0 versetzt wird.

Bild 14.1: Blackbox-Symbol eines synchronen Zustandsautomaten

Nachfolgend wird zum Rücksetzen des Automaten durchgängig ein asynchroner Re­
set verwendet. Dies hat den Vorteil, dass der Automat, der in digitalen Systemen eine
zentrale steuernde Funktion hat, auch ohne Anwesenheit eines Taktsignals einen de­
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finierten Zustand annimmt¹. In der Digitaltechnik wird das Verhalten eines Zustands­
automaten meist durch ein Zustandsdiagramm oder eine Folgezustandstabelle be­
schrieben. Zustandsdiagramme verwenden die in Bild 14.2 dargestellten Symbole:
– Zustandskreise (engl. state symbol) werden mit Zustandsnamen aus der Menge Z

bezeichnet.WenndasAusgangssignalmuster ausschließlichdurchden jeweiligen
Zustandbestimmtwird (Moore-Automat), sowerden imunterenTeil des Zustands­
symbols die zugehörigen Signalwerte aus der Menge A angegeben (Bild 14.2a).

– Taktsynchrone Übergänge in den neuen Zustand werden durch Pfeile (engl. state
transition) beschrieben.Diesewerdenmit demEingangssignalwert ausderMenge
E bezeichnet, der den Zustandsübergang hervorruft.

Bild 14.2: Zustandsdiagrammsymbole und Zustandsübergänge eines Moore-Automaten a) und eines
Mealy-Automaten b). Ausschnitt aus einem Zustandsdiagrammmit Mealy- und Moore-Ausgangssi­
gnalen c)

1 Dies ist insbesondere in Low-Power-Schaltungen erforderlich, bei denen während spezieller Teil­
aufgaben einzelne Schaltungsteile durch Abschalten des Taktes deaktiviert sind, die ohne diesen Takt
wieder „aufwachen“müssen.
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– Wenn ein Zustand abhängig vomWert der Eingangssignale unterschiedliche Aus­
gangssignalwerte erzeugt, so ist der Zustand nicht fest mit dem Ausgangssignal­
muster verknüpft (Mealy-Automat). In diesem Fall müssen die zugehörigen Aus­
gangssignalwerte der Menge A durch einen Schrägstrich getrennt hinter dem Ein­
gangssignalwert angegeben werden (Bild 14.2b).

Das Bild 14.2c zeigt den Ausschnitt aus einem Zustandsdiagrammmit zugehöriger Le­
gende. Dieser ist zu entnehmen, dass der Zustandsautomat zwei Eingangssignale E2
und E1, ein Moore-Ausgangssignal A1 sowie ein Mealy-Ausgangssignal A2 besitzt.

Die Folgezustandstabelle ist eine tabellarische Darstellung für das Verhalten des
Zustandsautomaten. Ähnlichwie in einerWahrheitstabelle werden auf der linken Sei­
te die Kombinationen aller Zustände Z mit allen Eingangssignalkombinationen auf­
geführt. Auf der rechten Seite der Tabelle werden für alle diese Kombinationen die
Folgezustände Z+ sowie die zugehörigen Ausgangssignalmuster angegeben (vgl. Ta­
belle 14.2).

Unterschieden werden Zustandsdiagramme bzw. -folgetabellen nach ihrem Abs­
traktionsgrad: Für die VHDL-Modellierung reicht eine abstrakte Darstellung mit sym­
bolischen Zustands-, Eingangs- und Ausgangssignalnamen aus (vgl. Tabelle 14.2). Die
Umsetzung in eine binäre Darstellung wird vom VHDL-Synthesewerkzeug übernom­
men. Falls jedoch eine manuelle Implementierung auf Bitebene vorgesehen ist, so ist
es meist ratsam, die Zustände durch Zustandsbits manuell zu codieren. Häufig sind
auch die Eingangs- und Ausgangssignale binär zu codieren (vgl. z. B. Bild 14.5 bzw.
Tabelle 14.3).

Insbesondere die Zustandscodierung hat einen wesentlichen Einfluss auf den für
die Implementierung erforderlichen Hardwareaufwand. Verbreitet sind die folgenden
Strategien zur Zustandscodierung:
– Codierung im Binärcode: Die Zustandsbits der einzelnen Zustände werden durch

aufsteigende Binärzahlen definiert. Dies ist die einfachste Methode zur Zustands­
codierung.

– Codierung imGray-Code:Die Zustandsbits werden durchdenGray-Codedefiniert.
Der Vorteil dieser Codierung ist die Tatsache, dass sich zwischen aufeinander­
folgenden Zuständen jeweils genau ein Bit ändert (Strategie des Minimum-Bit-
Change). Dies ist vorteilhaft für Zustandsautomaten ohne bzw. mit einer geringen
Zahl von Verzweigungen, z. B. bei Zählern (vgl. Kapitel 15.2).

– One-Hot-Codierung: Jedem Zustand wird ein eigenes Zustandsbit zugeordnet. Ein
Automat mit z. B. acht Zuständen besitzt ebenso viele D-Flipflops. Von den prin­
zipiell möglichen 28 = 256 Binärkombinationen dieser Konfiguration werden je­
dochnur acht genutzt. Die anderen 248Kombinationenwerdenals Pseudozustän­
de bezeichnet. Im regulären Betrieb werden diese Pseudozustände zwar nicht an­
genommen. Bei einem Fehlverhalten der Schaltung kann der Automat jedoch in
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einen Pseudozustand geraten und es muss durch den Automatenentwurf sicher­
gestellt werden, dass eine sichere Rückkehr aus den Pseudozuständen erfolgt, um
die gewünschte Automatenfunktion wiederherzustellen.

Bei der VHDL-Synthese von Zustandsautomaten kann die vom Synthesewerkzeug zu
verwendende Strategie meist eingestellt werden. Eine umfassende Diskussion der Im­
plementierungsvor- und -nachteile der Zustandscodierungsstrategien auf die Synthe­
seergebnisse findet sich in [2].

14.3 Entwurf eines Geldwechselautomaten

Als einführendesBeispiel zumEntwurf vonZustandsautomaten soll ein einfacher syn­
chroner Geldwechselautomat nach der folgenden Spezifikation entworfen werden [3]:
– Der Automat akzeptiert 1-€- und 2-€-Münzen am Eingang. Diese Münzen werden

durch ein digitales Sensorsignal identifiziert.
– Nach Drücken der Wechseltaste sollen je nach eingeworfener €-Summe 10 bzw.

20 10-Cent-Münzen ausgegeben werden. Die Ausgabe erfolgt jeweils durch Akti­
vierung eines digitalen Steuersignals.

– Die maximale Summe, die während eines Wechselvorgangs getauscht werden
kann, beträgt 2 €. Jede diesen Betrag übersteigende eingeworfene Münze wird
vom Automaten zurückgegeben. Dazu wird jeweils ein weiteres digitales Steuer­
signal aktiviert.

14.3.1 Realisierung als Mealy-Automat

Ein synchroner Mealy-Automat lässt sich durch drei Funktionsblöcke realisieren, die
in der sequenziellen Strukturdarstellung in Bild 14.3a klar erkennbar sind:
– Im Übergangsschaltnetz, welches auch als Folgezustandslogik bezeichnet wird,

erfolgt die Berechnung des Folgezustands Z+ aus dem aktuellen Zustand Z sowie
den aktuellen Eingangssignalen E. Dieser Block ist kombinatorisch und erfordert
keine Initialisierung.

Z+ = fC1(E, Z) (14.1)

– Bei der aktivenTaktflankeerfolgt die Zustandsübernahme indie Zustandsregister:
Der Folgezustand Z+ wird zum neuen aktuellen Zustand. Dieser Block ist getaktet
und erfordert damit eine Initialisierung des Anfangszustands.

Z = fR(Z+) (14.2)
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– Im Ausgangsschaltnetz werden aus dem aktuellen Zustand sowie den aktuell
gültigen Eingangssignalen die neuen Ausgangssignalwerte gebildet. Auch dieser
Block ist kombinatorisch und erfordert daher keine Initialisierung.

A = fC2(E, Z) (14.3)

Bild 14.3:Mealy-Strukturmodelle (Blockdiagramme) ; Sequenzielle Darstellung a) und Huffman-Dar­
stellung b)

InderHuffman-Strukturdarstellung (Bild 14.3b), dienachfolgend für dieVHDL-Model­
lierung genutzt wird, sind die beiden Schaltnetze zusammengefasst. Beiden Automa­
tenstrukturen ist zu entnehmen:

Bei einemMealy-Automatenkannsicheine Eingangssignaländerungunmittelbar auf die Ausgänge
auswirken. Die Ausgangssignalwerte sind also nicht fest mit dem Zustand verknüpft.

Zur Implementierung des Geldwechselautomaten wird zunächst die Bedeutung der
erforderlichen Zustände, sowie der notwendigen Ein- und Ausgangssignale definiert.
Die Tabelle 14.1 zeigt, dass der Automat mit drei Zuständen betrieben werden kann.
Für den Fall, dass die in der Spezifikation vorgesehenen drei Eingabemöglichkeiten
dem Automaten binär codiert übergeben werden, ist insbesondere auch der Fall vor­
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Tab. 14.1: Definition der Zustände sowie der Ein-/Ausgabemöglichkeiten des Geldwechselautomaten

Bedeutung

Zustand kS Der Automat hat keine Schulden, es wurden keine Münzen eingeworfen.
1€ Es wurde eine 1-€-Münze eingeworfen.
2€ Es wurden insgesamt 2 € eingeworfen.

Eingabemöglich­
keiten

kE Es erfolgte keine Eingabe.
1€ Es wird eine 1-€-Münze eingeworfen.
2€ Es wird eine 2-€-Münze eingeworfen.
WT Es wird die Wechseltaste gedrückt.

Ausgabemöglich­
keiten

kA Es erfolgt keine Ausgabe.
10C Ausgabe von zehn 10-Cent-MünzenWechselgeld.
20C Ausgabe von zwanzig 10-Cent-MünzenWechselgeld.
1 € Rückgabe einer 1-€-Münze.
2€ Rückgabe einer 2-€-Münze.

zusehen, dass während einer Taktflanke keine Eingabe getätigt wird. Daraus erge­
ben sich insgesamt vier Eingabemöglichkeiten (vgl. Tabelle 14.1). Entsprechend müs­
sen bei binärer Codierung fünf Ausgabemöglichkeiten vorgesehen werden, denn der
Fall, dass während einer Taktflanke keine Ausgabe erfolgen soll, darf nicht vergessen
werden.

Basierend auf den Definitionen in Tabelle 14.1 wird das in Bild 14.4 dargestellte
Zustandsdiagramm entworfen.

Bild 14.4: Zustandsdiagramm des Geldwechselautomatenmit Mealy-Verhalten
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DerEntwurf des Zustandsdiagrammserfolgt üblicherweise so, dassdie gewünsch­
te Standardfunktion des Automaten zuerst beschrieben wird:
– Nach dem Einschalten geht der Automat in den Zustand kS.
– Beim Einwurf einer 1-€-Münze und anschließender Betätigung der Wechseltaste

geht der Automat über den Zustand 1 € zurück in den Zustand kS, wobei gleich­
zeitig das 10C-Signal aktiviert wird.

– Beim Einwurf einer 2-€-Münze und anschließender Betätigung der Wechseltaste
geht der Automat über den Zustand 2€ zurück in den Zustand kS, wobei gleich­
zeitig das 20C-Signal aktiviert wird.

– Beim sukzessiven Einwurf zweier 1-€-Münzen geht der Automat zunächst in den
Zustand 1€ und nachfolgend in den Zustand 2€. Bei nachfolgender Betätigung
der Wechseltaste wird das 20C-Signal aktiviert und der Automat geht zurück in
den Zustand kS.

Nunmüssen all die Sonderfunktionen definiert werden, die nicht zum Normalbetrieb
gehören. Dabei ist zu beachten:

Die vollständige Spezifikation desVerhaltens eines Zustandsautomaten erfordert, dass in allen Zu­
ständen für alle Eingangssignalkombinationen der Folgezustand sowie alle Ausgangssignale defi­
niert sind.

Unter Beachtung dieser Regel müssen in unserem Beispiel in jedem Zustand genau
vier Zustandsübergänge angegeben sein. Dazu wird spezifiziert:
– Generell ist es sinnvoll, dass kein Zustandswechsel sowie keine Ausgabe erfolgt,

wenn keine Eingabe getätigt wird. Der Folgezustand ist der bisherige Zustand.
– ImZustand kSwird sinnvollerweise definiert, dass das BetätigenderWechseltaste

keine Zustandsänderung und keine Ausgabe zur Folge hat (Betrugsversuch).
– Falls im Zustand 1€ eine 2-€-Münze eingegeben wird, sowird diemaximal erlaub­

te Summeüberschritten. Der Automat verbleibt in diesemZustand und eswird zur
Rückgabe dieser Münze die 2€-Ausgabe aktiviert.

– Falls im Zustand 2€ eine 1-€-Münze oder eine 2-€-Münze eingegeben werden, so
verbleibt der Automat in diesem Zustand und es wird zur Rückgabe dieser Münze
das entsprechende Rückgabesignal aktiviert.

Alternativ zu der Beschreibung durch ein Zustandsdiagramm kann der Geldwechsel­
automat auch durch die Folgezustandstabelle Tabelle 14.2 beschrieben werden. Die
linke Seite der Tabelle umfasst die zwölf Kombinationen aller Zustände mit allen Ein­
gabemöglichkeiten. Da für alle Zeilen der Folgezustand und das Ausgangssignalver­
halten eindeutig definiert sind, ist der Automat vollständig beschrieben.
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Tab. 14.2: Folgezustandstabelle des Geldwechselautomaten

Aktueller Zustand Eingabe Folgezustand Ausgabe

kS

kE kS kA
1€ 1€ kA
2€ 2€ kA
WT kS kA

1€

kE 1€ kA
1€ 2€ kA
2€ 1€ 2€ (Rückgabe)
WT kS 10C (Wechselgeld)

2€

kE 2€ kA
1€ 2€ 1€ (Rückgabe)
2€ 2€ 2€ (Rückgabe)
WT kS 20C (Wechselgeld)

Manuelle Hardwareimplementierung
Als erster Schritt einermanuellenHardwareimplementierungaufBitebene erfolgt nun
die Zustandscodierung sowie eine Codierung der Ein- und Ausgangssignale. Tabel­
le 14.3 zeigt dazu einen binären Codierungsvorschlag:
– Für die vier Eingangssignale sind zwei Eingangsbits E1 und E0 erforderlich.
– Die drei Zustände erfordern zwei Zustandsbits Z1 und Z0.
– Für die fünf Ausgangssignalwerte werden drei Bit A2, A1 und A0 benötigt.

Tab. 14.3: Binäre Codierung der Eingangs-, Zustands- und Ausgangssignale

Eingabe E1 E0
kE 0 0
1€ 0 1
2€ 1 0
WT 1 1

Zustand Z1 Z0
kS 0 0
1€ 0 1
2€ 1 0

Ausgabe A2 A1 A0
kA 0 0 0
10C 0 0 1
20C 0 1 0
1€ 0 1 1
2€ 1 0 0

Unter Verwendung der Codierungstabelle Tabelle 14.3 wird im nächsten Schritt das
abstrakte Zustandsdiagramm Bild 14.4 in ein codiertes Zustandsdiagramm überführt
(vgl. Bild 14.5). Tabelle 14.4 zeigt die dazugehörige codierte Folgezustandstabelle. Zu
beachten ist, dass ohne binäre Codierung der Eingabemöglichkeiten die Folgezu­
standstabelle fünf Eingangssignale hätte, diese also aus 32 Zeilen bestehen würde.
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Bild 14.5: Binär codiertes Zustandsdiagramm des Geldwechselautomatenmit Mealy-Verhalten

Tab. 14.4: Codierte Folgezustandstabelle

Zustand Eingabe Folgezustand Ausgabe
Z1 Z0 E1 E0 Z1+ Z0+ A2 A1 A0

0 0

0 0 0 0 0 0 0
0 1 0 1 0 0 0
1 0 1 0 0 0 0
1 1 0 0 0 0 0

0 1

0 0 0 1 0 0 0
0 1 1 0 0 0 0
1 0 0 1 1 0 0
1 1 0 0 0 0 1

1 0

0 0 1 0 0 0 0
0 1 1 0 0 1 1
1 0 1 0 1 0 0
1 1 0 0 0 1 0

1 1

0 0 X X X X X
0 1 X X X X X
1 0 X X X X X
1 1 X X X X X

Entsprechend müssten ohne Codierung der Ausgabemöglichkeiten vier statt drei
Ausgangssignale gebildet werden (vgl. die Tabelle 14.3 zur Eingangs- und Ausgangs­
signalcodierung. kE bzw. kA sind keine eigenen Signale).
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Mit der codierten Folgezustandstabelle können nun unter der Annahme, dass
D-Flipflops verwendet werden sollen, die logischen Gleichungen des Übergangs- und
Ausgangsschaltnetzes durch Minimierung bestimmt werden. Im Fall des Geldwech­
selautomaten mit binärer Codierung sind insgesamt fünf KV-Diagramme mit jeweils
vier Eingangssignalen erforderlich (vgl. Bild 14.6).

Bild 14.6: KV-Diagramme für das Übergangs- und Ausgangsschaltnetz

Daraus lassen sich die folgenden DMF-Gleichungen herleiten:

Für das Übergangsschaltnetz:

fC1 : Z1+ = (Z1 ∧ E1) ∨ (Z0 ∧ E1 ∧ E0) ∨ (Z0 ∧ E1 ∧ E0)
Z0+ = (Z0 ∧ E0) ∨ (Z1 ∧ Z0 ∧ E1 ∧ E0) (14.4)

Für das Ausgangsschaltnetz:

fC2 : A2 = (Z1 ∧ E1 ∧ E0) ∨ (Z0 ∧ E1 ∧ E0)
A1 = Z1 ∧ E0
A0 = (Z1 ∧ E1 ∧ E0) ∨ (Z0 ∧ E1 ∧ E0)

(14.5)

Die Verwendung von Don’t-Care-Werten für die Folgezustände und Ausgangssignale
der Zustandsbitkombination Z =(1 1) in Tabelle 14.4 erfordert eine Pseudozustands­
analyse. Dabei werden die KV-Diagrammedahingehend analysiert, ob der Don’t-Care-
Wert in der Hardware als logische 0 oder 1 implementiert wird. Bei der disjunktiven
Minimalform werden alle Don’t-Care-Werte innerhalb der als Vereinigungskreise dar­
gestelltenKernimplikantenals logische 1 implementiert.AußerhalbderKernimplikan­
ten dargestellte Don’t-Cares entsprechen einer logischen 0. Aus Bild 14.6 erhält man
die in Tabelle 14.5 dargestellten Folgezustände und Ausgangssignale jeweils in codier­
ter und symbolischer Darstellung.
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Tab. 14.5: Pseudozustandsanalyse für die manuelle Implementierung des Mealy-Automaten

E1 E0 E Z1+ Z0+ Z+ A2 A1 A0 A
0 0 kE 1 1 Pseudoz. 0 0 0 kA
0 1 1€ 1 0 2€ 0 1 1 1€
1 0 2€ 0 1 1€ 1 0 0 2€
1 1 WT 0 0 kS 0 1 1 1€

Dieser Tabelle ist zu entnehmen, wie sich der Automat tatsächlich verhalten wird,
wenn er durch eine zufällige Störung in den Pseudozustand Z =(1 1) geht:
– Wenn keine Eingabe gemacht wurde, so verbleibt der Automat im Pseudozustand

und es erfolgt keine Ausgabe.
– Falls im Pseudozustand eine 1-€-Münze eingeworfen wird (Eingangssignal 1€),

so geht der Automat in den Zustand 2 € und es wird außerdem eine 1-€-Münze
ausgegeben. Der Automat macht also immer dann Verlust, wenn er nicht vor der
Störung im 2-€-Zustand war!

– Wenn eine 2-€-Münze eingeworfen wird (Eingangssignal 2€), so geht der Automat
in den Zustand 1 € über und es werden 2 € zurückgegeben. Wenn der Automat vor
der Störung im 2€-Zustandwar, sowird der Kunde damit um 1 € „betrogen“, wenn
er hingegen im kS-Zustand war, so macht der Automat einen Verlust von 1 €.

– Falls im Pseudozustand die Wechseltaste gedrückt wird, so geht der Automat in
den Zustand kS und es wird in jedem Fall 1 € ausgegeben. In diesem Fall hängt
es ebenfalls vom Automatenzustand vor der Störung ab, ob der Automat Verlust
macht oder aber der Kunde „betrogen“ wird.

DiePseudozustandsanalysemachtdeutlich, dassdieVerwendungvonDon’t-Care-Fol­
gezustands- und Ausgangssignalen im konkreten Fall kritisch sein kann. Hier ist es
vielmehr sinnvoll, das Zustandsdiagramm Bild 14.4 durch einen speziellen Fehlerzu­
stand zu erweitern, in dem z. B. ein Fehlersignal aktiviert wird.

Implementierung durch VHDL-Synthese
Grundlage für den Entwurf von VHDL-Automatenmodellen ist meist die in Bild 14.3b
dargestellte Huffman-Strukturmodelldarstellung. Daraus ergibt sich eine 2-Prozess-
Automatenmodellierung.

In dem in Listing 14.1 vorgestellten 2-Prozess-Modell des Geldwechselautomaten
wurden im Unterschied zur manuellen Implementierung keine codierten Ein- und
Ausgangssignale verwendet. Dies erlaubt dasWeglassender Eingangs- undAusgangs­
information kE bzw. kA. Für eine einfachere Analyse des zeitlichen Verhaltens bei der
in Bild 14.3a dargestellten Zustandsrückkopplung wurden für alle Signalzuweisungen
außerdem symbolische Verzögerungszeiten von jeweils 5 ns eingeführt, die vom Syn­
thesewerkzeug ignoriert werden.
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Listing 14.1: VHDL-Modell des Mealy-Automaten

entity GWA is

port( CLK, RESET: in bit;

EU1, EU2, WT : in bit;

C10_O, C20_O, EU1_O, EU2_O : out bit);

end GWA;

architecture MEALY of GWA is

type ZUSTANDS_TYP is (KS_Z, EU1_Z, EU2_Z); -- symbolischer Zustandstyp

signal Z, FOLGEZ : ZUSTANDS_TYP;

begin

REG: process (CLK, RESET)

begin

if RESET= '1' then

Z <= KS_Z after 5 ns; -- Initialisierung

elsif CLK='1' and CLK'event then

Z <= FOLGEZ after 5 ns; -- Zustandsuebernahme

end if;

end process REG;

SN: process(Z, EU1, EU2, WT) -- Übergangs- und Ausgangsschaltnetz

begin

C10_O <= '0' after 5 ns; C20_O <= '0' after 5 ns;

EU1_O <= '0' after 5 ns; EU2_O <= '0' after 5 ns; -- Default Ausgaben

FOLGEZ <= Z after 5 ns; -- Default: behalte Zustand bei

case Z is

when KS_Z =>if EU1='1' then FOLGEZ <= EU1_Z after 5 ns;

elsif EU2='1' then FOLGEZ <= EU2_Z after 5 ns;

elsif WT='1' then FOLGEZ <= KS_Z after 5 ns;

end if;

when EU1_Z=>if EU1='1' then FOLGEZ <= EU2_Z after 5 ns;

elsif EU2='1' then FOLGEZ <= EU1_Z after 5 ns;

EU2_O <= '1' after 5 ns;

elsif WT='1' then FOLGEZ <= KS_Z after 5 ns;

C10_O <= '1' after 5 ns;

end if;

when EU2_Z=>if EU1='1' then FOLGEZ <= EU2_Z after 5 ns;

EU1_O <= '1' after 5 ns;

elsif EU2='1' then FOLGEZ <= EU2_Z after 5 ns;

EU2_O <= '1' after 5 ns;
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elsif WT='1' then FOLGEZ <= KS_Z after 5 ns;

C20_O <= '1' after 5 ns;

end if;

end case;

end process SN;

end MEALY;

Charakteristisch für das Automatenmodell in Listing 14.1 sind die folgenden Punkte:
– Für die Zustands- und Folgezustandssignale Z und FOLGEZ wird durch eine type-

Deklarationsanweisung ein symbolischer Zustandstyp mit drei Werten definiert,
der eine explizite Zustandscodierung überflüssig und zudem die Simulationser­
gebnisse einfacher lesbar macht.

– Die Architektur enthält zwei Prozesse. Der Prozess REG beschreibt die Zustands­
übernahme, er ist getaktet und enthält einen asynchronenReset, der denAutoma­
ten bei Aktivierung sofort in den Zustand kS bringt. Der Schaltnetzprozess SN ist
kombinatorisch. Entsprechend Bild 14.3bmuss dieser Prozess das Zustandssignal
sowie alle Eingangssignale in der Sensitivity-Liste besitzen.

– Der Schaltnetzprozess SN definiert die Folgezustände sowie die zu den jeweili­
gen Folgezuständen gehörenden Ausgangssignale. Zur Vermeidung unerwünsch­
ter Latches müssen in diesem Prozess für alle Kombinationen aus Eingangssigna­
len und Zuständen die Folgezustände sowie alle Ausgangssignale definiert wer­
den. Da dabei leicht einzelne Kombinationen vergessen werden, wird dringend
empfohlen, zu Beginn des Prozesses Defaultwerte für alle Ausgangssignale so­
wie den Folgezustand festzulegen. Eine geschickte Wahl dieser Defaultwerte er­
spart zudemSchreibarbeit beimErstellen des Codes. Imkonkreten Fallwerden als
Default alle Ausgangssignale deaktiviert und als Folgezustand wird der bisherige
Zustand festgelegt. Dies entspricht dem Verhalten des im VHDL-Code weggelas­
senen Eingangssignals kE (vgl. das Zustandsdiagramm Bild 14.4).

– Das Zustandsdiagramm in Bild 14.4 wird durch eine case-Anweisungmit inneren
if-Anweisungen systematisch abgebildet.

Mealy- und Moore-Automaten werden in VHDL durch zwei Prozesse modelliert: Ein getakteter
Prozess zur Übernahme des Folgezustands in das Zustandsregister sowie ein kombinatorischer
Prozess, der die Folgezustands- und Ausgangssignale definiert. Üblicherweise werden in diesem
Prozess die verschiedenen Zustände durch eine case-Anweisung behandelt. Innerhalb jedes case-
Zweiges erfolgt die Abfrage der verschiedenen Eingangssignale durch if elsif-Anweisungen.
Wenn im Prozess Defaultsignale verwendet werden, so kann hier auf einen else-Zweig verzichtet
werden.
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Bild 14.7: VHDL-Simulation des Mealy-Automaten

Mit der in Bild 14.7 dargestellten Simulation soll die Spezifikation des Geldwechselau­
tomaten überprüft werden. Eingezeichnet sind die Wirkungspfeile, die zu den jewei­
ligen Signalübergängen führen:
– Bei t = 0 bewirkt ein asynchroner Reset die Initialisierung des Zustandssignals Z

mit demWert kS_Z. Als Folge davon wird der Schaltnetzprozess aktiviert und das
Signal FOLGEZ erhält über die Default-Signalzuweisung ebenfalls denWert kS_Z,
da keines der Eingangssignale aktiv ist.

– Bei t = 25ns wird das 1€-Eingangssignal aktiviert. Sofort danach erhält FOL­
GEZ den Wert EU1_Z. Die Übernahme dieses Wertes in das Zustandsregister er­
folgt nach einer symbolischen Verzögerung hinter der steigenden Taktflanke zum
Zeitpunkt t = 50ns. Da sich nun der Zustand geändert hat, wird automatisch der
Schaltnetzprozess aktiviert und aufgrund des weiter anliegenden 1€-Eingangssi­
gnals nimmt das Folgezustandssignal nach einer symbolischen Verzögerung den
Wert EU2_Z an. Erst bei t = 75ns wird das 1€-Eingangssignal zurückgenommen.
Der Schaltnetzprozess wird durch diese Eingangssignaländerung erneut aktiviert
und bewirkt eine Änderung von FOLGEZ auf den Wert EU1_Z. All diese Signalän­
derungen haben wegen einer fehlenden Taktflanke in diesem Zeitintervall jedoch
keine Auswirkungen auf das Zustandssignal Z.

– Bei t = 125ns wird das 2€-Eingangssignal aus dem Zustand EU1_Z heraus akti­
viert. Entsprechend dem Zustandsdiagramm in Bild 14.4 erfolgt die Aktivierung
des 2€-Ausgangssignals sofort und ohne den Takt abzuwarten. Das Zustandsdia­
gramm spezifiziert, dass bei der steigenden Taktflanke zum Zeitpunkt t = 150ns
keine Zustandsänderung erforderlich ist (gestrichelter Pfeil in Bild 14.7).
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– Zum Zeitpunkt t = 225ns wird das 1€-Eingangssignal erneut aktiviert. Gemäß
Zustandsdiagrammnimmt FOLGEZ denWert EU2_Z an. Dieser Folgezustand wird
durch die steigende Taktflanke zum Zeitpunkt t = 250ns in das Zustandsregis­
ter übernommen. Diese Änderung des Zustandssignals bewirkt nun die erneu­
te Aktivierung des Schaltnetzprozesses, der für diese Situation die Aktivierung
des 1€-Ausgangssignals vorsieht. Durch die direkteWirkung der Eingänge auf die
Ausgänge des Mealy-Automaten wird das 1€-Ausgangssignal mit Rücknahme des
1€-Eingangssignals ebenfalls zurückgenommen.

– Bei t = 325nswird dieWechseltaste betätigt. DurchdenSchaltnetzprozess erfolgt
die sofortige Aktivierung des 20C-Ausgangssignals sowie der Wechsel des Folge­
zustandssignals nach KS_Z. Die Übernahme dieses Zustands erfolgt bei der stei­
genden Flanke zum Zeitpunkt t = 350ns. Als Folge dieser Zustandsänderung be­
wirkt der erneut aktivierte Schaltnetzprozess, dass das 20C-Ausgangssignal wie­
der gelöscht wird.

Interessant ist nun die Bewertung des Automatenverhaltens im Hinblick auf die Ein-
undAusgabesummen: Bei der in Bild 14.7 angegebenenAbfolge vonEingangssignalen
werden insgesamt 4€ eingegeben, aber 5 € ausgegeben! Dieser offensichtliche Funkti­
onsfehler liegt ander Charakteristik vonMealy-Automaten, dass sich Eingangssignale
sofort auf Ausgangssignale auswirken können. Dies führt zumZeitpunkt t = 255ns zu
der Situation, dass das noch anliegende Eingangssignal 1 € in dem gerade eingenom­
menen Zustand EU2_Z die Aktivierung des 1€-Ausgangssignals erzwingt. Zur Lösung
dieses Problems existieren prinzipiell drei Lösungsansätze (vgl. dazu auchKapitel 17):
– Synchronisation der Eingangssignale: Dabei werden die Eingangssignale über

Flipflops geführt, womit die Eingangssignale des Automaten immer für genau
eine Taktperiode anliegen.

– Synchronisation der Ausgangssignale: In diesem Konzept werden die Signale
über Flipflops nach außen geführt. Bei der in Bild 14.7 dargestellten Situation
erkennt man, dass das die Fehlfunktion hervorrufende 1€-Ausgangssignal nicht
zum Zeitpunkt einer ansteigenden Flanke aktiv ist. Ein über ein D-Flipflop ge­
führtes Ausgangssignal würde somit keine Rückgabe der 1-€-Münze bewirken.

– Implementierung des Geldwechselautomaten als Moore-Automat. Dadurch kön­
nen sich die Ausgangssignale nur als Folge einer Taktflanke ändern.

14.3.2 Realisierung als Moore-Automat

Das sequenzielle Strukturmodell eines Moore-Automaten zeigt Bild 14.8a. Es unter­
scheidet sich von dem des Mealy-Automaten darin, dass es keine kombinatorische
Verbindung von den Eingängen zu den Ausgängen gibt. In der Huffman-Darstellung
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Bild 14.8:Moore-Strukturmodelle (Blockdiagramme). Sequenzielle Darstellung a) und Huffman-Dar­
stellung b)

Bild 14.8b, die beide Schaltnetze zusammenfasst, fehlt die im Mealy-Automaten noch
gestrichelt dargestellte Linie im Schaltnetzprozess ebenfalls.

Den Strukturmodellen ist also zu entnehmen:

Bei einem Moore-Automaten ist der Wert der Ausgangssignale mit dem jeweiligen Zustand fest
verknüpft. Es existiert keine kombinatorische Verbindung der Eingänge zu den Ausgängen. Eine
Ausgangssignaländerung erfordert zuvor eine Zustandsänderung, also eine aktive Taktflanke. Da­
durch sind die Ausgangssignale eines Moore-Automaten auch immer für eine ganze Taktperiode
gültig.

Diese Eigenschaft eines Moore-Automaten hat Konsequenzen, wenn ein existierender
Mealy-Automat in einen Moore-Automaten überführt werden soll:

Bei der Überführung einesMealy-Automaten in einenMoore-Automatenmüssen alle Zuständemit
Mealy-Charakteristik in so viele Zustände mit Moore-Charakteristik überführt werden, wie es un­
terschiedliche Mealy-Ausgangssignalwerte gibt.

Am Beispiel des Geldwechselautomaten erkennt man für das Mealy-Modell (vgl.
Bild 14.4):
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– Im Zustand kS wird kein Ausgangssignal aktiviert. Eine Aufspaltung von Zustän­
den ist nicht erforderlich.

– Im Zustand 1€ werden abhängig von den Eingangssignalen die Ausgangssignale
kA, 2 € und 10C aktiviert. DerMealy-Zustand 1€wird daher in dieMoore-Zustände
1€, Ret10C und Ret2€_a aufgespalten. In den letzten beiden werden die entspre­
chenden Ausgabesignale aktiviert.

– Im Mealy-Zustand 2 € werden die Ausgangssignale kA, 20C, 1 € und 2 € abhängig
von den Eingangssignalen aktiviert. Dieser Zustand wird in die Moore-Zustände
2€, Ret20C, Ret1 €und Ret2€_b aufgespalten, in denen ebenfalls die entsprechen­
den Ausgabesignale aktiviert werden.

Damit ergeben sich insgesamt acht Zustände des Geldwechselautomaten mit Moore-
Struktur. Das zugehörige Zustandsdiagramm zeigt Bild 14.9. Die zentralen drei Zu­
stände dieses Automaten entsprechen denen des Mealy-Automaten, allerdings mit
dem Unterschied, dass in diesen Zuständen keine Ausgabe erfolgt. Im Vergleich zum
Mealy-Automaten erfolgen alle Ausgaben des Moore-Automaten einen Takt später in
den Zuständen Ret_x.

Bild 14.9:Moore-Zustandsdiagramm des Geldwechselautomaten

Eine Mealy-Automatenstruktur lässt sich immer in eine Moore-Struktur mit gleicher Funktion und
in der Regel größerer Anzahl von Zuständen überführen. Dabei ändert sich allerdings das zeitliche
Verhalten der Eingangs- und Ausgangssignale.
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VHDL-Modellierung des Moore-Automaten

Listing 14.2: VHDL-Modell des Moore-Automaten

architecture MOORE of GWA is

type ZUSTANDS_TYP is (KS_Z, EU1_Z, EU2_Z, -- symbolischer Zustandstyp

RET10C_Z, RET20C_Z, RET1E_Z, RET2E_A_Z, RET2E_B_Z);

signal Z, FOLGEZ : ZUSTANDS_TYP;

begin

REG: process (CLK, RESET)

begin

if RESET= '1' then

Z <= KS_Z after 5 ns; -- Initialisierung

elsif CLK='1' and CLK'event then

Z <= FOLGEZ after 5 ns; -- Zustandsuebernahme

end if;

end process REG;

SN: process(Z, EU1, EU2, WT) -- Übergangs- und Ausgangsschaltnetz

begin

C10_O <= '0' after 5 ns; C20_O <= '0' after 5 ns;

EU1_O <= '0' after 5 ns; EU2_O <= '0' after 5 ns; -- Default Ausgaben

FOLGEZ <= Z after 5 ns; -- Default: behalte Zustand bei

case Z is

when KS_Z =>if EU1='1' then FOLGEZ <= EU1_Z after 5 ns;

elsif EU2='1' then FOLGEZ <= EU2_Z after 5 ns;

elsif WT='1' then FOLGEZ <= KS_Z after 5 ns;

end if;

when EU1_Z=>if EU1='1' then FOLGEZ <= EU2_Z after 5 ns;

elsif EU2='1' then FOLGEZ <= RET2E_A_Z after 5 ns;

elsif WT='1' then FOLGEZ <= RET10C_Z after 5 ns;

end if;

when EU2_Z=>if EU1='1' then FOLGEZ <= RET1E_Z after 5 ns;

elsif EU2='1' then FOLGEZ <= RET2E_B_Z after 5 ns;

elsif WT='1' then FOLGEZ <= RET20C_Z after 5 ns;

end if;

when RET10C_Z=> C10_O <= '1' after 5 ns;

FOLGEZ <= KS_Z after 5 ns;

when RET20C_Z=> C20_O <= '1' after 5 ns;

FOLGEZ <= KS_Z after 5 ns;

when RET1E_Z=> EU1_O <= '1' after 5 ns;

FOLGEZ <= EU2_Z after 5 ns;
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when RET2E_A_Z=>EU2_O <= '1' after 5 ns;

FOLGEZ <= EU1_Z after 5 ns;

when RET2E_B_Z=>EU2_O <= '1' after 5 ns;

FOLGEZ <= EU2_Z after 5 ns;

end case;

end process SN;

end MOORE;

Die entity des Moore-Automaten ist die gleiche wie die des Mealy-Automaten in Lis­
ting 14.1, daher zeigt das Listing 14.2 nur die architecture. Darin sind die folgenden
Punkte besonders hervorzuheben:
– Der symbolische Zustandstyp umfasst nun acht verschiedene Werte.
– Der REG-Prozess ist gegenüber dem Mealy-Automaten unverändert. Die beiden

Automaten unterscheiden sich nur im Schaltnetzprozess SN. Der Aufbau des
Schaltnetzprozesses mit einer case-Anweisung über alle Zustände und if elsif-
Anweisungen für die Eingangssignale ist im Vergleich zum Mealy-Automaten
ebenfalls unverändert.

– Um das Moore-Verhalten zu erhalten, muss im VHDL-Code darauf geachtet wer­
den, dass in allen Zuständen die Wertzuweisungen zu den Ausgangssignalen un­
bedingt erfolgen, also vor den if elsif-Anweisungen, mit denen die Eingangssi­
gnale abgefragt werden.

In einem VHDL-Modell eines Moore-Automaten sollten Ausgangssignale, die vom Defaultwert ab­
weichen, in jedem Zustand vor der Zuweisung der Folgezustände zugewiesen werden, die abhän­
gig von den Eingangssignalen sind.

Das in Bild 14.10 dargestellte Simulationsergebnis des Moore-Modells lässt sich an­
hand der Wirkungspfeile wie folgt erläutern:
– Zum Zeitpunkt t = 0 erfolgt die Initialisierung des Anfangszustands KS_Z und

daraus folgend auch des Folgezustands KS_Z.
– Bei t = 25ns wird eine 1-€-Münze erkannt, das Folgezustandssignal FOLGEZ

nimmt den Wert EU1_Z an. Dieser Wert wird nach der Taktflanke bei t = 50ns als
Zustandssignal übernommen. Durch diese Zustandsänderung wird der Schalt­
netzprozess erneut aktiviert und FOLGEZ wird kurzzeitig auf den Wert EU2_Z
geändert, da das Eingangssignal weiter unverändert ist (in Bild 14.10 aus Platz­
gründen nicht dargestellt). Die Rücknahme des 1€-Sensorsignals bei t = 75ns
bewirkt eine erneute Änderung des FOLGEZ-Signals auf den vorigen Wert EU1_Z.

– Bei t = 125ns wird die Eingabe einer 2-€-Münze erkannt. Gemäß Zustandsdia­
gramm in Bild 14.9 nimmt FOLGEZ den Wert RET2E_A_Z an, der zum Zeitpunkt
t = 150ns als Zustand übernommen wird. Im Unterschied zum Mealy-Automa­
ten wird das 2€-Ausgangssignal erst nach diesem Zustandswechsel aktiviert. Das
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? ? ?

Bild 14.10: VHDL-Simulation des Moore-Automaten

Ausgangssignal ist eine Taktperiode lang gültig. Der Folgezustand zu RET2E_A_Z
ist gemäß Bild 14.9 unabhängig von den Eingangssignalen erneut EU1_Z.

– Zum Zeitpunkt t = 225ns kann keine weitere Eingabe getätigt werden, da der
Automat durch die Flanke bei t = 250ns zunächst in den EU1_Z-Zustand zurück­
kehrenmuss. Bis zudiesemZeitpunktwerdenkeineEingangssignale ausgewertet.
Ein eventuell vorhandenes Eingangssignal würde also überlesen werden.

– Bei t = 325ns erfolgt die nächste gültige Eingabe: Ein erneutes 1€-Sensorsignal
bringt den Automaten nach der Flanke bei t = 350ns in den Zustand EU2_Z und
bewirkt durch das noch anliegende 1€-Eingangssignal einen sofortigen Wechsel
von FOLGEZ auf den Wert RET1E_Z (in Bild 14.10 ebenfalls nicht erkennbar). Die
Rücknahme des 1€-Eingangssignals bewirkt eine erneute Aktivierung des Schalt­
netzprozesses, womit FOLGEZ wieder den Wert EU2_Z annimmt.

– Zum Zeitpunkt t = 425ns wird im Zustand EU2_Z die Wechseltaste betätigt. Ge­
mäßBild 14.9 bedeutet dies, dass FOLGEZ denWert RET20C_Z annimmt, der nach
der Flanke bei t = 450ns als Zustand übernommen wird. In diesem Zustand wird
das Signal zur Ausgabe von zwanzig 10-Cent-Münzen aktiviert. Auchdieses Signal
ist einen ganzen Takt lang gültig. Als Folge der Zustandsänderung nimmt FOLGEZ
den Wert KS_Z an.

– Ein bei t = 525ns angelegtes Eingangssignal würde ebenfalls überlesen werden,
da der Automat den FOLGEZ-Wert KS_Z mit der Taktflanke bei t = 550ns unbe­
dingt übernimmt.

Eine Aufsummierung der ein- und ausgegebenen Geldbeträge der Moore-Implemen­
tierung zeigt, dass die Bilanz nun stimmt. Die Moore-Implementierung ist also der
Mealy-Implementierung vorzuziehen. Als nachteilig für dasMoore-Modell könnten al­
lenfalls die folgenden Punkte empfunden werden:
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– Generell erfordert ein Moore-Automat mehr Zustände und damit Flipflops als ein
funktionsgleicher Mealy-Automat. Mit den rasant anwachsenden Hardwareres­
sourcen moderner CPLD- und FPGA-Technologien ist dies jedoch kaum noch ein
Argument gegen eine Implementierung als Moore-Automat.

– Das Moore-Modell enthält Zustände, in denen keine Eingangssignale ausgewer­
tet werden können. Wenn allerdings sichergestellt ist, dass der Automat mit einer
Taktfrequenz arbeitet, die mindestens doppelt so groß ist wie die Zeit zwischen
zwei Eingangssignalwechseln, stellt auch dieser Punkt kein einschränkendes Ar­
gument dar.

Aufgabe 14.1: Das Bild 14.10 zeigt zu den durch Fragezeichen markierten Zeitpunk­
ten den Folgezustand aus Platzgründen nicht vollständig an. Überlegen Sie sich die­
se Werte auf der Grundlage des Zustandsdiagramms in Bild 14.9. Verifizieren Sie Ihre
Überlegungen durch eine Simulation des VHDL-Quellcodes in Listing 14.2. ◼

14.3.3 Medwedew-Automatenstruktur

Medwedew-Automaten sind spezielle Moore-Automaten ohne Ausgangsschaltnetz. Die Zustands­
signale sind gleichzeitig Ausgangssignale.

Bild 14.11 zeigt die Struktur von Medwedew-Automaten, die neben dem Zustandsre­
gister nur ein Übergangsschaltnetz besitzt.

Bild 14.11:Medwedew-Automatenstruktur (Blockdiagramm)

Vorteil dieser Struktur ist, dass alle Ausgangssignale zum gleichen Zeitpunkt nach
einer Verzögerungszeit tpd(FF) gültig sind. Beim Moore-Automaten können dagegen
Laufzeitunterschiede im Ausgangsschaltnetz dazu führen, dass die Ausgangssigna­
le zu unterschiedlichen Zeitpunkten ihren neuen Wert annehmen. Dies kann in sehr
hochfrequent getakteten Schaltungen zu Schwierigkeiten beim Timing führen.
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Anwendung findet die Medwedew-Struktur z. B. in Zählern ohne Übertragsaus­
gang. Beim VHDL-Entwurf derartiger Zähler hat sich die Modellierung mit einem ein­
zigen getakteten Prozess durchgesetzt (vgl. Kapitel 15).

14.4 Impulsfolgeerkennung mit Zustandsautomaten

Wesentliche Anwendungen von Automaten zur Impulsfolgeerkennung liegen im Be­
reich der protokollgerechten Codierung undDecodierung vonDatenströmen der Kom­
munikationstechnik, z. B. bei seriellen und parallelen Datenübertragungssystemen.
Exemplarisch soll nachfolgend ein Automat nach der folgenden Spezifikation entwor­
fen werden:
– Es sollen 2-Bit-Eingangssignale E in der Reihenfolge (01), (11), (10) empfangen

werden. Jede korrekt erkannte Eingangssignalfolge wird mit dem Ausgangssignal
A = 1 quittiert, welches einen Takt lang gültig sein soll.

– Führende (01)-Kombinationen sollen überlesen werden. So soll z. B. die Impuls­
folge (01), (01), (01), (01), (11), (10) nach Empfang des letzten Signalvektors als
gültig quittiert werden.

– Das Einlesen der Eingangssignale soll durch Deaktivierung eines Freigabesignals
unterbrochen werden können.

14.4.1 Implementierung als Moore-Automat

Zunächst soll eine Realisierung als Moore-Automat erfolgen. Die Bedeutung der da­
für erforderlichen vier Zustände ist in der Tabelle 14.6 beschrieben. Darauf basierend
kann nun das Zustandsdiagramm in Bild 14.12 entworfen werden.

Tab. 14.6: Definition der Zustände sowie der Ein-/Ausgangssignale des Moore-Automaten zur Im­
pulsfolgeerkennung

Zustand Bedeutung

Z0 Der Automat wartet auf den Eingangssignalvektor (01), es erfolgt keine Ausgabe. Dies ist
der Resetzustand nach dem Einschalten.

Z1 Es wurde der Vektor (01) erkannt. Der Automat wartet auf den Vektor (11), es erfolgt
keine Ausgabe.

Z2 Es wurde der Vektor (11) erkannt. Der Automat wartet auf den Vektor (10), es erfolgt
keine Ausgabe.

Z3 Es wurde eine gültige Impulsfolge erkannt. Dies wird mit dem Ausgabesignal A = 1
quittiert.
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– Ein „normaler“ Ablauf zur Erkennung einer korrekten Impulsfolge geht über die
Zustände Z0, Z1, Z2 in den Ausgabezustand Z3, in dem A = 1 erfolgt.

– Jeder (01)-Eingangssignalvektor könnte der Beginn einer neuen korrekten Signal­
folge sein und führt aus allen Zuständen in den Zustand Z1.

– Alle anderen Abweichungen der Eingangssignalvektoren von dem erwarteten
nachfolgenden korrekten Signalvektor führen in den Anfangszustand Z0.

Bild 14.12: Zustandsdiagramm des Moore-Automaten zur Erkennung der Folge E =(01), (11), (10)

Das zu dem Zustandsdiagramm Bild 14.12 gehörige VHDL-Modell zeigt Listing 14.3. Es
ist als 2-Prozess-Modell aufgebaut und besitzt im Unterschied zu dem Moore-Modell
des Geldwechselautomaten noch ein zusätzliches Enable-Signal, mit dem die Zu­
standsübernahme freigegeben sein muss. Die Moore-Charakteristik des VHDL-Codes
wird im Zustand Z3 deutlich, da das Ausgangssignal nur in diesem Zustand von sei­
nem Defaultwert A = 0 abweicht. Hervorzuheben ist, dass in diesem Zustand die
Signalwertzuweisung an das Moore-Ausgangssignal A unbedingt und damit vor der
Abfrage des Eingangssignalvektors erfolgt.

Listing 14.3:Moore-Automat zur Impulsfolgeerkennung

-- Sequenz Erkennung (01,11,10) als 2 Prozess Automat

entity SEQUENZ_ERK is

port( CLK, RESET, ENABLE : in bit;

E : in bit_vector(1 downto 0); -- 2-Bit Eingangsvektor

A : out bit ); -- Ausgangssignal

end SEQUENZ_ERK;
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-- Realisierung als Moore-Automat

architecture MOORE of SEQUENZ_ERK is

type ZUSTAENDE is (Z0, Z1, Z2, Z3); -- Aufzählungstyp

signal ZUSTAND,FOLGE_Z: ZUSTAENDE ; -- Prozess Kommunikation

begin

REG: process(CLK, RESET) -- Zustandsaktualisierung

begin

if RESET = '1' then ZUSTAND <= Z0 after 5 ns;

elsif CLK = '1' and CLK'event then

if ENABLE = '1' then

ZUSTAND <= FOLGE_Z after 5 ns;

end if;

end if;

end process REG;

NETZE: process(E, ZUSTAND) -- Kombinatorische Logik

begin

A <= '0' after 5 ns; -- Default Ausgangssignal

FOLGE_Z <= Z0 after 5 ns; -- Default Folgezustand Z0

case ZUSTAND is

when Z0 => if E = "01" then FOLGE_Z <= Z1 after 5 ns;

end if;

when Z1 => if E = "11" then FOLGE_Z <= Z2 after 5 ns;

elsif E = "01" then FOLGE_Z <= Z1 after 5 ns;

end if;

when Z2 => if E = "10" then FOLGE_Z <= Z3 after 5 ns;

elsif E = "01" then FOLGE_Z <= Z1 after 5 ns;

end if;

when Z3 => A <= '1' after 5 ns;

if E = "01" then FOLGE_Z <= Z1 after 5 ns;

end if;

end case;

end process NETZE;

end MOORE;

Anhand der in Bild 14.13 eingetragenenWirkungspfeile soll die spezifikationsgerechte
Arbeitsweise des Automaten erläutert werden:
– Nach einem Reset bei t = 0 erfolgt die Eingabe einer korrekten Impulsfolge (01),

(11), (10) über drei Takte hinweg. Zur Vermeidung metastabiler Zustände in den
Zustands-Flipflopswird der Eingangssignalvektor in der Testbench jeweils bei der
fallenden Flanke geändert und der Automat geht bei steigenden Flanken bis t =
350ns durch die Zustandsfolge Z0, Z1, Z2 und Z3. Dieser letzte Zustand bewirkt
die Ausgabe A = 1.
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– Zumehreren Zeitpunkten nimmt das kombinatorisch gebildete Folgezustandssig­
nal FOLGE_Z zunächst den Defaultwert Z0 an, da in den jeweiligen Zuständen
der noch anliegende Eingangssignalvektor für eine korrekte Ablaufsequenz als
fehlerhaft erkannt wird (gestrichelt dargestellte Wirkungspfeile). Diese Folgezu­
standssignalwerte Z0 werden jedoch nicht in den Zustandsvektor übernommen,
da rechtzeitig vor der nächsten Taktflanke wieder ein korrekter Eingangssignal­
vektor anliegt.

– Im Zeitbereich t = 300ns . . . 600 ns wird die fehlerhafte Impulsfolge (01), (11),
(01) angelegt, an deren Ende der Automat wie erwartet in den Zustand Z1 über­
geht, da der letzte Eingangssignalvektor (01) bereits der Anfang einer korrekten
Impulsfolge sein könnte.

– Bei t = 600ns erfolgt ein asynchroner Reset, der den Automaten sofort in den
Zustand Z0 versetzt.

– Die steigende Flanke bei t = 750ns bringt den Automaten über das Eingangssi­
gnal (01) erneut in den Zustand Z1. Weitere Eingangssignaländerungen zwischen
t = 800ns . . . 1000 ns ändern zwar das Folgezustandssignal, diese werden jedoch
nicht als Zustandssignal übernommen, da durch ENABLE = 0 die Zustandsüber­
nahme unterbunden ist. Erst der Eingangssignalvektor (11) bei t = 1100ns lässt
den Automaten bei der nachfolgenden Flanke in den Zustand Z2 übergehen.

Bild 14.13: Simulation der Impulsfolgeerkennungmit demMoore-Automaten

14.4.2 Implementierung als Mealy-Automat

In den meisten Fällen kann man davon ausgehen, dass bei einer Realisierung als
Mealy-Automat Zustände eingespart werden können. So wird z. B. beimMoore-Modell
des Automaten zur Impulsfolgeerkennung in den Zuständen Z0, Z1 und Z2 unabhän­
gig vom Eingangssignal das Ausgangssignal immer A = 0 gesetzt. Die ersten beiden
dieser Zustände sind daher unverzichtbar. Der Zustand Z3 dient ausschließlich zur Er­
zeugung des Ausgangssignals A = 1. Auf diesen Zustand kann in einemMealy-Modell
verzichtet werden. Dazu muss im Zustand Z2 das Ausgangssignal nur abhängig vom
Eingangssignal gesetzt werden: Falls der letzte Eingangssignalvektor (10) einer kor­
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Bild 14.14: Zustandsdiagramm eines Mealy-Automaten zur Erkennung der Impulsfolge E = (01), (11),
(10)

rekten Impulsfolge erkannt wird, soll das Ausgangssignal A = 1 gesetzt werden,
andernfalls soll A = 0 bleiben. Die Verzweigung aus dem Zustand Z2 erfolgt über­
wiegend in den Initialisierungszustand Z0. Nur im Falle der Erkennung einer neuen
Impulsfolge durch E =(01) wird in den Zustand Z1 gesprungen. Das entsprechende
Zustandsdiagramm zeigt Bild 14.14.

Eine Analyse des Zustandsdiagramms ergibt, dass das Ausgangssignal A nur im
Zustand Z2 ein Mealy-Verhalten aufweist. In den Zuständen Z0 und Z1 ist A unabhän­
gig von E1 und E0. Diese Zustände haben daher weiterhin ein Moore-Verhalten. Der
VHDL-Code zur Mealy-Architektur findet sich in Listing 14.4.

In der in Bild 14.15 dargestellten Simulation des Mealy-Automatenmodells wur­
de der letzte Eingangssignalvektor (10) im Zeitbereich T = 200ns . . . 300ns während
der Zeit t = 220ns . . . 240ns durch einen Hazard im Stimulussignal E(1) unterbro­
chen.Wegender kombinatorischenAbhängigkeit desAusgangssignals vomEingangs­
signalvektor führt dieser auch zu einem Hazard des Ausgangssignals im Zeitbereich
225 ns . . . 245 ns. Aus dem gleichen Grund kann auch die oben angegebene Spezifi­
kation, dass das Ausgangssignal immer für eine Taktperiode erzeugt werden soll, mit
einem Mealy-Automaten nicht eingehalten werden.

Bild 14.15: Simulation der Impulsfolgeerkennungmit demMealy-Automaten
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Listing 14.4:Mealy-Architektur zur Impulsfolgeerkennung

architecture MEALY of SEQUENZ_ERK is

type ZUSTAENDE is (Z0, Z1, Z2); -- Aufzählungstyp

signal ZUSTAND,FOLGE_Z: ZUSTAENDE ; -- Prozess Kommunikation

begin

REG: process(CLK, RESET) -- Zustandsaktualisierung

begin

if RESET = '1' then ZUSTAND <= Z0 after 5 ns;

elsif CLK = '1' and CLK'event then

if ENABLE = '1' then

ZUSTAND <= FOLGE_Z after 5 ns;

end if;

end if;

end process REG;

NETZE: process(E, ZUSTAND) -- Folgezustandsberechnung

begin

A <= '0' after 5 ns; -- Default Ausgangssignal

FOLGE_Z <= Z0 after 5 ns; -- Default Folgezustand Z0

case ZUSTAND is

when Z0 => if E= "01" then FOLGE_Z<= Z1 after 5 ns;

end if;

when Z1 => if E= "11" then FOLGE_Z<= Z2 after 5 ns;

elsif E= "01" then FOLGE_Z<= Z1 after 5 ns;

end if;

when Z2 => if E= "01" then FOLGE_Z<= Z1 after 5 ns;

elsif E = "10" then A <= '1' after 5 ns;

end if;

end case;

end process NETZE;

end MEALY;

Besonderer Nachteil von Mealy-Automaten ist deren Eigenschaft, dass Hazards bzw. Glitches der
Eingangssignale auf die Ausgangssignale übertragen werden können.

Für die VHDL-Synthese des Mealy-Automaten wurde hier die in Tabelle 14.7 angege­
bene Zustandscodierung durch den Gray-Code verwendet, die sich in Vivado durch
Setzen der Syntheseoption -fsm_synthesis = gray ergibt (vgl. Bild 5.19).
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Tab. 14.7: Vom Synthesewerkzeug gewählte Gray-Code-Zustandscodierung des Mealy-Automaten
zur Impulsfolgeerkennung

Zustand S1 S0
Z0 0 0
Z1 0 1
Z2 1 1

Bei einer FPGA-Synthese mit dem älteren Werkzeug XST [39] erhält man in der
Technologiedarstellung des Syntheseergebnisses zwei Zustands-Flipflops vom Typ
FDCE, deren Ausgänge die Zustandsbits S0 und S1 repräsentieren. Die kombinatori­
sche Logik wird durch Look-Up-Tabellen (LUTs) mit vier (LUT4) bzw. drei Eingängen
(LUT3) repräsentiert (vgl. Bild 14.16).

Bild 14.16: Syntheseergebnis des Mealy-Automatenmodells zur Impulsfolgeerkennung

Die logischen Gleichungen des Folgezustands wurden von XST wie folgt ermittelt:

LUT4_44C4: S+0 = (E ∧ E0) ∨ (S ∧ S0 ∧ E0) (14.6)
LUT4_0080: S+1 = S ∧ S0 ∧ E1 ∧ E0 (14.7)

Das Ausgangssignal berechnet sich aus:

LUT3_20: A = S1 ∧ E1 ∧ E0 (14.8)

Die Gl. 14.8 charakterisiert das Mealy-Verhalten des Automaten, da der Wert des Aus­
gangssignals A nicht nur vom Zustand, sondern auch von den Eingangssignalen ab­
hängig ist.



358 | 14 Entwurf synchroner Zustandsautomaten

Das so erhaltene Implementierungsergebnis ist unter Berücksichtigung eines
Pseudozustands Z = (1 0) als Don’t Care identisch mit einer manuellen KV-Mini­
mierung der Folgezustands- und Ausgangslogik (vgl. Aufgabe 14.3). Dieses Ergebnis
bedeutet jedoch, dass XST die im Quellcode gemachten Vorgaben des Default-Folge­
zustands bzw. des Ausgangssignals nicht berücksichtigt hat und damit eine Pseudo­
zustandsanalyse zwingend erforderlich ist.

Eine Implementierung mit Vivado ist in dieser Hinsicht sicherer, weil dieses Syn­
thesewerkzeug die im Quellcode gemachten Spezifikationen für den Pseudozustand
korrekt berücksichtigt. Diese sehen in dieser Situation nämlich als Folgezustand Z0
und als Ausgangssignal den Wert 0 vor.

Eine ausführliche Diskussion verschiedener Möglichkeiten zur sicheren Imple­
mentierung von Zustandsautomaten mit Vivado findet sich in [2].

14.5 Kopplung von Zustandsautomaten

Komplexere digitale Systeme werden üblicherweise in Teilsystemen entwickelt, die
häufig einen eigenen Zustandsautomaten beinhalten. Beim Zusammenschalten kann
es daher zu einer Verkopplung, manchmal sogar auch zu einer Rückkopplung mehre­
rer Zustandsautomaten kommen.

Wie Bild 14.17a zeigt, können bei dieser Kopplung lange kombinatorische Pfade
entstehen, indem das Ausgangsschaltnetz des ersten Automaten mit dem Übergangs­
schaltnetz des zweiten Automaten verbunden wird. Damit kann das System nur mit
geringerer Taktfrequenz betrieben werden

ImFalle von gekoppeltenMealy-Automaten kann sich das Problemnoch verschär­
fen: Bild 14.17b zeigt den Fall zweier rückgekoppelter Mealy-Automaten, bei denen das
Ausgangssignal A2 des zweiten Automaten auf den Eingang E1 des ersten Automaten
wirkt. Dies kann zu einer kombinatorischen Schleife (vgl. Kapitel 8.3) führen, bei der
das Risiko besteht, dass die Ausgangssignale schwingen. Bild 14.17c zeigt, dass sich
beide Nachteile bei der Automatenkopplung vermeiden lassen, wenn die Ein- oder
die Ausgangssignale durch Flipflops auf die Taktfrequenz des Automaten synchroni­
siert werden. Dabei ist allerdings zu beachten, dass sich durch das Einfügen dieser
Flipflops die Latenz der Automaten, also die Anzahl der Takte, mit der die Ausgangs­
signale verzögert reagieren, um einen Takt verlängert. Dies muss im Regelfall durch
eine Änderung des Zustandsdiagramms, z. B. durch Einfügen eines zusätzlichen Zu­
stands aufgefangen werden. Bei Moore-Ausgangssignalen kann die Signalzuweisung
eventuell auch im vorhergehenden Zustand erfolgen.

Bei der Automatenkopplung ist der Reset des Zustandsregisters gesondert zu be­
trachten: Da ein asynchroner Reset des Zustandsregisters eine sofortige, also kombi­
natorische Wirkung auf das Zustandsregister hat, kann es auch hier zu einem Fehler
kommen. Bild 14.18 zeigt dazu die Kopplung eines Zählers (vgl. Kapitel 15) mit einem
Zustandsautomaten. Dessen Mealy-Ausgangssignal aCLR wird dabei als asynchroner
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Bild 14.17: Bei Kopplung zweier Moore-Automaten verlängert sich der kritische Pfad a). Entstehung
einer kombinatorischen Schleife durch Rückkopplung zweier Mealy-Automaten b). Unterbrechung
der kombinatorischen Schleife und Erhöhung der maximalen Taktfrequenz durch Ausgangssignal­
synchronisation c)

Bild 14.18: Rückkopplung des Mealy-Ausgangssignals aCLR über einen Zähler mit asynchronem
Reset. Es kann zu einer kombinatorischen Schleife kommen
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Reset für den Zähler verwendet. Dieser kann alsMedwedew-Automat mit einem Inkre­
mentierer (+1-Addierer) imÜbergangsschaltnetz aufgefasst werden. Abhängig von der
Struktur des Ausgangsschaltnetzes ASN kann es auch hier zu einer kombinatorischen
Schleife kommen. In Folge kann der Automat den Zustand, der durch aCLR erzeugt
wurde, nicht verlassen.DiesesProblem lässt sich jedocheinfach lösen, indemder Zäh­
ler durch einen synchronen Reset zurückgesetzt wird. Durch die synchrone Wirkung
erscheinen alle Zählwerte Q um einen Takt verzögert am Eingang des Automaten, wo­
mit die Abfragen des Zählerstands im Zustandsautomaten korrigiert werden müssen.

14.6 Vertiefende Aufgaben

Aufgabe 14.2: Beantworten Sie die folgenden Verständnisfragen:
a) Wie unterscheidet sich ein Mealy-Automat von einem Moore-Automaten?
b) Wie viele und welche Art von Hardwarefunktionsblöcken besitzt I) ein Mealy-

Automat, II) ein Moore-Automat und III) ein Medwedew-Automat?
c) Wie lässt sich im Zustandsdiagramm erkennen, ob es sich um einen Mealy- oder

einen Moore-Automaten handelt?
d) Was bedeutet der Begriff Zustandscodierung?
e) Was ist ein Pseudozustand? Welche Risiken bestehen, wenn es in Automaten

Pseudozustände gibt? Wie können Sie Pseudozustände beim Automatenentwurf
in VHDL berücksichtigen?

f) Wasmüssen Sie tun,wennSie einenMealy-Automaten in einen funktionsgleichen
Moore-Automaten überführen wollen?

g) Nach welchen Prinzipien wird der VHDL-Code von Mealy- und Moore-Automaten
erstellt?

h) Woran erkennenSie imVHDL-Code, ob es sich umeinenMealy- bzw. einenMoore-
Automaten handelt? ◼

Aufgabe 14.3: Leiten Sie die DMF-Gleichungen der Übergangs- und Ausgangsschalt­
netze desMealy-Automaten nachBild 14.14her. Verwenden Sie dazu die in Tabelle 14.7
angegebene Zustandscodierung. Führen Sie außerdem eine Pseudozustandsanalyse
durch. ◼
Aufgabe 14.4: Bestimmen Sie die DMF-Gleichungen der Übergangs- und Ausgangs­
schaltnetze desMoore-Automaten in Bild 14.12. Ersetzen Sie in Listing 14.3 denProzess
NETZE durch ein Datenflussmodell und verifizieren Sie die Korrektheit Ihrer Lösung
durch eine VHDL-Simulation im Vergleich zu Bild 14.13. ◼
Aufgabe 14.5: Gegeben ist die nachfolgende Schaltwerktabelle eines Mealy-Automa­
ten mit dem Resetzustand A. Zustandswechsel sollen nur dann möglich sein, wenn
das externe Signal ENABLE = 1 ist.
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Zustand Folgezustand/Ausgang

X = 0 X = 1

A
B
C
D

B/0
C/1
B/0
B/0

D/1
B/0
A/0
C/1

Zeichnen Sie das Zustandsdiagramm und minimieren Sie die Übergangs- und Aus­
gangsschaltnetzeunter derAnnahmeeinerGray-Code-Zustandscodierung (S(A)=00).

Erstellen Sie ein 2-Prozess-Verhaltensmodell des Automaten in VHDL. Deklarie­
ren Sie für das Zustandssignal einen geeigneten Aufzählungstyp. Alle anderen Signa­
le sollen vomDatentyp bit sein.Wählen Sie für alle Signale eine symbolische Laufzeit
von 5ns. Erstellen Sie auch eine geeignete Testbench, mit der Sie die korrekte Funk­
tion des Verhaltensmodells verifizieren. Erstellen Sie auch ein Datenflussmodell des
Automaten unter Verwendung der zuvor ermittelten minimxierten Gleichungen und
vergleichen Sie dessen Ergebnisse mit denen des Verhaltensmodells. ◼
Aufgabe 14.6: Das Zustandsdiagramm in Bild 14.19 ist in eine Schaltwerktabelle um­
zusetzen. Nachfolgend sollen die Schaltnetzgleichungen durch KV-Minimierung als
DMF bestimmt und ein Schaltplan entworfen werden. Zusätzlich ist das VHDL-Ver­
haltensmodell mit symbolischen Verzögerungszeiten zu entwerfen und mit geeigne­
ten Stimuli zu simulieren. Die Wirkungspfeile sind einzutragen.

Bild 14.19: Zustandsdiagramm zu Aufgabe 14.6 ◼
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Zähler besitzen in der Digitaltechnik vielfältige Funktionen, von denen nur einige ge­
nannt seien:
– Zählen von Ereignissen,
– Herabsetzen einer Taktfrequenz,
– Steuerung eines Mikroprozessors (Programmzähler),
– Steuerung von Automaten (Zyklussteuerung).

In einer Interpretation als Zustandsautomat soll ein Zähler zunächst als Medwedew-
Zustandsautomat beschrieben werden. Wesentliche Elemente eines m-Bit-Zählers
sind also:
– Ein m-Bit-Zählregister, welches den aktuellen Zählzustand speichert. Die Zählre­

gistersignale sind zugleich Zählerausgangssignale.
– Eine kombinatorische Übergangslogik, die den Folgezustand, also den nächsten

Zählwert festlegt.

Überwiegend werden heute Synchronzähler verwendet. Bei diesen werden alle Flipflops des Zähl­
registers durch einen gemeinsamenTakt gesteuert. Asynchrone Zähler, bei denen die Flipflops der
einzelnen Zählstufen von den Ausgängen der jeweils letzten Zählstufe angesteuert werden, sind
zwar sehr platzsparend, aus Gründen der Entwurfssicherheit jedoch nur noch in wenigen Spezial­
fällen gebräuchlich.

Recht verbreitet sind die folgenden Zusatzfunktionen von Zählern, die imAutomaten­
modell als Steuer- bzw. Statussignale berücksichtigt werden können:
– ein asynchroner oder synchroner Reset,
– ein oder mehrere Freigabeeingänge für die Zählfunktion,
– ein Eingangssignal, welches zwischen Vorwärts- oder Rückwärtszählfunktion

umschaltet,
– ein Ladeeingang, mit dem das Zählregister auf einen Anfangswert vorgeladen

werden kann,
– ein Übertragsausgang, der den Zählerüberlauf markiert.

15.1 Lernziele

Nach Durcharbeiten dieses Kapitels sollen Sie:
– die Grundfunktion von Synchronzählern kennen sowie wissen, welche speziellen

Zusatzfunktionen für Zähler existieren;

https://doi.org/10.1515/9783110706970-015
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– in der Lage sein, einen mod-n-Zähler unter Verwendung von D- oder T-Flipflops
manuell zu implementieren;

– das Schaltsymbol eines Zählers in der Abhängigkeitsnotation interpretieren kön­
nen und daraus ein VHDL-Modell des Zählers ableiten können;

– Standardzähler zu größeren Einheiten kaskadieren können.

15.2 Manuelle Implementierung von Zählern

Ein zyklisch arbeitender Zähler mit n Zählzuständen wird als mod-n-Zähler bezeichnet.

Dieser Begriff wurde von der modulo-Operation der Mathematik abgeleitet (Division
mit Rest), deren Ergebnis nur die Zahlenwerte von 0 . . . (n − 1) annehmen kann.
mod-n-Zähler arbeiten zyklisch so, dass ein automatischer Überlauf (engl. wrap
around) erfolgt: Als Folgezustand des letzten Zählzyklus wird wieder der Anfangs­
zustand eingenommen. Die Darstellung der Zählfunktion kann durch ein zyklisches
Zustandsdiagramm erfolgen. Entsprechend werden beim manuellen Zählerentwurf
die beim Entwurf von Zustandsautomaten erlernten Methoden angewendet.

15.2.1 Abhängigkeitsnotation

Die Abhängigkeitsnotation [42] beschreibt Regeln zur grafischen Beschreibung der
Funktion von Digitalschaltungen. Ein grundlegendes Konzept der Abhängigkeitsno­
tation wurde bereits in Kapitel 12.2.2 eingeführt:
– Ziffern hinter Buchstaben oder Symbolen bedeuten steuernde Signale.
– Ziffern vor Buchstaben bzw. Symbolen stellen gesteuerte Signale dar.
– Die Kopplung zwischen beiden Signalgruppen erfolgt durch identische Ziffern.

Tabelle 15.1 enthält eine Übersicht der wichtigsten Buchstaben und Symbole der Ab­
hängigkeitsnotation [42]. Als exemplarische Anwendung zur Analyse eines Schalt­
symbols mit Abhängigkeitsnotation dient nachfolgend der Zählerbaustein 74161 (vgl.
Bild 15.1). Die Analyse der Abhängigkeiten für dieses Symbol erfolgt in Tabelle 15.2.

Zusammenfassend handelt es sich bei dem 74161-Zähler um einen 4-Bit-Vorwärts­
synchronzähler mit asynchronem, L-aktivem Reset und Vorladeeingang. Der Zähler
besitzt zwei Enable-Signale, von denen eines nicht nur die Zählfunktion, sondern
auch den Übertragsausgang steuert.
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Tab. 15.1:Wichtige Symbole der Abhängigkeitsnotation

Symbol Bedeutung

C Erlaubt Aktion; wird meist zur Kennzeichnung eines Taktsignals verwendet

EN Freigabe einer Aktion (engl. enable)

CE Taktfreigabe; taktflankenabhängige Aktionen werden nur ausgeführt, wenn CE=1
ist

M Beschreibung einer bestimmten Betriebsart (engl. mode)

G UND-Abhängigkeit (engl. gate); Die Aktion wird nur ausgeführt, wenn das Signal
den Wert 1 hat

R Rücksetzen des Ausgangssignals

S Setzen des Ausgangssignals

T Wechseln (engl. toggeln) des Ausgangssignals

A Adresssignal, z. B. eines Speichers

D Dateneingang von Speichern. Ursprüngliche Bedeutung: Signal erscheint
verzögert (engl. delayed) am Ausgang.

+ Kennzeichnet eine Inkrementierungsaktion (+1)

− Kennzeichnet eine Dekrementierungsaktion (−1)

→ Kennzeichnet eine Schiebeaktion in Richtung zum niederwertigen Bit
(Rechtsschieben)

MUX Kennzeichnet einen Multiplexer

DMUX oder DX Kennzeichnet einen Demultiplexer

∑ Kennzeichnet einen Addierer

CTRm Kennzeichnet einen m-Bit-Zähler

CTR DIVn Kennzeichnet einen Zähler mit Zykluslänge n

SRG Kennzeichnet ein Schieberegister

CT=n Ein Register besitzt den dezimalen Wert n (engl. content)

󳶚 Kennzeichnet einen Three-State-Ausgang

⊳ Kennzeichnet einen Ausgang mit hoher Stromtreiberfähigkeit (Bustreiber)⬦— Kennzeichnet einen Ausgang mit Open-Collector- bzw. Open-Drain-Charakteristik

¬ Kennzeichnet die Ausgänge eines Zweispeicher-Flipflops

[n] Beschreibt die Bitwertigkeit des Ein- bzw. Ausgangssignals
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CTRDIV16
CT=0

1,5D [1]

M1
M2
G3
G4
C5/2,3,4+

3CT=15

[2]
[4]
[8]

nRESET
nLOAD

ENT
ENP
CLK

D[3:0] Q[3:0]

TC

Bild 15.1: Schaltsymbol des 4-Bit-Binärzählers 74161

Tab. 15.2: Analyse des Zählersymbols in Bild 15.1

Zeile Symbol Bedeutung

1 CTRDIV16 Kennzeichnet den Baustein als mod-16-Binärzähler (4-Bit)
2 CT=0 Falls das Signal nRESET einen L-Pegel hat, so wird der Inhalt des Zählregisters

auf 0 gesetzt
3 M1 Falls das Signal nLOAD einen L-Pegel besitzt, so befindet sich der Zähler in der

Betriebsart 1. Zeile 8 dieser Tabelle beschreibt dies als synchrones Laden.
4 M2 Falls das Signal nLOAD einen H-Pegel hat, so befindet sich der Zähler in der

Betriebsart 2. Zeile 7 dieser Tabelle beschreibt dies als synchrones
Inkrementieren. Beachte: Nach außen erscheint für das Signal nLOAD nur ein
Anschluss.

5 G3 Die zu Abhängigkeitsnummer 3 gehörige Aktion (inkrementieren, vgl. Zeile 7)
erfolgt nur, wenn das ENT-Signal einen H-Pegel aufweist.

6 G4 Die zu Abhängigkeitsnummer 4 gehörige Aktion (vgl. Zeile 7) erfolgt nur, wenn
das ENP-Signal H-Pegel hat.

7 C5/2,3,4+ Die ansteigende Flanke des Signals CLK dient als Takt. Die Taktflanke steuert
nicht nur die mit der Nummer 5 bezeichneten Abhängigkeiten (vgl. Zeile 8),
sondern, durch den Schrägstrich erkennbar, auch das Inkrementieren (+).
Diese erfolgt nämlich, wenn zusätzlich die Bedingungen 2, 3 und 4 erfüllt sind.

8 1,5D In der Betriebsart 1 wird der Eingangsbus D[3:0] bei steigender Flanke des
CLK-Signals in das Zählerregister geladen (synchrones Laden).

9 3CT=15 Aktiviert das Ausgangssignal TC falls die UND-Abhängigkeit 3 erfüllt ist
(H-Pegel des ENT-Signals) und außerdem der Inhalt des Zählregisters den
Dezimalwert 15 enthält.

10 [1]. . . [8] Kennzeichnet die Stellenwerte der vier Zählregisterbits.
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15.2.2 mod-5-Zähler

Das Zustandsdiagramm eines mod-5-Binärzählers zeigt Bild 15.2, und Tabelle 15.3 ist
die dazugehörige Folgezustandstabelle. Charakteristisch für diesen Zähler sind die
Zählwerte imBinärcode sowie der Übergang in den Zustand 0 nachErreichendes letz­
ten Zählzustands 4. Zur Darstellung aller fünf Zählerzustände enthält das Zählregister
drei Flipflops Q2, Q1 und Q0.

Bild 15.2: Zustandsdiagramm eines mod-5-Binärzählers

Tab. 15.3: Folgezustandstabelle des mod-5-Binärzählers

Q2 Q1 Q0 Q2+ Q1+ Q0+

0 0 0 0 0 1
0 0 1 0 1 0
0 1 0 0 1 1
0 1 1 1 0 0
1 0 0 0 0 0
1 0 1 X X X
1 1 0 X X X
1 1 1 X X X

Realisierung mit D-Flipflops
In der Praxis werden für den Zählerentwurf D- oder, sofern in der Hardware vor­
handen, T-Flipflops eingesetzt. Wegen der charakteristischen Gleichung Q+ = D für
D-Flipflops, kann mit denWerten der rechten Seite von Tabelle 15.3 eine Minimierung
des Übergangsschaltnetzes erfolgen (vgl. Bild 15.3).



15.2 Manuelle Implementierung von Zählern | 367

Bild 15.3: KV-Minimierung des Übergangsschaltnetzes für D-Flipflops

Man entnimmt den KV-Diagrammen die folgenden Gleichungen für die Folgezu­
standslogik:

Q2+ = Q1 ∧ Q0
Q1+ = (Q1 ∧ Q0) ∨ (Q1 ∧ Q0) = Q1 󴀈󴀂󴀠 Q0
Q0+ = Q2 ∧ Q0

(15.1)

Bild 15.4 zeigt die Schaltung des Zählers mit drei D-Flipflops (Zustandsregister) und
der kombinatorischen Logik entsprechend Gl. 15.1 (Übergangsschaltnetz bzw. Folge­
zustandslogik). Da die Zustandsregistersignale gleichzeitig die Ausgangssignale Qi
sind, weist die Zählerschaltung die Struktur eines Medwedew-Automaten auf (vgl.
Bild 14.11).

Bild 15.4: Schaltung des mod-5-Zählers mit D-Flipflops

Wie im Kapitel 13 diskutiert, erfordert der Umstand, dass drei der acht verschiedenen
Zustandskombinationen nicht benötigt werden, eine Pseudozustandsanalyse. Die
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Analyse der Don’t-Care-Signale in den Kernimplikanten ergibt die Tabelle bzw. das
vervollständigte Zustandsdiagramm in Bild 15.5, in dem die Pseudozustände dunkel­
grau markiert sind.

Q2 Q1 Q0 Q2+ Q1+ Q0+

m5 1 0 1 0 1 0
m6 1 1 0 0 1 0
m7 1 1 1 1 0 0

Bild 15.5: Pseudozustandsanalyse und vervollständigtes Zustandsdiagramm für den mod-5-Zähler
aus Bild 15.4. Die Pseudozustände sind dunkler markiert

Man erkennt, dass der Zähler aus allen Pseudozuständen nach einem Takt in den nor­
malen Zählzyklus kommt. Kritisch wäre eine Situation, in der sich der Zähler in den
Pseudozuständen fängt, bei dem also alle Folgezustände eines Pseudozustands selbst
Pseudozustände sind. Ein derartiger Entwurf kann nur durch einen Reset in den nor­
malen Zählzyklus gebracht werden.

Realisierung mit T-Flipflops
Der Tabelle 15.3 entnimmt man einen periodischen Wechsel der Zustandsbits Q+i .
Bei Nutzung von D-Flipflops wird diese Periodizität mit dem Übergangsschaltnetz
erreicht, bei Verwendung von T-Flipflops (vgl. Kapitel 12.6) wird diese Aufgabe jedoch
innerhalb des Flipflops gelöst, das Übergangsschaltnetz muss mit den T+-Eingangs­
signalen nur signalisieren, ob ein Wechsel erfolgt oder nicht. Aus diesem Grunde
ist zu erwarten, dass der Einsatz von T-Flipflops im Vergleich zu D-Flipflops bei der
Realisierung zyklischer Zähler vorteilhafter ist.

Besonders einfach wird das Übergangsschaltnetz, wenn es sich um einen Binär­
zähler handelt und die Anzahl n der Zählzustände eine Zweierpotenz ist. So zeigt z. B.
die rechte Spalte der Tabelle 6.2, dass das niederwertigste Bit Q0 bei jedem Zustands­
wechsel toggeln muss. Entsprechend wird T0+ konstant 1. Das nächste Bit Q1 muss
immer dann toggeln, wenn das niederwertigste Bit Q0 = 1 ist. Also wird T1+ = Q0.
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EntsprechendmussQ2 immerdannwechseln,wennbeideBitsQ0undQ1gesetzt sind,
woraus sich T2+ = Q1 ∧ Q0 ergibt und für T3+ erhält man T3+ = Q2 ∧ Q1 ∧ Q0 etc.

m

m
1 T

C 1
R

T+ QÜbergangs-
Schaltnetz

Bild 15.6: Struktur eines mod-n-Zählers mit T-Flipflops. Die in der Abbildung verwendete Bitbreite m
ist der nach oben gerundete Wert von ld(n)

Wir kommen zurück zur Realisierung des mod-5 Zählers, dessen mit T-Flipflops rea­
lisiertes Automatenmodell in Bild 15.6 dargestellt ist. Darin beschreibt das Über­
gangsschaltnetz die Beschaltung der T-Eingänge für den jeweiligen Folgezustand.
Zur Erstellung der rechten Spalte der Tabelle 15.4 wurde ausgehend von Tabelle 15.3
die charakteristische Gleichung aus Tabelle 12.6 berücksichtigt: Jeder Wechsel des
Zustandsbits Qi → Q+i erfordert T+i = 1. Die KV-Minimierung des Übergangsschalt­
netzes für die Signale T+i ergibt die erwartete weniger aufwendige Realisierung mit
T-Flipflops (vgl. Aufgabe 15.2).

Tab. 15.4: Synthesetabelle des mod-5-Zählers für eine Realisierung mit T-Flipflops

Q2 Q1 Q0 Q2+ Q1+ Q0+ T2+ T1+ T0+

0 0 0 0 0 1 0 0 1
0 0 1 0 1 0 0 1 1
0 1 0 0 1 1 0 0 1
0 1 1 1 0 0 1 1 1
1 0 0 0 0 0 1 0 0
1 0 1 X X X X X X
1 1 0 X X X X X X
1 1 1 X X X X X X

VHDL-Modellierung mit D-Flipflops
In dem in Listing 15.1 dargestellten VHDL-Code erfolgt die Modellierung des mod-5-
Zählers durch ein Medwedew-Automatenmodell mit einem einzigen, taktsynchronen
Prozess, der asynchron in den Anfangszustand “000“ gebracht werden kann.
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Listing 15.1: VHDL-Verhaltensmodell des mod-5-Zählers

-- mod-5 Zaehler mit async Reset

entity MOD5CTR is

port (RESET,CLK : in bit;

Q: out bit_vector(2 downto 0));

end MOD5CTR;

architecture VERHALTEN of MOD5CTR is

signal QINT: bit_vector(2 downto 0);

begin

SYN_COUNT:process (CLK, RESET)

begin

if RESET = '1' then QINT <= "000" after 10 ns;

elsif CLK='1' and CLK'event then

case QINT is

when "000" => QINT <= "001" after 10 ns;

when "001" => QINT <= "010" after 10 ns;

when "010" => QINT <= "011" after 10 ns;

when "011" => QINT <= "100" after 10 ns;

when "100" => QINT <= "000" after 10 ns;

when others => QINT <= "000" after 10 ns;

end case;

end if;

end process SYN_COUNT;

Q <= QINT;

end VERHALTEN;

In diesem Code sind die folgenden Punkte hervorzuheben:
– Es erfolgt eine Implementierung mit drei D-Flipflops als Zustandssignal QINT.
– ImgetaktetenRahmenerfolgt die Zuweisungder neuenZuständedurcheinecase-

Anweisung. Im Medwedew-Modell existiert kein explizites Folgezustandssignal,
sondern es erfolgt die Zuweisung direkt an das Zustandssignal QINT¹.

1 Es ist anzumerken, dass das Listing 15.1 genau genommen nicht den strengen Vorgaben eines RTL-
Verhaltensmodells entspricht, da hier die kombinatorische Folgezustandslogik mit der Registerlogik
in einem Prozess zusammengefasst wird. Die RTL-Synthesewerkzeuge sind jedoch in der Lage, derar­
tige Situationen korrekt aufzulösen und generieren in der Hardware automatisch ein Folgezustands­
signal.
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– Durchdenwhen others-ZweigwerdendiePseudozuständenicht alsDon’t-Carebe­
handelt, vielmehrwird spezifiziert, dass der Zähler im Störungsfall bei der nächs­
ten Taktflanke in den Initialisierungszustand “000“ übergeht.

– Da das Signal QINT auf der rechten und auf der linken Seite von Signalzuweisun­
gen steht, kann dieses kein Ausgangssignal sein, sondern muss nebenläufig auf
das Ausgangssignal Q kopiert werden.

Bild 15.7 zeigt das Simulationsergebnis desVerhaltensmodells aus Listing 15.1. Der ers­
te Wirkungspfeil kennzeichnet den taktsynchronen Wechsel in den Zählerzustand 1
unddarauffolgendden zyklischenAblauf der fünf Zustände. Der zweiteWirkungspfeil
demonstriert die asynchrone Rücksetzwirkung durch das Resetsignal.

Bild 15.7: VHDL-Simulation des mod-5-Zählers

Bemerkenswert ist das Syntheseergebnis für die Zählermodellierung in Listing 15.1.
Der mit einem Prozess formulierte Quellcode weist durch die in einen taktgesteuerten
Rahmen eingebettete case-Anweisung eine Medwedew-Automatenstruktur auf. Das
Synthesewerkzeug erkennt diese Struktur und realisiert daher in diesem Fall einen
Zustandsautomaten mit Übergangsschaltnetz.

Tipp: Die in Listing 15.1 vorgestellte VHDL-Modellierung eines Binärzählers ist eher
unüblich. Verbreitet ist hingegen die Verwendung des + Operators im Zusammenhang
mit demDatentyp signed oder unsigned (vgl. z.B. Listing 15.2). Das Synthesewerkzeug
erkennt in diesem Fall üblicherweise den Zähler und wird in der Hardware ein opti­
miertes Zählermakro instanziieren. ◼

15.2.3 mod-4-Vorwärts-/Rückwärtszähler

Bei demdurchdas ZustandsdiagrammBild 15.8 dargestelltenmod-4-Zähler sinddurch
Wahl des Steuersignals U_D zwei Zählrichtungen einstellbar: Für U_D = 1 wird vor­
wärts (up) gezählt, für U_D = 0 hingegen rückwärts (down). Die Verwendung von
Mealy-Zustandsdiagrammsymbolen ist bei diesem Zähler zwingend erforderlich, da
die zusätzlichen Ausgangssignale C_UP und C_DOWN einerseits den aktuellen Zähl­
stand auswerten, andererseits aber auch vom Signal U_D abhängig sein sollen:
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Bild 15.8: Zustandsdiagramm für einen mod-4-Vorwärts-/Rückwärtszähler mit zwei Übertragsaus­
gängen

– C_UP (Carry up) ist ein Übertragssignal, welches den aktuellen Zählerzustand
auswertet und im letzten Zustand des Vorwärtszählzyklus aktiviert wird.

– C_DOWN (Carry down) ist ein Übertragssignal, welches im letzten Zustand des
Rückwärtszählzyklus erzeugt wird.

Üblicherweise werden Übertragssignale kombinatorisch durch Auswertung des Zählerstands er­
zeugt. Sie dienen einer nachgeschalteten getakteten Logik als Vorbereitungssignal. Damit diese
bei einemmod-n-Zähler ohne Richtungswechsel immer zeitgleichmit demersten Takt eines Zyklus
aktiv werden kann, müssen die Übertragssignale von Zählern immer während des letzten Takts ei­
nes Zyklus aktiviert werden. Wenn Übertragssignale auch von anderen Eingangssignalen als dem
Taktsignal abhängig sein sollen, so erfordert dies den Ansatz eines Mealy-Modells.

So wird z. B. bei kaskadierten Vorwärtszählern der Übertragsausgang als Enable-Ein­
gang der nächsten Zählstufe verwendet (vgl. Bild 15.17). Dadurch wird erreicht, dass
die höherwertige Zählstufe zeitgleich nur dann inkrementiert wird, wenn die nieder­
wertige Zählstufe den Wert 0 annimmt.

Bild 15.9 ist zu entnehmen, dass das Signal Q1+ nicht minimiert werden kann.
Aufgrund der Anordnung der Einsen in Form eines Schachbrettmusters kann jedoch
eine XOR-Verknüpfung abgeleitet werden. Man erhält:

Q1+ = ¬(U_D 󴀈󴀂󴀠 Q1 󴀈󴀂󴀠 Q0) bzw. Q0+ = Q0 (15.2)
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Die in Tabelle 15.5 dargestellte Folgezustandstabelle des Mealy-Automaten zeigt ne­
ben den beiden Folgezustandsbits auch die zugehörigen Ausgangssignale C_UP und
C_DOWN. Da diese beiden Spalten jeweils genau eine 1 besitzen, soll hier nur die DNF
angegeben werden:

C_UP = U_D ∧ Q1 ∧ Q0 bzw. C_DOWN = U_D ∧ Q1 ∧ Q0 (15.3)

Tab. 15.5: Folgezustandstabelle für den mod-4-Zähler mit D-Flipflops

U_D Q1 Q0 Q1+ Q0+ C_UP C_DOWN

Rü
ck
w
är
ts 0 0 0 1 1 0 1

0 0 1 0 0 0 0
0 1 0 0 1 0 0
0 1 1 1 0 0 0

Vo
rw
är
ts

1 0 0 0 1 0 0
1 0 1 1 0 0 0
1 1 0 1 1 0 0
1 1 1 0 0 1 0

Bild 15.9: KV-Diagramme zur Minimierung der Folgezustandslogik des mod-4-Zählers

ImVergleich zurModellierung desmod-5-Zählers in Listing 15.1 wurde bei demmod-4-
Zähler in Listing 15.2 der übliche Modellierungsstil unter Verwendung der + bzw. −
Operatoren verwendet:
– Die Folgezustände werden nicht als Konstante zugewiesen, sondern durch Inkre­

mentierungs- bzw. Dekrementierungsoperationen. Die Inkrementierung erfolgt
hier durch Addition einer Vektorkonstante "01", die Dekrementierung durch
Subtraktion der Dezimalzahl 1, die ohne die Anführungszeichen als integer-
Zahl interpretiert wird. Selbstverständlich können Addition und Subtraktion mit
beiden Methoden realisiert werden. In jedem Fall ist jedoch das Hinzufügen der
Bibliothek IEEE.numeric_stderforderlich.

– Wegen der beiden Mealy-Ausgangssignale C_UP und C_DOWN kommt keine Ein-
Prozess-Lösung inBetracht. Vielmehr ist einAusgangsschaltnetz für diese Signale
erforderlich, welches in diesem Fall durch zwei nebenläufige Anweisungen reali­
siert ist.
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Listing 15.2: VHDL-Verhaltensmodell für einen mod-4-Vorwärts-/Rückwärtszähler

library IEEE;

use IEEE.std_logic_1164.all;

use IEEE.numeric_std.all; -- Erlaubt Integer-Arithmetik mit Vektoren

entity MOD4CTR is

port (U_D,RESET,CLK : in bit;

Q: out bit_vector(1 downto 0);

C_UP, C_DOWN: out bit); -- Uebertragsbits

end MOD4CTR ;

architecture VERHALTEN of MOD4CTR is

signal QINT: unsigned(1 downto 0);

begin

SYN_COUNT:process (CLK, RESET) -- Takt und asynchrone Eingaenge

begin

if RESET = '1' then

QINT <= "00" after 10 ns;

elsif CLK='1' and CLK'event then

if U_D = '1' then

QINT <= QINT + "01" after 10 ns; -- Addition von Bits

else

QINT <= QINT - 1 after 10 ns; -- Subtraktion von integer

end if;

end if;

end process SYN_COUNT;

Q <= To_bitvector(std_logic_vector(QINT)); -- Typ Umwandlung

-- Ausgangsschaltnetz:

C_UP <= '1' after 10 ns when (U_D = '1' and QINT = 3)

else '0' after 10 ns;

C_DOWN <= '1' after 10 ns when (U_D = '0' and QINT = 0)

else '0' after 10 ns;

end VERHALTEN;

Die in Bild 15.10 dargestellte Simulation demonstriert das Zählerverhalten wie folgt:
– Die steigende Taktflanke bei t = 350ns hat den Übergang in den letzten Zustand

des Vorwärtszählzyklus zur Folge. Die erste nebenläufige Anweisung des Aus­
gangsschaltnetzes wird durch den neuen Zählerzustand 3 aktiviert und setzt das
C_UP Signal.
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Bild 15.10: VHDL-Simulation des mod-4-Vorwärts-/Rückwärtszählers

– Mit der nachfolgenden steigenden Taktflanke erfolgt der Überlauf in den Zählzu­
stand 0 und C_UP wird gelöscht.

– Bei der nächsten fallenden Flanke wird das Steuersignal U_D in Rückwärtszähl­
richtung geändert. Dadurch wird sofort die zweite nebenläufige Anweisung akti­
viert, welche das C_DOWN-Signal setzt (Mealy-Verhalten).

– Bei der nachfolgenden steigenden Taktflanke dekrementiert der Zähler auf den
Zustand 3, womit das Überlaufsignal bereits nach einer halben Taktperiode zu­
rückgenommen wird.

Dem in Bild 15.11 dargestellten VivadoElaborationsergebnis ist dieMealy-Charakteris­
tik sofort zu entnehmen, denn das Eingangssignal U_D wirkt direkt bzw. über einen
Komparator auf die beiden UND-Gatter vor den Übertragsausgängen.

Bild 15.11: Vivado-Elaborationsergebnis des mod-4-Zählers
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Das Elaborationsergebnis enthält die folgenden Komponenten, die sich leicht mit
dem Listing 15.2 erklären lassen:
– Ein 2-Bit-Zählregister (QINT_reg[1:0]),
– je einen 2-Bit-Addierer (RTL_ADD)und -Subtrahierer (RTL_SUB), derenAusgangs­

signale durch einen 2-Bit-Multiplexer (RTL_MUX) mithilfe des U_D-Signals als
Eingang des Zählregisters ausgewählt werden kann,

– drei Komparatoren (RTL_EQ), die dieGleichheit von Signalen bzw. Signalvektoren
überprüfen,

– zwei UND-Gatter, mit denen die beiden and-Operatoren im Ausgangsschaltnetz
von Listing 15.2 implementiert werden.

Die Implementierung der Schaltung aus Listing 15.2 erfordert je zwei kombinatorische
Logikblöcke für die Folgezustände und die Ausgangssignale C_UP bzw. C_DOWN. Die
Wahrheitstabellen dieser LUTs repräsentieren die Gl. 15.2 bzw. Gl. 15.3. Da diese Glei­
chungen nur maximal drei Eingangssignale besitzen, können je zwei der logischen
Gleichungen in einer LUT6 implementiert werden.

Zusammenfassend werden für die Schaltung in Listing 15.2 nur zwei LUT6-Blöcke
(in Bild 15.12 links grau dargestellt) sowie zwei D-Flipflops (in Bild 15.12 rechts mar­
kiert), also ein halbes CLB-Slice benötigt.

Bild 15.12: Für die Implementierung der Schaltung aus Listing 15.2 wird nur die Hälfte eines CLB-
Slice benötigt
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15.3 Standardzähler

Beim Platinenentwurf wurden in der Vergangenheit synchrone und asynchrone Stan­
dardzählfunktionenmit MSI-Schaltungen der 74er-Baureihe realisiert. Dazu gehörten
4- und 8-Bit-Binär- und Dezimalzähler mit unterschiedlichen Zusatzfunktionen. Weit­
aus platzsparender und weniger fehleranfällig ist heute hingegen die Implementie­
rung eines Zählers zusammen mit anderer Logik in einem programmierbaren Bau­
stein. In diesem Abschnitt soll daher gezeigt werden, wie sich Standardzählfunktio­
nen systematisch in einen VHDL-Codeumsetzen lassen. Ausgangspunkt dafür soll die
Analyse der in den Schaltplänen verwendetenAbhängigkeitsnotation der Bauelemen­
te sein, durchdie unterschiedliche Steuerungsabhängigkeiten formuliertwerden, und
die im VHDL-Code durch geschachtelte Prioritäten repräsentiert werden.

15.3.1 Systematischer VHDL-Entwurf von Zählern

Zur Analyse der Prioritäten bei den unterschiedlichen Steuerungsabhängigkeiten sol­
len die in Tabelle 15.2 erläuterten Teilfunktionen des 74161-Zählers nachfolgend zu­
nächst durch zwei Flussdiagramme beschrieben werden. Eins davon beschreibt das
synchrone Ausgangssignalverhalten des Signals Q und das andere das des Übertrags­
signals TC, welches eine Mealy-Charakteristik hat. Gemäß den Anforderungen des
Modellentwurfs auf RTL-Ebenemüssen beide Flussdiagramme als eigener VHDL-Pro­
zess implementiert werden.

Die Anordnung der Entscheidungsrauten in Bild 15.13 bedeutet eine unterschied­
liche Priorisierung der Steuersignale, die sich wie folgt begründen lässt:
– getakteter Prozess P1:

– In die Sensitivity-Liste werden nur das Takt- sowie das asynchrone Resetsi­
gnal aufgenommen.

– Grundsätzlich hat die Auswertung des asynchronen Resets höchste Priorität.
Eine zeitgleich anliegende steigende Taktflanke muss überlesen werden.

– Alle weiteren Aktionen führen nur dann zu Änderungen des Zählregisters Q,
wenn eine steigende Taktflanke erkannt wird, d. h. sie sind taktsynchron und
definieren die Logik des Übergangsschaltnetzes.

– DieSchaltsymbolanalyse ergibt, dassdasLadendes ZählregistersmitDunab­
hängig vom Zustand der Enable-Signale ist. Entsprechend sollte nachfolgend
das nLOAD-Signal abgefragt werden.

– Die Inkrementierung erfolgt nur, wenn beide Enable-Signale ENT und ENP
den Wert 1 haben. Die entsprechende Entscheidungsraute wird mit niedrigs­
ter Priorität implementiert.
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Bild 15.13: Flussdiagramme P1 und P2 zur Beschreibung des Zählers in Bild 15.1

– kombinatorischer Prozess P2:
– Das Ausgangssignal TC = 1 wird unter der in der Entscheidungsraute angege­

benen Bedingung erzeugt, dass der Zähler seinen Endwert 15 erreicht hat und
zeitgleich ENT = 1 ist.

– In der Sensitivity-Listemüssen sich alle Signale der Entscheidungsraute, also
ENT und Q befinden.

– Um Latches zu verhindern, muss dem Ausgangssignal TC auf allen Pfaden
explizit ein Signalwert zugewiesen werden.

Das in Listing 15.3 vorgestellte Modell des 74161-Zählers implementiert die Prioritisie­
rung der Funktionen des Prozesses P1 so, wie in Bild 15.13 dargestellt. Anhand der in
Bild 15.14 dargestellten Wirkungspfeile bei der Simulation des Zählermodells soll das
Verhalten des 74161-Bausteins noch einmal erläutert werden:
– Es erfolgt kein L-aktiver Reset bei t = 0. Daher befindet sich der Zähler zunächst in

einemundefinierten ZustandX. Bei t = 0wurde jedochdas nLOAD-Vorbereitungs­
signal auf denWert 0 gelegt, womit das Zählregistermit der steigenden Taktflanke
bei t = 100ns auf den am Dateneingang D anliegenden Wert 0x7 geladen wird.
Anschließend wird taktsynchron gezählt.
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Listing 15.3: VHDL-Modell für den Synchronzähler 74161

-- zaehler_74161.vhd

--------------------------------------------------

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all;

entity ZAEHLER is

port( CLK, nRESET, nLOAD, ENT, ENP: in bit;

D: in std_logic_vector (3 downto 0);

Q: out unsigned (3 downto 0);

TC: out bit);

end ZAEHLER;

architecture VERHALTEN of ZAEHLER is

signal QINT: unsigned (3 downto 0);

begin

P1: process (CLK, nRESET) -- getakteter Prozess

begin

if nRESET ='0' then

QINT <= (others =>'0') after 5 ns;

elsif CLK='1' and CLK'event then

if nLOAD = '0' then

QINT <= unsigned(D) after 5 ns;

elsif ENT='1' and ENP='1' then

QINT <= QINT + 1 after 5 ns;

end if;

end if;

end process P1;

Q <= QINT; -- Ausgabe des Binärwertes nebenlaeufig

P2: process(ENT,QINT) -- ungetakteter Prozess

begin

if ENT='1' and QINT =15 then

TC <= '1' after 5 ns;

else

TC <= '0' after 5 ns;

end if;

end process P2;

end VERHALTEN;
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Bild 15.14: VHDL-Simulation des 74161-Zählermodells

– Der L-aktive, asynchrone Reset (nRESET) kurz vor der Taktflanke bei t = 400ns
setzt den Zähler sofort zurück. Die nachfolgende steigende Flanke entfaltet keine
Wirkung, da der asynchrone Reset dominiert.

– Zwischen 700 und 900ns ist das ENP-Signal deaktiviert. Daher inkrementiert der
Zähler während dieser Phase nicht (gestrichelter Wirkungspfeil).

– Zeitgleich mit der steigenden Flanke bei t = 1200ns ist nLOAD = 0. Der Zähler
wird mit dem bereits einige Takte zuvor angelegten Wert D = 0xB geladen. Im Lis­
ting 15.3 ist hier zu beachten, dass eine Konvertierung des Eingangssignals D in
den Datentyp unsigned erforderlich ist.

– Mit der Flanke bei t = 1600ns erreicht der Zähler seinen letzten Zählzustand 0xF.
Sofort danach wird das Übertragssignal TC gesetzt.

– Kurz danach wird das ENT-Freigabesignal kurzzeitig deaktiviert, das Übertrags­
signal wird sofort zurückgenommen und die steigende Taktflanke bei t = 1700ns
führt zu keiner Änderung des Zählzustands. Die Reaktivierung des ENT-Signals
setzt den Übertragungsausgang erneut, solange, bis der Zähler mit der Flanke bei
t = 1800ns den Zustand 0x0 eingenommen hat.

Die Interpretation des Zählermodells mit den Prozessen P1 und P2 als Automat zeigt
Bild 15.15. Darin ist erkennbar, dass das Q-Ausgangssignal Medwedew- und das Aus­
gangssignal TC Mealy-Eigenschaften haben. Wie bereits der Abhängigkeitsnotation
3CT=15 des TC-Signals im Schaltungssymbols von Bild 15.1 zu entnehmen war, kann
sich eine Änderung des ENT-Eingangssignals (Abhängigkeit Nr. 3) direkt auf den Aus­
gang TC auswirken (vgl. auch das Simulationsergebnis in Bild 15.14).

Die Strukturelemente des taktsynchronen Prozesses P1 zeigt Bild 15.16. Im Über­
gangsschaltnetz ist erkennbar, dass die nLoad-Entscheidungsraute von Bild 15.13
im oberen Multiplexer QINT_i realisiert wird. Die nachfolgende Entscheidungsraute
ENT ∧ ENP wird hingegen im unteren Multiplexer QINT_i_0 implementiert, dessen
Ausgang als Clock-Enable-Signal für das Zählregister genutzt wird. Der Ausgang des
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Bild 15.15: Interpretation des 74161 Zählers als Mealy-Automat und dessen Realisierung mit 2 Pro­
zessen

Bild 15.16: Vivado-Elaborationsergebnis für das Zählermodell 74161 aus Listing 15.3

UND-Gatters QINT0_i wird auf den Eingang I1 des QINT_i_0-Multiplexers gelegt und
dieser für nLOAD = 1 auf den Multiplexerausgang gelegt. Daraus erhält man für das
Freigabesignal des Zählregisters die logische Bedingung

CE = (nLOAD ∧ ENT ∧ ENP) ∨ nLOAD (15.4)

Wie erwartet, zeigt die kombinatorischeWirkung des Eingangs ENT über den Kompa­
rator TC1_i und das UND-Gatter TC0_i auf den Ausgang TC dasMealy-Verhalten dieses
Übertragssignals.
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15.3.2 Kaskadierung von Standardzählern

Der Zähler 74161 ist ein Vertreter einer Familie von 4-Bit-Zählern, die sich in zwei
Eigenschaften unterscheiden: Der Art des Resets und dem Zählbereich (vgl. Tabel­
le 15.6). Alle Zähler dieser Gruppe können auf gleiche Weise zu größeren Einheiten
zusammengeschaltet werden.

Tab. 15.6: Eigenschaften der Zählerfamilie 7416x

Reset

asynchron synchron

dezimal BCD 74160 74162
4-Bit binär 74161 74163

Exemplarisch zeigt Bild 15.17 eine einfache Zusammenschaltung zweier 4-Bit-Binär­
zähler des Typs 74161 zu einem 8-Bit-Synchronzähler. Charakteristisch ist dabei, dass
beide Stufen mit dem gleichen Takt versorgt werden und der TC-Ausgang der ersten
Stufe auf den ENT-Eingang der zweiten Stufe geschaltet wird. Dadurch wird erreicht,
dass beide Stufen zwar taktsynchron arbeiten, die zweite Stufe jedochnur in jedem 16.
Takt, nämlich zeitgleich mit dem Überlauf der ersten Stufe in den Zustand 0 aktiviert
wird.

Bild 15.17: Serielle Kaskadierung zweier 4-Bit-Zähler 74161 zu einem 8-Bit-Zähler

Das in Bild 15.17 dargestellte Konzept der vollständig seriellen Kaskadierung ist je­
doch wenig geeignet für den Aufbau schneller Zählschaltungen mit mehr als 8 Bit.
Den entsprechenden schematischen Aufbau eines 16-Bit-Zählers zeigt Bild 15.18a.
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Dem Bild 15.18b ist zu entnehmen, dass hier die serielle Kopplung von mehreren
der in Bild 15.15 vorgestellten Mealy-Automatenmodelle über eine Ripple-Carry-Ket­
te² aus TC-Signalen zu einem langen kritischen Pfad bzw. einer geringen maximalen
Taktfrequenz führt.

Bild 15.18: a) Vollständig serielle Kaskadierung von vier Zählern 7416x. Die Kopplung der Mealy-
Ausgänge TC_i im dazugehörigen Automatenmodell b) zeigt einen langen kritischen Pfad. c) Carry-
Lookahead-Kaskadierung [45] von vier Zählern 7416x. d) Durch Nutzung des ENP-Eingangs für den
Übertrag in die 2. Stufe des Automatenmodells kann der kritische Pfad deutlich verkürzt werden

Im Hinblick auf eine Maximierung der Taktfrequenz ist das in Bild 15.18c dargestell­
te Konzept der teilseriellen Kaskadierung günstiger. Es entspricht einer Carry-Look­
ahead-Struktur, ähnlichwie es beimEntwurf vonAddierern (vgl. Kapitel 11.8.3) bereits
erläutert wurde. In dieser Struktur werden beide Enable-Eingänge benötigt: Der Über­
tragsausgang TC_1 der ersten Stufe wird hier auf alle ENP-Eingang der nachfolgenden
Stufen gelegt. Die weiteren Überträge werden wie gewohnt seriell über die ENT-Ein­
gänge kaskadiert. Diese Signale bereiten die nächsten Stufen auf das Schalten vor. Da
die erste Stufe je nach Zählerart nur bei jedem 10. bzw. 16. Takt einen Übertrag des
TC-Signals liefert, steht eine vergleichsweise lange Einstellzeit zur Verfügung, sodass

2 Aus diesem Grund wird der TC-Ausgang bei einigen Zählern auch mit RCO bezeichnet (engl. Ripple
Carry Out).
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nachfolgend eine serielle Schaltung möglich ist. Der die maximale Taktfrequenz be­
stimmende kritische Pfad ist in Bild 15.18d dargestellt. Er setzt sich wie folgt zusam­
men:

tpd = tpd(CLK−TC) + tsu(ENP−CLK) (15.5)

mit tpd(CLK−TC) = Verzögerungszeit von CLK nach TC in der ersten Stufe
tsu(ENP−CLK) = Setup-Zeit ENP vor CLK in den weiteren Stufen

7416x Zähler der ALS-Familie (Advanced Low Power Schottky) lassen sich auf diese
Weise mit einer maximalen Taktfrequenz von 28.5MHz betreiben [45].

Hier soll jedoch darauf hingewiesen werden, dass die in Bild 15.18 vorgeschlagene
Kaskadierung von VHDL-basierten Zählern nicht empfehlenswert ist. Falls program­
mierbare Logik für den Zähleraufbau zur Verfügung steht, so sollten der Aufgaben­
stellung angepasste Signalvektorbreiten im VHDL-Code verwendet werden. Dies lässt
sich z. B. durch eine Parametrisierung über einen generic-Parameter erreichen [2].
Mit derartigen Zählern lassen sich inmodernen FPGAsmaximale Taktfrequenzen von
mehreren hundert MHz erreichen.

15.4 Vertiefende Aufgaben

Aufgabe 15.1: Beantworten Sie die folgenden Verständnisfragen:
a) Was ist die charakteristische Eigenschaft synchroner Zähler?
b) Was bedeuten in Schaltsymbolen der Digitaltechnik I) Ziffern vor den Buchstaben

und II) Ziffern hinter den Buchstaben?
c) Was bedeuten I) eine G-Abhängigkeit und II) eine M-Abhängigkeit?
d) Wie viele undwelche Art von Prozessen werden benötigt, um in VHDL einen Syn­

chronzähler mit Übertragsausgang zu modellieren?
e) Wie lassen sich Standardzähler mit Übertragsausgang kaskadieren?
f) Welche Arten von Flipflopswerden beimEntwurf zyklisch operierender Binärzäh­

ler bevorzugt verwendet? ◼
Aufgabe 15.2: Minimieren Sie die Folgezustandslogik einesmod-5-Zählers mit T-Flip­
flops (vgl. Tabelle 15.4) und zeichnenSie die komplette Schaltung des Zählers. Bestim­
menSie außerdemdie Pseudozuständeund komplettieren Sie das Zustandsdiagramm
Bild 15.2. ◼
Aufgabe 15.3: Zeichnen Sie das Schaltsymbol eines 4-Bit-Dezimalzählers in Abhän­
gigkeitsnotation. Der Zähler soll die folgenden Zusatzfunktionen besitzen: Vorwärts-
/Rückwärtszählfunktion (U_D = 1: Vorwärts, U_D = 0: Rückwärts), einen synchronen
Reset sowie einen Freigabeeingang. ◼
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Aufgabe 15.4: Ein 3-Bit-Zähler soll die binär codierte Zahlenfolge 0→ 1→ 2→ 3→
4→ 5→ 0 zyklisch durchlaufen und nur im Zählzustand 5 das Übertragssignal TC =
1 ausgeben.

Stellen Sie die Folgezustandstabelle auf. Benutzen Sie für die Pseudozustände
Don’t-Care-Eintragungen. Bestimmen Sie die DMF der Übergangs- und Ausgangs­
schaltnetze bei Verwendung von D-Flipflops. Führen Sie eine Pseudozustandsanalyse
durch und bewerten Sie das Ergebnis im Hinblick auf die Funktionssicherheit des
Zählers. Berechnen Sie die DMF nun unter der Annahme, dass T-Flipflops verwendet
werden. Erstellen Sie abschließend ein geeignetes VHDL-Modell für den Zähler und
simulieren Sie die spezifizierten Zählerfunktionen. ◼
Aufgabe 15.5: Es ist ein zyklischer Zähler für gerade bzw. ungerade Zahlen zu entwer­
fen, der für M = 0 die Zahlenfolge 0→ 2→ 4→ 6→ 0→ . . . und für M = 1 die Zah­
lenfolge 1 → 3 → 5 → 7 → 1. . . durchläuft. Die Zahlen Z sollen binär am Ausgang
dargestellt werden. Beim Umschalten des Zählmodus soll zum jeweils nächsthöheren
Wert gesprungen werden. Der Resetzustand ist 0.

Zeichnen Sie das Zustandsdiagramm und schreiben Sie die Folgezustandstabel­
le Zp = f(Z) auf. Ergänzen Sie das Impulsdiagramm in Bild 15.19 für Z und Zp unter
Verwendung symbolischer Verzögerungszeiten. Bestimmen Sie die disjunktive Mini­
malform des Folgezustands unter der Annahme, dass D-Flipflops verwendet werden.
Bestimmen Sie auchdie disjunktiveMinimalformdes Folgezustands unter der Annah­
me, dass T-Flipflops verwendet werden. Welche der beiden Flipflop-Lösungen führt
zu geringerem Hardwareaufwand? Zeichnen Sie die Schaltung bei Verwendung von
T-Flipflops.

Bild 15.19: Impulsdiagramm zu Aufgabe 15.5. Die Zeitverläufe der Zustands- und Folgezustandssig­
nale Z bzw. Zp sind zu ergänzen ◼

Aufgabe 15.6: Ein mod-8 Zähler soll beginnend bei 0 eine zyklische Zählfolge von 8
sequenziellen BCD-Zahlen im O’Brien-Code erzeugen (vgl. Tabelle 9.2) und im letzten
Zählzustand der Folge ein Übertragsbit liefern. Benutzen Sie in den Pseudozuständen
Don’t-Care-Werte. Zeigen Sie mit dem berechneten Übergangsschaltnetz die Reaktio­



386 | 15 Entwurf von Synchronzählern

nen des Zählers in den Pseudozuständen auf und skizzieren Sie ein vollständiges Zu­
standsdiagramm. Zeichnen Sie die Zählerschaltung bei Verwendung von D-Flipflops
und kennzeichnen Sie die Komponenten entsprechend einer Moore-Struktur. ◼
Aufgabe 15.7: Zuder nachfolgenden entity ist dasVHDL-Modell einesmod-8-Zählers
mit fünf Bit zu entwerfen:

entity JOHNSON_4B is

port( RESET, CLK, EN : in bit;

Q_OUT: out bit_vector(4 downto 0));

end JOHNSON_4B;

Der Zähler soll die folgenden Funktionen besitzen:
– Darstellung der Zählzustände im Libaw-Craig-Code (vgl. Tabelle 9.2).
– Asynchroner Reseteingang, synchroner Enable-Eingang.
– Rückkehr aus den Pseudozuständen in den Resetzustand “00000“.
– Berücksichtigung symbolischer Laufzeiten.
Die korrekte Funktion der Spezifikation soll durch eine VHDL-Simulation nachgewie­
sen werden. ◼
Aufgabe 15.8: Es soll das VHDL-Modell eines generischen Synchronzählers vom Typ
74161 entworfen werden. Dabei soll die Bitbreite durch einen generic-Parameter auf
beliebige Werte einstellbar sein. ◼
Aufgabe 15.9: Analysieren Sie das Schaltsymbol aus Bild 15.20 Beschreiben Sie die
Priorität der Auswertung der Eingangssignale durch geeignete Flussdiagramme und
entwerfen Sie ein VHDL-Verhaltensmodell. Verifizieren Sie die korrekte Funktion des
Zählers durch eine VHDL-Simulation.

Bild 15.20: Schaltsymbol zur Aufgabe 15.9 ◼

Aufgabe 15.10: Mit einem prellenden Taster (vgl. Aufgabe 12.5), der vom Massepo­
tenzial nach Vdd geschaltet werden kann, soll ein langsames, manuelles Taktsignal
einer FPGA-Zählerschaltung erzeugt werden. Leider wurden auf dem FPGA-Board je­
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doch keine Pull-Up- bzw. Pull-Down-Widerstände vorgesehen,wie sie für einRS-Latch
erforderlich wären. Damit können die einzelnen Zählschritte nicht sicher eingestellt
werden.

Der Taster wurde so charakterisiert, dass das Prellen nicht länger als 0.5 μs dau­
ert. DasFPGA-Boardbesitzt einen 100MHz-Oszillator,mit demdasVHDL-Modell einer
zu entwerfenden Zählschaltung betrieben werden soll, die ein prellfreies manuelles
Taktsignal erzeugt. ◼



16 Schieberegister

16.1 Lernziele

Nach Durcharbeiten dieses Kapitels sollen Sie:
– den Aufbau sowie die Funktionsweise von Schieberegistern verstanden haben;
– das Prinzip vonSerien-Parallel- undParallel-Serien-Umsetzern verstandenhaben

und dafür ein VHDL-Verhaltensmodell entwerfen können;
– Schieberegister zum Aufbau zyklischer Zähler einsetzen können. Diese sollen

so konstruiert sein, dass Pseudozustände durch Korrekturschaltnetze vermieden
werden;

– Schieberegister in linear rückgekoppelten Schaltungen so verwenden können,
dass damit einfache Pseudozufallszahlengeneratoren entworfen werden können.

16.2 Arbeitsweise von Schieberegistern

Schieberegister sind Schaltungen aus Flipflops, die kettenförmig aufgebaut sind und durch einen
gemeinsamen Takt versorgt werden. Dadurchwerden in jedem Takt Datenbits entweder nach links
(in Richtung des MSB) oder nach rechts (in Richtung des LSB) verschoben.

Die Struktur eines Links-Schieberegisters zeigt Bild 16.1. Bei einer steigendenTaktflan­
ke werden:
– das höchstwertige Datenbit auf den Schiebeausgang SA verschoben,
– alle anderen Datenbits auf die nächst höherwertige Bitposition verschoben
– und das niederwertigste Datenbit mit dem Schiebeeingangsbit SE geladen.

Bild 16.1: Arbeitsweise eines Links-Schieberegisters

Entscheidend für die Frage, ob links oder rechts geschoben wird, ist die Zuordnung,
welches der Flipflop-Ausgangssignale alsMSBbzw. als LSB interpretiertwird. EinAus­
tausch dieser Zuordnungmacht aus dem Links-Schieberegister in Bild 16.1 ein Rechts-
Schieberegister.

https://doi.org/10.1515/9783110706970-016
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Bild 16.2: Schaltsymbol des 4-Bit-Links-Rechts-Schie­
beregisters 74194¹

Ein typischer Vertreter kommerzieller Schaltungen ist das Links-Rechts-Schie­
beregister 74194, welches in Bild 16.2 dargestellt ist. Der Abhängigkeitsnotation ent­
nimmtman für diesenBausteinnebendemL-aktivenasynchronenReset vier getaktete
Betriebsmodi, die durch die Signale S0 und S1 wie folgt eingestellt werden:

Tab. 16.1: Taktsynchrone Betriebsarten des Schieberegisters 74194

S1 S0 Betriebsart

0 0 Keine Aktion
0 1 Rechts schieben; Einlesen des SE_R-Bits nach Q(3)
1 0 Links schieben; Einlesen des SE_L-Bits nach Q(0)
1 1 Laden der Dateneingänge D(3). . .D(0)

Bei der VHDL-Modellierung wird das Schieben um ein Bit am einfachsten durch eine
taktsynchrone Zuweisung an das Schieberegistersignal Q3. . .Q0 und Anwendung des
Verkettungsoperators wie folgt erreicht:
– Links-Schieben: Q <= Q(2 downto 0) & SE_L;

– Rechts-Schieben: Q <= SE_R & Q(3 downto 1);

Dieses Konzept hat den Vorteil, dass es sich im Gegensatz zum VHDL-Operator sll
bzw. zur Funktionshift_left()ohneZuhilfenahmeweiterer Bibliotheken sowohl auf
Signale vom Datentyp bit als auch auf solche der Datentypen std_logic, unsigned
oder signed anwenden lässt.

1 In dem Schaltsymbol des 74194-Schieberegisters erscheint der Takteingang doppelt. Tatsächlich
gibt es dafür jedoch nur einen Gehäuseanschluss. Die doppelte Verwendung resultiert aus der Not­
wendigkeit heraus, in der Abhängigkeitsnotation am gleichen Pin einerseits taktsynchrone Ladeak­
tionen über die Abhängigkeit Nr. 4 und andererseits die taktsynchronen Schiebevorgänge definieren
zu müssen.
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Trotz des ähnlich lautenden Namens sollten „Barrel-Shifter“ nicht mit Schiebere­
gistern verwechselt werden. Bei diesen Schaltungen handelt es sich umprogrammier­
bare Schiebefunktionen um eine beliebige Anzahl von Bits. In C-Programmen ange­
wendet wird z. B. das Links-Schieben um 4 Bit durch die Programmzeile x = a ≪ 4

realisiert. In der Barrel-Shifter-Hardwarewird die Programmierbarkeit durch eine sehr
komplexe kombinatorischeMultiplexerlogik realisiert, die es erlaubt, jedes Eingangs­
bit auf jedesAusgangsbit zu schalten. Sequenziell arbeitendeBauelementewieD-Flip­
flops sind im Gegensatz zu Schieberegistern in einem Barrel-Shifter also nicht unbe­
dingt erforderlich.

16.3 Serien-Parallel-Umsetzer

Eine Anwendung von Schieberegistern liegt in der Umsetzung bitserieller Datenströ­
me in parallele Datenströme (Serien-Parallel-Umsetzer) bzw. umgekehrt (Parallel-
Serien-Umsetzer)

Ein Serien-Parallel-Umsetzer hat die Aufgabe, die auf einer einzelnen Datenleitung seriell eintref­
fenden Datenbits in N-Bit-Datenworte umzusetzen.

Serielle Protokolle sind in der Rechnertechnik sehr weit verbreitet. Davon seien nach­
folgend nur einige genannt:
– Der RS232C- bzw. COM-Standard des PCs dient der Kommunikation mit Periphe­

riegeräten.
– I2C-Busschnittstellen wurden ursprünglich zur Konfiguration von ASICS inMulti­

mediageräten verwendet. Sie sind heute aber auch eine wichtige serielle Schnitt­
stelle für intelligente Sensoren.

– Der CAN-Bus wurde zur Kommunikation von Halbleiterchips in Kraftfahrzeugen
entwickelt.

– Das SATA-Protokoll arbeitet mit seriellen Datenraten im GHz-Bereich und wird
zum Anschluss schneller Festplatten eingesetzt.

– Das SPI-Bus-Interface erlaubt eine serielle Kommunikation zwischen verschiede­
nen Digitalkomponenten.

– Serielle A/D- bzw. D/A-Umsetzer (z. B. für Audioanwendungen im AC97-Stan­
dard).

Ein N-Bit-Serien-Parallel-Umsetzer besteht üblicherweise aus zwei Gruppen von Flip­
flops (vgl. Bild 16.3):
– N-Flipflops (INTREG(N − 1) . . . , INTREG(0)), die als Schieberegister beschaltet

sind.
– N-Flipflops (REG(N−1) . . . REG(0)), die als paralleles Auffangregister (engl. buffer

register) geschaltet sind.
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Bild 16.3: Struktur eines N-Bit-Serien-Parallel-Umsetzers. Man beachte, dass das Taktverdrahtungs­
netz sowie die Resetleitungen aus Gründen der Übersichtlichkeit weggelassen wurden

Mit dem Steuersignal X wird über die L- oder H-aktiven Clock-Enable-Eingänge der
Flipflops eingestellt, ob geschoben, also gewandelt werden soll (X = 0) bzw. ob das
aktuell gültige Datenwort des INTREG-Registers in das Auffangregister REG kopiert
werden soll (X = 1). Bei einem Umsetzer mit Links-Schieberegister wird der serielle
Datenstrom mit dem niederwertigsten Bit des Schieberegisters verbunden. In einem
N-Bit-Links-Schieberegister erscheint somit das zuerst anliegendeBit des seriellenDa­
tenstroms nach N Takten in der höchstwertigen Bitposition des Schieberegisters (vgl.
Bild 16.1). In Listing 16.1 wird das Verhaltensmodell eines über den generic-Parame­
ter N parametrisierbarenSerien-Parallel-Umsetzers angegeben, der nachdiesemPrin­
zip arbeitet. Bild 16.4 zeigt das Simulationsergebnis dieses Modells für N = 3. In dem
VHDL-Modell sind die folgenden Punkte hervorzuheben:
– Ein asynchroner Reset setzt das Schiebe- und das Parallelregister zurück.
– Das eigentliche Schieben erfolgt durch Verwendung des Verkettungsoperators &

so, dass die ursprünglich niederwertigen N − 1 Bits INTREG(N − 2 downto 0) bei
steigender Taktflanke nun als höherwertige Bits dienen und das serielle Datenbit
SE rechts als LSB angehängt wird.

– Der Kopiervorgang in das Auffangregister erfolgt taktsynchron, sofern das Steu­
ersignal X = 1 ist. In diesem Fall wird nicht geschoben.

In der in Bild 16.4 dargestellten Simulation des 3-Bit-Umsetzers wird durch externe
Stimuli am Schiebeeingang SE zunächst die Bitfolge 1 0 0 angelegt und das Steuersig­
nal X vor dem vierten Takt auf 1 gelegt. Wie erwartet erhält man am Parallelausgang
REG denWert 0x4. Das komplette Einlesen von N Bits mit nachfolgender Kopie an das
Auffangregister erfordert also N + 1 Takte. Die Simulation zeigt für t > 200ns auch,
dass es zu jedem Zeitpunkt möglich ist, das Schieberegister auszulesen: Bei X = 0
wird erneut die serielle Bitfolge 1 0 0 angelegt, aber bereits beim zweiten Takt dieser
Sequenz auf X = 1 umgeschaltet, sodass das Parallelregister den Wert 0x1 anzeigt.
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Listing 16.1: Verhaltensmodell eines parametrisierbaren Serien-Parallel-Umsetzers

entity SER_PAR is

generic(N : natural :=3); -- Anzahl der Bits, voreingestellt: 3

port( CLK, SE, RESET, X: in bit;

REG: out bit_vector(N-1 downto 0)); -- N Register Flipflops

end SER_PAR;

architecture VERHALTEN of SER_PAR is

signal INTREG: bit_vector(N-1 downto 0); -- N Schieberegister Flipflops

begin

P1: process(CLK, RESET)

begin

if RESET='1' then -- async. Reset

INTREG <= (others => '0') after 5 ns;

REG <= (others => '0') after 5 ns;

elsif (CLK='1' and CLK'event) then -- bei ansteigender Flanke

if X='0' then

INTREG <= INTREG(N-2 downto 0) & SE after 5 ns;-- Links schieben

else

REG <= INTREG after 5 ns; -- ins Pufferregister

end if;

end if;

end process P1;

end VERHALTEN;

Bild 16.4: Simulationsergebnis eines 3-Bit-Serien-Parallel-Umsetzers. Das taktsynchrone Links-
Schieben des 1-Bits vom niederwertigen zum höchstwertigen Bit ist durch gestrichelte Pfeile ange­
deutet
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16.4 Parallel-Serien-Umsetzer

Das Pendant des Serien-Parallel-Umsetzers ist ein Parallel-Serien-Umsetzer.

Ein Parallel-Serien-Umsetzer hat die Aufgabe, ein paralleles N-Bit-Datenwort in einen seriellen Da­
tenstrom von N Bit umzusetzen.

Exemplarisch zeigt Bild 16.5 das Schaltsymbol eines 8-Bit-Serien-Parallel-Umsetzers
inAbhängigkeitsnotation. Der Baustein besitzt nebendemH-aktiven asynchronenRe­
set zwei Betriebsarten:
– M1: Falls das Vorbereitungssignal X = 0 ist, so wird in das niederwertigste Schie­

beregisterbit eine 0 geladen und die weiteren Bits werden zum jeweils nächst hö­
herwertigen verschoben.

– M2: Falls das Vorbereitungssignal X = 1 ist, so werden die am Dateneingang E
anliegenden Bits in das Schieberegistersignal geladen.

In jedem Fall wird der Inhalt des höchstwertigen Schieberregisterbits als Schiebeaus­
gangssignal SA nach außen geführt.

Bild 16.5: Schaltsymbol eines 8-Bit-Parallel-Serien-Umsetzers

Bei der manuellen Implementierung dieser Funktionalität sind die Flipflop-Aus­
gänge nicht mehr direkt mit den Eingängen der nachfolgenden Flipflop-Stufe ver­
bunden, sondern über ein Vorbereitungsschaltnetz. Dieses hat die Funktion ei­
nes Multiplexers: In der i-ten Stufe dient bei X = 0 der interne Flipflop-Ausgang
INTREG(I − 1) als Dateneingang und bei X = 1 das Eingangssignal E(I). Dies zeigt
die Tabelle 16.2. Die Kopplung der Flipflops über das Vorbereitungsschaltnetz ist
in Bild 16.6a dargestellt und die Minimierung der Schaltnetzfunktion in Bild 16.6b.
Damit erhält man die in Bild 16.7 als Ausschnitt dargestellte innere Struktur eines
N-Bit-Serien-Parallel-Umsetzers.
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Tab. 16.2:Wahrheitstabelle für das Vorbereitungsschaltnetz der i-ten Stufe eines Serien-Parallel-
Umsetzers

X INTREG(I − 1) E(I) D(I)
0 0 0 0
0 0 1 0
0 1 0 1
0 1 1 1
1 0 0 0
1 0 1 1
1 1 0 0
1 1 1 1

Bild 16.6: Struktur a) und Minimierung b) der Übergangslogik des Vorbereitungsschaltnetzes beim
Parallel-Serien-Umsetzer

X

N
...

INTREG(0)

E(N-1:0)

&

1D

C1
R

&

1 1D
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R

&

1D
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R
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'0' ...
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Bild 16.7: Struktur eines N-Bit-Parallel-Serien-Umsetzers. Die Vorbereitungsschaltnetze haben die
Funktion von Multiplexern, die durch das Signal X gesteuert werden. Man beachte, dass aus Grün­
den der Übersichtlichkeit die CLK- und RESET-Netzwerke weggelassen wurden
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Listing 16.2: Verhaltensmodell eines N-Bit-Parallel-Serien-Umsetzers

entity PAR_SER is

generic(N : natural :=3); -- Anzahl der Bits, voreingestellt: 3

port( CLK, RESET, X: in bit;

E: in bit_vector(N-1 downto 0);

SA: out bit);

end PAR_SER;

architecture VERHALTEN of PAR_SER is

signal INTREG: bit_vector(N-1 downto 0);

begin

P1: process(CLK, RESET)

begin

if RESET='1' then

INTREG <= (others => '0') after 5 ns;

elsif (CLK='1' and CLK'event) then -- taktsynchron

if X='1' then

-- Daten laden:

INTREG <= E after 5 ns;

else

-- LINKS schieben:

INTREG <= INTREG(N-2 downto 0) & '0' after 5 ns;

end if;

end if;

end process P1;

SA <= INTREG(N-1); -- Schiebeausgang

end VERHALTEN;

In dem in Listing 16.2 dargestellten Verhaltensmodell lässt sich die Bitbreite über
den generic-Parameter N parametrisieren. In diesem Modell ist hervorzuheben, dass
die Modellierung des Vorbereitungsschaltnetzes nicht durch einen gesonderten kom­
binatorischen Prozess erfolgt, sondern innerhalb des getakteten Prozesses. In dem
hier verwendeten, erweiterten RTL-Konzept wird die innere if-Anweisung, die den Si­
gnalwert von X abfragt, also korrekt zu einer kombinatorischen Logik am D-Eingang
der Flipflops synthetisiert.

Im erweiterten RTL-Konzept kann eine kombinatorische Vorbereitungslogik synthesegerecht auch
innerhalb eines getakteten Prozesses modelliert werden.
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Die externen Stimuli für die in Bild 16.8 dargestellte Simulation eines 3-Bit-Parallel-
Serien-Umsetzers sehen bei t = 25ns das Laden der Zahl 0x5 und bei t = 225ns
das Laden der Zahl 0x3 vor. Durch die Links-Schiebefunktion erscheinen diese Zah­
len taktsynchron bitseriell am Schiebeausgang SA so, dass direkt nach dem Laden
zuerst das MSB und nach zwei weiteren Takten das LSB dargestellt wird.

Bild 16.8: Simulation eines 3-Bit-Parallel-Serien-Umsetzers

16.5 Zähler mit Schieberegistern

Die Anwendung von Schieberegistern als Serien-Parallel- bzw. Parallel-Serien-Umset­
zer ist eine typische Datenpfadoperation. Aber auch Steuerpfadoperationen lassen
sich mit Schieberegistern realisieren: Ein Schieberegister kann mit sehr einfacher
kombinatorischer Logik so verknüpft werden, dass damit ein zyklisches Zustands­
diagramm abgebildet werden kann. In diesem Fall spricht man von einem Schiebe­
registerzähler. Im Gegensatz zu Binärzählern haben diese aber den Nachteil, dass
sie nicht in auf- oder absteigender Binärzahlenfolge zählen, sondern in anderweitig
codierter Form. Der besondere Vorteil derartiger Zähler liegt in dem sehr einfachen
Übergangsschaltnetz, welches nicht nur einen minimalen Hardwareaufwand garan­
tiert, sondern auch eine hohe Taktfrequenz.

16.5.1 Ringzähler

Die einfachste Struktur eines Links-Schieberegisterzählers ist die direkte Rückkopp­
lung des MSBs auf den Eingang (vgl. Bild 16.9). Dabei handelt es sich um einen ein­
fachen Ringzähler. Um sicherzustellen, dass in dieser Struktur nicht nur Nullen ge­
schoben werden, wird das niederwertigste Bit bei einem asynchronen Reset mit einer
1 geladen (Preset) .

Das zugehörige VHDL-Modell zeigt Listing 16.3. und die dazugehörige Simulation
ist in Bild 16.10 dargestellt. Deutlich ist der zyklische Umlauf der durch einen asyn­
chronen Reset geladenen 1 bis t = 500ns erkennbar. Da in diesen Zuständen jeweils
nur ein Bit gesetzt ist, ist dies eine One-Hot-Codierung der Zustände.
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Bild 16.9: Struktur eines 4-Bit-Ringzählers mit einer einzelnen zirkulierenden Eins

Listing 16.3: VHDL-Modell eines 4-Bit-Ringzählers mit einer einzelnen, zirkulierenden Eins

entity RING_CTR is

port( CLK, RESET : in bit;

Q : out bit_vector(3 downto 0)

);

end RING_CTR;

architecture VERHALTEN of RING_CTR is

signal QINT: bit_vector(3 downto 0);

signal SERIAL_IN : bit;

signal D: bit_vector(3 downto 0) := "0001";

begin

P1: process(CLK, RESET)

begin

if RESET = '1' then

QINT <= D after 5 ns;

elsif CLK='1' and CLK'event then

QINT <= QINT(2 downto 0) & SERIAL_IN after 5 ns;

end if;

end process P1;

SERIAL_IN <= QINT(3); -- zyklische Rückkopplung

Q <= QINT; -- Kopie als Ausgangssignal

end VERHALTEN;

Bei t = 520ns wird eine Störung des Zählers simuliert: Durch ein externes Stimu­
lussignal wird das Schieberegistermit demWert 0x3 geladen. Da nun zwei Bits gesetzt
sind, ist dies kein erlaubter Zustand und in Folge durchläuft der Zähler Pseudozustän­
de, ohne je wieder in den regulären Zyklus zurückzukehren.
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Bild 16.10: Simulation des VHDL-Modells aus Listing 16.3 für N = 4 Bit; Auftreten einer Störung bei
t = 520ns

Bild 16.11: Vollständiges Zustandsdiagramm für den Ringzähler aus Bild 16.9

Das in Bild 16.11 dargestellte vollständige Zustandsdiagramm verdeutlicht dieses
Problem: Mit vier Flipflops sind 16 Zustände möglich, von denen aber nur vier zum
regulären zyklischen Ablauf² gehören (dunkler markiert). Die anderen zwölf Zustän­
de sind Pseudozustände, aus denen es keine Rückkehr in den regulären Zyklus gibt.
So zeigt die in Bild 16.10 dargestellte Störung mit dem Wert 0x3 das zyklische Durch­
laufen der in Bild 16.11 links oben dargestellten Zustandsfolge 0x3, 0x6, 0xC, 0x9. . . .
Die Rückkehr in den regulären zyklischen Ablauf ist entweder durch einen Reset oder
besser durch eine Selbstkorrekturschaltung möglich. Ein Beispiel dafür ist der nach­
folgend vorgestellte Johnson-Zähler.

2 Als regulär wurde hier ein geschlossener Ablauf definiert, der genau eine 1 enthält. Das Zustands­
diagrammzeigt aber auch, dass andere geschlosseneAbläufemit zwei oder drei zirkulierenden Einsen
denkbar sind.
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16.5.2 Johnson-Zähler

Die Effizienz des einfachen 4-Bit-Ringzählers als Zustandsautomat ist insofern nicht
besonders groß, da von den 16 Zuständen nur vier genutzt werden können. DieAnzahl
der nutzbaren Zustände lässt sich jedoch auf acht verdoppeln, wenn in die Rückfüh­
rungsleitung ein Inverter gelegt wird, dessenAuswirkung auf diemaximal erreichbare
Taktfrequenz als gering einzuschätzen ist. Dies ist die Struktur eines Johnson-Zählers,
der auch als Twisted-Ring-Zähler bezeichnet wird.

In dem in Bild 16.12 dargestellten Zustandsdiagrammeines 4-Bit-Johnson-Zählers
sind zwei Zyklen erkennbar: Die dunkelgrau dargestellten Zustände entsprechen dem
regulären zyklischen Ablauf und die anderen Zustände dem zyklischen Ablauf durch
Pseudozustände, nachdem der Zähler gestört wurde.

Bild 16.12: Zustandsdiagramm eines 4-Bit-Johnson-Zählers. Die regulären Zustände sind dunkelgrau
markiert. Zustandsübergänge, die durch das Korrekturschaltnetz realisiert werden, sind gestrichelt
dargestellt

Die Analyse dieses Zustandsdiagramms ergibt, dass es im Normalfall nur einen Zu­
stand mit der Bitkombination 0xx0 gibt, nämlich 0000. Dieser Zustand wird gefolgt
von 0001. Im gestörten Zyklus existieren hingegen mehrere Zustände mit der Kombi­
nation 0xx0, sodass in einem Selbstkorrekturschaltnetz die Dekodierung der Kombi­
nation 0xx0 als Ladebedingung für den Zustand 0001 genutzt werden kann. Die in
Bild 16.12 gestrichelt dargestellten Zustandsübergänge beschreiben dieses Verhalten.
Dadurchwird der zyklische Ablauf der Pseudozustände aufgelöst und der Zähler geht
nach spätestens zwei Taktzyklen in einen Zustand 0xx0 und mit dem nachfolgenden
Takt in den regulären Zustand 0001.
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Listing 16.4: VHDL-Modell eines N-Bit-Johnson-Zählers mit Korrekturschaltnetz

entity JOHNSON_CTR is

generic(N : natural :=4); -- Anzahl der Bits, voreingestellt: 4

port( CLK, RESET : in bit;

Q : out bit_vector(N-1 downto 0)

);

end JOHNSON_CTR;

architecture VERHALTEN of JOHNSON_CTR is

signal QINT: bit_vector(N-1 downto 0);

signal D: bit_vector(N-1 downto 0);

signal SERIAL_IN: bit;

begin

D(N-1 downto 1) <= (others=>'0');

D(0) <= '1'; -- Anfangszustand 0001

P1: process(CLK, RESET)

begin

if RESET ='1' then

QINT <= (others=>'0') after 5 ns;

elsif CLK='1' and CLK'event then

if (QINT(N-1)='0' and QINT(0)='0') then -- Korrektur erforderlich

QINT <= D after 5 ns;

else

QINT <= (QINT(N-2 downto 0) & SERIAL_IN) after 5 ns;

end if;

end if;

end process P1;

SERIAL_IN <= not QINT(N-1) after 5 ns; -- Inverter in der Rueckfuehrung

Q <= QINT; -- Kopie als Ausgangssignal

end VERHALTEN;

Das Listing 16.4 zeigt das Verhaltensmodell eines N-Bit-Johnson-Zählers mit dem
so beschriebenen Korrekturschaltnetz. Darin sind zwei Punkte zu beachten:
– Das Laden des Anfangszustands D erfolgt taktsynchron immer dann, wenn un­

abhängig von der Bitbreite des Zählers das höchst- und das niederwertigste Bit
gleichzeitig 0 sind. Andernfalls wird nach links geschoben.

– Durch die Parametrisierungmit der Bitbreite N ist es nicht möglich, der Konstan­
tenDdenWert0001durcheineKonstantendeklaration zuzuweisen, dadieAnzahl
der führenden Nullen variabel ist. Mit dem others-Konstrukt lassen sich gleiche
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Werte variabler Länge nur am Ende eines Vektors spezifizieren. Bei der hier ge­
wählten Initialisierungmuss dort jedoch eine 1 stehen. Aus diesemGrunde erfolgt
die Zuweisung der Bit- bzw. Bitvektorkonstanten getrennt in zwei nebenläufigen
Signalzuweisungen am Beginn der architecture.

Bild 16.13 zeigt die Simulation eines 4-Bit-Johnson-Zählers. Im Zeitbereich bis t =
900ns erfolgt ein zyklischer Durchlauf durch die in Bild 16.12 dunkelgrau darge­
stellten regulären Zustände. Bei t = 920ns wird durch externe Stimuli eine Störung
injiziert und der Zähler kommt mit dem dritten Takt in den regulären Zyklus zurück.

Bild 16.13: Simulation eines 4-Bit-Johnson-Zählers mit Korrekturschaltnetz. Bei t = 920ns wird ein
Störungszustand eingenommen, dieser geht jedoch drei Takte später in die reguläre Zustandsfolge
über

Durch andere Wahl der seriellen Rückkopplung lassen sich weitere Zähler aufbauen.
So wird z. B. durch die Signalzuweisung

SERIAL_IN <= not QINT(3) and not QINT(2) and not QINT(1);

ein mod-6-Zähler realisiert, bei dem das niederwertige Bit nur dann mit einer 1 gela­
den wird, wenn alle höherwertigen Zustandsbits gleichzeitig 0 sind. Mit dieser Schal­
tung wird außerdem erreicht, dass jeder Pseudozustand in spätestens 3 Takten in den
regulären zyklischen Ablauf zurückkehrt (vgl. Aufgabe 16.2).

16.6 Linear rückgekoppelte Schieberegister

Die bisher dargestellten Schieberegisterzähler haben den prinzipiellen Nachteil, dass
mit ihnen nur ein Bruchteil der prinzipiell erreichbaren 2N Zustände erreichbar ist.
Durch ein Schieberegister mit linearer Rückkopplung (engl. Linear Feedback Shift Re­
gister, LFSR) kann die Anzahl der zyklischen Zustände auf maximal 2N − 1 erweitert
werden. Man spricht dann von einem LFSRmitmaximaler Zykluslänge und die Abfol­
ge der Zahlenwerte kann als Abfolge von Pseudozufallszahlen interpretiert werden.
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Praktische Anwendung finden LFSRs auf mehreren Gebieten, von denen hier nur
drei genannt seien:
– Auf dem Gebiet der Kanalcodierung werden sogenannte CRC-Codes (engl. Cyclic

Redundancy Check) eingesetzt, um Übertragungsfehler zu erkennen bzw. zu kor­
rigieren (vgl. Kapitel 9.5). CRC-Decoder werden als LFSR aufgebaut [1].

– Bei der Erzeugung von „zufälligen“ Testmustern bzw. für die künstliche Erzeu­
gung eines Rauschsignals beim Test bzw. der Selbstdiagnose integrierter Schal­
tungen [1].

– In der Kryptologie (Verschlüsselungstechnik). Wegen der Linearität der erzeug­
ten Folgen ist die Qualität der mit LFSRs erzeugten Pseudozufallszahlen jedoch
außerordentlich schlecht, sodass die Rückkopplung nur in Verbindungmit nicht­
linearen Rückkopplungsfunktionen eingesetzt wird.

Die theoretische Grundlage für den Entwurf von LFSRs wurde bereits im 17. Jahr­
hundert durch den französischen Mathematiker E. Galois gelegt. Die Nutzung dieser
Theorie für die Digitaltechnik führt dazu, dass sich ein Zähler mit maximaler Zyklus­
länge dann aufbauen lässt, wenn der Schiebeeingang durch die Summe spezieller
Ausgangsbits modulo 2 berechnet wird. In der Praxis bedeutet dies eine XOR-Ver­
knüpfung spezieller Schieberegisterausgänge, die als charakteristisches Polynom
bezeichnet wird. Der Pseudozustand 0. . .0 gehört in keinem Fall zur Zustandsfolge,
da dessen XOR-Verknüpfung eine 0 und damit keine Zustandsänderung liefert.

Ohne auf die Methode zur Herleitung der charakteristischen Polynome eingehen
zuwollen, lässt sich jedoch festhalten, dass es imRegelfall für eine gegebeneBitzahlN
mehrere solcher Polynome gibt. Jedes führt zu einer unterschiedlichenAbfolge der Zy­
klen, also zu einer unterschiedlichen Pseudozufallszahlenfolge. In der Tabelle 16.3 ist
für einige Bitbreiten N jeweils nur ein charakteristisches Polynom, also eine speziel­
le Rückführungsgleichung aufgelistet. Mit diesen Gleichungen lassen sich einfache
Pseudozufallszahlengeneratoren mit einer Länge von 2N − 1 Zuständen aufbauen.

Tab. 16.3: Rückkopplungsgleichungen für Pseudozufallszahlengeneratoren mit maximaler Länge [45]

N SERIAL_IN Zykluslänge

2 Q(1) 󴀈󴀂󴀠 Q(0) 3
3 Q(2) 󴀈󴀂󴀠 Q(1) 7
4 Q(3) 󴀈󴀂󴀠 Q(2) 15
5 Q(4) 󴀈󴀂󴀠 Q(2) 31
8 Q(7) 󴀈󴀂󴀠 Q(3) 󴀈󴀂󴀠 Q(2) 󴀈󴀂󴀠 Q(1) 255

16 Q(15) 󴀈󴀂󴀠 Q(13) 󴀈󴀂󴀠 Q(12) 󴀈󴀂󴀠 Q(10) 65535
32 Q(31) 󴀈󴀂󴀠 Q(30) 󴀈󴀂󴀠 Q(29) 󴀈󴀂󴀠 Q(9) 232 – 1
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Listing 16.5: VHDL-Modell eines 4-Bit-Pseudozufallszahlengenerators

-- 4-Bit LFSR als Pseudozufallszahlengenerator

entity RAND_LFSR is

port( CLK, RESET : in bit;

Q : out bit_vector(3 downto 0)

);

end RAND_LFSR;

architecture VERHALTEN of RAND_LFSR is

signal QINT: bit_vector(3 downto 0);

signal SERIAL_IN: bit;

begin

P1: process(CLK, RESET)

begin

if RESET ='1' then

QINT <= "0001" after 5 ns;

elsif CLK='1' and CLK'event then

if QINT = "0000" then

QINT <= "0001" after 5 ns;

else

QINT <= (QINT(2 downto 0) & SERIAL_IN) after 5 ns;

end if;

end if;

end process P1;

-- 4-Bit Rückkopplungsschaltnetz

SERIAL_IN <= QINT(3) xor QINT(2) after 5 ns;

Q <= QINT; -- Kopie als Ausgangssignal

end VERHALTEN;

In der in Bild 16.14 dargestellten Schaltung eines 4-Bit-Pseudozufallszahlengene­
rators erfolgt die Rückkopplung durch die XOR-Verknüpfung der Bits Q(3) und Q(2)
(vgl. Tabelle 16.3). In dem in Listing 16.5 angegebenen Simulationsmodell, welches
diese Gleichung mit dem internen Signal QINT modelliert, ist darüber hinausgehend
ein Korrekturschaltnetz implementiert, welches den Pseudozustand 0000 taktsyn­
chron in den Anfangszustand 0001 überführt.

Die in Bild 16.15 dargestellte Simulation zeigt die aus 15 Zuständen bestehende
Pseudozufallszahlenfolge bis t = 1820ns. Zu diesem Zeitpunkt wird durch externe
Stimuli der irreguläre Zustand 0 erzwungen, der wegen des Korrekturschaltnetzes je­
doch bereits im folgenden Takt den Beginn einer neuen, mit 1 beginnenden Pseudo­
zufallszahlenfolge markiert.
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Bild 16.14: Aufbau eines 4-Bit-Pseudozufallszahlengenerators mit maximaler Länge

Bild 16.15: Simulation des 4-Bit-Pseudozufallszahlengenerators. Bei t = 1820ns geht der Genera­
tor durch eine Störung in den Pseudozustand 0x0, der aber durch das Korrekturschaltnetz bei der
nächsten Taktflanke wieder verlassen wird

16.7 Dynamisch adressierbare Schieberegister

Einige FPGA-Anwendungen, wie z. B. FIR-Filter erfordern ein dynamisch adressierba­
res Schieberegister. Dies bedeutet, dass die einzelnen Flipflop-Ausgänge eines Schie­
beregister selektierbar sind. Für diesen Zweck hat die Fa. Xilinx ihre LUT-Strukturen
durch eine Schieberegisterkette ergänzt. Derartige LUTs finden sich in besonderen
CLB-Slices, die mit SLICEM bezeichnet sind. Das Bild 16.16 zeigt die Architektur eines
solchen 16-Bit-Schieberegisters, welches als SRL16E bezeichnet wird:
– Innerhalb der LUT befinden sich 16 Flipflops, die in Form eines Schieberegisters

untereinander verbunden sind. Bei einer als kombinatorischen Logik genutzten
LUT4habendiese Flipflops dieAufgabe, denbei SRAM-FPGAs erforderlichen seri­
ellen Datenstrom der Konfigurationsbits abzuspeichern, umdamit eine von 65536
Wahrheitstabellen zu selektieren (vgl. Bild 3.11).

– Wenn die LUT4 als SRL16E genutzt wird, so werden die Daten über den Datenein­
gang DIN taktsynchron in das Schieberegister hinein getaktet (in Bild 16.16 nicht
dargestellt ist die Möglichkeit eines Clock-Enable). Durch Anlegen einer Adresse
an die vier LUT-Eingänge wird der Inhalt des adressierten Flipflops an den Aus­
gang Y gelegt.
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Bild 16.16: Verwendung einer LUT4 in einem SLICEM als dynamisch adressierbares Schieberegister
SRL16E

– Die in Bild 16.16 dargestellten Flipflops können nur durch das GSR-Signal (vgl.
Kapitel 13.1.2) konfiguriert werden, sie besitzen keinen Reseteingang, was bei der
VHDL-Codierung unbedingt berücksichtigt werden muss.

– In den modernen Series-7-FPGAs besitzen die LUTs sechs Eingänge und haben
auch zwei kombinatorische Ausgänge. Daher finden in diesen FPGAs in einer
LUT6 zwei SRL16E-Komponenten Platz.

Das Listing 16.6 zeigt das VHDL-Modell eines dynamisch über 4-Bit-Adressen A1 und
A2adressierbarenSchieberegisters für vorzeichenbehaftete 16-Bit-Zahlen,welches für
jede der beiden Adressen die Schieberegisterinhalte ausgibt. In diesem Listing sind
die folgenden Details hervorzuheben:
– Mithilfe einer Typvereinbarung wird die Struktur eines N = 10 Elemente umfas­

senden Schieberegisters für die 16-Bit-Zahlen definiert.
– Zu diesem Typ wird das Schieberegister DELAY deklariert, welches bei der FPGA-

Programmierung durch das FPGA-interne GSR-Signal in allen Elementen und al­
len Bitstellen mit ’0’ initialisiert wird.

– Der taktsynchrone Prozess P1 darf kein Resetsignal besitzen, da sonst keine
SRL16E-Komponenten instanziiert werden können. Das Schieben und die Über­
nahme der Daten am Eingang DIN erfolgt nur, wenn das Freigabesignal NEW_
SAMPLE gesetzt ist.

– Das Schieben selbst wird durch eine for-loop-Instruktion realisiert. Der darin ver­
wendete Schleifenindex K ist implizit deklariert.

– Die Auswahl der an den Ausgängen Y1 und Y2 auszugebenden 16-Bit-Zahlen er­
folgt kombinatorisch mit nebenläufigen Signalzuweisungen, in denen als Index
eine Adresse im integer-Format anzugeben ist.
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Listing 16.6: VHDL-Modell eines dynamisch adressierbaren Schieberegisters mit einer Tiefe von
N = 10 für vorzeichenbehaftete 16-Bit-Zahlen. Es können die Inhalte zweier Adressen ausgegeben
werden

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all;

entity SRL16_BSP is

generic(N : integer := 10); -- SRG-Tiefe

port(CLK, NEW_SAMPLE: in bit;

DIN: in signed(15 downto 0);

A1: in integer range 0 to N-1; -- 1. Adresse

A2: in integer range 0 to N-1; -- 2. Adresse

Y1: out signed(15 downto 0);

Y2: out signed(15 downto 0)

);

end SRL16_BSP;

architecture ARCH of SRL16_BSP is

type SRG_TYPE is array(0 to N-1) of signed(15 downto 0);

signal DELAY : SRG_TYPE := (others=> (others=>'0'));

begin

P1: process(CLK)

begin

if CLK='1' and CLK'event then

if NEW_SAMPLE = '1' then -- Rechts Schieben der Samples

for K in N-1 downto 1 loop

DELAY(K) <= DELAY(K-1);

end loop;

DELAY(0) <= DIN;

end if;

end if;

end process P1;

Y1 <= DELAY(A1); -- Auslesen 1. Adresse kombinatorisch

Y2 <= DELAY(A2); -- Auslesen 2. Adresse kombinatorisch

end ARCH;

Die Synthese und Implementierung mit Vivado ergibt für den VHDL-Code in Lis­
ting 16.6, dass nur 16 SRL16E-Komponenten benötigt werden, für jedes der 16 Bits der
Signale Y1 und Y2 eine. Weitere LUTs oder CLB-Flipflops sind nicht erforderlich. Da
jede SRL16E-Komponente zwei Ausgangssignale Y1(i) und Y2(i) benötigt, können in
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einer LUT6 nicht zwei dieser Komponenten aufgenommen werden, womit damit auch
16 LUT6s erforderlich sind, die in vier SLICEM-Modulen platziert sind.

16.8 Vertiefende Aufgaben

Aufgabe 16.1: Beantworten Sie die folgenden Verständnisfragen:
a) Welches ist das wesentliche Bauelement von Serien-Parallel-Umsetzern?
b) Wie viele Zustände besitzt ein aus 16D-Flipflops aufgebauter Johnson-Zähler?Wie

viele Zustände besitzt ein aus 16 D-Flipflops aufgebauter Binärzähler?
c) Welche Vorteile besitzt ein Johnson-Zähler im Vergleich zu einem Binärzähler?
d) Schreiben Sie die wesentlichen Anweisungen auf, mit denen sich in VHDL sehr

effektiv ein Rechts-Schieberegister modellieren lässt.
e) Welche charakteristischen Eigenschaften besitzen LFSR-Schaltungen?
f) Nehmen Sie für die Verzögerungszeit der D-Flipflops eines 4-Bit-Rechts-Schiebe­

registers tpd = 1ns und für die Taktverzögerung zwischen den in Serie geschalte­
ten Flipflops jeweils tSkew = −2ns an.
Skizzieren Sie das zeitliche Verhalten an allen Flipflop-Ausgängen, wenn Sie vor
der ersten steigenden Flanke nach dem Reset am Eingang des ersten Flipflops ei­
ne 1 anlegen. Skizzieren Sie das zeitliche Verhalten auch für den Fall, dass die
Taktverzögerung tSkew = +2ns beträgt. ◼

Aufgabe 16.2: Zeichnen Sie das vollständige Zustandsdiagramm eines einfachen
4-Bit-Ringzählers mit Links-Schieberegister und Resetzustand 0x0, dessen Rückfüh­
rungslogik durch die logische Gleichung SERIAL_IN = QINT(3) ∨ QINT(2) ∨ QINT(1)
gegeben ist. Bestimmen Sie die Zykluslänge des Zählers und erstellen Sie das zugehö­
rige Simulationsmodell. Verifizieren Sie, dass der Zähler aus allen Pseudozuständen
in spätestens 3 Takten in den regulären zyklischen Ablauf zurückkehrt. ◼
Aufgabe 16.3: Entwerfen Sie das VHDL-Modell eines 8-Bit-Pseudozufallszahlengene­
rators mit maximaler Zykluslänge und Selbstkorrekturschaltnetz. Bestimmen Sie im
Response-Monitor einer Testbench die Zykluslänge der Pseudozufallszahlenfolge. ◼
Aufgabe 16.4: Konstruieren Sie ein aus D-Flipflops aufgebautes Links-Schieberegis­
ter mit Rückkopplungsschaltnetz so, dass am Ausgang SA die Zeichenfolge 010011
periodisch erscheint. Wie viele D-Flipflops werden benötigt? Erstellen Sie ein VHDL-
Modell für die Schaltung und verifizieren Sie die korrekte Funktionalität.

Lösungshinweis: Schreiben Sie die Folgezustandstabelle so, dass Sie für das
höchstwertige Bit Q(N − 1) auf der linken Seite die gewünschte Folge von oben nach
unten eintragen. Nachfolgend werden nun die Spalten Q(N − 2), Q(N − 3),. . . so er­
gänzt, dass die Schieberegisterfunktionalität gegeben ist. Ergänzen Sie nun die rechte
Seite der Tabelle durch die Folgezustände Q(I)+. Minimieren Sie nun das Rückkopp­
lungsschaltnetz Q(0)+. ◼
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Aufgabe 16.5: Das vollständige Zustandsdiagramm eines 3-Bit-Links-Schieberegis­
ters ist in Bild 16.17 dargestellt. Entwerfen Sie unter Verwendung dieses Zustandsdia­
gramms einen mod-8-Zähler. Suchen Sie dazu innerhalb des Diagramms eine zykli­
sche Zustandsfolge mit acht Zuständen. Tragen Sie diese Folge auf der linken Seite
einer Folgezustandstabelle ein. Fügen Sie auf der rechten Seite das Signal SE = Q0+
hinzu und bestimmen Sie die minimierte Schaltfunktion.

Bild 16.17: Vollständiges Zustandsdiagramm eines 3-Bit-Links-Schieberegisters mit beliebigem
Rückführungsschaltnetz ◼

Aufgabe 16.6: Entwerfen Sie das VHDL-Modell eines seriellen Multiplizierers, der
den Multiplikationsalgorithmus aus Bild 11.17 mit Schieberegistern implementiert:
In jedem Takt soll das jeweils niederwertigste Multiplikatorbit mit dem Multiplikan­
den multipliziert werden und dieses Partialprodukt mit einem Volladdierer und zwei
D-Flipflops akkumuliert werden. Die Ergebnisbits sind in einem der beiden Operan­
denschieberegister ohne Genauigkeitsverlust zu speichern. ◼
Aufgabe 16.7: Mit einem prellenden Taster (vgl. Aufgabe 12.5), der vom Massepoten­
zial nach Vdd geschaltet werden kann, soll ein langsames manuelles Taktsignal einer
FPGA-Zählerschaltung erzeugt werden. Leider wurden auf dem FPGA-Board jedoch
keine Pull-Up- bzw. Pull-Down-Widerstände vorgesehen, sodass die einzelnen Zähl­
schritte nicht sicher eingestellt werden können. Der Schalter wurde so charakterisiert,
dass das Prellen nicht länger als 1 μs dauert. Das FPGA-Board besitzt einen 50-MHz-
Oszillator, mit dem das VHDL-Modell einer Schieberegisterschaltung betrieben wer­
den soll, die ein prellfreies manuelles Taktsignal erzeugt. Vergleichen Sie den Hard­
wareimplementierungsaufwand Ihrer Lösung mit der aus Aufgabe 15.10. ◼



17 Kommunikation zwischen digitalen Teilsystemen

17.1 Lernziele

Bei den bisherigen Betrachtungen wurde stillschweigend davon ausgegangen, dass
alle synchronen Teile eines digitalen Systems gemäß dem Register-Transfer-Logik-
Konzept und mit einem einzigen Taktsignal betrieben werden. Diese Annahme ist in
der Praxis jedoch in vielen Fällen ungültig. Häufig müssen Daten, die in einer Takt­
domäne (z. B. durch einen Video-Analog-Digital-Umsetzer) erzeugt werden, in einer
anderen Taktdomäne (z. B. der eines Mikroprozessors) ausgewertet werden. So war
z. B. bereits in der in Bild 14.7 gezeigten Simulation desMealy-Geldwechselautomaten
die zeitliche Lage der Sensorsignale EU1, EU2 und WT nicht synchron mit dem Auto­
matentakt: Die Dauer der Eingangsimpulse entsprach einer halben Taktperiode und
die Impulse waren gegenüber dem Automatentakt um 900 verschoben. Kapitel 14.3.1
hat gezeigt, dass genau diese Eigenschaft der Eingangssignale zu einem Fehlverhal­
ten des Mealy-Geldwechselautomaten führte. In Beispiel 17.1 werden wir zeigen, dass
eine Synchronisation der Eingangssignale auf den Automatentakt dieses Problem lö­
sen kann. Bei der Diskussion der Synchronisation digitaler Teilsysteme müssen die
folgenden zwei Fälle unterschieden werden:
– Synchronisation zweier Taktdomänen, die ursächlich aus einem gemeinsamen

Grundtakt abgeleitet wurden und deren Taktfrequenzen in einem ganzzahligen
Verhältnis zueinander stehen (vgl. Kapitel 17.2 und Kapitel 17.4.1).

– Synchronisation völlig asynchroner Taktdomänen. Dies können tatsächlich völ­
lig asynchrone Eingangssignale sein, aber auch zwei Taktdomänen, die zwar mit
gleicher Taktfrequenz arbeiten, die jedoch von unterschiedlichen Oszillatoren er­
zeugt werden. Wegen der unvermeidbaren Drift der Oszillatorfrequenzen müssen
auch diese als zueinander asynchron betrachtet werden (vgl. Kapitel 17.3 und Ka­
pitel 17.4.2).

In diesem Abschnitt sollen Sie daher lernen:
– Wie Sie Eingangsimpulse aus zueinander synchronenTaktdomänen auf dieDauer

des Systemtaktes verkürzen bzw. verlängern.
– Welche Probleme auftauchen, wenn Sie asynchrone Signale in ein synchrones

System einlesen und wie Sie diese lösen können.
– Wie Sie Daten zwischen zueinander synchronen oder asynchronen Teilsystemen

mithilfe einer geeigneten Datenflusssteuerung sicher austauschen können.
– Wie Daten zwischen Teilsystemen unter Verwendung des AXI4-Streaming Kom­

munikationsstandards ausgetauscht werden können.
– Wie Sie innerhalb von Vivado Komponenten mit AXI4-Streaming-Schnittstelle

entwerfen und diese in einem größeren Vivado-Projekt verwenden können.

https://doi.org/10.1515/9783110706970-017
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17.2 Kopplung von Signalen in zueinander synchronen
Taktdomänen

Bei der Kopplung von Status- oder Steuersignalen (vgl. Bild 11.1) zwischen zueinander
synchronen Taktdomänen müssen zwei Fälle unterschieden werden:
– Das jeweilige Eingangssignal ist zu lang und wird daher mehrfach eingelesen.

Es muss mit einer Impulsverkürzungsschaltung auf die Periodendauer der ange­
schlossenen Logik verkürzt werden.

– Das Eingangssignal ist zu kurz, um von der mit niedrigerer Taktfrequenz arbeiten­
den angeschlossenen Logik sicher identifiziert zu werden. Dies erfordert eine Im­
pulsverlängerungsschaltung, mithilfe derer das Eingangssignal die aktive Flanke
der Auswertelogik sicher überlappt. In der weiteren Betrachtungwird dies die an­
steigende Flanke sein.

17.2.1 Impulsverkürzung

In der in Bild 17.1a dargestellten Schaltung wird das Eingangssignal INP mit der Takt­
frequenz fCLK der Auswertelogik abgetastet: Das aus zwei D-Flipflops bestehende
Schieberegister enthält darin immer den älteren Wert INP_2 des Eingangssignals so­
wie INP_1 als den neueren Wert des Eingangssignals. Durch den Vergleich beider
Signale mit einem UND-Gatter, welches einen invertierenden Eingang für das ältere
Signal besitzt, zeigt das Signal INP_S an, wenn der ältere Abtastwert 0 und der neuere
Abtastwert 1 ist. Man erkennt also den 0 → 1 Signalwechsel des Eingangssignals
INP. Bild 17.1b zeigt die Simulation des dazugehörigen VHDL-Modells aus Listing 17.1.
Deutlich erkennbar ist die Dauer des Ausgangssignals INP_S, welches nun auf eine
Taktperiode verkürzt ist.

Bild 17.1: a) Impulsverkürzungsschaltung, b)simuliertes Verhalten für ein Eingangssignal INP, das
durch kombinatorische Logik hinter eine steigende Taktflanke verzögert wurde

Tipp: Wenn in Listing 17.1 anstatt des UND-Gatters ein XOR-Gatter verwendet wird, so
werden beide Signalübergänge 0→ 1 und 1→ 0 für genau eine Taktperiode erkannt.
Diese Schaltung besitzt also die Funktion eines digitalen Differenzierers. ◼
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Listing 17.1: VHDL-Code für die Impulsverkürzungsschaltung

-- Pulse Shorter: Übertrage Impuls von langsamer in schnelle Taktdomäne

entity SHORTER is

port( CLK, INP : in bit;

INP_S: out bit);

end SHORTER;

architecture VERHALTEN of SHORTER is

signal INP_1, INP_2: bit;

begin

PULSE_SHORTER: process(CLK) -- 2 D-FFs

begin

if CLK='1' and CLK'event then

INP_1 <= INP after 3 ns;

INP_2 <= INP_1 after 3 ns;

end if;

end process PULSE_SHORTER;

INP_S <= INP_1 and (not INP_2) after 3 ns; -- verkürzter Impuls

end VERHALTEN;

17.2.2 Impulsverlängerung

Bei der Impulsverlängerungsschaltung muss dafür gesorgt werden, dass das Ein­
gangssignal INP über eine steigende Flanke des Taktsignals CLK hinweg verlängert
wird. Bild 17.2a zeigt die Lösung, bei der das erste D-Flipflopmit einem Signalwechsel
am Eingang INP gesetzt und damit das Eingangssignal verlängert wird (engl. stret­
cher). Das zweite Flipflop synchronisiert das Signal INP_1 auf den langsamen System­
takt fCLK. Das so synchronisierte Signal INP_S wird für den asynchronen Reset des
Stretcher-Flipflops genutzt, um dieses auf das Erkennen eines nachfolgenden kurzen
Eingangsimpuls INP vorzubereiten. Bild 17.2b zeigt die Simulation des VHDL-Codes
in Listing 17.2. Die Pfeile markieren die Erzeugung des verlängerten Signals INP_1,
welches durch das synchronisierte Signal INP_S zurückgesetzt wird.

Bild 17.2: Impulsverlängerungsschaltung a) und simuliertes Verhalten b)
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In der in Bild 17.2 gezeigten Schaltung ist die im Vergleich zur bisherigen Verwen­
dung von D-Flipflops ungewöhnliche Beschaltung amTakteingang des Stretcher-Flip­
flops mit dem Eingangssignal und des Dateneingangs mit einer konstanten logischen
1 hervorzuheben.

Listing 17.2: VHDL-Code für die Impulsverlängerungsschaltung

-- Pulse Stretcher: Übertrage Impuls von langsamer in schnelle Taktdomäne

entity STRETCHER is

port( CLK, INP : in bit);

end STRETCHER;

architecture VERHALTEN of STRETCHER is

signal INP_1, INP_S: bit;

begin

-- 1. DFF reagiert auf Flanke am Eingang INP

-- und wird mit synchronisiertem Signal zurückgesetzt

STRETCHER: process(INP, INP_S)

begin

if INP_S = '1' then -- asynchroner Reset

INP_1 <= '0' after 3 ns;

elsif INP='1' and INP'event then

INP_1 <= '1' after 3 ns;

end if;

end process STRETCHER;

-- 2. DFF ist taktgesteuert

SYNCHRONIZER: process(CLK)

begin

if CLK='1' and CLK'event then

INP_S <= INP_1 after 3 ns;

end if;

end process SYNCHRONIZER;

end VERHALTEN;

Beispiel 17.1 (Mealy-Geldwechselautomat mit Ein- und Ausgangssignalsynchronisa­
tion): Das Listing 17.3 zeigt die Ergänzungen, die erforderlich sind, um in demMealy-
Modell des Geldwechselautomaten aus Listing 14.1 die langen Eingangssignale auf die
höhere Taktfrequenz fCLK des Automaten, sowie die Ausgangssignale in eine langsa­
mere Taktdomäne fCLK_SYNC zu synchronisieren:
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– Die Impulsverkürzung der asynchronen Eingangssignale EU1_A, EU2_A, WT_A
erfolgt in einem gemeinsamen Prozess PULSE_SHORTER zusammen mit drei ne­
benläufigen Anweisungen für die UND-Gatter.

– Für die Impulsverlängerung der Ausgangssignale C10_O, C20_O, EU1_O und
EU2_O sind hingegen fünf Prozesse erforderlich, die mit unterschiedlichen Si­
gnalflankenbetriebenwerden. Vier dieser Prozesse definieren die verlängerten Si­
gnale C10_O_1, C20_O_1, EU1_O_1 und EU2_O_1 und der Prozess SYNC_OUT syn­
chronisiert diese verlängerten Signale gemeinsam in die Taktdomäne CLK_SYNC,
wodurch die Ausgangssignale C10_O_S, C20_O_S, EU1_O_S und EU2_O_S gebil­
det werden.

Listing 17.3: Ergänzungen des VHDL-Codes aus Listing 14.1 durch Impulsverkürzungs- und Impuls­
verlängerungsschaltungen

entity GWA_SYNC is

port( CLK, CLK_SYNC, RESET: in bit;

EU1_A, EU2_A, WT_A : in bit;

C10_O_S, C20_O_S, EU1_O_S, EU2_O_S : out bit);

end GWA_SYNC;

architecture MEALY of GWA_SYNC is

type ZUSTANDS_TYP is (KS_Z, EU1_Z, EU2_Z); -- symbolischer Zustandstyp

signal Z, FOLGEZ : ZUSTANDS_TYP;

-- Signale zur Eingangssynchronisation

signal EU1_1, EU1_2, EU1, EU2_1, EU2_2, EU2, WT_1, WT_2, WT : bit;

-- Signale zur Ausgangssynchronisation

signal C10_O, C10_O_1, C10_O_2 : bit;

signal C20_O, C20_O_1, C20_O_2 : bit;

signal EU1_O, EU1_O_1, EU1_O_2 : bit;

signal EU2_O, EU2_O_1, EU2_O_2 : bit;

begin

PULSE_SHORTER: process(CLK, RESET)-- Impulsverkürzung für Eingangssignale

begin

if RESET = '1' then

EU1_1 <= '0' after 1 ns; EU1_2 <= '0' after 1 ns;

EU2_1 <= '0' after 1 ns; EU2_2 <= '0' after 1 ns;

WT_1 <= '0' after 1 ns; WT_2 <= '0' after 1 ns;

elsif CLK ='1' and CLK'event then

EU1_1 <= EU1_A after 1 ns;

EU1_2 <= EU1_1 after 1 ns;

EU2_1 <= EU2_A after 1 ns;

EU2_2 <= EU2_1 after 1 ns;
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WT_1 <= WT_A after 1 ns;

WT_2 <= WT_1 after 1 ns;

end if;

end process PULSE_SHORTER;

EU1 <= EU1_1 and not EU1_2 after 1 ns;

EU2 <= EU2_1 and not EU2_2 after 1 ns;

WT <= WT_1 and not WT_2 after 1 ns;

REG: process (CLK, RESET) -- Zustandsregister wie in Listing 14.1

. . .

SN: process(Z, EU1, EU2, WT) -- Übergangs- und Ausg.logik wie in

-- Listing 14.1

. . .

C10_STRETCHER: process(C10_O, C10_O_2)

begin

if C10_O_2 = '1' then

C10_O_1 <= '0' after 2 ns;

elsif C10_O='1' and C10_O'event then

C10_O_1 <= '1' after 2 ns;

end if;

end process C10_STRETCHER;

C20_STRETCHER: process(C20_O, C20_O_2)

begin

if C20_O_2 = '1' then

C20_O_1 <= '0' after 2 ns;

elsif C20_O='1' and C20_O'event then

C20_O_1 <= '1' after 2 ns;

end if;

end process C20_STRETCHER;

EU1_STRETCHER: process(EU1_O, EU1_O_2)

begin

if EU1_O_2 = '1' then

EU1_O_1 <= '0' after 2 ns;

elsif EU1_O='1' and EU1_O'event then

EU1_O_1 <= '1' after 2 ns;

end if;

end process EU1_STRETCHER;
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EU2_STRETCHER: process(EU2_O, EU2_O_2)

begin

if EU2_O_2 = '1' then

EU2_O_1 <= '0' after 2 ns;

elsif EU2_O='1' and EU2_O'event then

EU2_O_1 <= '1' after 2 ns;

end if;

end process EU2_STRETCHER;

SYNC_OUT: process(CLK_SYNC, RESET) -- Ausgangssync. auf langsame

-- Taktdomäne

begin

if RESET='1' then

C10_O_2 <= '0' after 2 ns;

C20_O_2 <= '0' after 2 ns;

EU1_O_2 <= '0' after 2 ns;

EU2_O_2 <= '0' after 2 ns;

elsif CLK_SYNC ='1' and CLK_SYNC'event then

C10_O_2 <= C10_O_1 after 2 ns;

C20_O_2 <= C20_O_1 after 2 ns;

EU1_O_2 <= EU1_O_1 after 2 ns;

EU2_O_2 <= EU2_O_1 after 2 ns;

end if;

end process SYNC_OUT;

C10_O_S <= C10_O_2;

C20_O_S <= C20_O_2;

EU1_O_S <= EU1_O_2;

EU2_O_S <= EU2_O_2;

end MEALY;

Für die in Bild 17.3 dargestellte Simulation des modifizierten Mealy-Geldwechselauto­
maten wurde die Ansteuerung genauso gewählt wie in der in Bild 14.7 dargestellten
Simulation des nichtsynchronisierten Automaten. Die in Bild 17.3 oben dargestellten
Übergangspfeile demonstrieren die Impulsverkürzung der relevanten Eingangssigna­
le und die unten gezeigten Übergangspfeile zeigen die Wirkung der Impulsverlänge­
rung für die relevanten Ausgangssignale. Die Bilanz der ein- und ausgegebenen Mün­
zen ist im Gegensatz zum ursprünglichen Modell in Listing 14.1 nun ausgeglichen:
Insgesamt werden 4 € ein- und ausgegeben.
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Bild 17.3: Simulation des Mealy-Geldwechselautomatenmit Synchronisation der Ein- und Ausgangs­
signale ◼

17.3 Synchronisation asynchroner Eingangssignale

In vielen praktischen Anwendungen liegt die Situation vor, dass Eingangssignale
asynchron zumTakt erzeugt werden und sich daher z. B. der Folgezustand eines Auto­
maten zeitgleich während des Entscheidungsintervalls des Zustandsregisters ändert.
Dies führt zu einer potenziellen Metastabilität des Zustandsregisters (vgl. Bild 12.13)
und muss unbedingt vermieden werden. In der Praxis sind asynchrone Eingangssi­
gnale für digitale Systeme unvermeidbar und sehr verbreitet. Exemplarisch sollen
dazu die folgenden Anwendungen genannt werden:
– Wenn ein Daten-, Status- bzw. Steuersignal in einer Taktdomäne A gebildet wird

und in einer anderen, unabhängigen Taktdomäne B ausgewertet werden muss.
– Wenn ein Eingangssignal völlig unabhängig vom Systemtakt eingelesen werden

muss. Dies ist z. B. der Fall bei einem Interrupt in einem Mikroprozessorsystem.
– Wenn ein externer asynchroner Reset eine sequenzielle Schaltungmit vielen Flip­

flops zurücksetzen soll.

17.3.1 Synchronisation langer Eingangsimpulse

Ein im Entscheidungsintervall des Eingangs-Flipflops eintreffendes asynchrones Ein­
gangssignal INP bringt dieses in einen unvermeidbaren metastabilen Zustand, aus
dem das Flipflop nach einer auf statistischer Grundlage definierten Erholungszeit tR
entweder auf denWert 0 oder denWert 1 übergeht (vgl. Kapitel 12.4). Die Schaltung in
Bild 17.4 bzw. der VHDL-Code in Listing 17.4 zeigen eine Schutzschaltung SYNC für das
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Bild 17.4: Schaltung SYNC zur Synchronisation asynchroner Eingangssignale für einen Zustandsau­
tomaten FSM. Die Eingangssignale INP müssen mindestens eine Taktperiode lang sein

Eingangssignal Q des angeschlossenen Automaten FSM, mithilfe derer metastabile
Zustände zwar nicht gänzlich ausgeschlossen werden können, aber deren Auftretens­
wahrscheinlichkeit deutlich reduziert werden kann.

Listing 17.4: Schaltung mit zwei D-Flipflops zur Synchronisation asynchroner Eingangssignale

SYNC: process(CLK, RESET)

begin

if RESET = '1' then

Q_1 <= '0' after 1 ns;

Q <= '0' after 1 ns;

elsif CLK='1' and CLK'event then

Q_1 <= INP after 1 ns;

Q <= Q_1 after 1 ns;

end if;

end process REG;

Das Konzept dieser Schaltung beruht darauf, dass das erste Flipflop DFF1 metastabil
werden kann, die Periodendauer des Taktsignals CLK jedoch größer als die Erholungs­
zeit tR ist. Damitwird das zweite FlipflopDFF2mit sehr hoher Sicherheit entweder den
Zustand 0 oder aber den Zustand 1 annehmen. Bild 17.5 zeigt das Verhalten der Schal­
tung für drei Fälle:

Bild 17.5: Simulation der Synchronisationsschaltung für asynchrone Eingangssignale



418 | 17 Kommunikation zwischen digitalen Teilsystemen

– a: Das Eingangssignal INP ändert sich außerhalb des Entscheidungsintervalls, es
erscheint nach etwasmehr als einer Taktperiode amAusgangQ. Die Flipflopswer­
den nicht metastabil.

– b: Das Eingangssignal ändert sich im Entscheidungsintervall, das DFF1 wird me­
tastabil (gestrichelte Linie) und geht nach einer Erholungszeit tR in den Zustand
’1’. Das Ausgangssignal Q wird ebenfalls nach etwas mehr als einer Taktperiode
gesetzt.

– c:DFF1wird ebenfallsmetastabil, allerdings kehrtDFF1 indenZustand ’0’ zurück.
Wenn das Eingangssignal INP länger als eine Taktperiode zuzüglich der Hold-Zeit
des DFF1 ist, so liest das Flipflop das weiter anliegende Eingangssignal eine Takt­
periode später erneut ein, nun jedoch nicht im Entscheidungsintervall. Die Simu­
lation in Bild 17.5 zeigt für diesen Fall, dass das Ausgangssignal Q den Eingang
INP nun erst nach etwas mehr als zwei Taktperioden quittiert.

Dieses Verhalten lässt sich wie folgt zusammenfassen:

Die aus zwei in Reihe geschalteten Flipflops bestehende Synchronisationsschaltung für asynchro­
ne Signale erfordert, dass das Eingangssignal länger als einen Takt andauert. Es ist nicht vorher­
zusagen, ob die Schaltung das Eingangssignal nach einem oder nach zwei Takten quittiert. Die
Schaltung garantiert zwar keine Fehlerfreiheit, kann aber die Auftretenswahrscheinlichkeit dras­
tisch reduzieren.

Für ein Flipflop lässt sich die Wahrscheinlichkeit für das Auftreten eines Fehlers mit
der Gl. 17.1 berechnen. Die darin verwendete Größe MTBF (engl. Mean Time Between
Failures) beschreibt hier die mittlere Zeit zwischen zwei Synchronisationsfehlern.

MTBF(tR) = etR/τ

T0 ⋅ fCLK ⋅ fData (17.1)

Darin sind τ und T0 technologiespezifische Kenngrößen des Flipflop-Herstellers und
tR die zur Verfügung stehende Erholungszeit des DFF1. fCLK und fData sind die Frequen­
zen, mit denen das Flipflop betrieben wird, bzw. mit der die asynchronen Eingangssi­
gnale INP eintreffen. In der Synchronisationsschaltung Bild 17.4 steht als Erholungs­
zeit tR der Kehrwert der Taktfrequenz fCLK abzüglich der Setup-Zeit tS des Flipflops
DFF2 zur Verfügung¹, womit sich diemittlere Zeit zwischen zwei Synchronisationsfeh­
lern leicht berechnen lässt. In der Gl. 17.1 sind die folgenden Punkte hervorzuheben:
– Die mittlere Zeit zwischen zwei Fehlern sinkt mit steigender Taktfrequenz fClk so­

wie mit steigender Rate fData der asynchronen Eingangssignale INP.

1 Manche Hersteller geben für ihre Bausteine die technologiespezifischen Konstanten τ und T0 unter
der Annahme an, dass von der Erholungszeit tR zusätzlich auch die Verzögerungszeit tpd des Flipflops
DFF1 abgezogen wurde. Vgl. dazu Bild 12.26.
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– Die verfügbare Erholungszeit tR, die in unmittelbarem Zusammenhang mit der
Taktfrequenz fCLK des Systems steht, geht zusammenmit dem technologiespezifi­
schen Parameter τ exponentiell ein. Sollte im konkreten Fall die berechnete mitt­
lere Zeit zwischen zwei Fehlern nicht ausreichend sein, so muss eine modernere
Technologie mit kleinerem τ gewählt werden.

– Der Gl. 17.1 liegt die Annahme zugrunde, dass die asynchronen Wechsel des Ein­
gangssignals INP statistisch über die Taktperiode gleichverteilt sind, wir also von
einer mittleren Datenfrequenz fData sprechen können [6]. Diese Randbedingung
muss im konkreten Fall überprüft werden. Sie ist z. B. in vielen Kommunikati­
onssystemen, bei denen die asynchronen Daten in Form von Datenpaketen (engl.
burst) eintreffen, nicht erfüllt.

Tipp: Damit die Synchronisationsschaltung ihren Zweck optimal erfüllen kann,muss
die Signallaufzeit, also der Verdrahtungsweg zwischen den beiden Flipflops so kurz
wie möglich gehalten werden. Beim ASIC-Entwurf ist dies die Aufgabe des Backend-
Designers. Bei FPGAswird die Verdrahtung vom Implementierungswerkzeug automa­
tisiert vorgenommen. Daher sollte man für die Implementierung von Synchronisati­
ons-Flipflops mit Vivado das Attribut ASYNC_REG verwenden. Dieses bewirkt Folgen­
des:
– Die Flipflops werdenwährend der Schaltungsoptimierung nicht herausoptimiert.
– Die Flipflops werden benachbart platziert, womit sich eine maximale Erholungs­

zeit tR ergibt.
Eine geeignete Signaldeklaration der Synchronisations-Flipflops in Listing 17.4 wäre
demnach:

...

signal Q, Q_1: bit;

attribute ASYNC_REG : string;

attribute ASYNC_REG of Q, Q1 is "true";

... ◼
Beispiel 17.2 (Berechnung der Zeit zwischen zwei Fehlern für die in Bild 17.4 gezeigte
Synchronisationsschaltung [6]): Einemit der – für heutige Anwendungen sehr niedri­
gen – Taktfrequenz fClk = 10MHz betriebene Schaltung erhält asynchrone Eingangs­
signalemit einer Rate von fData = 100kHz. Es soll dieMTBF für eine Synchronisations­
schaltung nach Bild 17.4 aus 74LS74 D-Flipflops berechnet werden. Für dieses Flipflop
gibt der Hersteller die folgenden Parameter an: τ = 1,5ns, T0 = 0.4 s und die Setup­
zeit ist tS = 20ns.

Mit diesen Angaben ist die zur Verfügung stehende Erholungszeit tR = 100ns −
20ns = 80ns. Daraus ergibt sich

MTBF(80ns) = e 80ns
1.5 ns

0.4 s ⋅ 107 s−1 ⋅ 105 s−1 = 3.6 ⋅ 1011 s
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DieserWert entspricht etwa 114 Jahrhunderten, scheint also gar nichtmal schlecht. Al­
lerdings muss man sich die statistische Natur dieser Aussage bewusst machen:Wenn
10.000 Produkte mit dieser Synchronisationsschaltung verkauft werden, so ist zu er­
warten, dass in einem der verkauften Geräte ein Synchronisationsfehler etwa einmal
pro Jahr auftritt!

Eine kleine Änderung in den Annahmen demonstriert die exponentielle Abhän­
gigkeit derGl. 17.1 sehr anschaulich: Bei einer geringenVergrößerungder Taktfrequenz
auf fCLK = 16 MHz steht nur noch eine Erholungszeit tR = 42.5 ns zur Verfügung. Dies
ergibt für die mittlere Zeit zwischen zwei Fehlern nur noch:

MTBF(42.5 ns) = e 42.5 ns
1.5 ns

0.4 s ⋅ 1.6 ⋅ 107 s−1 ⋅ 105 s−1 = 3.1 s
Die einzige Lösung, diese unakzeptabel kurze Zeit zu vermeiden, besteht darin, an­
dere Flipflops auszuwählen: Für eine CPLD-Technologie wird z. B. angegeben [57]:
τ = 0.17ns, T0 = 9.6 ⋅ 10−18 s. Mit einer Setupzeit tS = 10ns erhält man nun bei
einer Taktfrequenz von 16MHz:

MTBF(52.5 ns) = e 52.5 ns
0.17 ns

9.6 ⋅ 10−18 s ⋅ 1.6 ⋅ 107 s−1 ⋅ 105 s−1 = 8.6 ⋅ 10138 s
Mit dieser Technologie lassen sich also Millionenstückzahlen verkaufen, ohne Syn­
chronisationsprobleme erwarten zu müssen. Auch kann die Taktfrequenz fCLK der
Schaltung mit dieser Technologie noch erheblich gesteigert werden. ◼

17.3.2 Synchronisation kurzer Eingangsimpulse

Nachteil der in Bild 17.4 dargestellten Schaltung ist deren Eigenschaft, dass nur Im­
pulse sicher erkannt werden, die länger als eine Taktperiode 1/fCLK lang sind. Durch
das vorgeschaltete Stretcher-Flipflop DFF1 (vgl. Kapitel 17.2.2) kann die nun aus drei
Flipflops bestehende Schaltung jedoch so erweitert werden, dass auch kurze Impulse
erkannt werden (vgl. Bild 17.6). Das Rücksetzen des Stretcher-Flipflops erfolgt durch
das synchronisierte Signal Q unter der Bedingung, dass das Eingangssignal INP be­
reits wieder gelöscht ist. Damit wird erreicht, dass das Ausgangssignal Q nicht kürzer
als das Eingangssignal INP werden kann. Dem Simulationsergebnis in Bild 17.7 sind
die folgenden Eigenschaften dieser Synchronisationsschaltung zu entnehmen:
– Es können kurze (2. Impuls), aber auch lange Impulse (1. bzw. 3. Impuls) synchro­

nisiert werden.
– Der zu einem Eingangsimpuls synchronisierte Ausgangsimpuls a) wird für die

Dauer von zwei Taktzyklen gesetzt.
– Die Latenz des synchronisierten Ausgangssignals Q beträgt bis zu zwei Taktperi­

oden.
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Bild 17.6: Schaltung zur Synchronisation kurzer asynchroner Eingangsimpulse

Bild 17.7: Simulation der Synchronisationsschaltung für kurze, asynchrone Eingangsimpulse. Darge­
stellt ist die Synchronisation kurzer und langer Impulse

– Wenn der Abstand der zu synchronisierenden Eingangssignale nicht mindestens
drei Taktzyklen beträgt, so überlappen die Ausgangsimpulse. In Bild 17.7 erschei­
nen z. B. die Ausgangssignale der Eingangsimpulse 2 und 3 als ein Ausgangsim­
puls b), der nun vier Taktzyklen lang ist.

Sollte es für die korrekte Funktion einer Schaltung erforderlich sein, dass das Ein­
gangssignal nur für die Dauer einer Taktperiode gültig sein darf, so ist der Synchro­
nisationsschaltung nach Bild 17.4 oder Bild 17.6 eine Impulsverkürzungsschaltung ge­
mäß Bild 17.1 nachzuschalten.

17.3.3 Asynchrone Resets

Bei asynchronenResets inCPLDsundFPGAs sinddie folgendenzweiMöglichkeiten zu
unterscheiden, die jedoch beide zu unerwarteten Störungen des RTL-Systems führen
können:
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– Der Reset eines aus mehreren Flipflops bestehenden Registers Q soll durch eine
Pegeländerung an einem Pin hervorgerufen werden: Für die Verdrahtung des RE­
SET-Signals werden Standardverdrahtungsressourcen verwendet. Im Quellcode
wird dies durch die bekannte VHDL-Syntax erreicht:

. . .

if RESET = '1' then

Q <= (others => '0');

elsif CLK = '1' and CLK'event then

. . .

end if;

. . .

– Der Reset soll nur beim Einschalten des Bausteins ausgeführt werden (Power-On
Reset): Dafür wird das spezielle GSR (Global Set/Reset) Netzwerk verwendet. Dies
wird inVHDLdadurcherreicht, dassdieFlipflop-Ausgänge imQuellcodewährend
der Deklaration initialisiert werden:

. . .

signal Q: bit_vector(7 downto 0) := (others => '0');

begin

. . .

Da ein gesetztes asynchrones Resetsignal die Taktflanke immer dominiert (vgl. z. B.
den VHDL-Prozess R_EDGE in Listing 12.9) ist hier nicht das Setzen, sondern vielmehr
das Löschen des asynchronen Resets kritisch.

In größeren Digitalschaltungen sind unterschiedliche Signallaufzeiten zu den
einzelnen Flipflops unvermeidbar, es kommt zu einem Resetverzug (Reset-Skew).
Bild 17.8 zeigt die Situation, bei der ein H-aktiver Reset an einem Eingangspin der
Schaltung asynchron zumSystemtakt CLK zurückgenommenwird. Nachunterschied­
lichen Laufzeiten erreicht das Resetsignal nun die einzelnen Flipflops, die somit zu
unterschiedlichen Zeiten aus dem Resetzustand entlassen werden. Dabei sind die
folgenden drei Fälle zu unterscheiden:
– A: Die während dieser Zeit frei geschalteten Flipflops sind bei der zweiten in

Bild 17.8 dargestellten, ansteigenden Taktflanke bereits in der Lage, Datenein­
gangssignale zu übernehmen.

– B: Die Änderung des Resetsignals erfolgt im Entscheidungsintervall der Flipflops.
Dadurch können diese Flipflops metastabil werden.

– C: Diewährenddieser Zeit frei geschalteten Flipflops sind zumZeitpunkt der zwei­
ten ansteigenden Taktflanke noch im Resetzustand, sie können Daten erst bei der
nachfolgenden Taktflanke übernehmen.
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Bild 17.8:Mögliche Fehlerquellen beim Löschen eines Resets. Die Rücknahme des Resets erfolgt
asynchron zum Systemtakt CLK (nach [54])

OhneAbhilfemaßnahmenkann in größeren Schaltungen also nicht sichergestelltwer­
den, dass alle Flipflops bei der gleichen Taktflanke zur Übernahme der ersten Daten­
eingangssignale bereit sind. Dadurch kann es z. B. in Zustandsautomaten zu einem
Fehlverhalten kommen. Das Bild 17.9 zeigt einen Medwedew-Automaten, bei dem die
einzelnen Zustände Z0. . .Z3 jeweils durch ein einzelnes Flipflop definiert sind (One-
Hot-Codierung). In diesem Automaten soll also genau eine ’1’ zyklisch kreisen (vgl.
Kapitel 16.5.1). Die Signalwerte ’0’ bzw. ’1’ kennzeichnen den Resetzustand, in dem
das Flipflop Z0 gesetzt und alle anderen Flipflops gelöscht sind. Wenn dieser Zustand
asynchron zurückgenommenwird, so kann es passieren, dass das Flipflop Z0 den Re­
setzustand früher verlässt als das rechts daneben liegende Flipflop Z1. Damit wird bei
der ersten Taktflanke die ’0’ aus dem Flipflop Z3 in das Flipflop Z0 übertragen aber die
’1’ aus dem Flipflop Z0 geht verloren. Der Automat verbleibt also dauerhaft in einem
Pseudozustand, in dem alle Zustandsbits ’0’ sind.

Bild 17.9: Zustandsautomat mit vier Zuständen Z0.. .Z3 in One-Hot-Codierung. Die Signalwerte be­
schreiben den Resetzustand

Ein sicher funktionierender Automat erfordert die Synchronisation des asynchronen Resets durch
eine Schaltung nach Bild 17.4 oder Bild 17.6 sowie die weitere Verwendung eines synchronen Re­
sets in allen nachfolgenden Flipflops.
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Tipp: Eine Empfehlung, ob generell synchrone oder asynchrone Resets verwendet
werden sollten, kann hier nicht gegeben werden. Wesentlicher Nachteil von synchro­
nen Resets in applikationsspezifischen Bausteinen (ASICs) ist die größere Anzahl von
Transistorenund die daraus resultierende größere Chipfläche, die für den synchronen
Reset benötigt wird.

In FPGAs können die Flipflopsmeist wahlweise und ohne zusätzlichenHardware­
aufwandmit synchronem oder asynchronem Setz- bzw. Rücksetzeingang konfiguriert
werden, sodass dieses Argument hier nicht zum Tragen kommt. Allerdings werden
für die Verdrahtung eines synchronen bzw. eines Pin-gesteuerten asynchronen Re­
sets viele Verdrahtungsressourcen benötigt, die möglicherweise für die Verdrahtung
anderer Signale fehlen. Wenn das Setzen bzw. Rücksetzen hingegen nur nach dem
Einschalten erforderlich ist unddieVerdrahtungsressourcenknapp sind, sowird emp­
fohlen, das GSR-Netzwerk zu nutzen. Dies wird im VHDL-Code durch Definition des
Flipflop-Resetwerts bei der Signaldeklaration und ohne explizite Abfrage eines Reset­
signals im getakteten Prozess erreicht.

Als weiterer Vorteil synchroner Resets in FPGAs muss die Tatsache gesehen wer­
den, dass die FPGA-Implementierungswerkzeuge in der Lage sind, die nicht benötig­
ten synchronenPreset-Eingänge zur Implementierungkombinatorischer Logik zunut­
zen, die sonst in vorgeschalteten LUTs realisiertwerdenmüsste. Auch erfordern die für
Anwendungen der digitalen Signalverarbeitung optimierten DSP-Slices in den FPGAs
zwingend einen synchronen Reset, wenn die darin vorhandenen Pipelineregister ver­
wendet werden sollen.

UnterAbwägungallerArgumente empfehlendieFPGA-Hersteller dieVerwendung
von synchronen Resets, sofern dafür noch ausreichend Verdrahtungsressourcen zur
Verfügung stehen [54]. ◼

17.4 Datenaustausch zwischen Teilsystemen

In vielen Fällen müssen Daten zwischen digitalen Teilsystemen ausgetauscht wer­
den. Dies ist z. B. der Fall bei der Kommunikation zwischen Prozessoren. Wenn diese
mit der gleichen Taktquelle operieren, so bedeutet dies eine synchrone Datenübertra­
gung. Wenn diese jedoch mit unterschiedlichen Taktfrequenzen bzw. unterschiedli­
chen Oszillatoren arbeiten, so stellt dies eine asynchrone Datenübertragung dar. Um
sicherzustellen, dass Sender und Empfänger für das Senden bzw. den Empfang der
Daten bereit sind, ist eine Datenflusssteuerung (engl. handshake) erforderlich. In der
Digitaltechnik sehr verbreitet ist der in Bild 17.10 dargestellte 4-Phasen-Handshake.
Diese Phasen lassen sich wie folgt beschreiben:
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Bild 17.10: Vier-Phasen-Handshake zwischen Sender und Empfänger

Wenn eine Komponente Daten übertragen möchte (hier der Sender), so setzt sie
das REQ-Signal (engl. request).
Die andere Komponente (hier der Empfänger) liest das REQ-Signal und setzt, so­
fern sie zum Datenempfang bereit ist, das ACK-Signal (engl. acknowledge). Nach
Empfang des ACK-Signals kann der Sender nun während REQ ∧ ACK = 1 Daten
übermitteln.
Nach Übertragung aller Daten nimmt der Sender das REQ-Signal zurück.
Der Empfänger quittiert diese Rücknahme, indem er seinerseits das ACK-Signal
löscht. Der Sender ist nun für eine neue Datenübertragung bereit.

Bei dieser Beschreibung sind wir davon ausgegangen, dass der Sender die Übertra­
gung initiiert. Bei dieser sogenannten Push-Operation muss der Empfänger ggf. län­
gere Zeit bereit zumDatenempfang sein (Blocking-Read). Das Konzept lässt aber auch
die Möglichkeit zu, dass der Datentransfer vom Empfänger angefordert wird (Pull-
Operation) und der Sender dauerhaft sendebereit sein muss (Blocking-Write).

17.4.1 Synchrone Datenübertragung

Das Listing 17.5 zeigt ein VHDL-Verhaltensmodell für einen synchronen 4-Phasen-
Handshake im Push-Modus, bei dem Sender und Empfänger mit dem gleichen Takt
arbeiten. Es enthält die beiden Komponenten SENDER und EMPFAENGER.

Listing 17.5: VHDL-Verhaltensmodell für den Vier-Phasen-Handshake

-- Verhaltensmodell von Sender und Empfänger beim 4-Phasen-Handshake

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all;

entity SENDER is

port (CLK, START: in bit;

ACK: in bit;
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REQ: out bit;

BUS_DATA: out unsigned(3 downto 0)

);

end SENDER;

architecture VERHALTEN of SENDER is

signal DATA: unsigned(3 downto 0) := x"D"; -- Start einer

-- Pseudozufallsfolge

signal REQ_int: bit;

begin

REQ_int <= START;

REQ <= REQ_int;

DATA_P: process(CLK) -- Erzeugung der Daten mit Links-SRG

begin

if CLK='1' and CLK'event then

if (REQ_int = '1' and ACK = '1') then

DATA <= DATA(2 downto 0) & (DATA(3) xor DATA(2)) after 2 ns;

end if;

end if;

end process DATA_P;

DATASEND_P: process(REQ_int, ACK, DATA) -- Handshake

begin

BUS_DATA <= (others=>'Z');

if (REQ_int='1' and ACK='1') then

BUS_DATA <= DATA after 2 ns;

end if;

end process DATASEND_P;

end VERHALTEN;

----------------------------------------------------------

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all;

entity EMPFAENGER is

port (CLK, REQ : in bit;

BUS_DATA: in unsigned(3 downto 0);

ACK: out bit

);

end EMPFAENGER;
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architecture VERHALTEN of EMPFAENGER is

signal DATA: unsigned(3 downto 0);

signal ACK_int: bit;

begin

ACK <= ACK_int;

ACK_P: process(CLK) -- Handshake

begin

if CLK='1' and CLK'event then

if REQ = '1' then ACK_int <= '1' after 2 ns;

else ACK_int <= '0' after 2 ns;

end if;

end if;

end process ACK_P;

DATAREC_P: process(CLK) -- Einlesen der Daten

begin

if CLK='1' and CLK'event then

if (REQ='1' and ACK_int='1') then

DATA <= BUS_DATA after 2 ns;

end if;

end if;

end process DATAREC_P;

end VERHALTEN;

Die Prozesse der entity SENDER haben die folgende Bedeutung:
– DATA_P erzeugt mittels eines XOR-rückgekoppelten Schieberegisters Pseudozu­

fallsdaten (vgl. Kapitel 16.6). Diese Daten werden taktsynchron erzeugt, wenn das
interne REQ-Signal des Senders sowie ACK gleichzeitig gesetzt sind.

– DATASEND_P legt den aktuellen Pseudozufallswert auf den Bus BUS_DATA, der
den Sender mit dem Empfänger verbindet. Wenn die Übertragungsbedingung
REQ ∧ ACK = 1 nicht erfüllt ist, wird dieser Bus hochohmig.

– Der Beginn eines Datentransfers erfolgt durch das Eingangssignal START, was
durch eine nebenläufige Signalzuweisung direkt in das interne REQ-Signal
REQ_int umgesetzt wird.

Die Prozesse der entity EMPFAENGER erfüllen die folgenden Aufgaben:
– ACK_P setzt das interne taktsynchrone ACK-Signal ACK_int, sofern REQ = 1 gele­

sen wird.
– DATAREC_P liest die empfangenen Daten synchron ein, sofern die Übertragungs­

bedingung gesetzt ist.
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Bild 17.11: Verhaltenssimulation einer synchronen Sender-Empfänger Kommunikation mit 4-Phasen-
Handshake

Die Simulation dieses synchronen 4-Phasen-Handshakes zeigt Bild 17.11. Darin er­
folgen zwei Datenübertragungen, die von einer hier nicht dargestellten Testbench in­
itiiert werden:
– Bei t = 30ns soll die Zufallszahl 0xD übertragen werden. Diese liegt bei t = 54ns

auf dem Bus und wird bei der nachfolgenden Taktflanke im Empfänger gespei­
chert. Im Zeitdiagramm Bild 17.11 sind die vier Handshake-Phasen markiert. Das
REQ-Signal muss zwei Takte lang gesetzt sein und die Dauer dieses Handshakes
beträgt drei Takte.

– Bei t = 150ns soll ein Paket (engl. burst) von drei Zufallszahlen (0xA, 0x5 und
0xB) übertragen werden. Für diesen Zweck bleibt das REQ-Signal für vier Takte
gesetzt. Die Dauer dieser Übertragung beträgt fünf Takte.

Zusammenfassendwerden für den synchronenDatenaustausch zusätzlich zur Anzahl
der für die Datenübertragung erforderlichen Takte zwei weitere Takte für den Verbin­
dungsauf- und Verbindungsabbau benötigt.

17.4.2 Asynchrone Datenübertragung

In vielen Anwendungen arbeiten Sender und Empfänger mit unterschiedlichen Takt­
frequenzen. Dies erfordert einewechselseitige Synchronisation derHandshake-Signa­
le REQ und ACK auf die jeweils andere Taktfrequenz. Bild 17.12 zeigt die Struktur
von asynchronem Sender und Empfänger, die jeweils über ein einfaches Synchro­
nisations-Flipflop miteinander kommunizieren. Die synchronisierten Statussigna­
le REQ_sync bzw. ACK_sync werden in beiden Komponenten jeweils Zustandsau­
tomaten zugeführt, die miteinander über diese Signale kommunizieren und den
4-Phasen-Handshake implementieren. Wegen möglicherweise stark unterschiedli­
cher Taktfrequenzen ist es mit diesem Konzept nicht möglich, während eines einzel­
nenDatentransfers mehr als ein Datum zu senden. Um in dieser Situation keine Daten
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zu verlieren, wäre ein Zwischenspeicher, z. B. ein First-In-First-Out-Speicher (FIFO)
erforderlich, dessen Konzept in Kapitel 18.5 vorgestellt wird. Die Wahl der zunächst
ungewohnten Synchronisationsschaltung mit nur einem Flipflop in Bild 17.12 lässt
sich wie folgt begründen:
– Eine Schaltung mit zwei Flipflops wie in Bild 17.4 würde in den vier Phasen des

Verbindungsauf- und -abbaus jeweils eine zusätzliche Latenz von einem Takt be­
deuten. Dadurch würde die Datenbandbreite bei der asynchronen Datenübertra­
gung, insbesondere bei kurzen Signalpaketen stark reduziert werden.

– Das zum Unterdrücken der metastabilen Zustände benötigte zweite Flipflop ist
in diesem Konzept das Zustandsregister, welches sich hinter dem Übergangs­
schaltnetz innerhalb des Sender- bzw. Empfänger-Zustandsautomaten befindet
(vgl. Bild 17.13). Die Laufzeit tÜSN durch die Übergangsschaltnetze lässt sich durch
eine statische Timing-Analyse bestimmen bzw. durch eine Timing-Vorgabe bei
der Implementierung auch vorgeben. Daraus ergibt sich für die zur Verfügung
stehende Erholungszeit tR des ersten Flipflops tR = f−1CLK − tSetup − tÜSN. Wenn
die unter Berücksichtigung der technologischen Parameter der Flipflops sowie
der Erholungszeit tR zu berechnende mittlere Zeit MTBF(tR) zwischen zwei Syn­
chronisationsfehlern den Vorgaben entspricht, so ist das in Bild 17.4 dargestellte
zweite Synchronisations-Flipflop DFF2 nicht erforderlich.

Bild 17.12: Vier-Phasen-Handshake zwischen asynchron operierendem Sender und Empfänger

Zustands-
register

ZZ + REQ

Clk Reset

Übergangs-
Schaltnetz

Ausgangs-
Schaltnetz1D

C1

ACK

ACK _sync
Clk

Bild 17.13: Synchronisation des ACK-Eingangssignals mit nur einem Flipflop
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Nachfolgend soll ein Modell vorgestellt werden, in dem die Datenübertragung vom
Sender initiiert wird (Push-Operation). Das in Bild 17.14 dargestellte Zusammenspiel
der beiden Automaten kann für diesen Fall wie folgt beschrieben werden:
– Sender:

– Nach dem Einschalten befindet sich der Sender im Wartezustand IDLE, in
demdasAusgangssignal READYgesetzt ist. DieDatenübertragungwird durch
ein externes Signal START initiiert, wodurch der Sendeautomat in den Zu­
stand REQ1 übergeht.

– Im Zustand REQ1 wird das Moore-Ausgangssignal REQ gesetzt. Der Automat
wartet hier auf den Empfang des ACK_sync-Signals und verzweigt nachfol­
gend in den Zustand REQ2.

– Im Zustand REQ2 wird das REQ-Signal wieder gelöscht und der Automat ver­
bleibt in diesem Zustand so lange, bis der Empfänger den Datenempfang
durch ein gelöschtes ACK_sync-Signal quittiert hat. Anschließend geht der
Automat in den IDLE-Zustand und wartet dort auf die Initiierung einer weite­
ren Datenübertragung.

Bild 17.14: Kommunizierende Zustandsautomaten zum Austausch von Daten zwischen asynchron
operierendem Sender und Empfänger
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– Empfänger:
– Der Resetzustand des Empfänger-Automaten ist ACK1. Das Moore-Ausgangs­

signal ACK ist hier gelöscht. In diesem Zustand wartet der Automat, bis er ein
REQ_sync-Signal empfängt und dadurch in den Zustand ACK2 übergeht.

– ImZustandACK2wird dasACK-Signal gesetzt undder Empfängerwartet darin
auf die Zurücknahme des REQ_sync-Signals, welches den Automaten zurück
in den Resetzustand ACK1 bringt.

Das Listing 17.6 zeigt zunächst dasVHDL-Modell des asynchronenSenders A_SENDER
mit den folgenden Prozessen:
– REG implementiert das Zustandsregister des Sender-Automaten.
– Der kombinatorische Prozess COMB bildet das in Bild 17.14 links dargestellte Zu­

standsdiagramm des Senders ab.
– DATA_P erzeugt Zufallsdaten mithilfe eines linear rückgekoppelten Schieberegis­

ters (vgl. Kapitel 16.6). Neue Daten werden immer dann erzeugt, wenn sich der
Automat im IDLE-Zustand befindet und das START-Signal gesetzt ist.

Listing 17.6: VHDL-Modell für asynchron operierenden Sender

-- Asynchroner Sender für 4-Phasen-Handshake

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all;

----------------------------------------------------------------

entity A_SENDER is

port (CLK, RESET, START: in bit;

ACK_SYNC: in bit;

REQ, READY: out bit;

BUS_DATA: out unsigned(3 downto 0)

);

end A_SENDER;

architecture VERHALTEN of A_SENDER is

signal DATA: unsigned(3 downto 0);

signal REQ_int, READY_int: bit;

type STATE_TYPE is(IDLE, REQ1, REQ2);

signal STATE, NEXT_STATE: STATE_TYPE;

begin

REG: process(CLK, RESET)

begin

if RESET = '1' then

STATE <= IDLE after 2 ns;
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elsif CLK = '1' and CLK'event then

STATE <= NEXT_STATE after 2 ns;

end if;

end process REG;

COMB: process(STATE , START, ACK_SYNC)

begin

NEXT_STATE <= STATE after 2 ns; -- Default: verbleibe im Zustand

REQ_int <= '0' after 2 ns;

READY_int <= '0' after 2 ns;

case STATE is

when IDLE => -- warte auf START

READY_int <= '1' after 2 ns;

if START = '1' then

NEXT_STATE <= REQ1 after 2 ns;

end if;

when REQ1 => -- warte auf ACK_SYN = 1

REQ_int <= '1' after 2 ns;

if ACK_SYNC = '1' then

NEXT_STATE <= REQ2 after 2 ns;

end if;

when REQ2 => -- warte auf ACK_SYN = 0

if ACK_SYNC = '0' then

NEXT_STATE <= IDLE after 2 ns;

end if;

end case;

end process COMB;

REQ <= REQ_int;

READY <= READY_int;

DATA_P: process(CLK, RESET) -- Erzeugung der Daten

begin

if RESET = '1' then

DATA <= x"6" after 2 ns; -- Startwert einer Pseudozufallsfolge

elsif CLK='1' and CLK'event then

if (START = '1' and READY_int = '1') then

DATA <= DATA(2 downto 0) & (DATA(3) xor DATA(2)) after 2 ns;

end if;

end if;

end process DATA_P;

BUS_DATA <= DATA;

end VERHALTEN;
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Das Modell des asynchronen Empfängers ist in Listing 17.7 dargestellt. Es verwendet
die folgenden Prozesse:
– REG und COMB zur Implementierung des in Bild 17.14 rechts abgebildeten Zu­

standsautomaten.
– DATA_P ist der Prozess, in dem die empfangenen Daten in das Empfangsregister

DATA eingelesen werden. Dies erfolgt synchron mit dem Empfängertakt gemäß
Bild 17.10, solange sich der Empfänger im Zustand ACK2 befindet und gleichzeitig
das Eingangssignal REQ_sync gesetzt ist, also im Senderzustand REQ1.

Listing 17.7: VHDL-Modell für den asynchron operierenden Empfänger

-- Asynchroner Empfänger für 4-Phasen-Handshake

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all; use ieee.numeric_std.all;

entity A_EMPFAENGER is

port (CLK, RESET: in bit;

BUS_DATA: in unsigned(3 downto 0);

REQ_SYNC: in bit;

ACK: out bit;

DATA: out unsigned(3 downto 0)

);

end A_EMPFAENGER;

architecture VERHALTEN of A_EMPFAENGER is

type STATE_TYPE is(ACK1, ACK2);

signal ACK_int: bit;

signal STATE, NEXT_STATE: STATE_TYPE;

begin

REG: process(CLK, RESET)

begin

if RESET = '1' then

STATE <= ACK1 after 2 ns;

elsif CLK = '1' and CLK'event then

STATE <= NEXT_STATE after 2 ns;

end if;

end process REG;

COMB: process(STATE , REQ_SYNC)

begin

NEXT_STATE <= STATE after 2 ns;

ACK_int <= '0' after 2 ns;

case STATE is
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when ACK1 => -- warte auf REQ_SYN = 1

if REQ_SYNC ='1' then

NEXT_STATE <= ACK2 after 2 ns;

end if;

when ACK2 => -- warte auf REQ_SYN = 0

ACK_int <= '1' after 2 ns;

if REQ_SYNC = '0' then

NEXT_STATE <= ACK1 after 2 ns;

end if;

end case;

end process COMB;

ACK <= ACK_int;

DATA_P: process(CLK, RESET) -- Empfang der Daten

begin

if RESET ='1' then

DATA <=x"0";

elsif CLK='1' and CLK'event then

if (REQ_SYNC = '1' and ACK_int = '1') then -- REQ1 und ACK2

DATA <= BUS_DATA after 2 ns;

end if;

end if;

end process DATA_P;

end VERHALTEN;

In dem Listing 17.8 werden jeweils eine Sender- und Empfängerkomponente mit je­
weils einem Synchronisations-Flipflop gemäß Bild 17.12 zu einem kommunizierenden
System zusammengefasst.

Listing 17.8: Top-Level-Modell mit Sender, Empfänger und Synchronisations-Flipflops

-- Top-Level-Modell der Sender-Empfänger-Kommunikation

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all;

entity SENDER_EMPFAENGER_TOP is

port (CLK1, CLK2, RESET, START: in bit;

READY: out bit;

DATA: out unsigned(3 downto 0)

);

end SENDER_EMPFAENGER_TOP;

architecture VERHALTEN of SENDER_EMPFAENGER_TOP is
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signal BUS_DATA: unsigned(3 downto 0);

signal REQ, REQ_SYNC: bit;

signal ACK, ACK_SYNC: bit;

begin

ACK_SYNC_P: process(CLK1) -- einfaches Sync.FF!

begin

if CLK1='1' and CLK1'event then

ACK_SYNC <= ACK after 2 ns;

end if;

end process ACK_SYNC_P;

SENDER: entity work.A_SENDER -- Instanz der SENDER Komponente

port map(CLK1, RESET, START, ACK_SYNC,

REQ, READY, BUS_DATA);

REQ_SYNC_P: process(CLK2) -- einfaches Sync.FF!

begin

if CLK2='1' and CLK2'event then

REQ_SYNC <= REQ after 2 ns;

end if;

end process REQ_SYNC_P;

EMPFAENGER: entity work.A_EMPFAENGER -- Instanz der EMPFAENGER Komponente

port map(CLK2, RESET, BUS_DATA, REQ_SYNC, ACK, DATA);

end VERHALTEN;

Schlussendlich zeigt Listing 17.9 eine VHDL-Testbench zur Simulation des asynchro­
nen 4-Phasen-Handshakes. Diese verwendet als Sendetakt das Signal CLK1 mit einer
Frequenz von 125MHz und als Empfangstakt CLK2 mit einer Frequenz von 50MHz. In
der Testbenchwird das START-Signal in denunterschiedlichen Zeitbereichenwie folgt
gesetzt:
– Bis t = 10ns bleibt START gelöscht.
– Im Zeitbereich bis t = 250ns erfolgt die Initiierung des Datentransfers über einen

taktsynchronen START / READY Handshake.
– Für t > 250ns bleibt das START-Signal dauerhaft gesetzt.
Zur Unterscheidung der Zeitbereiche wird im START_P-Prozess eine Zeitvariable vom
VHDL-Datentyp time verwendet. Dieser Prozess wird regelmäßig durch Wechsel des
Signals CLK1gestartet. DabeiwirddieseVariabledurchdie Zuweisungactual_time :=

now auf den Wert der Simulationszeit aktualisiert. Als Testobjekt DUT wird das Sen­
der-Empfänger-Kommunikationsmodell aus Listing 17.8 instanziiert.
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Listing 17.9: Testbench für die asynchrone Kommunikation zwischen Sender und Empfänger

-- Testbench für Sender-Empfänger-Kommunikation

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all;

entity SENDER_EMPFAENGER_TOP_TB is

end SENDER_EMPFAENGER_TOP_TB;

architecture TESTBENCH of SENDER_EMPFAENGER_TOP_TB is

signal DATA: unsigned(3 downto 0);

signal CLK1, CLK2, RESET, START, READY: bit;

begin

RESET <='1', '0' after 7 ns;

CLOCK1_GEN: process

begin

CLK1 <= '0'; wait for 4 ns; -- 125 MHz Sender

CLK1 <= '1'; wait for 4 ns;

end process CLOCK1_GEN;

CLOCK2_GEN: process

begin

CLK2 <= '0'; wait for 10 ns; -- 50 MHz Empfaenger

CLK2 <= '1'; wait for 10 ns;

end process CLOCK2_GEN;

START_P: process(CLK1) -- START-Signal Erzeugung

variable actual_time: time; -- deklariere Zeitvariable

begin

actual_time := now; -- aktuelle Simulationszeit

if actual_time < 10 ns then

START <= '1';

elsif actual_time < 250 ns then -- START-READY Handshake

if CLK1='1' and CLK1'event then

if READY ='1' then

START <= '1' after 2 ns;

else

START <= '0' after 2 ns;

end if;
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end if;

else

START <= '1'; -- ab jetzt START dauerhaft auf 1

end if;

end process START_P;

DUT: entity work.SENDER_EMPFAENGER_TOP

port map(CLK1, CLK2, RESET, START,

READY, DATA);

end TESTBENCH;

Bild 17.15 zeigt die Simulation der asynchronen Kommunikation, die in den Zustands­
diagrammen von Bild 17.14 beschrieben ist. Zu beachten ist dabei die jeweilige Syn­
chronisation der Automatenausgangssignale REQ und ACK in die jeweils andere Takt­
domäne. Daraus ergeben sich die Eingangssignale der Automaten REQ_sync bzw.
ACK_sync.

Bild 17.15: Simulation der asynchronen Datenübertragung vom Sender zum Empfänger

In diesem Bild sind die Eingangssignaländerungen des 4-Phasen-Handshakes mar­
kiert. Die zum Empfänger übertragenen Pseudozufallsdaten liegen dort jeweils nach
der ersten steigenden Empfänger-Taktflanke CLK2 vor, zu der zeitgleich die Signale
REQ_syncundACKgesetzt sind (erstmals bei t = 70ns). DasBild zeigt denDatentrans­
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fer von einer schnellen in eine langsamere Taktdomäne. Mit der gleichen Schaltung
lassen sich die Daten jedoch ebenso von einer langsameren in eine schnellere Takt­
domäne übertragen. Dem Bild 17.15 ist weiter zu entnehmen, dass der Transfer einer
einzelnen Pseudozufallszahl beim asynchronen Datenaustausch sechs Taktperioden
der jeweils niederfrequenteren Taktdomäne CLK2 erfordert.

Inder inBild 17.12 gewähltenSchaltungwurde imGegensatz zu denAusführungen
von Kapitel 17.3 eine Synchronisationmit nur einem einzelnen Flipflop gewählt. Oben
wurde bereits erläutert, dass diese vereinfachte Art der Synchronisation nur dann frei
von Synchronisationsfehlern ist, wenn die für eine vorgegebene Mindestzeit zwischen
zwei Fehlern erforderliche Erholungszeit tR zusammenmit der Dauer des Übergangs­
schaltnetzes im jeweiligen Automaten kleiner als der Kehrwert der jeweiligen Taktfre­
quenz ist. Wenn diese Bedingung nicht gewährleistet ist, so muss eine Synchronisati­
on mit zwei D-Flipflops gewählt werden, Diese Situation erfordert die folgende Ände­
rung der Top-Level-entity in Listing 17.8, die die Synchronisations-Flipflops enthält:

Listing 17.10: Top-Level-entity mit doppelter Synchronisation der ACK- und REQ-Signale. Für die
Synchronisationssignale wird das ASYNC_REG-Attribut definiert.

. . .

signal REQ_SYNC: bit_vector(1 downto 0); -- 2 Sync FFs

signal ACK_SYNC: bit_vector(1 downto 0); -- 2 Sync FFs

attribute ASYNC_REG: string;

attribute ASYNC_REG of REQ_SYNC: signal is "true";

attribute ASYNC_REG of ACK_SYNC: signal is "true";

begin

ACK_SYNC_P: process(CLK1) -- doppeltes Sync.FF!

begin

if CLK1='1' and CLK1'event then

ACK_SYNC(0) <= ACK after 2 ns;

ACK_SYNC(1) <= ACK_SYNC(0) after 2 ns;

end if;

end process ACK_SYNC_P;

. . .

REQ_SYNC_P: process(CLK2) -- doppeltes Sync.FF!

begin

if CLK2='1' and CLK2'event then

REQ_SYNC(0) <= REQ after 2 ns;

REQ_SYNC(1) <= REQ_SYNC(0) after 2 ns;

end if;

end process REQ_SYNC_P;
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Mit dieser Änderung wird die Dauer des Datentransfers bei dauerhaft anliegen­
dem START-Signal, also bei kontinuierlicher Übertragung, auf acht Taktzyklen des
langsameren Automaten verlängert. Die asynchron operierenden Automaten selbst
müssen jedoch nicht verändert werden.

DasBild 17.16 zeigt abschließenddie vonVivadovorgenommenebenachbartePlat­
zierung der beiden Synchronisations-Flipflops ACK_SYNC_reg[0] und ACK_SYNC_
reg[1] im FPGA, die eine maximale Erholungszeit garantiert.

ACK _SYNC _reg[1 ]

ACK_SYNC_reg[0]

Q

Q

D

D

Bild 17.16: Die Synchronisations-Flipflops werden durch
Verwendung des ASYNC_REG-Attributs benachbart plat­
ziert, womit sich zwischen ihnen eine maximale Erho­
lungszeit tR ergibt

17.5 Der AXI4-Interface-Standard

17.5.1 Übersicht

Im Jahre 1996, ursprünglich für den Austausch zwischen digitalen Subsystemen und
ARM-Prozessoren entwickelt, hat sich der AXI4-Standardheute zu einemweit verbrei­
teten On-Chip-Interface-Standard entwickelt. Er ist Bestandteil des von der Fa. ARM
entwickelten AMBA® Verbindungsstandards [61] und wurde u. a. von den Firmen In­
tel (früher Altera) und Xilinx für ihre FPGAsübernommen [62]. ImAXI4-Standard sind
die folgenden Interface-Typen zu unterscheiden, die in IP-Blöcken (engl. Intellectual
Property, IP) sehr verbreitet sind:
– AXI4: Diese Schnittstelle beschreibt die Kommunikation von Komponenten un­

ter Verwendung von Adressinformationen (vgl. Kapitel 18.6). Mit diesem Hoch­
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geschwindigkeits-Interface können Blöcke von bis zu 256 Daten mit einmaliger
Adressierung (engl. burst) und einer Datenbusbreite von 32 oder 64 Bit übertra­
gen werden.

– AXI4-Lite: Dieses Interface erfordert für jeden Datentransfer eine individuelle
Adressierung. Der Datenbus ist üblicherweise 32 Bit breit. Die Übertragungsrate
ist damit geringer als beim AXI4 Interface.

– AXI4-Stream: Diese Schnittstelle verwendet keinerlei Adressinformationen, son­
dern stellt eine Punkt-zu-Punkt-Verbindung zwischen Hardwarekomponenten
her. Grundlage dafür ist der in Kapitel 17.4 vorgestellte 4-Phasen-Handshake.

Im Kontext dieses Lehrbuchs soll nachfolgend der AXI-Stream Standard vorgestellt
werden. Exemplarisch wird der Vivado-Entwurf eines FIR-Filter-IPs mit AXI4-Stream-
Schnittstelle vorgestellt. Eine Diskussion der AXI4- und AXI4-Lite Interfaces soll ei­
nem Lehrbuch zur Mikroprozessortechnik vorbehalten bleiben.

17.5.2 Das AXI4-Stream Interface

Mithilfe des AXI4-Stream-Interface-Protokolls lassen sich Komponenten in einer Ver­
arbeitungskette leicht hintereinanderschalten. Bild 17.17 zeigt eine derartige Kette,
innerhalb derer ein Sender Daten an einen Empfänger weiterleiten soll. Für diesen
Zweck besitzen die Komponenten innerhalb der Kette jeweils eine AXI4-Stream-Slave
und eine AXI4-Stream-Master-Schnittstelle. Die erste Komponente der Kette benötigt
kein Slave-Interface und die letzte Komponente kein Master-Interface. Das Master-
Interface initiiert den Datentransfer (Push-Operation) und die Komponente mit dem
Slave-Interface muss empfangsbereit sein. Das AXI4-Stream-Protokoll ist synchron
mit dem in Bild 17.17 nicht eingezeichneten Takt ACLK, der in allen Komponenten
verwendet wird.

TvalidM
a
s
t
e
r

Sender
S
l
a
v
e

Tlast

Tdata
32

Tdata
Tvalid
Tlast

Tdata
Tvalid
Tlast

TreadyTready Tready

M
a
s
t
e
r

Empfänger
S
l
a
v
e

M
a
s
t
e
r

S
l
a
v
e

Bild 17.17: Punkt-zu-Punkt-Verbindung von Hardwarekomponenten über das AXI4-Stream Interface

Die Bedeutung der AXI4-Stream-Schnittstellensignale ist angelehnt an den in Kapi­
tel 17.4 erläuterten 4-Phasen-Handshake und soll wie folgt erläutert werden:
– Das vomMaster erzeugte Signal TVALID teilt dem Empfänger mit, dass Daten zur

Übertragung bereitstehen (vgl. das REQ Signal in Bild 17.10).
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– Wenn der Empfänger zum Datenempfang bereit ist, sendet er das TREADY Signal
(vgl. dasACKSignal in Bild 17.10).Wenn eine Empfängerkomponente durchgängig
empfangsbereit ist, so kanndieses Signal entweder dauerhaft auf 1 gelegt werden,
oder es kann auf die Verdrahtung dieses Signals in beiden Interfaces auch ganz
verzichtet werden.

– Die Daten werden vom Master während TVALID = 1 auf den 32 Bit breiten Bus
TDATA gelegt. Dieser Bus ist byteweise organisiert und ermöglicht damit auch die
Übertragung unterschiedlicher Informationen. So lässt sich z. B. ein 12-Bit breiter
Datenstrom über die Busleitungen TDATA[11:0] und zeitgleich ein anderer, 4-Bit
breiter Datenstrom über TDATA[19:16] übertragen.

– Die Übernahme der Daten und Eingangssteuersignale sowie die Erzeugung der
Ausgangssteuersignale erfolgt bei steigender Taktflanke.

– Unter Verwendung des Signals TLAST lassen sich auch vektorielle Daten im Zeit­
multiplexverfahren übertragen. Zeitgleich zur Übertragung der letzten Daten ei­
nes Datenpakets wird dafür das Signal TLAST gesetzt.

In Bild 17.18 wird die Übertragung eines vektoriellen Datenstroms gezeigt, der hier aus
den 32-Bit breiten Real- und Imaginärteilen einer komplexen Zahl besteht. Der Emp­
fänger ist dauerhaft empfangsbereit (TREADY = 1) und die Daten nach der ersten stei­
genden Taktflanke von ACLK dauerhaft gültig (TVALID = 1). Der Sender erzeugt zeit­
gleich mit der Übertragung der Imaginärteile das Signal TLAST = 1, welches in einem
Zustandsautomaten innerhalb des Empfängers ausgewertet werdenmuss, umdort die
übertragenen Daten richtig zuordnen zu können.

ACLK

TVALID

TREADY
TLAST

TDATA[31:0] X re(A) im(A) re(B) im(B) re(C ) im(C ) re(D) im(D)

Bild 17.18: AXI4-Stream-Protokoll bei der Übertragung strukturierter Daten (Real- und Imaginärteile)

Bild 17.19 zeigt dagegen einen skalaren Datenstrom, der jedoch dadurchunterbrochen
ist, dass der Sender nur in jedem dritten Takt gültige Daten erzeugen kann. Wenn der
Empfänger dauerhaft empfangsbereit ist (TREADY= 1), somüssen die Signale TVALID
und TLAST zeitgleich in jedem dritten Takt auf 1 gesetzt werden. In diesem Takt legt
der Sender auch die zu übertragenden Daten auf den TDATA-Bus.
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ACLK

TVALID

TREADY
TLAST

TDATA[31:0] A X B X C XX

Bild 17.19: AXI4-Stream-Protokoll bei der Übertragung skalarer Daten. Der Sender stellt die Daten
nur in jedem dritten Taktzyklus zur Verfügung

Die Hersteller von FPGAs bieten in ihren Entwicklungssystemen eine Vielzahl von
meist kostenlosen Hardwarefunktionsblöcken mit AXI4-Schnittstellen an, die unter­
schiedliche, häufig auch konfigurierbare Aufgaben z. B. aus der digitalen Signal- oder
der Bildverarbeitung erfüllen.

17.6 Implementierung eines FIR-Filter-IPs mit AXI4-
Streaming-Schnittstelle

Bei den meisten Anwendungen der digitalen Signalverarbeitung sind Bearbeitungs­
ketten von Hardwareblöcken zu implementieren, mit denen sich Eingangssignale
nach einem vorgegebenen Algorithmus manipulieren lassen. Eine besondere Rolle
spielen dabei Blöcke, mit denen sich das Zeit- und Frequenzverhalten von Signalen
durch Filterung beeinflussen lässt.

Die Klasse der Finite-Impulse-Response-Filter (FIR-Filter) besitzt eine endliche
Reaktion auf einen Eingangssignalwert. Sie nutzt daher nur denmit der Periode T ab­
getasteten aktuellen Eingangssignalwert x[n] und eine bestimmte Anzahl N von vor­
herigen Abtastwerten x[n−k], um den aktuellen Ausgangswert y[n] zu berechnen. Da­
mit gehören sie zu den nichtrekursiven Filtern, die über keine Signalrückkopplungen
verfügen und damit nicht instabil werden können. FIR-Filter werden in der digitalen
Signalverbreitung verbreitet eingesetzt, um z. B. das Frequenzverhalten von zeitdis­
kreten Signalen zu beeinflussen.

y[n] =
N
∑
k=0

hk ⋅ x[n − k] (17.2)

Die allgemeine Beschreibung von FIR-Filtern ist im Zeitbereich durch die Gl. 17.1 ge­
geben, die jeden abgetasteten Eingangssignalwert x[n]mit speziellen Koeffizienten hk
gewichtet. DieAnzahl der zu speichernden vorherigen Eingangssignalwerte x[n−k] ist
die FilterordnungN, sodass insgesamt für jedeAusgangssignalaktualisierungL = N+1
Produkte zu addieren sind (L ist die Filterlänge). Das Bild 17.20 zeigt die Struktur ei­
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nes Filters N-ter Ordnung, in der die N Zeitverzögerungsglieder durch z−1-Blöcke dar­
gestellt werden und die N + 1 Konstantenmultiplizierer durch hk-Blöcke repräsentiert
sind.

+

       -1
Z

       -1
Z

       -1
Z

       -1
Z

h0 h1 h2 hN

x[n] x[n-1] x[n-2] x[n-N]

P[N]P[2]P[1]P[0]

y[n]

Bild 17.20: Struktur eines FIR-Filters N-ter Ordnung

In diesem Abschnitt wird der Entwurf von FIR-Filtern mit linearem Phasengang vor­
gestellt, bei denen die schon bekannten FPGA-Funktionsblöcke wie DSP48E-Slices
und SRL16-Blöcke zum Einsatz kommen sollen. Auch wird erläutert, wie diesem FIR-
Filter in Vivado AXI4-Streaming-Schnittstellen hinzugefügt werden, damit das Filter
als FPGA-IP-Block in einer Signalverarbeitungskette verwendet werden kann, die z. B.
auch Mikroprozessoren enthält.

17.6.1 VHDL-Modelle für FIR-Filter mit linearem Phasengang

In vielen praktischen Anwendungen sind linearphasige FIR-Filter erforderlich, die
aufgrund der von der Frequenz unabhängigen Gruppenlaufzeit τg = N ⋅ T/2 eine ver­
zerrungsfreie Übertragung bieten. Diese sind nur mit einem symmetrischen Satz von
Koeffizienten realisierbar, der z. B. über die Fenstermethode aus einem ideal recht­
eckförmig vorgegebenen Referenzfrequenzgang gewonnen wird. Im Fall der positiven
Symmetrie sind die Koeffizienten hk zu einer Symmetrieachse spiegelsymmetrisch,
sodass nur eine Hälfte des Koeffizientensatzes als Konstantenmultiplizierer imple­
mentiert werden muss. Für den für viele Anwendungen besonders wichtigen Fall
einer geraden Filterordnung N zeigt die Gl. 17.3, dass in einer Addierervorstufe jeweils
zwei Abtastwerte addiert werden können, bevor diese mit dem Koeffizienten hk mul­
tipliziert werden. Somit sind nur N/2 + 1 Multiplikationen erforderlich. Der mittlere
Abtastwert x[n − N/2] spielt insofern eine Sonderrolle, weil dieser direkt mit dem
Koeffizienten hN/2 multipliziert werden muss.

y[n] = hN/2 ⋅ x [n − (N2)] +
N
2 −1∑
k=0

hk ⋅ (x[n − k] + x [(n − (N − k)])) (17.3)
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Bild 17.21: Linearphasenstruktur eines FIR-Filters mit gerader Ordnung N = 6

Das Bild 17.21 zeigt diese Situation für den Fall N = 6: In drei Vorstufenaddierern wer­
den die Abtastwerte x[n− k] und x[n− (N− k)] vor der Multiplikation mit den Koeffizi­
enten h0 . . . h2 multipliziert werden. Das Partialprodukt P[3], in dem der mittlere Ko­
effizient h3 verwendet wird, erfordert keinenVorstufenaddierer. Zur Implementierung
der in Bild 17.21 vorgestellten Architektur existieren in FPGAs spezielle Hardwarekom­
ponenten, die zuvor bereits vorgestellt wurden:
– Die komplette Arithmetik kann mit einem einzigen DSP48E1-Block realisiert wer­

den (vgl. Bild 13.29 in Kapitel 13.5). Dazu müssen die beiden Abtastwerte an die
Eingänge A und D gelegt werden und der Koeffizient an den Eingang B. Ohne Be­
rücksichtigung von Pipelineeffekten erfordert die Akkumulation aller Partialpro­
dukte N/2 + 1 Takte.

– Die Signalverzögerungskette der Partialprodukte erfordert ein dynamisch adres­
sierbares Schieberegister mit zwei adressierbaren Signalausgängen und N+1 Ele­
menten, wie es in Kapitel 16.7 bereits vorgestellt wurde.

In dem in Bild 17.22 vorgestellten Architekturkonzept werden die in Listing 13.7 bzw.
Listing 16.6 vorgestellten VHDL-Modelle DSP48E1_BSP bzw. SRL16_BSP als Kompo­
nenten innerhalb der entity MY_FIR verwendet. Die Filterordnung N und die Koef­
fizienten sind konstante integer-Zahlen. Letztere befinden sich im Array H. Wesent­
liches Steuerungselement des FIR-Filters ist ein Indexzähler CTR, der das Zählersig­
nal K taktsynchron im Zahlenbereich 0. . .N/2 vorwärtszählt. Dieser Zähler liefert die
Indices K und K2 = N − K zur Adressierung des dynamischen Schieberegisters sowie
ein RDY-Signal.

Das Eintreffen eines neuen Abtastsignalwerts wird durch ein am Eingang anlie­
gendes Handshake-Signal NEW_SAMPLE signalisiert. Dadurchwerden der Indexzäh­
ler sowie der Akkumulator innerhalb der DSP-Komponente synchron zurückgesetzt.
Für den Fall, dass der Indexzähler K den Wert N/2 erreicht hat, also alle Partialpro­
dukte P[i] akkumuliert wurden, wird das interne Signal RDY gesetzt. Dieses Signal hat
den Wert 1 solange, bis der Zähler wieder zurückgesetzt wird. Durch eine Impulsver­
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Bild 17.22: Architekturkonzept für das VHDL-Modell eines linearphasigen FIR-Filters mit gerader
Ordnung

kürzungsschaltung im Prozess P1 wird das RDY-Signal jedoch auf eine Taktperiode
verkürzt.

Wegen des internen Pipelinings innerhalb der DSP48E1-Komponente dauert es
nach der letzten Akkumulation noch weitere vier Takte, bis das zum aktuellen Ab­
tastwert gehörige letzte Akkumulationsergebnis bereitgestellt wird. Aus diesemGrun­
de existiert in der MY_FIR-Architektur eine Flipflop-Reihenschaltung, durch die der
für die Ergebnisübernahme notwendige Latenzausgleich hergestellt wird. Am Ende
dieser Kette werden 16 Akkumulatorbits in das Ausgangssignal Y übernommen und
zeitgleich das Handshake-Signal READY für einen Takt gesetzt.

DieGesamtzeit zur Berechnung eines zu einemAbtastwert X gehörigen Ausgangs­
signals Y dauert insgesamt N/2 + 4 Takte. Bei der Ansteuerung des Filters mit dem
NEW_SAMPLE-Signal ist darauf zu achten, dass diese Anzahl von Takten nicht unter­
schritten wird. Dies würde zu einem Fehlverhalten führen, weil der Akkumulator und
der Indexzähler zurückgesetzt würden, obwohl die zum letzten Abtastwert gehörige
Berechnung noch nicht abgeschlossen wurde.

Listing 17.11: Top-Level-entity des FIR-Filters

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all;

entity MY_FIR is

port(CLK, NEW_SAMPLE: in bit;

X: in signed(15 downto 0);

Y: out signed(15 downto 0);
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READY: out bit

);

end MY_FIR;

architecture ARCH of MY_FIR is

constant N: integer := 22;

type H_TYPE is array(natural range <>) of integer range -32768 to 32767;

-- Filterkoeffizienten im sQ11-Format

constant H: H_TYPE := (3, 2, -5, -11, 6, 34, 14, -69, -86, 100, 411, 567);

signal ACCU : signed(31 downto 0);

signal SAMPLE1, SAMPLE2 : signed(15 downto 0);

signal S1, S2 : signed(15 downto 0);

signal COEFF : signed (15 downto 0);

signal K: integer range 0 to N/2 := 0; -- symmetrische Koeff.

signal K2: integer range 0 to N := 0;

signal RDY, RDY1, RDY2, RDY3, RDY4, RDY5 : bit;

begin

CTR: process(CLK) -- Indexzaehler und Funktionssteuerung

begin

if CLK='1' and CLK'event then

if NEW_SAMPLE ='1' then --neuer Abtastwert

K <= 0;

RDY <= '0';

elsif K = N/2 then -- fertig

RDY <= '1';

elsif K < N/2 then

K <= K + 1; --0, 1, . . . N/2

RDY <= '0';

end if;

end if;

end process CTR;

K2 <= N-K; -- Zweiter Koeffizientenindex

SRG: entity work.SRL16_BSP -- Dynamisches Schieberegister

generic map (N=>N+1) -- Hier Filterlaenge L=N+1

port map(CLK=>CLK, NEW_SAMPLE=>NEW_SAMPLE, DIN=>X, A1=>K,

A2=>K2, Y1=>SAMPLE1, Y2=>SAMPLE2);

S1 <= SAMPLE1; -- Sample A für Vorstufen-Addierer

SEL: process(K,SAMPLE2) -- Sample D für Vorstufen-Addierer
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begin

if K<N/2 then -- mittleres Sample

S2 <= SAMPLE2;

else

S2 <= (others=>'0');

end if;

end process SEL;

COEFF <= to_signed(H(K),16); -- 16 Bit Koeffizienten

DSP: entity work.DSP48E1_BSP -- Akkumulator mit Vorstufen-Addierer

port map(CLK=>CLK, RESET=>NEW_SAMPLE, A=>S1, D=>S2, B=>COEFF,

Y_OUT=>ACCU);

P1: process(CLK) -- RDY Impulsverkürzung

begin

if CLK='1' and CLK'event then

RDY1 <= RDY;

end if;

end process P1;

RDY2 <= RDY and (not RDY1);

P2: process(CLK) -- DSP48E1-Latenzausgleich (4 Takte)

begin

if CLK='1' and CLK'event then

RDY3 <= RDY2; RDY4 <= RDY3; RDY5 <= RDY4;

READY <= RDY5;

if RDY5 ='1' then

Y <= ACCU(30 downto 15); -- Division durch 32768 (sQ15-Sprung)

end if;

end if;

end process P2;

end ARCH;

Ergänzend zu dieser Beschreibung soll auf weitere Besonderheiten im Listing 17.11
hingewiesen werden:
– Exemplarisch wird durch die Filterkoeffizienten ein Tiefpass der Ordnung N = 22

implementiert, dessen Eckfrequenz bei fc = 0.208 ⋅ fa. liegt [2]. Darin is fa. die Ab­
tastfrequenz, diedurchdiePeriodendauer zwischendenNEW_SAMPLE-Impulsen
gegeben ist. Die Koeffizienten hk wurden mit Matlab [65] bzw. Octave [73] berech­
net und sind im sQ11-Format in Form von integer-Zahlen im Koeffizienten-Array
H abgelegt.
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– Das Schieberegister, das mit einer Länge L = N + 1 generiert wird, liefert immer
zwei Abtastwerte SAMPLE1 und SAMPLE2. Diese werden als Additionsoperanden
S1 und S2 der Vorstufe an den DSP-Block weitergeleitet. Mit dem kombinatori­
schen Prozess SEL wird der Sonderfall des mittleren Koeffizienten behandelt. Für
den Fall K = N/2 wird nämlich als zweiter an den DSP-Block weitergeleiteten Ad­
ditionsoperand S2 nicht SAMPLE2, sondern der Zahlenwert 0 verwendet.

– Das Filter ist auf die Akkumulation von Partialprodukten ausgelegt, die aus 16-Bit
Koeffizienten und 16-Bit-Abtastwerten bestehen. Mit der Übernahme der Bits
ACCU(30 downto 15) des 32-Bit-Akkumulators in das 16-Bit-Signal Y hat das Aus­
gangssignal die gleicheBitbreitewie das Eingangssignal X. Dabeiwird eine 16-Bit-
Auflösung mit einem einzigen Vorzeichenbit erreicht (vgl. Bild 11.18). Zugleich ist
damit eine Skalierung des Rechenergebnisses um 216 = 32768 verbunden, so­
dass zusammenfassend ein sQ15-Eingangssignal X auf ein sQ15-Ausgangssignal
Y abgebildet wird.

Zur Analyse vonmöglicherweise imAkkumulator auftretenden Signalüberläufenwird
üblicherweise die Simulation einer Sprungantwort durchgeführt. Dies bedeutet, dass
in ein mit Nullen gefülltes Schieberegister sukzessiv Abtastwerte mit maximal mög­
lichen Eingangssignalwerten eingelesen werden. Der dafür verwendete 16-Bit-Wert
7FFF16 = 3276710 entspricht im sQ15-Format der rationalen Zahl 32767/215 (vgl. Ka­
pitel 6.6.1), also etwa 1.Mit der Gl. 17.2 ist damit nachdemEinlesen von nAbtastwerten
am Ausgang Y die Summe der ersten n Filterkoeffizienten ∑n−1i=0 h(i) zu erwarten.

Bild 17.23: Zeitausschnitt der funktionalen Sprungantwortsimulation des FIR-Filter Modells nach
dem Einlesen des fünften Abtastwerts 32767

Das Bild 17.23 zeigt den Ausschnitt des Akkumulationsprozesses nach dem Einlesen
des fünften Abtastwerts:
– Bei t = 650ns wird der maximale Eingangswert X = 32767 zum fünften Mal in

Folge in das Schiebregister eingelesen. Alle anderen Schieberegisterinhalte sind
noch null.
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– Der Zähler Kdurchläuft die Folge 0. . .N/2undK2die FolgeN. . .N/2. Das Schiebe­
register wirdmit den Signalen K bzw. K2 adressiert. Nach dem fünften Abtastwert
sind nur die ersten fünf Schieberegisterinhalte S1 = 32767, alle S2-Schieberegis­
terinhalte haben den Inhalt 0.

– Als Akkumulatorergebnis erhält man bei t = 735ns nach Berücksichtigung von
fünf Abtastwerten den Zahlenwert (3 + 2 − 5 − 11 + 6) ⋅ 32767 = −163835.

– EinenTaktnachErreichenvonK = N/2wirdbei t = 775ns dasSignalRDYgesetzt,
welches durch die Impulsverkürzungsschaltung auf die Dauer einer Taktperiode
begrenzt wird (RDY2). Dieses Signal wird zum Latenzausgleich um vier Takte ver­
zögert und erscheint bei t = 815ns als READY-Signal am Ausgang des Filters.

– Zeitgleich wird am Y-Ausgang die Summe −5 der ersten fünf Koeffizienten ausge­
geben. Erst zu diesem Zeitpunkt ist das Filter bereit, mit NEW_SAMPLE=1 einen
neuen Abtastwert einzulesen.

Das Bild 17.24 zeigt die vollständige funktionale Simulation der Sprungantwort des
FIR-Filters. Diese enthält ganz unten eine Analogdarstellung des Filterausgangssig­
nals.

Bild 17.24: Funktionale Simulation der Sprungantwort. Nach 23 Abtastwerten wird der stationäre
Zustand Y = 1364 erreicht

Charakteristisch für das Filter, dessen Filterkoeffizienten mit der Matlab-Funktion
fir1 berechnet wurden, ist die Beobachtung, dass die Sprungantwort vor Erreichen
des stationären Endwertes 1364 zu einem Überschwinger führt (1476 bei t = 2255ns),
der ohne geeignete Skalierung der mit Matlab berechneten Koeffizienten leicht zu
Überläufen führen kann. Details des Matlab-Verhaltens und der Koeffizientenberech­
nung für dieses Filter finden sich in [2].

Die Implementierung dieses FIR-Filters 22er Ordnung erfordert in einem Artix-7-
FPGA die folgenden Hardwareressourcen, die sich weitgehend auf die verwendeten
Komponenten SRL16_BSP und DSP48E1_BSP zurückführen lassen:
– 58 LUTs, davon werden 25 als Schieberegister verwendet
– 24 Flipflops
– 1 DSP48E1-Slice
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Die statische Timing-Analyse ergibt eine maximale Taktfrequenz von mehr als
200MHz. Mit einer Latenz von (N/2 + 1) + 4 Takten erhält man für das Filter 22er
Ordnung eine maximale Abtastfrequenz von etwa 12.5MHz.
Im Vergleich zu anderen Implementierungen dieses Filters stellt das in Listing 17.11
vorgestellte FIR-Filtermodell einen guten Kompromiss zwischen der maximal erreich­
baren Abtastfrequenz und dem FPGA-Ressourcenaufwand dar [2].

Tipp: Eine größere Flexibilität der FIR-Filter-entity aus Listing 17.11 erhält man,
wenn die Filterordnung N sowie die Filterkoeffizienten H als generic-Parameterüber­
geben werden können.

DieÜbergabe der Filterkoeffizienten als Parameter erfordert inVHDL jedoch einen
zusätzlichen Aufwand, da hierfür ein Datentyp H_TYPE als „unconstrained array“,
also mit flexibler Anzahl von Filterkoeffizienten in einem package deklariert werden
muss, welches der Filter-entity hinzugefügt werden muss. Das Listing 17.12 zeigt die
erforderlichen Änderungen, die bei der entity-Deklaration gemacht werden müssen.
Die in der architecture gemachten Deklarationen des Datentyps H_TYPE sowie der
Konstanten N und H müssen dann natürlich gelöscht werden.

Listing 17.12: Erforderliche Änderungen der FIR-Filter-entity, wenn die Ordnung N und die Filterko­
effizienten H als generic-Parameter übergeben werden sollen

-- Package Deklaration: unconstrained Array-Datentyp H_TYPE

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all;

package my_pack is

type H_TYPE is array(natural range <>) of

integer range -32768 to 32767;

end package my_pack;

-------------------------------------------------------------------------

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all;

use work.my_pack.all;

entity MY_FIR is

generic(N : integer := 22; -- Filterordnung N gerade

H : H_TYPE :=(3, 2, -5, -11, 6, 34, 14, -69, -86, 100, 411, 567)-- sQ11

port(CLK, NEW_SAMPLE: in bit;

X: in signed(15 downto 0);

Y: out signed(15 downto 0);

READY: out bit

);

end MY_FIR; ◼
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17.6.2 AXI4-Streaming-Schnittstellen in Vivado

In diesem Abschnitt lernen Sie, wie dem VHDL-Modell des FIR-Filters in Vivado eine
AXI4-Stream- Schnittstelle hinzugefügt werden kann. Diese besteht aus einem Slave-
Interface für die Eingangsdaten X und einem Master-Interface für die Ausgangsda­
ten Y. Das Bild 17.25 zeigt das Architekturkonzept für den zu entwerfenden IP-Block
my_FIR_ip_V1_0:
– In einem AXI4-Stream-Slave-Modul S00_AXIS wird der Datenstrom S_AXIS_

TDATA[15:0] immer dann in das Eingangssignal X kopiert, wenn das von außen
kommende Signal S_AXIS_TVALID den Empfang neuer Daten anzeigt. In diesem
Fall muss das Filtereingangssignal NEW_SAMPLE gesetzt werden.

– Ein AXI4-Stream-Master-Modul M00_AXIS übernimmt die Ausgangssignale Y
und READY des als Komponente verwendeten MY_FIR-Filters in die IP-Ausgangs­
signale M_AXIS_TDATA[15:0] bzw. M_AXIS_TVALID.

my _FIR _ip_V1 _0

CLK
U1

CLK

X

NEW _SAMPLE

 
Y

READY

S00_axis_tdata TDATA [15 :0]

TVALID

M00_AXIS

CLK

TDATA [15 :0]

TVALID

S00_AXIS MY _FIR

CLK

S00_axis_tvalid S00_axis_tvalid

S00_axis_tdata

Bild 17.25: Architektur des FIR-Filters ,my_FIR-ip_v1_0mit AXI4-Streaming Schnittstelle

Für den Entwurf von IP-Blöcken verwendet Vivado den sogenannten IP-Packager. Da­
mit werden in Vivado spezielle IP-Entwurfsprojekte angelegt, welche nach dem Ent­
wurf automatisch gelöscht werden. Die IP-Blöcke befinden sich danach an einem ge­
sonderten Aufbewahrungsort (engl. repository), der den Ordnernamen ..\ip_repo

trägt. Diese IPs können nun in Vivado-Projekten ebenso wie andere, z. B. von der Fa.
Xilinx zur Verfügung gestellten IP-Blöcke für neue Projekte genutzt werden. Den IP-
Blöcken ist ein Blocksymbol zugeordnet und es besteht bei vielen dieser IPs die Mög­
lichkeit der Parametrisierung (engl. customization).

Im Unterschied zur bisher verwendeten Vorgehensweise, bei der ausschließlich
VHDL-Codes verwendet wurden, wird beim IP-basierten Entwurf die Entwurfsmetho­
de des „Block-Designs“ verwendet (Dateierweiterung *.bd). Dabei werden IP-Blöcke
auf einer grafischen Oberfläche platziert und nachfolgend untereinander verbunden,
wobei die Erstellung dieser Netzliste auch teilautomatisiert ablaufen kann. Für Simu­
lationszwecke erzeugt Vivado dann zu der grafischen Schaltplandarstellung ein neu­
es VHDL-Modell, in dem die verwendeten IPs als Komponenten instanziiert werden
(engl. VHDL-wrapper) . Die in Vivado erforderlichen Schritte zum Entwurf und der
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Simulation des FIR_IPs sollen nachfolgend exemplarisch für das zuvor entworfene
FIR-Filter aufgezeigt werden.

Starten Sie Vivado vom Desktop und wählen Sie auf der Willkommensseite unter
Quick Start den Eintrag Create Project. Das New Project-Fenster können Sie durch
Next sofort verlassen. Geben Sie nun als Projektnamen FIR-Filter_IP ein und erzeu­
gen Sie im Ordner ../Vivado_Arty/2019.1 ein neues Projekt. In diesem Projekt soll
sich später das Block-Design-Projekt befinden. Wählen Sie im folgenden Fenster als
Projekt-TypRTLProject und klicken SieNext. Die beiden nachfolgenden Fenster kön­
nen Sie überspringen, da zunächst kein Quellcode und keine Constraints angegeben
werden sollen. AlsDefault Part ist im nachfolgenden Fenster bei Verwendung des Ar­
tix-Boards wie gewohnt der FPGA xc7a35ticsg324-1L anzugeben. Klicken Sie abschlie­
ßend auf Finish.

Wählen Sie nun im Vivado-Hauptmenü dieses Projektes Tools → Create and Pa­
ckage New IP. Wählen Sie im Create and Package New IP-FensterNext und selek­
tieren Sie im nachfolgenden Fenster Create a new AXI4 Peripheral (vgl. Bild 17.26).

Bild 17.26: Entwurfsauswahl eines IPs mit AXI4-Schnittstelle
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Im nachfolgenden Fenster müssen Sie einige Details für den IP-Block, wie z. B.
den IP-Namenmy_FIR_ip angeben. Die gewählten Einträge zeigt Bild 17.27.

Bild 17.27: Spezifikation des Namens und weiterer Details für den zu entwerfenden IP-Block

Nun sind die AXI4-Schnittstellen festzulegen. Wählen Sie im ADD Interfaces-Fenster
als Interface Type den Eintrag Stream und als InterfaceMode zunächst den Eintrag
Slave. Die Datenbusbreite kann in diesem Fenster nicht auf den gewünschten Wert 16
geändert werden, sondern muss zunächst 32 bleiben.
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Dadurch wird zunächst ein S00_AXIS-Slave-Modul hinzugefügt. Wählen Sie nun
das+-Symbol immittlerenTeilfenster vonBild 17.28und fügenSie eineweitere Schnitt­
stelle hinzu. DieseAXI4-Stream-Schnittstelle soll als InterfaceMode vomTypMaster
sein, sie trägt den Namen M00_AXIS. In dem danach erscheinen Create Peripheral-
Fenster in Bild 17.29 ist abschließend unbedingt der Eintrag Edit IP auszuwählen.

Bild 17.28: Hinzufügen der AXI4-Stream Slave- und Master-Schnittstellen S00_AXIS bzw. M00_AXIS

Bild 17.29: Auswahl von Edit IP im Create
Peripheral-Fenster
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Durch diesen Schritt wird ein neues, temporäres IP-Packager-Projekt in Vivado
geöffnet, in dem das Package IP-Fenster geöffnet ist, und in dem zunächst die in
Bild 17.30 dargestellten Informationen sinngemäß zu ergänzen sind, mit denen der
IP-Block im IP-Repository abgelegt wird.

Bild 17.30: Informationen zur Identifizierung des IP-Blocks in der IP-Repository

Nun müssen Sie dem IP-Projekt die zu verwendenden drei VHDL-Codes hinzufü­
gen. Das Bild 17.31 zeigt, die aus dem Unterordner ..\VHDL_Codes hinzuzufügenden
Dateien (vgl. die empfohlene Projektstruktur in Bild 5.2). Dafür sollte im IP-Projekt­
ordner eine Kopie der Quellcodes angelegt werden, aber es sollte das automatische
Scannen der Projekthierarchie abgeschaltet sein (s. die entsprechenden Häkchen in
Bild 17.31). Als Design-Sourcesmuss die Top-Level-entitymy_FIR_ip_v1_0 die folgen­
den Komponenten verwenden (vgl. Bild 17.25):
– eine AXI4-Stream-Slave-Schnittstelle my_FIR_ip_v1_0_S00_AXIS,
– eine MY_FIR-FIR-Filter-Instanz, die wiederum eine DSP48E1_BSP sowie eine

SRL16_BSP-Komponente verwendet, sowie
– eineAXI4-Stream-Master-Schnittstelle my_FIR_ip_v1_0_M00_AXIS.
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Bild 17.31: Hinzufügen der für den FIR-IP-Block benötigten drei VHDL-Codes

Diese sollten im Sources-Fenster des Project Managers bereits aufgelistet sein (ggf.
muss die Design-Hierarchie durch Klicken auf den > Pfeil aufgeklappt werden). Die
drei VHDL-Codesmüssen nun an einer Reihe von Stellen wie folgt modifiziert werden:

(1) Die Top-Level entity my_FIR_ip_v1_0.vhd erfordert Änderungen an den folgen­
den Stellen:
– DieBreite derAXI-Stream-Datenbussewird imBereichder generic-Deklarationen

der entity auf 16 geändert:

. . .

-- Bitbreiten geaendert J.R.

C_S00_AXIS_TDATA_WIDTH : integer := 16;

-- Parameters of Axi Master Bus Interface M00_AXIS

C_M00_AXIS_TDATA_WIDTH : integer := 16;

C_M00_AXIS_START_COUNT : integer := 16

. . .
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– Die Master- und Slave-Komponentendeklarationen erfordern zusätzliche User-
Port-Schnittstellensignale (vgl. Bild 17.25):

. . .

component my_FIR_ip_v1_0_S00_AXIS is

. . .

port (

-- user signals J.R.

X : out signed(15 downto 0);

NEW_SAMPLE: out bit;

-- end user signals J.R.

. . .

. . .

component my_FIR_ip_v1_0_M00_AXIS is

. . .

port (

-- user signals J.R.

Y : in signed(15 downto 0);

READY: in bit;

-- end user signals J.R.

. . .

– Eine Deklaration der MY_FIR-Komponente sowie die Deklaration einiger lokaler
Signale ist imDeklarationsteil der architecturekurz vor dem begin erforderlich:

. . .

-- user component and signal declarations J.R:

component MY_FIR is

port(CLK, NEW_SAMPLE: in bit;

X: in signed(15 downto 0);

Y: out signed(15 downto 0);

READY: out bit

);

end component MY_FIR;

signal X, Y: signed(15 downto 0);

signal CLK, NEW_SAMPLE, READY: bit;

-- end user component and signal declarations J.R.

. . .
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– Den Komponentendeklarationen entsprechendmüssen in den Slave- undMaster-
Komponenten die port map-Anweisungen angepasst werden:

. . .

my_FIR_ip_v1_0_S00_AXIS_inst : my_FIR_ip_v1_0_S00_AXIS

generic map (

C_S_AXIS_TDATA_WIDTH => C_S00_AXIS_TDATA_WIDTH

)

port map (

-- user signals J.R.

X => X,

NEW_SAMPLE => NEW_SAMPLE,

-- end user signals J.R.

. . .

bzw.

. . .

my_FIR_ip_v1_0_M00_AXIS_inst : my_FIR_ip_v1_0_M00_AXIS

generic map (

C_M_AXIS_TDATA_WIDTH => C_M00_AXIS_TDATA_WIDTH,

C_M_START_COUNT => C_M00_AXIS_START_COUNT

)

port map (

-- user signals J.R.

Y => Y,

READY => READY,

-- end user signals J.R. . . .

. . .

– Am Ende der architecture erfolgt im Bereich der User-Logic die Zuweisung und
Datentypkonversion des Taktsignals CLK sowie die Instanziierung der MY_FIR
Komponente:

. . .

-- Add user logic here J.R.

CLK <= to_bit(s00_axis_aclk);

U1: MY_FIR

port map(CLK=>CLK, NEW_SAMPLE=>NEW_SAMPLE, X=>X,

Y=>Y, READY=>READY);

-- User logic ends J.R. . . .

. . .
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(2) Die Datei my_FIR_ip_v1_0_S00_AXIS.vhdmuss wie folgt angepasst werden:
– In der entity-Deklaration die port map Anweisung:

. . .

port (

-- Users to add ports here J.R.

X: out signed(15 downto 0);

NEW_SAMPLE : out bit;

-- User ports ends J.R. . . .

. . .

– Am Ende der architecture durch das Setzen des S_AXIS_TREADY-Signals auf
eine konstante 1 mittels einer nebenläufigen Signalzuweisung. Dadurch wird
der Daten erzeugenden Komponente am Eingang des Filters (z. B. einem A/D-
Umsetzer) der Einfachheit halber signalisiert, dass Eingangsdaten zu jedem Zeit­
punkt übernommen können. Die Zuweisung an die beiden Handshake-Signale
S_AXIS_TVALID und S_AXIS_TDATA erfolgt in einem Prozess:

. . .

-- Add user logic here J.R.

S_AXIS_TREADY <= '1'; -- TREADY ist immer 1

process(S_AXIS_ACLK)

begin

if(S_AXIS_ARESETN = '0') then

X <= (others => '0');

NEW_SAMPLE <= '0';

elsif (rising_edge (S_AXIS_ACLK)) then

NEW_SAMPLE <= to_bit(S_AXIS_TVALID);

if S_AXIS_TVALID = '1' then

X <= signed(S_AXIS_TDATA);

end if;

end if;

end process;

-- User logic ends J.R.

. . .



460 | 17 Kommunikation zwischen digitalen Teilsystemen

(3) Die Datei my_FIR_ip_v1_0_M00_AXIS.vhd erfordert dementsprechend die folgen­
den Änderungen:
– In der entity-Deklaration die port map-Anweisung

. . .

port (

-- Users to add ports here J.R.

Y: in signed(15 downto 0);

READY : in bit;

-- User ports ends J.R. . . .

. . .

– und am Ende der architecture das Setzen der M_AXIS_TLAST- und M_AXIS_
STRB-Signale in nebenläufigen Signalzuweisungen sowie die Zuweisung der
M_AXIS_TVALID- und M_AXIS_TDATA-Signale in einem Prozess:

. . .

-- Add user logic here J.R.

M_AXIS_TLAST <= '1'; -- immer das letzte Sample

M_AXIS_TSTRB <= (others=> '1');

process(M_AXIS_ACLK)

begin

if(M_AXIS_ARESETN = '0') then

M_AXIS_TVALID <= '0';

M_AXIS_TDATA <= (others=> '0');

elsif (rising_edge (M_AXIS_ACLK)) then

M_AXIS_TVALID <= to_stdulogic(READY);

M_AXIS_TDATA <= std_logic_vector(Y);

end if;

end if;

end process;

-- User logic ends J.R.

Nach diesen Änderungen muss im Sources-Fenster die Gruppe der Design Sources
ausgewählt werden und im Kontextmenü (rechte Maustaste) die Auswahl Hierarchy
Update getroffen werden. Damit sollte sich im Sources-Fenster das Bild 17.32 ergeben
und das Bild 17.33 zeigt das Elaborationsergebnis, welches Vivado für diesen IP-Block
erstellt. Dieses zeigt die oben gemachten Änderungen der Anschlüsse im VHDL-Code
als grafische Darstellung (vgl. dazu auch Bild 17.25).

Nun können die Synthese und Implementierung des IP-Blocks wie gewohnt erfol­
gen. Nach Analyse der Synthese- und Implementierungsreports bzw. nach erfolgrei­
cher Implementierung muss im Package IP-my_FIR_ip-Fenster der letzte Schritt Re­
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Bild 17.32: VHDL-Dateihierarchie im IP-Editor-Projekt

Bild 17.33: Elaborationsergebnis für das IP-Editor-Projekt

viewandPackage angeklickt werden. Dieser Schrittmuss durchKlicken auf Package
IP bzw. Re-Package IP bestätigt werden. Bei diesem Schritt wird ein IP-Blocksym­
bol erzeugt, welches nachfolgend in anderen Vivado-Projekten genutzt werden kann.
Nach erfolgreicher Beendigung des Packaging können Sie die Frage, ob das IP-Projekt
geschlossen werden soll, mit Yes beantworten. Dadurch wird das Vivado-IP-Projekt
vollständig gelöscht, bleibt aber in gepackter Form im ip_repo-Ordner erhalten.

Sollten nachfolgend Änderungen am IP erforderlich sein, so müssen Sie in einem
Vivado-Projekt das IP-Blocksymbol in einem Block-Design platzieren und im Kontext­
menü (rechter Mausklick auf das IP-Symbol) die Auswahl Edit in IP Packager treffen.
Für den Fall, dass ein Vivado-Entwurfsprojekt eine veraltete IP-Version verwendet, so
erscheint in diesem Entwurfsprojekt im Block Design-Fenster die Meldung IP Cata­
log is out-of-date. In diesem Fall müssen Sie auf die Meldung Refresh IP Catalog
klicken. Die IP-Repository wird aktualisiert und im Vivado-Design wird unten das IP
Status-Fenster aktiviert, in dem angezeigt wird, dass ein IP aktualisiert wurde. Hier
müssen Sie Upgrade Selectedwählen.
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17.6.3 Verifikation des FIR-IPs

Zur Verifikation des FIR-IPs durch eine funktionale Simulation wird nun im Vivado-
Projekt FIR-Filter_IP das Block-Design FIR_IP_test.bd entworfen. In diesem soll
durch zwei AXI4_VIP-Komponenten (engl. Verification Interface Protocol, VIP) sicher­
gestellt werden, dass das Timing der Eingangs- und Ausgangssignale des IP-Blocks
konformmit dem AXI4-Standard ist.

Sofern bereits geschlossen, müssen Sie nun das zuerst geöffnete Vivado-Ent­
wurfsprojekt FIR-Filter_IPerneut öffnen. Wählen Sie aus der Gruppe IP-Integrator
des Flow Navigator-Fensters die Möglichkeit Create Block Design. Im Diagram-
Fenster öffnet sich ein leerer Blockschaltplan. Auf diesen können Sie nun IP-Symbole
platzieren. Dazu müssen Sie in der Menüleiste zu diesem Fenster auf das +-Symbol
klicken und aus einer der Rubriken einen IP-Block auswählen. Sie können aber auch
im Search-Feld nachmy_FIR suchen, womit der gerade erzeugteMein_FIR_IP-Block
angezeigt wird. Durch Doppelklick auf diesen Block wird eine Instanz dieses IPs auf
dem Schaltplan platziert.

Erzeugen Sie nun auf ähnliche Weise zwei Instanzen des AXI4-Stream Verifica­
tion IP und positionieren Sie diese links und rechts vom FIR_IP-Block. Selektieren Sie
zunächst das linke Symbol, sodass es vollständig orangefarbig unterlegt erscheint.
Durch Doppelklicken müssen Sie dieses nun in den Feldern ENABLE TREADY und
TDATA WIDTH (BITS), wie in Bild 17.34 dargestellt, konfigurieren. Vor der Änderung
müssen Sie jeweils auf das Auto-Symbol links von dem zu ändernden Parameter kli­
cken.

Bild 17.34: Konfiguration des AXI4-Stream Verification IP am Slave Eingang des FIR-IPs
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Diese Konfigurationsänderungen bewirken Folgendes:
– Durch den Parameter PASS THROUGH wird ein Verifikations-Block mit AXI4-

Stream-Ein- und Ausgang erzeugt.
– Die Auswahl von ENABLE TREADY =No bewirkt, dass der Verifikationsblock kei­

nen TREADY-Eingang besitzt, der nachfolgende Block also immer bereit ist, Daten
zu empfangen.

– Durch Auswahl von TDATA WIDTH (BYTES) = 2, wird für den AXI4-Stream-
Datenbus eine Breite von 16 Bit eingestellt.

Stellen Sie diese Parameter nun auch für den rechts vom FIR_IP platzierten Verifika­
tionsblock ein.

Halten Sie nun die Maus über den S00_AXIS-Port des FIR_IPs bis dort ein Stift­
symbol erscheint. Ziehen Sie dann mit gedrückter linker Maustaste eine Verbindung
zumM_AXIS-Port des linken Verification IPs. Verfahren Sie entsprechendmit der Ver­
bindung zwischen demM00_AXIS Port des FIR-IPs und dem S_AXIS-Port des rechten
Verification IPs. Nun erscheint oben im Fenster der Hinweis, dass eine Assistenz zur
automatischen Verbindung der IP-Blöcke genutzt werden kann (vgl. Bild 17.35). Dieses
Angebot soll hier jedoch ignoriert werden.

Nachfolgend müssen dem System noch Eingangs- und Ausgangsports hinzuge­
fügtwerden.Wählen Sie dazu an einer leeren Stelle imBlockdiagrammmit der rechten
Maustaste das Kontextmenü für das Diagram-Fenster aus und selektieren Sie Create
Port. Geben Sie dem Port den Namen CLK und klicken Sie OK. Es erscheint ein 1-Bit-
Eingangsport. Erzeugen Sie auf ähnliche Weise weitere 1-Bit-Eingangsports reset_n,
und TVALID. Erzeugen Sie auch einen 16-Bit-Eingangsvektor X, indem Sie im Create
Port-Fenster ein Häkchen bei Create vectormachen und als Grenzen eines 16-Bit-Si­
gnals 15 bzw. 0 angeben.

Verfahren Sie nun genauso mit den Ausgangsports, bei denen Sie im Create
Port-FensterDirection Output wählenmüssen. Die Portnamen sind TVALID_M bzw.
Y[15:0] (vgl. Bild 17.35).

Bild 17.35: Platzierung der drei IP-Blöcke sowie der Eingangs- und Ausgangsports
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Der M-AXIS-Port des linken Verifikationsblocks sowie der S_AXIS-Port des rech­
ten Blocks wurdenmit den zugehörigen S00_AXIS- bzw. M00_AXIS-Ports des FIR_IPs
bereits angeschlossen. Um nun die beiden fehlenden Ports der AXI4-Stream-VIPs an­
zuschließen, ist es erforderlich, dass deren einzelne Bussignale dargestellt werden.
Um diese im Blocksymbol anzuzeigen, müssen Sie jeweils auf das+-Symbol der AXIS-
Ports klicken.

Nachfolgend ist mithilfe des Stiftzeigers, der erscheint, wenn Sie die Maus auf die
IP-Anschlüsse führen, die Verdrahtung so zu erstellen, wie in Bild 17.36 dargestellt.
Die eigentliche Verdrahtung erfolgt dann mit gedrückter linker Maustaste vom Quell-
zum Zielknoten.

Bild 17.36: Verdrahtetes Block-Design zur Verifikation des Filter_IPs

DurchAuswahl vonRegenerateLayout im Kontextmenü desDiagram-Fensters müs­
sen Sie die grafische Darstellung ggf. optimieren, bevor Sie durch Auswahl von Vali­
date Design im gleichen Kontextmenü eine abschließende Überprüfung der Verdrah­
tung vornehmen.Wenn diese Validierung erfolgreich ist,müssen Sie inVivado zurück
ins Sources-Fenster wechseln und darin die Block-Design-Datei FIR_IP_test.bd se­
lektieren. Im zugehörigen Kontextmenü ist nun Create HDL-Wrapper zu selektieren,
wodurch eine VHDL-Datei für das Block-Design erzeugt wird, die für die nachfolgende
funktionale Simulation benötigt wird. Auf entsprechende Nachfrage sollten Sie sich
dafür entscheiden, diese Datei von Vivado automatisch erstellen zu lassen.

Listing 17.13: TCL-Datei zur Simulation der Sprungantwort des FIR-Filter-IP-Blocks

# Vivado Simulation der Impulsantwort eines FIR-Filters der Ordnung N=22

# Nach der Simulation ist im Wave-Fenster manuell einzustellen:

# - radix-> signed decimal

# - Y am Analog Ausgang-> Waveform Style->Analog Step->Hold

add_wave_divider VHDL_Wrapper_signale

add_wave clk

add_wave reset_n
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add_wave_divider Filter_IP_Signale

add_wave {/FIR_IP_test_wrapper/FIR_IP_test_i/my_FIR_ip_1/s00_axis_tvalid}

add_wave {/FIR_IP_test_wrapper/FIR_IP_test_i/my_FIR_ip_1/s00_axis_tdata}

add_wave {/FIR_IP_test_wrapper/FIR_IP_test_i/my_FIR_ip_1/U0/NEW_SAMPLE}

add_wave {/FIR_IP_test_wrapper/FIR_IP_test_i/my_FIR_ip_1/U0/X}

add_wave {/FIR_IP_test_wrapper/FIR_IP_test_i/my_FIR_ip_1/U0/Y}

add_wave {/FIR_IP_test_wrapper/FIR_IP_test_i/my_FIR_ip_1/U0/READY}

add_wave {/FIR_IP_test_wrapper/FIR_IP_test_i/my_FIR_ip_1/m00_axis_tvalid}

add_wave {/FIR_IP_test_wrapper/FIR_IP_test_i/my_FIR_ip_1/m00_axis_tdata}

add_wave_divider Analog_Ausgang

add_wave Y

# Stimuli -------------------------------------------------------------

restart

# 100 MHz Takt startet bei t =0

add_force clk {0 0ns} {1 5ns} -repeat_every 10ns

# VIP-Checker erfordert, dass der async Reset mind.16 Takte L-aktiv ist

add_force reset_n {0 0ns} {1 200ns}

run 200ns

# tvalid und X dürfen erst nach dem Reset gesetzt werden!

add_force tvalid {0 0}

add_force x -radix hex {7fff 0}

# gehe zu einer steigenden Flanke

run 5ns

# minimale Abtastperiode: (N/2+1 ) + 4 Taktperioden

add_force tvalid {0 0} {1 10ns} {0 20ns} -repeat_every 160ns

#Simulationszeit:

run 4200ns

Nunkannwiegewohnt eine funktionale SimulationdesFIR_IPsdurchgeführtwerden,
indem Sie im FlowNavigator-Fenster Run Simulation selektieren und anschließend
Run Behavioural Simulation auswählen. Sie können die in Listing 17.13 dargestell­
te TCL-Kommandodatei my_fir_IP_simulation.tcl für die Simulation der Sprung­
antwort verwenden (Vivado-Menüleiste: Tools → Run Tcl Script). Dieses Skript er­
zeugt die Eingangssignale gemäß den Vorgaben des AXI4-Streaming-Protokolls, wel­
ches durch die beiden AXI4-Verifikationsblöcke überwacht wird. Hier soll auf die fol­
genden Punkte hingewiesen werden:
– Die in der Simulation gewählte Taktperiode beträgt 10ns (100MHz)
– NachdemEinschaltenmussdasLow-aktive reset_n-Signal fürmindestens 16 Takt­

perioden den Wert 0 haben. In der Simulation verlässt der IP den Resetzustand
nach 200 ns.
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– Den tvalid- und tdata-Eingangssignalen darf ein Wert erst zugewiesen werden,
nachdem die VIP-Blöcke den Resetzustand bei t = 200ns verlassen haben.

– Das tvalid-Signal wird taktsynchron bei steigender Taktflanke für die Dauer ei­
ner Taktperiode gesetzt. Die hier gewählte Periodendauer beträgt N/2 + 5 Tak­
te (160 ns). Eine kürzere Periodendauer führt wegen des weggelassenen TREADY-
Ausgangs beim FIR-IP zu einem Fehlverhalten des FIR-Filters.

Bei einer fehlerhaften IP-Ansteuerung generieren die VIP-Blöcke Fehlermeldungen,
die während der Simulation in der Vivado-Simulationskonsole angezeigt werden.

In der Simulation ist das gleiche Verhalten zu beobachten wie in Bild 17.24. Der in
Bild 17.37 gezeigte Zeitausschnitt demonstriert exemplarischdieÜbernahmeder tdata-
und tvalid-Eingangssignale in den FIR-Block bei t = 2465ns sowie einen Takt später
die Übergabe der FIR-IP-Ausgangssignale an die tdata- und tvalid-Signale des FIR-IP-
Masters.

Bild 17.37: Der Zeitausschnitt der funktionalen Simulation des FIR-IP-Blocks zeigt die Übernahme
der tvalid- und tdata-Signale bei t = 2465ns

Das Bild 17.38 zeigt abschließend die Möglichkeiten, die ein IP-zentrierter FPGA-Ent­
wurf bietet. Dargestellt ist das Block-Design eines Prozessorsystems mit einemMicro­
Blaze Soft Core IP [74], der für Xilinx-FPGAs kostenlos zur Verfügung gestellt wird.
Hintergrund für dieses Entwurfskonzept war der Wunsch, die FIR-Filter-Berechnung
in digitale Hardware auszulagern, um den MicroBlaze-Prozessor für andere Zwecke
verwenden zu können.
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Als Prozessorschnittstelle wird eine AXI-Stream-FIFO Komponente (vgl. Kapi­
tel 18.5) verwendet, die auf der Prozessorseite eine AXI4-Lite-Schnittstelle besitzt und
beim Senden und Empfangen jeweils bis zu 512 Abtastwerte zwischenspeichern kann.

Bild 17.38: Block-Design eines MicroBlaze-FPGA-Prozessorsystems mit FIR-IP und AXI4-Stream-FIFO

Die Darstellung in Bild 17.38 macht deutlich, dass sich in modernen Entwicklungs­
umgebungen mit grafischer Oberfläche wie Vivado IP-Komponenten sehr einfach zu
einem hochkomplexen digitalen System verbinden lassen. Dabei müssen noch nicht
einmal die einzelnen Signale eines AXI4-Interfaces verbunden werden, sondern es
reicht eine Verbindung von einemMaster-Interface-Typ zu einem gleichartigen Slave-
Interface-Typ. Ein komplexes digitales System kann auf diese Weise mit nur wenigen
Klicks aus bereits existierenden Komponenten aufgebaut werden. In dem hier ver­
wendeten, relativ kleinen Artix-7-FPGA xc7a35ticsg324 benötigt das System weniger
als 20% der Hardwareressourcen.
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17.7 Vertiefende Aufgaben

Aufgabe 17.1: Beantworten Sie die folgenden Verständnisfragen:
a) Beschreiben Sie das Funktionsprinzip einer Impulsverkürzungs- und einer Im­

pulsverlängerungsschaltung.
b) Beschreiben Sie das Funktionsprinzip der aus zwei in Reihe geschalteten D-Flip­

flops bestehenden Synchronisationsschaltung. Welche Eigenschaften muss ein
asynchroner Signalimpuls haben, wenn er durch diese Schaltung synchronisiert
werden soll?

c) Beschreiben Sie denUnterschied zwischen synchronemund asynchronemDaten­
austausch.

d) Beschreiben Sie das Konzept des 4-Phasen-Handshakes. ◼
Aufgabe 17.2: Die asynchronen Eingangssignale eines Zustandsautomaten, der mit
einer Frequenz von 100MHz betriebenwird, sollen durch eine vereinfachte Schaltung
mit nur einem D-Flipflop synchronisiert werden. Die Rate der asynchronen Daten be­
trägt 1MHz. Für die zu verwendenden Flipflops werden die folgenden Parameter an­
gegeben: τ = 0.17ns, T0 = 9.6 ⋅ 10−18 s und als Setup-Zeit tS = 4ns. Berechnen Sie
die für das Übergangsschaltnetz des Automaten zur Verfügung stehende Signalverzö­
gerungszeit tÜSN für den Fall, dass die mittlere Zeit zwischen zwei Synchronisations­
fehlern 104 Jahre betragen soll. ◼
Aufgabe 17.3: Es soll eine Eingangsschaltung für eine asynchrone Ethernet-Daten­
übertragung entworfen werden. Die Schaltung soll für eine maximale Datenrate von
100 Mbit/s ausgelegt werden und bei einer Taktfrequenz von 400MHz betrieben wer­
den. Als Synchronisationsschaltung sind 2D-Flipflops inReihe vorgesehen, die die fol­
genden Parameter aufweisen: Setup-Zeit tS = 0.1 ns und T0 = 1 ⋅ 10−18 s. Berechnen
Sie die maximale charakteristische Zeit τ, die eine Herstellungstechnologie besitzen
muss, um eine Mindestzeit von 106 Jahren zwischen zwei Synchronisationsfehlern zu
garantieren. ◼
Aufgabe 17.4: Entwerfen Sie ein VHDL-Modell zu der Schaltung in Bild 17.6. Simulie­
ren Sie das Verhalten und überprüfen Sie die in Bild 17.7 dargestellten Ergebnisse. ◼
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18.1 Lernziele

Nach Durcharbeiten dieses Kapitels sollen Sie:
– Halbleiterspeichertypen im Hinblick auf ihre wesentlichen Eigenschaften klassi­

fizieren können,
– den unterschiedlichen Aufbau von RAM- und ROM-Speicherzellen kennen,
– die verschiedenen Arten von asynchronen und synchronen RAM- und ROM-Spei­

chern auf geeignete Weise ansteuern können,
– in der Lage sein, FPGA basierten RAM- und ROM-Speicher durch geeigneten

VHDL-Code synthetisieren können,
– und die unterschiedlichen Speichererweiterungskonzepte verstanden haben.

18.2 Übersicht

Digitale Halbleiterspeicher dienen, ähnlich wie Flipflops, der Speicherung von Infor­
mationen. In den einzelnen Speicherzellen wird jeweils ein einzelnes Bit gespeichert.
Durch geeignete Gruppierung und eine sehr hochentwickelte Fertigungstechnologie
lassen sichmit Halbleiterspeichern jedoch sehr viel höhere Speicherdichtenerreichen
als mit Flipflops. Die Zugriffszeiten liegen bei Halbleiterspeichern in der Größenord­
nung einiger 10ns, bei modernen DDR-RAM-Technologien auch weit darunter. Den­
noch sind sie damit größer als die von Flipflops. ImVergleich zu anderen Massenspei­
chern wie Festplatten, DVDs etc. sind die Zugriffszeiten jedoch weitaus geringer.

Halbleiterspeicherwerdenbenötigt,wenneine großeMenge vonDatenabgespeichertwerdensoll,
auf die sehr schnell zugegriffen werden soll.

18.2.1 Klassifizierung

Eine weit verbreitete Klassifizierung von Halbleiterspeichern ist die Art des Zugriffs
auf die gespeicherten Daten:
– Bei Speichern mit wahlfreiem Zugriff lässt sich jede Speicherzelle individuell

adressieren. Die räumliche Anordnung der einzelnen Zellen erfolgt in einer Ma­
trix (Matrixspeicher).

https://doi.org/10.1515/9783110706970-018
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– Bei einem Speicher mit seriellem Zugriff ist keine individuelle Adressierung mög­
lich. Vielmehr erfolgt das Ein- undAuslesen seriell. TypischeVertreter dieser Klas­
se sind:
– Der „First In First Out“-FIFO-Speicher (vgl. Kapitel 18.5): Die jeweils zuerst

eingelesene Daten werden, ähnlich wie bei einem Schieberegister, auch zu­
erst wieder ausgelesen. FIFO-Speicher werden insbesondere dort benötigt,
wo unterschiedliche Hardwarefunktionsblöcke mit unterschiedlichen Takt­
frequenzen kommunizieren.

– Der „Last In First Out“-LIFO-Speicher: Die jeweils zuletzt eingelesenen Daten
werden als nächstes wieder ausgelesen. Eine typische Anwendung von LIFO-
Speicher ist der Stack eines Mikroprozessorsystems.

– Inhaltsadressierbare Speicher (Assoziativspeicher): Die Adressierung der Daten
erfolgt durch spezielle Suchbegriffe. Typische Anwendungen von Assoziativspei­
chern finden sich in Netzwerkroutern sowie als Cache in Mikroprozessorsys­
temen.

In der Praxis werden zur Realisierung von LIFOs, FIFOs und Assoziativspeichern
meist ebenfalls Matrixspeicher eingesetzt, die jedoch auf spezielle Weise angesteuert
werden.

Eine andere, weit verbreitete Kenngröße von Halbleiterspeichern ist deren Daten­
verfügbarkeit (engl. retention time) . Bei flüchtigen (engl. volatile) Speichern werden
die Daten beim Abschalten des Speichers gelöscht. Hingegen behalten nichtflüchtige
(nonvolatile) Speicher ihren Inhalt auch nach dem Abschalten der Versorgungsspan­
nungbei und könnenmeist nur ausgelesenwerden. In der Vergangenheitwurde daher
wie folgt klassifiziert:
– RAM-Speicher (engl. Random Access Memory) lässt sich wahlfrei lesen und

schreiben, es handelt sich um einen volatilen Speicher.
– ROM-Speicher (engl. Read-Only Memory) lässt sich nur wahlfrei auslesen, der

Speicher ist nonvolatil.

Allerdings muss hier angemerkt werden, dass die Entwicklung der Speichertechno­
logie diese einfache Klassifizierung überholt hat: Zum einen besitzen einige flüchtige
Speicher ein internes ROM, in das die aktuellen Daten vor dem Abschalten des RAMs
automatisch hinüberkopiert werden (nonvolatile RAM = NVRAM). Zum anderen kön­
nen spezielle Ausführungsformen von ROM-Speichern heute durchaus im Systemum­
programmiert werden; nur die Programmierzeiten sind länger als bei RAMs. Bild 18.1
gibt eine Übersicht zu den wichtigsten RAM- und ROM-Speicherarten, die in diesem
Kapitel erläutert werden.
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Bild 18.1: Klassifizierung von Halbleiterspeichern mit wahlfreiem Zugriff

18.2.2 Speicherstrukturen

Die wesentliche Struktur aller Matrixspeicher ist in Bild 18.2a exemplarisch für einen
16×1-Speicher dargestellt. Dies bezeichnet einen 16-Bit-Speicher, dermit vier Adress­
leitungen angesteuert wird und am Datenausgang ein Bit bereitstellt. Die Wortbreite
ist also 1.

Wesentliches Element ist die zweidimensionale Speichermatrix, die aus 16 Spei­
cherzellen besteht. Deren innerer Aufbau ist technologieabhängig. Bei einem 16 × 8-
Speicher (Wortbreite = 8) kann man sich die Speichermatrix dreidimensional vor­
stellen, denn es werden acht 2D-Speichermatrizen gleichartig angesteuert und jede
2D-Matrix stellt eines der acht Ausgangsbits zur Verfügung.

Die Adressleitungen werden bei einer quadratischen Matrix je zur Hälfte einem
Spalten- sowie einem Zeilendecoder zugeführt. Dadurch wird für jede Adresse genau
eine Zelle in der Matrix aktiviert. Die horizontalen Leitungen werden als Adresslei­
tungen und die vertikalen Ansteuerleitungen als Bit- bzw. Datenleitungen bezeichnet.
Das bidirektionale Datensignal wird über einen Schreib- bzw. Leseverstärker geführt.
Durch eine Steuerlogik werden die folgenden Steuersignale ausgewertet:
– nCE (not Chip Enable): nCE = 0: Freigabe des Speicherbausteins zum Lesen oder

Schreiben.
– RnW (Read not Write): RnW = 1: lesender Speicherzugriff, RnW = 0: schreibender

Zugriff.
– nOE (not Output Enable): nOE = 0: Freigabe zum Schreiben auf den Datenbus

(Freigabe von Three-State-Treibern).
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Bild 18.2: Struktur eines 16-Bit-Halbleiterspeichers mit wahlfreiem Zugriff a) und eines seriellen
4-Bit-Speichers b)

Bei einigen Speicherstrukturen ist die Funktion der Schreib- bzw. Leseverstärker zu­
sammenmit dem Spaltendecoder integriert (vgl. Bild 18.3).

Bild 18.2b zeigt die vereinfachte Struktur eines seriellen Speichers als FIFO mit
Schieberegisterstruktur ohne weitere Steuersignale. Die fehlenden Adresseingänge
machen deutlich, dass in dieser Struktur nicht auf die einzelnen Speicherelemente
zurückgegriffen werden kann. Die Eingangsdaten werden immer in der ersten Spei­
cherzelle abgelegt und die Ausgangsdaten werden immer in der letzten Speicherzelle
zur Verfügung gestellt.

18.2.3 Kenngrößen

Speicherkapazität
Die Speicherkapazität eines n ×m-Halbleiterspeichers wird wie folgt angegeben:
– Wortbreite m: Die Breite des Datenbusses beträgt m Bit.
– Die Speicherkapazität n wird in Bit (Abkürzung b) bzw. Byte (Abkürzung B), ggf.

mit den folgenden Vorsätzen angegeben:
– k (Kilo): 210 = 1024
– M (Mega): 220 = 1048576
– G (Giga): 230 = 1.073742 ⋅ 109
– T (Tera): 240 = 1.099511627776 ⋅ 1012
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Elektrische Verlustleistung
Als Kenngröße insbesondere für portable Anwendungenmit hohen Low-Power-Anfor­
derungen (z. B. Mobiltelefone) ist die elektrische Verlustleistung des Speicherbau­
steins bzw. die elektrische Verlustleistung pro Speicherzelle maßgeblich entschei­
dend. Die statische Verlustleistung liegt je nach verwendeter Technologie zwischen
10−4 und 10−11 mW/Zelle [46].

Speicherzugriffszeit
Die Speicherzugriffszeit (engl. access time) beschreibt die Zeit, die zwischen der An­
steuerung/Adressierung des Speichers bis zum Ende des Datentransfers vergeht. Die­
se Zeit ist abhängig von der verwendeten Technologie und liegt je nach verwendeter
Technologie zwischen 2 ns bei SRAM-Speichern (vgl. Kapitel 18.4.1) und 10 bis 50 ns
bei nichtflüchtigen Speichern [46]. In Mikroprozessorsystemen ist anzustreben, dass
die Speicherzugriffszeit geringer als die Periodendauer des Prozessortaktes ist. An­
dernfalls sind für dasHolenneuer Instruktionenbzw. Daten imProzessorWartezyklen
(engl. wait states) erforderlich. Durch die in den letzten Jahren erheblichen technolo­
gischen Verbesserungen der Prozessoren mit enorm gestiegenen Taktraten lässt sich
diese Bedingung in modernen Prozessorsystemen allerdings immer seltener einhal­
ten.

Speicherzykluszeit
Die Speicherzykluszeit beschreibt den Zeitraum zwischen zwei aufeinanderfolgenden
Schreib- oder Lesezugriffen. Idealerweise ist diese Zeit gleich der Speicherzugriffszeit.
Bei DRAMs (vgl. Kapitel 18.4.2) kann diese Zeit jedoch deutlich länger sein.

Data Retention
Die typische Zeit des Datenerhalts in einer Speicherzelle liegt für nichtflüchtige Spei­
cher bei 10 Jahren und für flüchtige DRAM-Speicher bei 64ms [46].

Endurance
Die Lebensdauer (engl. endurance) gibt für nichtflüchtige Speicher an, wie viele Spei­
cher- bzw. Löschzyklen fehlerfrei ausgeführt werden können. Die typische Endurance
beträgt zwischen 100.000 und 1.000.000 Zyklen [46].

18.3 Nichtflüchtige Speicher

Nichtflüchtige Speicher werden überall dort benötigt, wo ein System mit unveränder­
lichen Daten- bzw. Programmstrukturen verwendet werden soll. In einigen Prozessor­
systemen befinden sich z. B. Betriebssysteme oder Firmware-Software ganz oder teil­
weise in einem nichtflüchtigen Speicher. In anderen Anwendungen werden die Fol­
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gezustands- und Ausgangssignale von Zustandsautomaten in einem nichtflüchtigen
Speicher realisiert, der mit den aktuellen Eingangssignalen und den Zustandssigna­
len adressiert wird.

Heute klassifiziert der Begriff ROM alle nichtflüchtigen Halbleiterspeicher. Tat­
sächlich gibt es jedoch eine Vielzahl technologisch unterschiedlicher ROM-Varianten
mit sehr unterschiedlichen Eigenschaften (vgl. Bild 18.1).

18.3.1 Maskenprogrammierbares ROM

Bei dieser Klasse vonROMs erfolgt die ProgrammierungbeimHersteller dadurch, dass
in einigen Bitzellen auf Maskenebene in der Produktion spezielle Verbindungen her­
gestellt werden bzw. diese nicht vorhanden sind. Auf dieseWeisewird eine 0 oder eine
1dauerhaft undunveränderlichgespeichert. DiehohenKostenderMaskenherstellung
beschränken diese Art von ROMs auf Massenprodukte.

Die Speichertechnologie kann sehr unterschiedlich sein: In der in Bild 18.3 dar­
gestellten CMOS-Technologie wird jede Spalte durch einen gemeinsamen PMOS-Tran­
sistor angesteuert, der immer eingeschaltet ist (Gate auf Masse). Die Ausgänge ei­

Bild 18.3: Aufbau eines maskenprogrammierbaren 16 × 1-Bit-ROM in CMOS-Technik
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nes Zeilendecoders aktivieren die NMOS-Transistoren einer ganzen Zeile. Wenn der
Drain-Anschluss des durch den Zeilendecoder selektierten NMOS-Transistors mit der
Spaltenleitung kontaktiert ist, so geht die Spaltenleitung auf L-Potenzial. Bei feh­
lender Verbindung bleibt die Spalte auf H-Potenzial. Der Spaltendecoder aktiviert in
den Spalten einen weiteren NMOS-Transistor, der die Funktion eines Schalters hat
(Pass-Transistor). Da über den Spaltendecoder immer genau ein Pass-Transistor aktiv
ist, können die Source-Anschlüsse der Pass-Transistoren verbunden werden und es
erscheint am Eingang des Three-State-Treibers (Schreibverstärker) der logische Wert
der Speicherzelle. Der Wert der selektierten Speicherzelle wird nur dann auf den Da­
tenbus DO gelegt, wenn der Speicher selektiert ist (nCS = 0) und zugleich die Ausgabe
freigegeben ist (nOE = 0).

Ein m × k-ROM hat n = ld2(m) Adresseingänge und k Datenausgänge. Eine qua-
dratische Matrixstruktur besitzt also 2n/2 Spalten und 2n/2 Zeilen. In einem 1k × 8-
ROM lassen sich insgesamt 1024 ⋅8 Bit speichern. Jeweils einem Byte ist eine gemein­
sameAdresse zugeordnet. DerBausteinbesitzt also ld2(1024) = 10AdresseingängeAi
und 8 Datenausgänge DOi.

18.3.2 PROM

Wenn Festwertspeicher in geringeren Stückzahlen gefertigt werden sollen, so bieten
sich als kostengünstigere Alternative anwenderprogrammierbare ROMs an.

Die Speicherzellen von PROMs (programmierbare ROMs) werdenmit speziellen Programmiergerä­
ten (sog. Prommer) durch Anlegen einer speziellen Programmierspannung konfiguriert.

Bild 18.4: PROM-Speicherzelle mit Fusable-Link

Bei der in Bild 18.4 dargestellten Speicherzelle sind die Drain-Anschlüsse der NMOS-
Transistoren in den Speicherzellen nicht durch eine Leiterbahn, sondern über eine
Schmelzsicherung (Fusable-Link) mit der Spaltenleitung (Datenleitung) verbunden
(vgl. Bild 18.3). Durch Programmierung der Zelle mit einer erhöhten Spannung wird
die Sicherung unterbrochen und die Zelle speichert den H-Pegel des zugehörigen
PMOS-Transistors in der Spalte. Der gespeicherte Logikwert ist nicht flüchtig, aller­
dings kann eine einmal durchtrennte Verbindung auch nicht mehr repariert werden.
Manchmal spricht man daher auch von einem OTP-ROM (engl. One-Time Program­
mable ROM).
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Neben der Fusable-Link-Technologie gibt es die Antifuse-Technologie, bei der
durch die Programmierung eine elektrische Verbindung hergestellt wird. Abhängig
von der gewählten Technologie besitzen PROM-Speicherzellen im unprogrammierten
Zustand entweder L- oder H-Pegel.

18.3.3 EPROM

Die Bedeutung von PROMs ist durch Einführung der EPROM-Technologie stark zu­
rückgegangen:

Bei einem EPROM (engl. Erasable PROM) lassen sich die Speicherzellen elektrisch programmieren
und durch Bestrahlung mit UV-Licht wieder löschen.

Bild 18.5 zeigt eine EPROM-Speicherzelle, in der spezielle NMOS-Transistoren mit
Floating-Gate (FAMOS-Transistor [1]) eingesetzt werden. Das Floating-Gate ist eine
leitende Schicht, die keine leitende Verbindung nach außen hat. Es lassen sich darin
jedoch durch eine erhöhte Programmierspannung Uds negative Ladungen speichern.
Dies geschieht durch den quantenmechanischen Tunneleffekt, der es Elektronen
ermöglicht, auf das Floating-Gate zu gelangen.

Bild 18.5: EPROM-Speicherzelle mit FAMOS-Transistor

– Ohne Ladung auf dem Floating-Gate arbeitet der FAMOS-Transistor wie ein nor­
maler NMOS-Transistor. Ein H-Pegel auf der Adressleitung schaltet den Transistor
ein und führt zu einemL-Pegel auf der Datenleitung. Die adressierte Speicherzelle
speichert also eine 0.

– Durch die negative Ladung auf dem Floating-Gate verschiebt sich die Schwell­
spannung des NMOS-Transistors zu höheren Spannungen (vgl. Bild 10.3a). Dies
führt dazu, dass ein H-Pegel auf der Adressleitung den Transistor nicht mehr ein­
schalten kannund somit dieDatenleitung immer einenH-Pegel hat. Die Speicher­
zelle speichert also eine 1.

Durch eine ca. 20-minütige Bestrahlung mit UV-Licht kann die negative Ladung auf
dem Floating-Gate wieder abfließen und die Programmierung wird rückgängig ge­
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macht. Um das UV-Licht auf das Silizium gelangen zu lassen, besitzen EPROMs ein
vergleichsweise teures Quarzglasfenster, welches UV-durchlässig ist. Die Ladungs­
speicherung von EPROMs wird vom Hersteller über mehr als 10 Jahre garantiert (data
retention)undderHersteller garantiertmeist einige hundert Programmier- undLösch­
zyklen (endurance).

18.3.4 EEPROM und Flash-EEPROM

EPROMswerdenheuteweitgehenddurchEEPROMs (engl. Electrically ErasablePROM)
abgelöst.

EEPROMs lassen sich durch Anlegen geeigneter Programmier- bzw. Löschspannungen Ugs elek­
trisch programmieren und elektrisch löschen.

Bei der Technologie mit Flotox-Transistor ist die Dicke des Oxids zwischen dem Float­
ing-Gate und dem Kanal dünner als bei der EPROM-Technologie. Dies erlaubt beim
Löschen den Ladungsabfluss durch Fowler-Nordheim-Tunneln. In Reihe zum Spei­
chertransistor ist in jeder EEPROM-Zelle ein normaler NMOS-Transistor geschaltet, der
zur Zellenauswahl dient. Da EEPROMs üblicherweise byteweise organisiert sind, kön­
nen diese Bytes auch individuell gelöscht werden. Die von den Herstellern angegebe­
ne Endurance liegt bei mehr als 100.000 Zyklen [46]. Ein spezielles Programmierge­
rät ist nicht erforderlich. Vielmehr ist es möglich, EEPROMs in der fertigen Schaltung
zu programmieren (engl. in system programmable, isp). Als Programmierschnittstelle
dient meist ein im Speicher vorhandener JTAG-Anschluss¹. Dieser kann durch einen
PC mit geeigneter Programmiersoftware angesteuert werden. Die Programmier- und
Löschspannungen werden meist auf dem Speicherchip selbst generiert (Prinzip der
Ladungspumpe) und als Lösch- und Programmierzeiten werden 2. . . 10 ms pro Byte
angegeben.

AlsWeiterentwicklung von EEPROMs lassen sich in Flash-EEPROMsGruppen von
Flotox-Transistoren über einen gemeinsamen Schalttransistor programmieren. Die
gesamte Speicherstruktur ist also in verschiedene Speicherbereiche aufgeteilt, die
als Seiten (engl. pages) bzw. Sektoren bezeichnet werden. Hardwaremäßig werden
NAND-Flash- und NOR-Flash-Architekturen unterschieden. Moderne Flash-Technolo­
gien erlauben pro Zelle nicht nur die Speicherung eines Bits (engl. Single Level Cell,

1 Die JTAG-Verbindung (engl. Joint Test ActionGroup)wurdeursprünglich zumTest vonPlatinen nach
dem „Boundary Scan“-Konzept [40] entworfen und wird seit mehreren Jahren auch zum Program­
mieren von EPROMs, PLDs und Mikrocontrollern eingesetzt. Dabei werden die zu testenden bzw. zu
programmierenden Komponenten auf dem Board hintereinandergeschaltet und es erfolgt eine seriel­
le Programmierung über die vier Signalleitungen TDI, TDO, TCLK und TMS nach dem IEEE-Standard
1149.1-1990.
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SLC), sondern durch variable Leitfähigkeit des Speichertransistors auch die Speiche­
rung von bis zu vier Zuständen pro Zelle (engl. Multi Level Cell, MLC) [1].

Flash-EEPROMs lassen sich entweder komplett oder aber seitenweise löschen. Der Löschvorgang
erfolgt sehr schnell („blitzartig“, engl. flash).

18.3.5 Instanziierung von ROM-Strukturen durch VHDL-Code

Moderne FPGA-Strukturen (vgl. Kapitel 13.1) besitzen ROM- und RAM-Hardwarefunk­
tionsblöcke. Entsprechend hat sich in den letzten Jahren ein Quasistandard für die
VHDL-Instanziierung derartiger Speicherstrukturen gebildet. Listing 18.1 zeigt einen
parametrisierbaren ROM-Speicher.

Listing 18.1: ROM-Instanziierung durch VHDL-Code

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all;

entity ROM_INSTANZIIERUNG is

generic(ADDR_RANGE: integer:=4;

DATA_WIDTH: integer:=8

);

port (ADDRESS : in unsigned(ADDR_RANGE-1 downto 0);

DATA : out std_logic_vector(DATA_WIDTH-1 downto 0)

);

end ROM_INSTANZIIERUNG;

architecture VERHALTEN of ROM_INSTANZIIERUNG is

type ROM_TYPE is array (0 to 2**ADDR_RANGE -1) of

std_logic_vector(DATA_WIDTH-1 downto 0);

signal MY_ROM : ROM_TYPE :=

(x"0F",x"0E",x"0D",x"0C",x"0B",x"0A",x"09",x"08",

x"07",x"06",x"05",x"04",x"03",x"02", others=> (x"00")

);

attribute ROM_STYLE: string; -- ROM-Attribut

attribute ROM_STYLE of MY_ROM: signal is "distributed";
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begin

. . .

P3: process(CLK)

begin

if CLK'event and CLK='1' then

if EN='1' then -- Falls freigegeben:

DATA <= MY_ROM(to_integer(ADDRESS)); -- lese ROM aus

end if;

end if;

end process P3;

. . .

end VERHALTEN;

Für die ROM-Instanziierung ist die folgende VHDL-Synthesesemantik vorgesehen:
– Für ROM-Signale wird ein Felddatentyp deklariert, also ein array von std_logic-

oder bit-Vektoren. Im Listing 18.1 ist die Breite der Adress- und Datenbusse über
die integer-Zahlen ADDR_RANGE und DATA_WIDTH parametrisiert.

– Der Inhalt des zu deklarierenden ROM-Signals muss konstant sein. Dies kann ent­
weder durch eine constant-Anweisung geschehen oder aber, wie in Listing 18.1
dargestellt, durch eine Signaldeklarationmit initialisierenderWertzuweisung. Al­
len Feldelementen muss einWert zugewiesen sein, wobei jedoch die Verwendung
des others-Konstrukts große Flexibilität hinsichtlich der tatsächlich benötigten
ROM-Inhalte bietet.

– Durch Verwendung des vordefinierten Signalattributs ROM_STYLE kann festge­
legt werden, ob bei der FPGA-Implementierung für das ROM LUT-Ressourcen ver­
wendet werden (distributed) oder aber spezielle Block-RAM-Strukturen (block).
Letztere sind nur für sehr große ROM-Blöcke effizienter als LUT-Strukturen.

– Der Zugriff auf das ROM erfolgt durch Angabe des array-Index, der als integer-
Zahl anzugeben ist. Für diesen Zweck wird die als unsigned angegebene Adres­
se mit der in der numeric_std-Bibliothek deklarierten Funktion to_integer() in
eine integer-Zahl konvertiert.

– Der nur lesend erlaubte Zugriff auf das ROM erfolgt hier in einem taktsynchronen
Prozess, allerdings ist auch ein kombinatorischer Lesezugriff möglich.

Vivado generiert aus dem Code in Listing 18.1 ein 16 × 8-Bit-ROM, welches auf FPGA-
Look-Up-Tabellen abgebildet wird (vgl. Kapitel 3.7.2. und Kapitel 13.1).
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18.4 Flüchtige Speicher

Jenachverwendeter Schaltungstechnologie lassen sichdieflüchtigenSpeicher in zwei
Hauptgruppen klassifizieren (vgl. Bild 18.1):
– Statisches RAM (SRAM): Die gespeicherte Information wird statisch solange ge­

speichert, wie die Versorgungsspannung anliegt.
– Dynamisches RAM (DRAM): Die gespeicherte Information muss während des

Betriebs periodisch wieder aufgefrischt werden, da sie durch das Auslesen oder
durch Leckströme verloren geht.

RAM-Speicher behalten ihre gespeicherten Informationen nur solange, wie die Versorgungsspan­
nung anliegt. Der Speicherzugriff erfolgt wahlfrei. Es wird zwischen statischer (SRAM) und dyna­
mischer (DRAM) Technologie unterschieden.

Innerhalb beider Klassen wird weiter unterschieden, ob der Speicher synchron oder
asynchron angesteuert wird.

18.4.1 SRAMs

Die überwiegend verwendete SRAM-Speicherzelle besitzt sechs CMOS-Transistoren
(6-T-Speicherzelle, vgl. Bild 18.6):
– Die Transistorpaare T1 und T3 sowie T2 und T4 bilden ein kreuzweise rückgekop­

peltes Inverter-Paar. Diese Rückkopplung als bistabiler Multivibrator [51] sorgt für
die Informationsspeicherung. Am Ausgang des aus T1 und T3 bestehenden Inver­
ters wird das Signalbit Q und am Ausgang des Inverters T2, T4 das invertierte Si­
gnalbit Q bereitgestellt.

– Die NMOS-Transistoren T5 und T6 sind Schalttransistoren, die durch ein H-Poten­
zial auf der Adressleitung eingeschaltet werden. Beim Auslesen wird der gespei­
cherte Zustand der Zelle auf den beiden Bitleitungen invertiert und nichtinvertiert
ausgegeben. Beim Speichernmuss das zu speichernde Bit in invertierter sowie in
nichtinvertierter Form auf den Bitleitungen angelegt werden, um die Zelle sicher
in einen neuen stabilen Zustand zu bringen.

Die Zugriffszeiten beim Schreiben bzw. Lesen liegen im Bereich von 1. . . 5 ns. Die sta­
tische Verlustleistung der 6-T-Speicherzelle wird mit 3 ⋅ 10−4 . . . 1 ⋅ 10−6 mW angege­
ben [46].

Eine reduzierte Chipfläche benötigt die 4-T-Speicherzelle, bei der die PMOS-Tran­
sistoren T1 undT2durchPolysilizium-Widerstände ersetztwerden. Dieser Flächenvor­
teil wird jedoch mit deutlich höherer statischer Verlustleistung erkauft.
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Bild 18.6: 6-T-Speicherzelle eines SRAMs

Asynchrones SRAM
Charakteristisch für asynchrone SRAM-Bausteine ist ein fehlendes Taktsignal. Zur Re­
duzierung der statischen Verlustleistung besitzen asynchrone SRAMs häufig einen
Stromsparmodus, bei demdieVerlustleistungdeutlich herabgesetztwerden kann. Die
Ansteuerung erfolgt durch die Steuersignale
– nCS: Low-aktives Freigabesignal (Chip-Select). Mit diesem Signal wird der Bau­

stein aus dem Stromsparmodus heraus aktiviert.
– nOE: Low-aktives Freigabesignal zum Schreiben auf den Datenbus.
– RnW: Lesen bei H-Pegel und Schreiben bei L-Pegel (engl. Read not Write).

Beim Lesen des SRAMs über den Datenbus ist das Timing der Signale wie folgt:
– Zunächst wird an den Adresseingang eine neue Adresse angelegt und das Steuer­

signal RnW hat H-Pegel. Die Daten stehen am Datenausgang frühestens nach der
Zeit tAA zur Verfügung (engl. Address Access time).

– Etwa zeitgleich muss der Baustein durch einen L-Pegel des nCS-Signals selektiert
sein.

– Schließlich werden die Three-State-Treiber des SRAM-Datenausgangs durch das
nOE-Signal freigeschaltet. Frühestens nach der Zeit tCO erscheinen die neuen Da­
ten auf dem Datenbus. Nach dem Abschalten der Three-State-Treiber liegen diese
Daten noch für die Zeit tOD (Output Delay) länger auf dem Datenbus.
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Bild 18.7: Ansteuerung eines asynchronen SRAMs

– Die Zeit, die mindestens benötigt wird, um einen kompletten Lesezyklus durch­
zuführen, wird als read cycle time tRC bezeichnet.

Für das Schreiben des asynchronen SRAMS sind die folgenden zeitlichen Randbedin­
gungen einzuhalten:
– Zunächstwird andenAdresseingang eine neueAdresse angelegt. Das RnW-Signal

hat L- und nOE hat H-Pegel.
– Nach Aktivierung des nCS-Signals werden nach der Zeit tW die auf dem Datenbus

vorhandenen Daten in den Speicher geschrieben. Diese Daten müssen während
des Zeitraums tDS bis tDH (Setup- bzw. Hold-Time) stabil sein.

– Die Zeit, die mindestens benötigt wird, um einen kompletten Schreibzyklus
durchzuführen, wird als Write Cycle time tWC bezeichnet.

In Bild 18.7wird das Schreibenbei konstantemRnW=L durchdie negative Flanke von
nCS eingeleitet, dies wird als „Early-Write“ bezeichnet. Alternativ kann bei konstan­
tem nCS = L der Schreibzyklus auch durch die negative Flanke von RnW eingeleitet
werden, was als „Late-Write“ bezeichnet wird.

Synchrones SRAM
Datenübertragungen in synchronen SRAM-Bausteinen werden durch einen gemein­
samen Takt (Systemtakt) initiiert, der ebenso an der ansteuernden Logik (z. B. CPU)
anliegt. Als wesentlicher Unterschied zu den asynchronen SRAMs werden alle Signa­
le (Adresse, Datenein- und -ausgänge sowie Steuersignale) über Register geführt. Dies
ermöglicht das in Bild 18.8 dargestellte Pipelining beim Lesen des Speichers:
– Im n-ten Takt wird die neue Adresse Adr. (n) angelegt und auf dem Datenbus lie­

gen die Daten der vorigen Adresse D(n − 1).
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Bild 18.8: Adress-Pipelining beim Lesen eines synchronen SRAMs

– Im n + 1-ten Takt wird die nächste Adresse Adr. (n + 1) angelegt und auf dem
Datenbus liegen die zum n-ten Takt gehörigen Daten.

Durch das Pipelining der Adress- und Datensignale beim synchronen SRAM wird die
maximale Datenübertragungsrate gegenüber dem asynchronen SRAM erheblich ver­
größert. Häufiggibt es auchdieMöglichkeit, größereDatenblöcke zuübertragen (engl.
burst modus). In dieser Betriebsart wird nur noch eine Anfangsadresse übertragen
und alle weiteren Adressen werden im Speicher intern erzeugt. Dies erspart eine indi­
viduelle Addressierung der einzelnen, hintereinander angeordneten Speicherzellen.

18.4.2 DRAMs

Die Struktur einer DRAM-Speicherzelle zeigt Bild 18.9. Die Zustandsspeicherung er­
folgt hier durch Ladungsspeicherung in einem Kondensator CS mit dielektrischer Ka­
pazität in der Größenordnung einiger fF (10−15 F). Für die Auswahl der Speicherzelle
wird ein einziger NMOS-Transistor benötigt. Um eine möglichst hohe Speicherdichte
zu erreichen, wird der Speicherkondensator entweder vertikal in das Silizium inte­
griert (engl. trench-capacitor) oder aber in zusätzlichen Schichten über den NMOS-
Transistoren aufgebracht (engl. stacked-capacitor) [32].

Bild 18.9: DRAM-Speicherzelle
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Auf die Zelle wird wie folgt zugegriffen:
– Beim Schreiben: Die Spaltenleitung (Bitleitung) wird entsprechend des H- oder

L-Pegels am Bitleitungstreiber geladen. Durch Ein- bzw. Ausschalten des NMOS-
Schalttransistors TS über die Zeilenleitung (Adressleitung) wird die Speicherka­
pazität entweder geladen (Speicherung einer 0) oder entladen (Speicherung ei­
ner 1).

– Beim Lesen: Die parasitäre Kapazität CP der Bitleitung in der adressierten Spal­
te wird auf ein definiertes Potenzial UC gebracht (engl. precharge). Nachfolgend
wird der Leitungstreiber der Bitleitung hochohmig geschaltet. Nach Einschalten
des NMOS-Transistors über die Adressleitung verändert sich das Potenzial auf der
Bitleitung durch den kapazitiven Spannungsteiler:

UBit = UC
CS

CP + CS (18.1)

Ein nachgeschalteter Leseverstärker wertet diese Spannungsänderung auf der Bitlei­
tung aus und gibt das Ergebnis auf dem Datenbus aus. Im Vergleich zu SRAM-Zellen
besitzen DRAM-Zellen zwei wesentliche Nachteile:
– BeimAuslesen fließt die gespeicherte Ladung zu einemGroßteil auf die parasitäre

Leitungskapazität CP ab.
– Durch Leckströme fließt die gespeicherte Ladung ebenfalls ab. Der Ladungserhalt

ist ohneAuffrischendes Speicherkondensators CS nur für Bruchteile einer Sekun­
de möglich.

DRAM-Speicherzellen speichern den Logikzustand kapazitiv. Wegen unvermeidbarer Leckströme
müssenDRAM-Zellen regelmäßig sowie insbesondere nach demAuslesenwieder aufgefrischtwer­
den (Refresh-Zyklus).Wegen der geringen Größe der Speicherzellen lassen sich mit DRAMs jedoch
deutlich höhere Speicherdichten erreichen, als mit SRAMs.

Zum Einsparen von Anschlusspins werden die Zeilen- und Spaltenadressen den
DRAM-Speicherbausteinen gemultiplext über einen n-Bit breiten Adressbus zuge­
führt. Zur Unterscheidung dienen die L-aktiven Signale nRAS (engl. Row Address
Select) und nCAS (engl. Column Address Select). Bei einer byteweisen Organisation
kann auf diese Weise z. B. mit einem 10-Bit-Adressbus eine Speicherkapazität von
220 Byte also 1MB erreicht werden. Die reguläre Ansteuerung erfolgt bei einem asyn­
chron DRAM wie folgt (vgl. Bild 18.10):
– Lesen: Bei fallender FlankevonnRASwirddie Zeilenadresse in einemZeilenpuffer

zwischengespeichert. Durch einen L-Pegel auf dem Signal nOE müssen die Aus­
gangstreiber frei geschaltet werden. Anschließend wird nRAS wieder zurückge­
nommen und nachfolgend mit fallender Flanke von nCAS die Spaltenadresse im
Spaltenpuffer gespeichert. Auf dem Datenbus erscheinen die neuen Daten nach
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Bild 18.10: Schreib- und Lesezyklus bei einem asynchronen DRAM

dem Anlegen der Spaltenadresse um tAA (address access time) bzw. nach Aktivie­
rung von nCAS um tCAC (column access time) verzögert. Die benötigte Mindestzeit
für einen Lesezyklus ist tRC.

– Schreiben: Die Adressierung erfolgt in gleicher Weise wie beim Lesen. Die einzu­
lesenden Daten müssen für den Zeitraum zwischen tDS und tDH um die fallende
Flanke von nCAS herum stabil sein. Die benötigte Mindestzeit für einen Schreib­
zyklus ist tWC.

Durch das getrennte Anlegen von Zeilen- und Spaltenadresse ist es auchmöglich, be­
nachbarte Zellen schneller zu adressieren. Dazuwird im sogenannten Page-Modus für
eine zuvor eingelesene gemeinsame Zeilenadresse nur die Spaltenadresse variiert und
diesemit nCAS übernommen. Zur Initiierung eines Refresh-Zyklus werden die Signale
nCAS und nRAS in geänderter Reihenfolge aktiviert (nOE auf H-Pegel):
– Beim extern initiiertenRAS-only-Refresh (vgl. Bild 18.11a)wird eine komplette Zei­

le regeneriert, indemdie Zeilenadresse angelegtwirdundnurdasnRAS-Signal für
eine bestimmte Zeit auf L-Pegel gelegt wird.

– Mittlerweile werden DRAMs meist mit auf dem Chip integrierten Refresh-Control­
lern angeboten. Diese verwenden die imNormalbetrieb verbotene Signalfolge der
Aktivierung von nCAS mit zeitweise überlappender Aktivierung von nRAS (vgl.
Bild 18.11b). Das Auffrischen erfolgt in diesem Fall bei fallender Flanke von nRAS.

DRAM-Speicher werden als Hauptspeicher z. B. in älteren PCs eingesetzt. Mit den
in den letzten Jahren erreichten enormen Verbesserungen der CPU-Taktfrequenz auf
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Bild 18.11:Wiederauffrischung bei asynchronem DRAM: RAS-only-Refresh a) und CAS-before-RAS-
Refresh b)

mehr als 3GHz konnte die maximal erreichbare Zugriffsfrequenz der DRAMs von
150. . . 200MHz allerdings nicht mithalten, sodass weitere Verbesserungen der DRAM-
Architektur notwendig wurden.

18.4.3 SDRAM und DDR-RAM

Ähnlich wie bei synchronen SRAMs kann durch synchrone DRAMs (SDRAMs) der Da­
tendurchsatz erheblich gesteigert werden. Dazu wird ein interner Speichertakt mit
dem Takt des angeschlossenen Prozessors synchronisiert. Mit einem internen Spal­
tenadresszähler kann außerdem ein Burst-Modus aktiviert werden, bei dem eine vor­
definierte Anzahl von Speicherzellen relativ zu einer Basisadresse automatisch adres­
siert wird. Bild 18.12 zeigt, dass die SDRAM-Speicher zwei Speicherbänke besitzen,
auf die abwechselnd zugegriffen wird. Dies erlaubt einen schnellen Zugriff ohne die
normalerweise erforderliche Erholungszeit zwischen zwei Zugriffen.

Weiterentwicklungen von SDRAM-Speichern sind Double-Data-Rate-SDRAMs
(DDR-RAM). Bei DDR-RAM-Chips wird bei jeder Taktflanke immer die doppelte Da­
tenmenge aus dem Speicher ausgelesen (engl. prefetch) und diese jeweils bei der
H → L- und der L → H-Flanke übertragen. Dies erlaubt die Verdoppelung der Da­
tenrate. Innerhalb des DDR-RAM-Bausteins befinden sich zwei Speicherbänke mit
einer entsprechenden Spalten- und Zeilenselektion. Zusätzlich ist eine aufwendige
Zugriffssteuerung erforderlich, die das Generieren der Zugriffssignale auf die einzel­
nen Speicherbänke übernimmt. DDR-RAM-Speicher erlauben Taktfrequenzen von bis
zu 200MHz, die Datenrate ist wegen des Zweiflankenprinzips jedoch doppelt so groß.

Die neuesten Entwicklungen führen zu DDR2- bzw. DDR3-RAM-Speichern, bei de­
nen der Prefetch von jeweils vier bzw. acht Daten erfolgt, die alle während einer Takt­
periode übertragen werden.

Der Einsatz von DDRx-RAMs zusammen mit FPGAs auf einem Board erfordert in­
nerhalb des ansteuernden FPGAs den Einsatz von Taktsteuerungsmodulen (Digital
Clock Manager, DCM vgl. Kapitel 13.1.2), die nicht nur den Oszillatortakt heraufset­
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Bild 18.12: Struktur eines SDRAM-Speichers

zen, sondern auch für eine Phasenverschiebung des an den Speicherchip angelegten
Taktes sorgen, womit die Daten des externen DDRx-RAMs taktsynchron eingelesen
werden können. Wegen der hohen Taktfrequenzen werden an die Qualität des Board-
Entwurfs höchste Anforderungen gestellt.

18.4.4 Modellierung von SRAM-Speichern in VHDL

Die am Ende von Kapitel 17.6 vorgestellte Realisierbarkeit kompletter Mikroprozessor­
systeme auf programmierbaren FPGA-Chips (engl. Software Defined System on Chip,
SDSoC) hat zu einem stark anwachsendenBedarf von SRAM-Speichern auf den FPGAs
geführt. Aber auch für andereAnwendungenbesteht einwachsenderBedarf anSRAM-
Ressourcen.

Während in den älteren Familien von SRAM-basierten FPGAs dafür noch sehr vie­
le LUT-Logikressourcen benötigt wurden, gibt es in den aktuell auf demMarkt befind­
lichenFPGAs spezielleHardwarefunktionsblöcke, die bei der Fa. Xilinx als Block-RAM
(BRAM) bezeichnet werden. Bild 18.13 zeigt, dass auf die Speicherzellen dieser Blö­
cke über zwei verschiedene Adress- und Daten-Ports (PortA und PortB) zugegriffen
werden kann (Dual-Port-BRAM vgl. Kapitel 18.5). Bei Nutzung als SRAMSpeicher wird
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Bild 18.13: Schaltsymbol eines Xilinx-FPGA-Block-RAMs

jedoch nur der PortA verwendet. Im Unterschied zu den bisher vorgestellten RAMs
besitzen BRAMs jedoch keinen gemeinsamen Datenbus. Vielmehr müssen die einzu­
lesenden Daten auf dem Datenbus DI bereitgestellt werden und der Speicher schreibt
auf den Datenbus DO.

FPGA-basierter SRAM-Speicher lässt sich entweder durch auf dem FPGA verteilte LUT-Ressourcen
(Distributed-RAM), oder aber durch Nutzung spezieller Block-RAMs (BRAM) realisieren. Da beim
Distributed-RAM auf die vergleichsweise teuren kombinatorischen Logikressourcen zugegriffen
wird, ist für größere SRAM-Speicher die Verwendung von BRAMs vorzuziehen.

Bei der Nutzung von BRAMs sind die folgenden Punkte zu berücksichtigen:
– Durch Angabe des RAM_STYLE Signalattributs kann festgelegt werden, ob für das

RAM Block-RAM-Ressourcen (block) oder Standard-Slice-Ressourcen (distrib-
uted) verwendet werden.

– Die Adressen A und die zu schreibenden Daten DI werden taktsynchron ausge­
wertet.

– Die ausgelesenen Daten DO werden über Ausgangsregister des BRAMs geführt.

Die Modelle in Bild 18.14a und Bild 18.14b zeigen zusätzlich zwei unterschiedliche
Konfigurationsmöglichkeiten von Xilinx-BRAMs, die mit unterschiedlichem VHDL-
Code modelliert werden müssen [17]:
– Im Read-First-Modus (Bild 18.14a) erscheinen die gerade eingelesenen Daten DI

nicht auf dem Ausgangsdatenbus DO.
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Bild 18.14: RAM-Modelle für Xilinx-FPGAs, a) Read-First-Modus mit BRAM, b) Write-First-Modus mit
BRAM, c), asynchroner Lesezugriff bei einem Distributed-RAM

– Im Write-First-Modus (Bild 18.14b) werden die taktsynchron eingelesenen Daten
auch auf dem Ausgangsdatenbus ausgegeben.

Bei der Implementierung mit Distributed-RAM (vgl. Bild 18.14c) werden nur die Ein­
gangsdaten DI, nicht aber die Adresse taktsynchron ausgewertet, vielmehr ist ein
asynchroner Lesezugriff möglich: Die Adressen und damit die Daten auf dem Aus­
gangsdatenbus können ohne Vorhandensein eines Taktes verändert werden. In Lis­
ting 18.2 werden die drei verschiedenen Implementierungsvarianten von RAMs vor­
gestellt:
– Mit dem Felddatentyp RAM_TYPE wird ein 256x16-Bit Speicher deklariert. Von

diesem Datentyp existieren drei verschiedene Signalinstanzen (BRAM1, BRAM2
und DRAM). Die Daten zu den jeweils ersten 16 Speicheradressen (0x0. . .0xF),
die im unsigned-Datenformat deklariert sind, werden wie im Quellcode angege­
ben initialisiert. Die anderen Daten werden mit 0x0000 initialisiert.
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– Für die Signale BRAM1 und BRAM2 werden mithilfe des RAM_STYLE-Attributs
Block-RAMs spezifiziert und das Signal DRAMwird durch Slice-Ressourcen gebil­
det.

– In drei Prozessen werden VHDL-Entwurfsmuster der Speichervarianten vorge­
stellt. Diese beschreiben die Ausgangssignale DOUT1, DOUT2 und DOUT3. In den
Prozessen erfolgt ein indizierter Zugriff auf die Speicherzellen unter Zuhilfenahme
der Konversionsfunktion to_integer().

– Die drei Prozesse unterscheiden sich durch die Wertzuweisung an das Datenaus­
gangssignal beim lesenden Speicherzugriff.

Listing 18.2: VHDL-Modellierung von SRAM-Speichern

-- Implementierung von RAM-Varianten

------------------------------------

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use numeric_std.all;

entity BRAMs is

port( CLK: in bit; -- Takt

EN: in bit; -- Freigabeeingang

WE: in bit; -- Schreiben/Lesen

ADDR: in unsigned(7 downto 0); -- Adresse

DIN: in std_logic_vector(15 downto 0); -- Dateneingang

DOUT1: out std_logic_vector(15 downto 0);-- Datenausgang

DOUT2: out std_logic_vector(15 downto 0);-- Datenausgang

DOUT3: out std_logic_vector(15 downto 0) -- Datenausgang

);

end BRAMs;

architecture BEHAVE of BRAMs is

type RAM_TYPE is array (0 to 255) of std_logic_vector(15 downto 0);

signal BRAM1: RAM_TYPE:=

(-- Initialisierung einiger RAM Zellen

X"FFFF", X"FFFE", X"FFFD", X"FFFC", X"FFFB", X"FFFA", X"FFF9", X"FFF8",

X"FFF7", X"FFF6", X"FFF5", X"FFF4", X"FFF3", X"FFF2", X"FFF1", X"FFF0",

others => X"0000"

);
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signal BRAM2: RAM_TYPE:=

(-- Initialisierung einiger RAM Zellen

X"FFFF", X"FFFE", X"FFFD", X"FFFC", X"FFFB", X"FFFA", X"FFF9", X"FFF8",

X"FFF7", X"FFF6", X"FFF5", X"FFF4", X"FFF3", X"FFF2", X"FFF1", X"FFF0",

others => X"0000"

);

signal DRAM: RAM_TYPE:=

(-- Initialisierung einiger RAM Zellen

X"FFFF", X"FFFE", X"FFFD", X"FFFC", X"FFFB", X"FFFA", X"FFF9", X"FFF8",

X"FFF7", X"FFF6", X"FFF5", X"FFF4", X"FFF3", X"FFF2", X"FFF1", X"FFF0",

others => X"0000"

);

attribute RAM_STYLE: string;

attribute RAM_STYLE of BRAM1: signal is "block";

attribute RAM_STYLE of BRAM2: signal is "block";

attribute RAM_STYLE of DRAM: signal is "distributed";

begin

-- Block-RAM im read first Modus

P1: process(CLK)

begin

if CLK'event and CLK='1' then

if EN='1' then

if WE='1' then

BRAM1(to_integer(ADDR)) <= DIN after 5 ns;

end if;

DOUT1 <= BRAM1(to_integer(ADDR)) after 5 ns;

end if;

end if;

end process P1;

-- Block-RAM im write first Modus

P2: process(CLK)

begin

if CLK'event and CLK='1' then

if EN='1' then

if WE='1' then

BRAM2(to_integer(ADDR)) <= DIN after 5 ns;

DOUT2 <= DIN after 5 ns;
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else

DOUT2 <= BRAM2(to_integer(ADDR)) after 5 ns;

end if;

end if;

end if;

end process P2;

-- Verteiltes RAM mit asynchronem Lesezugriff

P3: process(CLK)

begin

if CLK'event and CLK='1' then

if WE='1' then

DRAM(to_integer(ADDR)) <= DIN after 5 ns;

end if;

end if;

end process P3;

DOUT3 <= DRAM(to_integer(ADDR)) after 5 ns;

end BEHAVE;

Bei der in Bild 18.15 dargestellten Simulation der drei Speichermodelle wird im Zeit­
bereich bis t = 100ns der FPGA-Baustein zunächst initialisiert (vgl. Kapitel 13.2.4). In
dieser Zeit liegt noch kein Takt an. Danach werden im Zeitbereich t = 100 . . . 400ns
die jeweils ersten drei initialisierten Zellen der Speicher ausgelesen. Im Zeitbereich
t = 400 . . . 700ns werden diese Zellen mit den Werten 0x0000, 0x0001 und 0x0002
überschrieben. Abschließend werden diese Zellen im Zeitbereich t = 700 . . . 1000ns
wieder ausgelesen.

Bild 18.15: Post-Implementation-Timing-Simulationen von SRAM-Modellen: Read-First-Modus a),
Write-First-Modus b) und asynchroner Lesezugriff c)
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Das hier dargestellte Simulationsergebnis der FPGA-Implementierung (Post-
Implementation-Timing-Simulation) zeigt das gewünschte Verhalten nur, wenn die
FPGA-Initialisierungsphase von ca. 100 ns abgewartet wird:
– Im Read-First-Modus a) erscheinen die Daten des Eingangsbusses DIN überhaupt

nicht auf dem Ausgangsbus DOUT1, sondern immer die internen Daten des Spei­
chers. Durch die Register im Adresseingang und im Datenausgang erscheint der
erste gültige Wert 0xFFFF auf dem Datenausgangsbus erst nach der ersten stei­
genden Flanke (t = 150ns).

– Das Verhalten im Write-First-Modus b) unterscheidet sich vom Read-First-Modus
nur während des Schreibens. Hier wird der jeweils gerade gespeicherte Zellenin­
halt auch auf den Ausgangsdatenbus DOUT2 gelegt.

– Ein asynchroner Lesezugriff ist nur bei einem Distributed-RAM c) möglich. Da­
bei ändert sich das Ausgangssignal DOUT3 entweder sofort nach Änderung der
Adresse (t = 200 . . . 400ns) oder aber nach taktsynchroner Abspeicherung eines
neuen Datums (t = 400 . . . 700ns).

18.5 FIFO-Speicher

Hauptvertreter der Klasse von Speichern mit seriellem Zugriff ist das FIFO (engl. First
In First Out). Das dabei verwendete Prinzip ähnelt dem eines Schieberegisters: Die
in den Eingang hineingeschobenen Daten müssen am Ausgang in der gleichen Rei­
henfolge wieder entnommen werden. Im Unterschied zum Schieberegister werden
die Daten allerdings nicht von einer Speicherstelle zur nächsten verschoben und zum
Auslesen eines einmal geschriebenen Datums ist auch keine feste Anzahl von Takten
erforderlich. Stattdessen definiert die lesende Anwendung mit einem Freigabesignal
selbst, wann die Daten ausgelesen werden sollen. Bei vielen FIFOs können Schreib-
und Lesetakt auch unterschiedlich sein.

FIFOs dienen als Warteschlangen, sie werden als Zwischenspeicher verwendet,
wenn z. B. ein Datenstrom mit einem Takt WrClk geschrieben wird, die Daten aber in
einer anderen Taktdomäne, die mit RdClk betrieben wird, gelesen werden sollen. Da­
mit es nicht zum versehentlichen Überschreiben von Informationen kommt, besitzen
FIFOs eine Füllstandsanzeige, die dem schreibenden Prozess signalisiert, wenn der
FIFO voll ist, und dem lesenden Prozess, wenn der FIFO leer ist.

Grundlage derartiger Speicherstrukturen können Dual-Port-RAMs mit den Ports
PortA und PortB sein (vgl. Bild 18.13). Deren Speicherzelle ist in Bild 18.16 darge­
stellt. Der Kern dieser Zelle ist die aus den Transistoren T1. . .T6 bestehende, über
PortA angesteuerte 6-T-Speicherzelle aus Bild 18.6. Zusätzlich enthält die Zelle jedoch
zwei Schalttransistoren T7 und T8, die vom PortB aktiviert werden: Die Bitleitungen
BitB bzw. BitB liegen am Source-Anschluss und die Gate-Anschlüsse werden von der
Adressauswahlleitung AdresseB aktiviert.
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Bild 18.16: Struktur einer Dual-Port-SRAM-Speicherzelle

Die Arbeitsweise eines FIFOs mit Dual-Port-RAM lässt sich anhand des in Bild 18.17
dargestellten Ringspeichermodells mit 16 Adressen erläutern:
– Ein Schreibzeiger adressiert die Speicherzelle, in die das nächsteDatumzu schrei­

ben ist.
– EinLesezeiger adressiert die Speicherzelle, vonder dasnächsteDatumausgelesen

werden soll.

Bild 18.17:Modellierung eines FIFOs mit einer
Tiefe von 16 Elementen als Ringspeicher

Wie ein derartiger Ringspeicher mit einem Dual-Port-BRAM, zwei Adresszählern und
einer Auswertelogik aufgebaut werden kann, ist in Bild 18.18 dargestellt. Die Funktion
kann wie folgt beschrieben werden:
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Bild 18.18: Aufbau eines FIFOs mit einem Dual-Port-Block-RAM

– Schreiben des FIFOs über PortA:
– Ein zyklisch inkrementierender Adresszähler WR_ADDR dient als Schreibzei­

ger. Er zeigt auf die nächste freie Speicherzelle und wird mit dem Takt WrClk
inkrementiert, sofern das Schreibfreigabesignal WrEn gesetzt ist.

– Der FIFO-Dateneingang liegt am BRAM-Eingang DIA, dieser Eingang ist im­
mer zumSchreiben freigegeben (WEA = 1). Der Datenausgang DOAwird nicht
verwendet.

– Das Schreibfreigabesignal WrEn liegt auch am Freigabeeingang ENA des
PortA.

– Lesen des FIFOs über PortB:
– Ein zweiter Adresszähler RD_ADDR dient als Lesezeiger. Er zeigt auf die

nächste auszulesende Speicherzelle und wird mit dem Takt RdClk inkremen­
tiert, sofern das Lesefreigabesignal RdEn gesetzt ist.

– Der FIFO-Datenausgang ist mit dem BRAM-Datenausgang DOB verbunden.
Der Dateneingang DIB wird nicht verwendet, daher ist WEB = 0.

– Das Lesefreigabesignal RdEn liegt auch am Freigabeeingang ENB des PortB.
– Die Füllzustandsanzeige in Bild 18.18 wertet die Schreib- und Leseadressen kom­

binatorisch aus. Bild 18.17 zeigt, dass im Normalbetrieb der Lesezeiger kleiner als
der Schreibzeiger sein muss:
– Das Empty-Signal wird gesetzt, wenn die Leseadresse gleich der Schreib­

adresse ist.
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– DasFull-Signalwird gesetzt,wenndieAdressdifferenzWR_ADDR−RD_ADDR
gleich der Anzahl der FIFO-Speicherelemente minus 1 wird. Bei Verwendung
einer vorzeichenlosen Binärarithmetik wird diese Differenz auch dann kor­
rekt ausgewertet, wenn der Schreibzähler übergelaufen ist, der Lesezähler
jedoch noch nicht.

– Das Half_Full-Signal wird gesetzt, wenn die Adressdifferenz gleich der Hälfte
der FIFO-Speicherelemente ist.

Ein Überlauf bzw. ein Leerlauf des FIFOs kann nur dann vermieden werden, wenn die
mittleren Datenraten beim Schreiben und Lesen gleich sind. Die Füllzustandssignale
können zur Beeinflussung der Datenraten der Quelle und Senke verwendet werden.
Die größte Pufferkapazität für dynamische Schreib- und Leseschwankungen besitzt
ein halb gefülltes FIFO.

Tipp: Der Betrieb eines FIFOs mit unterschiedlichen Schreib- und Lesetakten ist in
der Praxis aufwendiger, als es die einfache Blockdarstellung in Bild 18.18 erscheinen
lässt: Das FULL-Signal wird zur Unterbrechung des schreibenden Datenstroms in der
WrClk-Taktdomäne benötigt. Das EMPTY-Signal unterbricht hingegen den lesenden
Datenstrom in der RdClk-Taktdomäne. Da die FULL- und EMPTY-Signale aus der Diffe­
renz beider Adresszähler gebildet werden, kommt es jeweils beim Löschen der Status­
signale zu einer Signalübertragung zwischen den beiden asynchronen Taktdomänen.

Zur Vermeidung metastabiler Zustände ist es erforderlich, dass die Signale ge­
mäß den Vorgaben des Kapitel 17.3 synchronisiert werden. Um zu verhindern, dass
nicht versehentlich Hazards synchronisiert werden, sollten die binären Zählwerte in
einschrittige Gray-Code-Werte konvertiert werden, bevor diese in die jeweils andere
Taktdomäne einsynchronisert werden. Dort erfolgt eine Rückkonversion in den Binär­
code und die zur Bildung der Statussignale erforderliche Differenzbildung der nun
wieder binären Adresszähler. Um diesen Zusatzaufwand zu vermeiden, können alter­
nativ aber auch Gray-Code-Zähler verwendet werden.

Weiterhin zu beachten ist der Effekt, den das Einfügen von Synchronisations-Flip­
flops hat: Der FULL- bzw. EMPTY-Füllzustand muss quasi vorausschauend definiert
werden, denn es können sich noch bis zu zwei auszuwertende BRAM-Adressen in der
Pipeline befinden, bevor der Schreib- bzw. Leseprozess gestoppt werden darf. Weitere
Details zum Aufbau derartiger FIFOs finden sich z. B. in [55] und [56]. ◼

VHDL-Modellierung eines Dual-Port-Block-RAMs
Die in Xilinx-FPGAs verwendeten Dual-Port-Block-RAMs können in VHDL mit jeweils
einem individuellen Prozess für die beiden Ports modelliert werden. Das Beispiel in
Listing 18.3 zeigt ein Beispiel, in dem mit unterschiedlichen Takten auf den PortA
schreibend und auf den PortB lesend zugegriffen wird. Dies erfordert zwei Prozesse
P1 und P2, die aber beide auf das gleiche 64x16-Bit-RAM zugreifen.
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Listing 18.3: VHDL-Modell eines Dual-Port-BRAMs. Mit unterschiedlichen Takten CLKA bzw. CLKB
wird auf PortA schreibend und auf PortB lesend zugegriffen

-- Dual-Port Block RAM mit unterschiedlichen Takten

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all;

entity DPRAM is

port (CLKA : in bit;

CLKB : in bit;

WEA : in bit;

ADDRA : in unsigned(5 downto 0);

ADDRB : in unsigned(5 downto 0);

DIA : in std_logic_vector(15 downto 0);

DOB : out std_logic_vector(15 downto 0)

);

end DPRAM;

architecture RTL of DPRAM is

type RAM_TYPE is array (63 downto 0) of std_logic_vector (15 downto 0);

signal RAM : RAM_TYPE;

begin

-- Schreiben auf PortA

P1: process (CLKA)

begin

if (CLKA'event and CLKA = '1') then

if (WEA = '1') then

RAM(to_integer(ADDRA)) <= DIA;

end if;

end if;

end process P1;

-- Lesen von PortB

P2: process (CLKB)

begin

if (CLKB'event and CLKB = '1') then

DOB <= RAM(to_integer(ADDRB));

end if;

end process P2;

end RTL;
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Die Ansteuerung des Dual-Port-RAMs erfolgt mit der in Listing 18.4 vorgestellten
Testbench, in der die Portsignale der am Ende des Listings instanziierten Dual-Port-
RAM-Komponente DUT als lokale Signale definiert sind. Für die Post-Implementa­
tion-Timing-Simulation des im FPGA implementierten Dual-Port-RAMs ist es beson­
ders wichtig, dass die Taktsignale erst dann angelegt werden, wenn die in dieser
Timing-Simulation automatisch mit berücksichtigte Initialisierung nach dem Ein­
schalten (Power-On) des FPGAs abgeschlossen ist. Als sichere Faustregel kann dafür
eine Zeit von 100 ns angenommen werden. Daher werden die Initialisierungs-Flags
INIT_A und INIT_B in den Testbench-Prozessen erst nach dieser Zeit zurückgenom­
men.

Listing 18.4: Testbench zur Ansteuerung des Dual-Port-RAMs aus Listing 18.3

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all;

entity DPRAM_TB is

end DPRAM_TB;

architecture TB of DPRAM_TB is

signal CLKA, CLKB, WEA : bit;

signal ADDRA : unsigned(5 downto 0):=(others=>'0');

signal ADDRB : unsigned(5 downto 0):=(others=>'0');

signal DIA : std_logic_vector(15 downto 0):=(others=>'1');

signal DOB : std_logic_vector(15 downto 0);

signal INIT_A : boolean := true; -- Flag initialisieren

signal INIT_B : boolean := true; -- Flag initialisieren

begin

P1: process -- PortA 33 MHz Taktgenerator

begin

if INIT_A then

wait for 100 ns; -- Initialisierung abwarten

INIT_A <= false; -- Flag zurück setzen

end if;

CLKA <= '0'; wait for 15.1515 ns;

CLKA <= '1'; wait for 15.1515 ns;

end process P1;

P2: process -- PortB 10 MHz Taktgenerator

begin

if INIT_B then
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wait for 100 ns; -- Initialisierung abwarten

INIT_B <= false; -- Flag zurück setzen

end if;

CLKB <= '0'; wait for 50 ns;

CLKB <= '1'; wait for 50 ns;

end process P2;

P3: process(CLKA) -- Adressen und Daten PortA

begin

if (CLKA'event and CLKA = '0') then

ADDRA <= ADDRA + 1;

DIA <= std_logic_vector(unsigned(DIA) - 1);

end if;

end process P3;

WEA <= '1';

P4: process(CLKB) -- Adressen PortB

begin

if (CLKB'event and CLKB = '0') then

ADDRB <= ADDRB +1;

end if;

end process P4;

DUT: use entity work.DPRAM

port map(CLKA, CLKB, WEA, ADDRA, ADDRB, DIA, DOB);

end TB;

Die Eingangsportsignale für das Dual-Port-RAMwerden durch waitfor-Anweisungen
in den Prozessen P1 und P2 bzw. durch Flankenabfragen in den Prozessen P3 und P4
generiert:
– In P1 wird ein 33-MHz-Taktsignal CLKA für den Schreibport PortA definiert. Das

Signal INIT_A dient dazu, die FPGA-Initialisierungsphase abzuwarten.
– In P2 wird ein 10-MHz-Taktsignal CLKB für den Leseport PortB definiert. Das Si­

gnal INIT_B hat eine ähnliche Funktion wie INIT_A.
– Der vonCLKAabhängige Prozess P3 generiert bei fallender Flanke dieAdress- und

Datensignale für den Schreibport. Das für diesen Port erforderliche Schreibfreiga­
besignal WEA wird in einer nebenläufigen Anweisung konstant auf 1 gelegt. Zur
Generierung exemplarischer Datenwird das Zählersignal DIAmit 0xFFFF initiali­
siert undunterVerwendungdesDatentyps unsigned taktsynchrondekrementiert.

– Der von CLKB abhängige Prozess P4 generiert bei fallender Flanke das Adresssig­
nal für den Leseport.
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Bild 18.19: VHDL-Simulation eines Dual-Port-BRAMs mit einem Schreibtakt von 33MHz und einem
Lesetakt von 10MHz

In der in Bild 18.19 dargestellten Post-Implementation-Timing-Simulation für das
Dual-Port-RAM in einem FPGA der Fa. Xilinx erkennt man nach der Power-On-Initia­
lisierung:
– Das Schreiben erfolgt mit einem Takt von 33MHz bei steigender Flanke über den

PortA.
– Das Lesen geschieht mit einem Takt von 10MHz, ebenfalls bei steigender Flanke

über den PortB mit einer Signalverzögerung von 7ns zum Ausgang DOB.
– Trotz unterschiedlicher Takte lassen sich die gleichen Speicherzellen über die un­

terschiedlichen Adressbusse ADDRA und ADDRB getrennt adressieren.

18.6 Speichererweiterung

In den meisten Mikroprozessorsystemen werden mehrere Speicherbausteine einge­
setzt, wobei der Adressbereich insbesondere bei eingebetteten Systemen (engl. em­
bedded systems) auch sehr inhomogen zusammengesetzt sein kann: (E)EPROMs für
den unveränderlichen Teil des Programms (engl. kernel program) bzw. für das initia­
le Programm zum Laden des Betriebssystems (Boot-Programm), SRAMs als schneller
Zwischenspeicher (z. B. als Cache) und DRAMs als Hauptspeicher für die veränderli­
chen Programmdaten. Bei der Speichererweiterung wird zwischen Parallel- und Spei­
cherkapazitätserweiterung unterschieden.

Parallelerweiterung
Dies bedeutet die Verbreiterung der Wortbreite bei gleicher Ansteuerung aller Spei­
cherbausteine. Ein Beispiel zeigt Bild 18.20. Dort wird ein 2k×32-Speicherbereich auf
vier 2k×8-Speicherbausteine aufgeteilt. Der 32 Bit breite bidirektionaleDatenbuswird
in vier 8-Bit-Teildatenbusse aufgespalten.
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Bild 18.20: Parallelerweiterung innerhalb eines 2k × 32-RAM-Speicherbereichs durch Nutzung von
vier 2k × 8-Speicherbausteinen

Speicherkapazitätserweiterung
Hier erfolgt die Aufteilung des Adressraums in Teilbereiche so, dass verschiedene
Speicherbausteine aktiviert werden. Ein Beispiel zeigt Bild 18.21. Bei der dort darge­
stellten Volldecodierung in einem 16 Bit byteadressierbaren Adressraum werden drei
RAM- und ein ROM-Speicher mit jeweils 2k × 8 Bit verwendet. Diese werden alle mit
den niederwertigen Adressbits A(10:0) adressiert. Die L-aktiven Freigabesignale nCE
der einzelnen Speicherbausteine werden über einen 2-zu-4-Decoder generiert. Um
die in Tabelle 18.1 dargestellte Speicherbelegung (engl. memory map) zu erreichen,
müssen die Adresssignale A11 und A12 decodiert werden.

Die vollständige Decodierung erfordert zusätzlich ein ODER-Gatter, dessen Ein­
gänge mit den Adresssignalen A15, A14 und A13 belegt werden. Durch Anschluss des
Gatterausgangs an den L-aktiven Freigabeeingang des Decoders wird erreicht, dass
bei einer versehentlichen Adressierung im nichtverwendeten Adressbereich oberhalb
der Adresse 0x1FFF keiner der Speicherbausteine aktiviert wird. Beim Konzept der
Teildecodierung wird auf dieses Gatter verzichtet, die Adresssignal A15, A14 und A13
werden als Don’t-Care betrachtet und jede Speicherzelle lässt sich unter 23 = 8 ver­
schiedenen Adressen ansprechen.
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Bild 18.21: Prinzip der Volldecodierung bei einem 16-Bit-Adressraum, der mit 2 kB ROM und 6 kB
RAM bestückt ist

Tab. 18.1: Speicherbelegung für das in Bild 18.21 dargestellte Konzept der Volldecodierung. Die
Pfeile kennzeichnen die Adressbits, die als Auswahlsignale für den Decoder verwendet werden

Baustein Adress­
bereich

Binäradresse

15 14 13 12 11 10 9 8 7 6 5 4 3 2 1 0

ROM 0x0000 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0

0x07FF 0 0 0 0 0 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1

RAM 1 0x0800 0 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0

0x0FFF 0 0 0 0 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1

RAM 2 0x1000 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0

0x17FF 0 0 0 1 0 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1

RAM 3 0x1800 0 0 0 1 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0

0x1FFF 0 0 0 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1

nicht
verwendet

0x2000 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0

0xFFFF 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1

↑ ↑
Decodereingänge



18.7 Vertiefende Aufgaben | 503

Tab. 18.2: Speicherbelegung für das Konzept der linearen Decodierung eines 64-kB-Adressraums
mit vier 2-kB-Speichern. Die einzelnen Speicherbausteine werden mit den Adressleitungen A11 .. .
A14 direkt selektiert

Baustein Adress­
bereich

Binäradresse

15 14 13 12 11 10 9 8 7 6 5 4 3 2 1 0

ROM 0x0000 x 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0

0x07FF x 0 0 0 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1

RAM 1 0x1000 x 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0

0x17FF x 0 0 1 0 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1

RAM 2 0x2000 x 0 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0

0x27FF x 0 1 0 0 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1

RAM 3 0x4000 x 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0

0x47FF x 1 0 0 0 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1

Beim Konzept der linearen Decodierung eines 8-kB-Speicherbereichs werden die
oberen Adressleitungen A14 . . . A11 über einen Inverter an die L-aktiven Freigabe­
eingänge der Speicherbausteine gelegt. Ein Adressdecoder wird nicht verwendet. Die
daraus resultierende Speicherbelegung zeigt Tabelle 18.2. Die Adressleitung A15 wird
nicht verwendet, könnte aber für einen weiteren 2-kB-Speicher genutzt werden. Die
Tabelle 18.2 verdeutlicht, dass das Konzept der linearen Decodierung den zur Ver­
fügung stehenden Adressraum sehr ineffektiv nutzt, da dieser wegen der fünf frei­
en Adressleitungen nur mit maximal fünf 2-kB-Speicherbausteinen bestückt werden
kann.

18.7 Vertiefende Aufgaben

Aufgabe 18.1: Beantworten Sie die folgenden Verständnisfragen:
a) Beschreiben Sie den Unterschied zwischen RAMs, ROMs und PROMs?
b) Was bedeutet „Maskenprogrammierung“?
c) Welche Eigenschaften hat ein FAMOS-Transistor?
d) Worin besteht der Unterschied zwischen EPROMs, EEPROMS und Flash-

EEPROMs?
e) Mit welchen Syntaxkonstrukten wird in VHDL eine ROM-Struktur modelliert?
f) Welches ist der charakteristische Unterschied beim inneren Aufbau von SRAMs

und DRAMs?
g) Welche Hardwarevoraussetzungen muss ein RAM-Speicher besitzen, damit ein

Adress-Pipelining durchgeführt werden kann?
h) Wie wird ein asynchroner DRAM-Baustein angesteuert?
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i) Welche Eigenschaften hat ein Dual-Port-RAM?
j) Welche im Vergleich zu einem Standard-SDRAM zusätzlichen Bauelemente sind

zum Betrieb eines DDR-RAMs erforderlich?
k) Zeichnen Sie das Schaltsymbol eines FPGA-Block-RAMs mit allen Ein- und Aus­

gängen.
l) Welche zusätzlichen Bauelemente benötigen Sie, ummit einem FPGA-Block-RAM

eine FIFO-Struktur aufzubauen? ◼
Aufgabe 18.2: In einem byteadressierbaren 64-kB-Adressraum werden acht 8-kB-
RAM-Speicher RAM_0 . . . RAM_7 durch einen Mikroprozessor angesteuert.
a) Welche Art von Baustein benötigen Sie, wenn Sie eine vollständige Decodierung

durchführen wollen?
b) Zeichnen Sie die Schaltung des kompletten Systems mit Mikroprozessor.
c) Inwelchemder Speicherbausteine befindet sich dasDatummit der Adresse 0xAF­

FE? ◼
Aufgabe 18.3: In einem byteadressierbaren 64-kB-Adressraum sollen an der Basis­
adresse 0x0000 ein 4-kB-ROM und direkt anschließend zwei RAMs mit einer Spei­
cherkapazität von 2 kB sowie ein 8-kB-RAM aufgebaut werden.
a) Bestimmen Sie in einem Konzept mit Volldecodierung für die vier Bausteine je­

weils die Anfangs- und Endadresse.
b) Die Adressdecodierung soll mit einem 3-zu-8-Decoder 74x138 erfolgen (vgl. Kapi­

tel 11.3). Welche Adressleitungen müssen Sie als Selektionssignal und welche für
das Freigabesignal des Decoders verwenden?

c) Zeichnen Sie ein Schaltnetz, welches die Decoder-Ausgänge zu L-aktiven Freiga­
besignalen für die vier Speicherbausteine verknüpft. ◼

Aufgabe 18.4: In einem eingebetteten System mit 232-Bit-Adressraum soll ein Ether­
net-Hardwareinterface angeschlossenwerden,welches 16 Byte-adressierbare Register
besitzt. Der Zugriff auf diese Register erfolgt „Memory-Mapped“ über die teildecodier­
te Basisadresse 0x406AC770.
a) Zeichnen Sie die zugehörige Dekodierlogik. Zur Verfügung stehen UND- und

ODER-Gatter mit vier Eingängen.
b) DieEthernet-Datenübertragungerfordert einehoheDatenübertragungsgeschwin­

digkeit. Schlagen Sie eine andere Basisadresse vor, mit der eine schnellere Aus­
wahl des Ethernet-Interfaces möglich ist. ◼

Aufgabe 18.5: Entwerfen Sie das synthesefähige VHDL-Modell eines FPGA-basierten
Block-RAM-Speichers imWrite-First-Modus mit einer Kapazität von 1k × 32. Mit einer
Testbench sollen zunächst, beginnend ab Adresse 0x200, die Dezimalzahlen 0. . . 50
geschrieben werden. Anschließend sollen die Inhalte dieser Adressen wieder ausge­
lesen werden. ◼
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Aufgabe 18.6: a) Entwerfen Sie das vollständige VHDL-Modell eines FIFOs mit ei­
ner Tiefe von 16 Byte unter Verwendung eines Block-RAMs. Das FIFO soll die in
Bild 18.18 angegebenen Füllzustandssignale generieren.

b) Entwerfen Sie eine VHDL-Testbench mit einem 100-MHz-Schreibtakt und einem
27-MHz-Lesetakt und sorgen Siedafür, dass der FIFOnicht überläuft (VHDL-Simu­
lation).

c) Tauschen Sie die Taktfrequenzen von Schreib- und Leseport und verifizieren Sie
durch eine VHDL-Simulation, dass das Auslesen gestoppt wird, wenn der FIFO
leer ist. ◼
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19.1 Lernziele

Nach Durcharbeiten dieses Kapitels sollen Sie:
– die unterschiedlichen Architekturen zur Programmierung digitaler Hardware

klassifizieren können,
– den strukturellen Unterschiede von PROMs, PLAs und PALs verstanden haben,
– die typische Struktur von PAL- und PLA-Ausgangszellen kennen,
– wissen, wie ein CPLD aufgebaut ist,
– und wissen, wie sich CPLDs von FPGAs (vgl. Kapitel 13.1) unterscheiden.

19.2 PLD-Architekturen

Schon seit vielen Jahren werden zum Aufbau digitaler Systeme neben anwendungs­
spezifischen integrierten Schaltungen (engl. Application Specific Integrated Circuits,
ASICs) (re)programmierbare Digitalbausteine (engl. Programmable Logic Devices,
PLDs) verwendet. In modernen digitalen Systemen wird darin die früher in vielen
Einzelgattern der 74xx-Baureihe realisierte Logik abgebildet. Diese Logikfamilie wur­
de bereits in den 1960er-Jahren von der Fa. Texas-Instruments auf demMarkt etabliert
unddie Kenntnis der Zuordnungder Chip-Funktionalität zu den zwei- bis dreistelligen
Nummern xx, war eine der Kompetenzen von Schaltungsentwicklern, ähnlich wie es
heute die VHDL-Entwurfsmuster sind, mit denen eine spezielle Logikfunktionalität
realisiert werden kann. Die Integration vielfältigster Logikfunktionen innerhalb eines
PLDs bringt Vorteile für:
– einehoheSchaltgeschwindigkeit durchkurzeVerdrahtungen innerhalbdesPLDs,
– eine höhere Zuverlässigkeit, da defektanfällige Leitungsverbindungen und Löt­

punkte auf dem Board entfallen,
– eine zunehmende Miniaturisierung der Produkte,
– sowie eine reduzierte Stromaufnahme bzw. Verlustleistung

Weitere Gründe für einen umfassenden Einsatz programmierbarer digitaler Hardware
sind:
– Mit modernen PLDs lassen sich digitale Systeme mit bis zu mehreren Millionen

Gatteräquivalenten¹ aufbauen.

1 Als Gatteräquivalent wird üblicherweise ein 2-fach-NAND betrachtet, welches in CMOS-Logik aus
vier Transistoren besteht [20]. Bei FPGAs wird ein direkter Vergleich der Logikkapazität allerdings
durch unterschiedliche Bewertungsmaßstäbe der Hersteller erschwert.

https://doi.org/10.1515/9783110706970-019
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– Durch den Einsatz von Hardwarebeschreibungssprachen und rechnergestütz­
ten Entwurfswerkzeugen lassen sich die Entwicklungszyklen deutlich verkürzen
(engl. time to market).

– Eine Reprogrammierbarkeit bei den meisten PLD-Architekturen erlaubt eine Sen­
kung der Hardwarekosten während der Entwicklung.

– Bei hochkomplexenSystemenmit kundenspezifischenASICs als Zielhardwarebe­
steht die Möglichkeit, dem Kunden bereits frühzeitig zunächst PLD-basierte Mus­
ter zur Verfügung zu stellen, damit diese in der Anwendungsumgebung getestet
werden können. Dies kann teure Nachentwicklungen (engl. redesign) bei ASICs
ersparen.

Bild 19.1 zeigt die verschiedenen Hardwarearchitekturen von PLDs. Diese, aus [20]
übernommene Klassifizierung wird in der Literatur leider nicht durchgängig verwen­
det. Vielmehr verwenden einige PLD-Hersteller aus Marketinggründen teilweise eine
abweichende Notation. Insbesondere die Bausteinklasse SPLD (Simple PLD) wurde
erst später definiert, um die einfachen PROM, PLA- und PAL-Strukturen von den erst
später am Markt erschienenen, weitaus komplexeren CPLDs unterscheiden zu kön­
nen. Tabelle 19.1 fasst die wesentlichen Eigenschaften der verschiedenen PLD-Archi­
tekturen zusammen.

In den nachfolgenden Kapiteln wird der Schwerpunkt auf eine symbolische Dar­
stellung der Hardwarefunktionen gelegt. Erläuterungen zur technologischen Reali­
sierung findet der Leser z. B. in [1] oder [20] bzw. in den Datenblättern der Hersteller
z. B. [35–37, 39, 67].

Bild 19.1: Klassifizierung der Hardwarearchitekturen von PLDs
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Tab. 19.1: Programmierbare Speicher- und Logikbausteine

SPLD PROM UND-ODER-Matrixstruktur; nur die ODER-Matrix ist programmierbar, eine
Minimierung bringt keine Vorteile.

PLA UND-ODER-Matrixstruktur; beide Matrizen sind programmierbar. Eine Multi-
Output-Minimierung mit konformen Termen (vgl. Kapitel 7.2.4) ist zu empfehlen.

PAL UND-ODER-Matrixstruktur; nur die UND-Matrix ist programmierbar, eine
Minimierung der einzelnen Ausgangssignale ist unbedingt zu empfehlen.

CPLD Mehrere PAL- oder PLA-Strukturen, die durch eine zentrale, programmierbare
Schaltmatrix verbunden sind. Dies erlaubt eine vergleichsweise einfache
Vorhersage der Schaltverzögerungen. Das Gatter/Flipflop-Verhältnis beträgt ca.
20..30 [20]. Die Logik kann mehr als zwei Stufen umfassen.

FPGA SRAM-
basiert

Basisstruktur für kombinatorische Logik sind meist Look-Up-Tabellen (LUTs). Die
Zellen sind reprogrammierbar, nach jedem Einschalten ist eine Konfiguration
erforderlich (Boot-Vorgang). Das typische Gatter/Flipflop-Verhältnis beträgt ca.
5 [20]. Eine Minimierung ist sinnvoll. Die Abschätzung der Schaltverzögerung
bzw. der maximal erlaubten Taktfrequenz ist schwierig, sie erfordert eine
statische Timing-Analyse.

Antifuse Basisstruktur für kombinatorische Logik sind meist Multiplexer. Die Bausteine
sind meist nicht reprogrammierbar.

19.3 SPLDs

Unter den Begriff „Simple Programmable Logic Device“ (SPLD) werden programmier­
bare Bausteine zusammengefasst, auf die eine disjunktive Normal- bzw. Minimalform
bzw. eine Summe logischer Produkte (SOP) abgebildet werden können. Dazu gehö­
ren: PROMs, PLAs und PALs (vgl. Bild 19.1). Die Schaltungskomplexität, die auf einem
SPLD untergebracht werden kann, umfasst üblicherweise einige hundert Gatteräqui­
valente. Obwohl SPLDs bereits seit ca. vier Jahrzehnten auf dem Markt sind, wurde
deren Technologie kontinuierlich verbessert, sodass die Laufzeit vom Eingang zum
Ausgang heute nur noch einige Nanosekunden beträgt.

19.3.1 PROM-Speicher

Die Technologie von PROMs wurde bereits in Kapitel 18.3.2 vorgestellt. Für die An­
wendung zur Realisierung kombinatorischer digitaler Hardware soll hier die Funkti­
on des PROMs durch das in Bild 19.2 dargestellte Modell einerMatrix von UND-Gattern
und einer ODER-Matrix interpretiertwerden, sodass sichmit einemPROMdie logische
Summe von Produkten (SOP) bilden lässt:
– InderUND-Schaltmatrixwerdendiem = 2n MintermeallerAdresskombinationen

gebildet (vgl. den Zeilen- und Spaltenadressdecoder in Bild 18.2).
– Alle Minterme werden einer programmierbaren ODER-Matrix zugeführt. Die Aus­

gänge der ODER-Matrix sind die Datenleitungen Di.



19.3 SPLDs | 509

Bild 19.2: UND- und ODER-Matrixstruktur eines PROMs

Bild 19.3 zeigt diese schematische Struktur für einen hypothetischen 8 × 4-PROM de­
taillierter:
– Die Adressen werden auf Eingangsverstärker gelegt, die die Eingangssignale A2,

A1 und A0 invertiert und nichtinvertiert bilden.
– Die fett gedruckten Knotenpunkte in derUND-Matrix sind so zu lesen, dass die zu­

gehörigen senkrechten Leitungen dem rechts stehenden UND-Gatter als Eingang
zugeführt werden. Auf diese Weise werden alle acht Minterme realisiert.

– Jeder der vier Datenausgänge D3. . .D0 repräsentiert eine eigene kombinatorische
Logikfunktion. Dafür müssen die offenen Knotenpunkte der ODER-Matrix so pro­
grammiert werden, dass die erforderlichen Minterme entlang der vertikalen Lei­
tungen dem jeweiligen Ausgangssignal hinzugefügt werden.

Bild 19.3: Struktur eines hypothetischen
8 × 4-PROMs

Beispiel 19.1 (Implementierung eines 2-Bit-Komparators in einem 16 × 3-PROM): Mit
einem PROM sollen die arithmetischen Relationen <, = und > für vorzeichenlose 2-Bit-
Eingangssignale (A1, A0) und (B1, B0) gebildet werden. Dazuwird zunächst dieWahr­
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heitstabelle Tabelle 19.2 aufgestellt, in der die Signale ALTB (<), AEQB (=) und AGTB
(>) definiert sind. Da die feste Verschaltung der UND-Matrix als 4-zu-16-Decoder alle
Minterme zur Verfügung stellt, ist es nicht sinnvoll, eineMinimierung durchzuführen.

Tab. 19.2:Wahrheitstabelle des 2-Bit-Komparators

B1 B0 A1 A0 A < B A = B A > B
0 0 0 0 0 1 0
0 0 0 1 0 0 1
0 0 1 0 0 0 1
0 0 1 1 0 0 1
0 1 0 0 1 0 0
0 1 0 1 0 1 0
0 1 1 0 0 0 1
0 1 1 1 0 0 1
1 0 0 0 1 0 0
1 0 0 1 1 0 0
1 0 1 0 0 1 0
1 0 1 1 0 0 1
1 1 0 0 1 0 0
1 1 0 1 1 0 0
1 1 1 0 1 0 0
1 1 1 1 0 1 0

Bild 19.4: Programmierung des 16 × 3-PROMs für den
2-Bit-Komparator

Die vier Eingangssignale (A1, A0) und (B1, B0) sowie die drei Ausgangssignale werden
den Adresseingängen bzw. Datenausgängen des PROMs wie folgt zugeordnet: Adres­
se[3:0] = [B1, B0, A1, A0], Daten[2:0] = [AEQB, ALTB, AGTB]. Entsprechend müssen in
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derODER-Matrix die Programmierverbindungen sohergestelltwerden,wie inBild 19.4
durch Kreuze dargestellt. Zur Programmierung dient die in Tabelle 19.3 dargestellte
Programmiertabelle, in der die zu jeder Adresse (jedem Minterm) gehörigen Daten­
worte hexadezimal dargestellt sind.

Tab. 19.3: Programmiertabelle für den 16 × 3-PROM

Adresse 0x0 0x1 0x2 0x3 0x4 0x5 0x6 0x7 0x8 0x9 0xA 0xB 0xC 0xD 0xE 0xF

Daten 0x2 0x1 0x1 0x1 0x4 0x2 0x1 0x1 0x4 0x4 0x2 0x1 0x4 0x4 0x4 0x2

Listing 19.1: VHDL-Code für den PROM-basierten Komparator

library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all;

entity ROM_Komparator is

generic(ADDR_RANGE: integer:=4;

DATA_WIDTH: integer:=4

);

port (ADDRESS : in unsigned(ADDR_RANGE-1 downto 0);

DATA : out std_logic_vector(DATA_WIDTH-1 downto 0)

);

end ROM_Komparator;

architecture VERHALTEN of ROM_Komparator is

type ROM_TYPE is array (0 to 2**ADDR_RANGE -1) of

std_logic_vector(DATA_WIDTH-1 downto 0);

constant ROM : ROM_TYPE := (x"2",x"1",x"1",x"1",x"4",x"2",x"1",x"1",

x"4",x"4",x"2",x"1",x"4",x"4",x"4",x"2");

begin

DATA <= ROM(to_integer(ADDRESS)); -- kombinatorisches Signal

end VERHALTEN;

Das VHDL-Modell in Listing 19.1 zeigt, wie der ROM-basierte 2-Bit-Komparator zu mo­
dellieren ist. Details zur VHDL-Synthesesemantik vonROMs in FPGAsundCPLDswur­
den bereits in Kapitel 18.3.5 erläutert. ◼

Tipp: Einige Synthesewerkzeuge setzen die Zuweisung größerer Gruppen von Signal­
konstanten automatisch in eine ROM-Struktur um. Typischerweise gilt dies für case-
Anweisungen mit mindestens 16 Verzweigungen, denen mindestens vier Ausgangs­
bits als Konstante zugewiesen werden [38]. Ein Beispiel dafür ist der in Listing 11.4
vorgestellte 7-Segment-Codeumsetzer. ◼
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19.3.2 PLAs

In einem PLA (engl. Programmable Logic Array) sind sowohl die UND- als auch die
ODER-Matrix programmierbar (vgl. Bild 19.5). Die Anzahl p der Produktteme zwischen
den beiden Matrizen ist durch den Hersteller vorgegeben und meist deutlich kleiner
als 2n. Die Komplexität eines PLAs wird damit durch die Anzahl der Eingänge n, die
vorhandene Anzahl der Produktterme p sowie die Anzahl der Ausgangssignale k be­
schrieben.

Bei Multi-Output-Schaltnetzen werden in der UND-Matrix von PLAs konforme
Minterme (vgl. Kapitel 7.2.4) gebildet, die in der ODER-Matrix verschiedenen Aus­
gangssignalen zugeführt werden. Auf diese Weise können im Vergleich zu einem
PAL (vgl. Kapitel 19.3.3) Minterm-Ressourcen eingespart werden. Der technologische
Aufwand, der zur Programmierung beider Logikebenen betrieben werden muss, ist
jedoch deutlich größer als der zur Programmierung von PALs, sodass dieser Typ als
SPLD weitgehend vom Markt verschwunden ist. Als Funktionsblock innerhalb der
Coolrunner-II CPLD-Familie der Fa. Xilinx (vgl. Kapitel 19.4) werden PLAs jedoch
weiterhin verwendet [35].

Bild 19.5:Matrixstruktur von PLAs

19.3.3 PALs

UND-ODER-Matrix von PALs
Im Vergleich zu PLAs erfordert die Programmierung von PALs (engl. Programmable
Array Logic) einen geringeren Hardwareaufwand, da bei diesen Bausteinen nur die
UND-Matrix programmierbar ist (vgl. Bild 19.6). Jeweils eine Teilmenge der p Pro­
duktterme sind den ODER-Gattern der k Ausgänge fest zugewiesen, sodass gleiche
Produktterme auch nicht für mehrere Ausgänge verwendet werden können. Eine
Multi-Output-Minimierung ist hier also nicht erforderlich, die Bildung der disjunkti­
ven oder konjunktiven Minimalform hingegen dringend zu empfehlen, um Produkt­
termressourcen einzusparen.
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Bild 19.6: Struktur von PALs

Ursprünglich war der Begriff PAL durch die Herstellerfirma Monolithic Memories
(MMI) geschützt, sodass ähnliche Architekturen unter anderem Namen existieren:
– Als EPROM-Speichertechnologie (EPLD) u. a. von den Firmen Lattice, Intel und

Cypress
– Als elektrisch löschbare (EEPROM)-Speichertechnologie u. a. von den Firmen Lat­

tice (unter dem Namen GAL = Generic Array Logic) und AMD/Vantis (unter dem
Namen PALCE).

Beispiel 19.2 (Implementierungeines 2-Bit-Komparators in einem9×20×4-PAL): Der
in Beispiel 19.1 vorgestellte Komparator soll nun in einem PAL mit 20 Produkttermen
implementiert werden, von denen jeweils fünf durch ein ODER-Gatter zusammenge­
fasst werden. Ausgehend von der Wahrheitstabelle in Tabelle 19.2 erhält man durch
Anwendung der KV-Minimierungsmethode (vgl. Kapitel 7.2) die folgenden logischen
Gleichungen:

AGTB = (B1 ∧ A1) ∨ (B0 ∧ A1 ∧ A0) ∨ (B1 ∧ B0 ∧ A0) (19.1)

ALTB = (B1 ∧ A1) ∨ (B0 ∧ A1 ∧ A0) ∨ (B1 ∧ B0 ∧ A0) (19.2)

AEQB = (B1 ∧ B0 ∧ A1 ∧ A0) ∨ (B1 ∧ B0 ∧ A1 ∧ A0)
∧ (B1 ∧ B0 ∧ A1 ∧ A0) ∨ (B1 ∧ B0 ∧ A1 ∧ A0) (19.3)

Bild 19.7 zeigt die symbolische Struktur des PALs sowie die in diesem Beispiel gewähl­
te Zuordnung der Ein- und Ausgangssignale zu den Pins. Es ist erkennbar, dass je­
des Eingangssignal in jedem der 20 Produktterme in nichtinvertierter oder in inver­
tierter Form verwendet werden kann. Bei diesem (hypothetischen) Baustein darf die
Anzahl der Produktterme für ein Ausgangssignal nicht größer als fünf werden. Die in
Bild 19.7 dargestellten Kreuze zeigen die aus den minimierten Gleichungen abgelei­
teten Programmierverbindungen zur Realisierung der Ausgangssignale AGTB, ALTB
und AEQB. Mehr als die Hälfte der zur Verfügung stehenden Logikkapazität des PALs
wird in dieser Anwendung nicht genutzt.
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Bild 19.7: Programmierung eines 2-Bit-Komparators in einem 9 × 20 × 4-PAL ◼

Ausgangszellen von PALs
Ursprünglich unterschieden sich die am Markt erhältlichen Bausteine neben der
durch n, p und k vorgegebenen Komplexität auch durch die Art der Ausgangszellen.
Die in Bild 19.8 verwendete Ausgangszelle, die hier gestrichelt umrandet dargestellt
ist, fasst acht Produktterme zusammen. Sie hat die folgenden Konfigurationsmöglich­
keiten:
– Durch den über einen Produktterm programmierbaren Inverter (XOR-Gatter) kann

entweder das invertierte oder das nichtinvertierte Ausgangssignal gebildet wer­
den. Dieser Ausgangsinverter kann vorteilhaft eingesetzt werden, wenn die kon­
junktiveMinimalformweniger Produkttermebenötigt als die disjunktiveMinimal­
form.

– Einer der gezeigten Anschlüsse kann bidirektional genutzt werden (I/O_0). Als
zusätzlicher Eingang kann dieser Anschluss verwendet werden, wenn der Three-
State-Treiberausgang durch den speziell dafür vorgesehenen Produktterm hoch­
ohmig wird.

– Für den Fall, dass der Three-State-Treiberausgang nicht hochohmig ist, werden
die Signale mit beiden Polaritäten in die UND-Matrix zurückgeführt. Dies ist ins­
besondere auch dann erforderlich,wenn der zu bildende logische Ausdruckmehr
als acht Produktterme umfasst. Bei dieser Produkttermerweiterung kann der Aus­
gang I/O_0 nicht verwendet werden. Die erneute Verwendung des Signals in der
UND-Schaltmatrix führt zu einer größeren Signalverzögerungszeit des Ausgangs­
signals, welches nun an einemanderen, in Bild 19.8 nicht dargestellten Ausgangs­
pin abgegriffen werden muss.
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Bild 19.8: Strukturausschnitt eines PALs mit bidirektionalem Eingang

Ein PAL, dessen Ausgangszelle eine bidirektionale Nutzung erlaubt, hat den Kenn­
buchstaben B in seiner Namensbezeichnung. Der in Bild 19.8 dargestellte Baustein
würde somit als PAL 4B1 bezeichnet werden, da er vier Eingänge und einen bidirek­
tionalen Ausgang besitzt, der bei den Eingängen mitgezählt wird.

Nachteil der B-Ausgangszelle ist die Tatsache, dass damit keine Signalzustände
gespeichert werden können. Dies erfordert Flipflops in den Ausgangszellen, die als
Registerausgang (Abkürzung R) bezeichnet werden. In der in Bild 19.9 ebenfalls ge­

Ausschnitt aus der Produkttermmatrix:
6 Eingangs- und 2 Rückführungsleitungen

I0

I1

I2

Rückführung

inv. Rückführung

O0...
8 Produkt-

terme
...

Takt-
signal

Ausgangs-
register

Three-State-
Freigabe

Bild 19.9: Strukturausschnitt eines PALs mit Registerausgängen
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strichelt umrandeten Ausgangszelle eines hypothetischen PAL 3R1 wird das Flipflop
zusammenmit allen anderen Flipflops imBaustein durch ein gemeinsames Taktsignal
gesteuert. Alle Ausgänge lassen sich durch ein gemeinsames Freigabesignal hochoh­
mig schalten. Der invertierte Ausgang des Flipflops wird über Rückführungen in die
UND-Matrix wieder für eine Produkttermerweiterung genutzt.

In der Praxis wird jedoch meist eine Ausgangskonfiguration benötigt, bei der
über ein Konfigurationsbit eingestellt werden kann, ob die Ausgangszelle kombina­
torisches oder Registerverhalten aufweisen soll. Derartige, häufig als OLMC (engl.
Output Logic Macro Cell) bezeichnete Ausgänge werden meist mit dem Buchstaben V
(für variabel) bezeichnet. Eine typische, heute sehr verbreitete Ausgangszelle ist in
Bild 19.10 dargestellt und wurde in etwas vereinfachter Konfiguration bereits in Lis­
ting 8.8 als VHDL-Modell vorgestellt. Diese Zelle verwendet zum Umschalten des
kombinatorischen bzw. getakteten Ausgangsverhaltens einen Multiplexer, der durch
das Konfigurationsbit S(0) gesteuert wird. Die Polarität des Ausgangs wird durch
S(1) und die Freigabe des Three-State-Treibers OBUFT durch OE gesteuert. Der Aus­
gang Y_I_O ist bidirektional. Wenn der Anschluss als Eingang genutzt wird, so wird
das Signal über den Eingangsverstärker IBUF geführt.

Bild 19.10: Variable Ausgangsmakrozelle (OLMC) mit Three-State-Treiber

Ein über viele Jahre sehr weit verbreiteter PAL-Baustein ist der GAL 16V8 der Firma
Lattice Semiconductors, dessen Blockstruktur in Bild 19.11 dargestellt ist [39]:
– Im getakteten Betrieb hat der Baustein 8 Eingänge (Anschlüsse 2 bis 9) sowie

8 Ausgangsmakrozellen (Anschlüsse 12 bis 19).
– Der gemeinsame Takt für alleMakrozellen wird amPin 1 eingespeist und der L-ak­

tive Freigabeeingang für alle Three-State-Treiber ist Pin 11.
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Bild 19.11: Struktur eines GAL 16V8 (aus [39], Copyright © Lattice Semiconductor Corporation. Re­
printed with permission of copyright owner. All rights reserved.)
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– Jede Makrozelle wird durch acht Produktterme gespeist.
– Zur Produkttermerweiterung gibt es die Möglichkeit, aus den Ausgangsmakrozel­

len ein Signal invertiert und nichtinvertiert zurück in die UND-Matrix zu führen.
Zusammen mit den jeweils invertiert und nichtinvertierten Eingangssignalen an
den Pins 2. . .9 erhält man somit insgesamt 32 vertikal gezeichnete Eingangssigna­
le für die UND-Matrix.

– Zu jedem ODER-Gatter gehören also 8 ⋅32 = 256 programmierbareMatrixpunkte.

Programmierung von PALs
Der Baustein GAL 16V8 wird in einer EEPROM-Technologie gefertigt und die im Da­
tenblattauszug Bild 19.11 angegebenen Nummern sind den bei der Programmierung
zu konfigurierenden EEPROM-Sicherungen zugeordnet. Bild 19.11 ist so z. B. zu ent­
nehmen, dass die Produktterme für die oberste Makrozelle durch die Sicherungsnum­
mern 0 bis 255 definiert werden, die Produktterme der nächsten Makrozelle durch die
Sicherungen 256 bis 511 usw. JedeMakrozelle kannmit den Sicherungen XOR und AC1
individuell konfiguriert werden. Details zur Bedeutung dieser Sicherungen bzw. zu
den verschiedenen Betriebsarten des GAL 16V8 finden sich im Datenblatt [39].

Aufgabe des heutzutage von Implementierungswerkzeugen wie z. B: ISE [19]
durchgeführten „Design Fittings“ für einen PAL-Baustein ist es, aus der durch die
VHDL-Synthese generierten generischen, also weitgehend hardwareunabhängigen
Netzliste unter Berücksichtigung der Zielhardwarearchitektur eine Datei zu generie­
ren, in der die zu konfigurierenden Sicherungen aufgelistet sind.

Diese Information findet sich in der sogenannten JEDEC-Datei (Dateierweite­
rung *.JED). Durch die JEDEC-Organisation (engl. Joint Electronic Device Engineering
Council) wird allen PAL-Bausteinen eine individuelle Kennung zugewiesen, womit
die Sicherungen den individuellen Funktionen des PALs eindeutig zugeordnet wer­
den können. Listing 19.2 zeigt exemplarisch einen Auszug aus einer JEDEC-Datei zur
Programmierung eines PALCE-22V10-Bausteins:
– Hinter dem Schlüsselwort NOTE befindet sich Kommentar, der nicht ausgewertet

wird.
– Mit den Kürzeln QP,QF bzw. QV lassen sich der Baustein bzw. der Gehäusetyp und

die Anzahl der Sicherungen eindeutig identifizieren.
– Hinter der Zeile L0000 wird der zu programmierende Zustand aller Sicherungen

aufgelistet, hier beginnend bei der Nummer 0000: Für die in aufsteigender Rei­
henfolge angegebenen Sicherungen wird angegeben, ob die Verbindung unter­
brochen ist (1) oder nicht (0).
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Listing 19.2: Auszug aus einer JEDEC-Datei zur Konfiguration eines PALCE-22V10-Bausteins

QP28* QF5828* QV0*

X0*

NOTE Table of pin names and numbers*

NOTE PINS LDN:3 DOUT:25 DIN:9 D3:5 D2:6 D1:7 D0:4 CLK:2*

NOTE Table of node names and numbers*

NOTE NODES T1:27 T2:17 T3:26 T4:18*

L0000

00000000000000000000000000000000000000000000

11111111111111111111111111111111111111111111

11110111111111111111011111111111111111111111

11111011111111111111111111111111111011111111

00000000000000000000000000000000000000000000

. . .

19.4 CPLDs

Mit einfachen SPLDs ist wegen ihrer begrenzten Hardwareressourcen eine Implemen­
tierung komplexerer Funktionen kaummöglich. Entsprechendwurde seitens der PLD-
Hersteller zunächst versucht, dieMatrizen zu vergrößern, was jedoch zu inakzeptabel
langen Signalverzögerungszeiten innerhalb der Matrizen führte. Eine in dieser Hin­
sicht bessere Architektur ist die Verwendung mehrerer PAL- oder PLA-Strukturen, die
über eine programmierbare Schaltmatrix miteinander verbunden sind. Dieses Kon­
zept wird als Complex-PLD (CPLD) bezeichnet und wird seit vielen Jahren von ver­
schiedenen Herstellern angeboten. Nachfolgend wird exemplarisch die Architektur
der Coolrunner-II-Familie der Firma Xilinx [35] erläutert, die auf einer EEPROM-Tech­
nologie basiert und für deren Schaltungsentwurf die kostenlose ISE-Entwicklungsum­
gebung [19] erforderlich ist. DemBild 19.12 sind diewesentlichenFunktionsblöcke die­
ser CPLD-Familie zu entnehmen²:
– Mehrere Funktionsblöcke (FB) mit jeweils 16 Ausgängen (engl Macro Cell, MC).

Zentrales Element der FB sind PLA-Strukturen. Innerhalb der Coolrunner-II-Fami­
lie können Bausteine mit 2 bis 32 Funktionsblöcken gewählt werden.

– Eine gemeinsame zentrale Schaltmatrix (engl. Advanced Interconnect Matrix,
AIM), die die Funktionsblöcke untereinander verbindet.

2 Figures in this chapter based on or adapted from figures and text owned by Xilinx, Inc., courtesy of
Xilinx, Inc. ©Xilinx, Inc. [2002–2007]. All rights reserved.
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Bild 19.12: Architektur eines Coolrunner-II-CPLDs mit zwei PLA-Funktionsblöcken(aus [35])

– I/O-Pins, die über I/O-Blöcke angeschlossen sind: Eingänge werden in die zentra­
le Schaltmatrix geführt und die Ausgänge werden aus den Makrozellen gespeist.
Takt- und Freigabesignale werden eingangsseitig direkt in die Makrozellen ver­
drahtet und ausgangsseitig auch direkt aus der Schaltmatrix gespeist.

– EinKonfigurationsblock, der die isp-Programmierungvornimmtundmit demEnt­
wicklungs-PC über eine JTAG-Schnittstelle kommuniziert (vgl. Kapitel 18.3.4).

Jeder einzelne Funktionsblock der Coolrunner-II-Familie hat 40 Eingänge aus der
Schaltmatrix und 16Ausgänge, die einerseits andie I/O-Blöcke oder aber in die Schalt­
matrix zurückgeführt werden können (vgl. Bild 19.13). Die PLA-Strukturen enthalten
insgesamt 56 programmierbare Produktterme, von denen jeder einzelne in jeder Ma­
krozelle genutzt werden kann, und die alle eine gleiche Signalverzögerung haben.

Bild 19.13: Funktionsblöcke innerhalb der Coolrunner-II-Archi­
tektur (aus [35])



19.4 CPLDs | 521

Sollten zur Realisierung einer logischen Funktion mehr als 56 Produktterme benötigt
werden, so muss das Signal in einen anderen Funktionsblock verdrahtet werden.

Vier der 56 Produktterme können zur Realisierung spezieller Steuerfunktionen
(Control Terms, CTx) für mehrere Makrozellen des Funktionsblocks gemeinsam ge­
nutzt werden:
– CTC zur Generierung eines Produkttermtaktes,
– CTS und CTR zum asynchronen Setzen bzw. Rücksetzen der Flipflops,
– CTE zur Freigabe der FB-Ausgangssignale.

Drei weitere Produktterme (PTA, PTB und PTC) können gemäß Bild 19.14 alternativ für
Steuerfunktionen speziell für einzelne Makrozellen verwendet werden.

Bild 19.14: PLA-Struktur und Makrozellen der Coolrunner-II-CPLD-Familie. Die offenen Kreuzungs­
punkte oben links stellen die programmierbaren Verbindungen der UND- bzw. der ODER-Matrix dar.
Die dargestellten Multiplexer dienen überwiegend zur Auswahl der Takt-, Rücksetz- und Freigabesig­
nale. Sie sind ebenfalls zu konfigurieren (aus [35])

Zur Realisierung getakteter Hardwarefunktionen kann jede Makrozelle mit einem von
drei externen Taktsignalen (Global Clock GCK0, GCK1, GCK2) oder aber durch die Pro­
duktterm-Taktsignale PTC oder CTC angesteuert werden (vgl. Bild 19.14). Das Makro­
zellenregister kann entweder als D-Latch (vgl. Kapitel 12.3), als D-Flipflop (vgl. Kapi­
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tel 12.4) oder aber als T-Flipflop (vgl. Kapitel 12.6) betrieben werden, wobei als beson­
dere Funktionalität das Register so konfiguriertwerden kann, dass es auf die steigende
und die fallende Flanke reagiert. Als Flipflop-Eingang kann entweder ein über einen
programmierbaren Inverter geführtes PLA-Signal oder aber ein Eingangspin gewählt
werden. Die Flipflops sindmit einer optionalen asynchronenSetz- oder Rücksetzfunk­
tion ausgestattet, wobei als Steuersignal entweder ein externes Signal (Global Set/Re­
set GSR) oder aber eines der Steuersignale PTA oder CTR bzw. CTS verwendet wird.

Die interne Schaltmatrix (engl. Advanced Interconnet Matrix, AIM) besitzt sehr
kurze Schaltzeiten und wird durch Programmierbits konfiguriert. Sie erlaubt bis zu
40 Ausgangssignale pro Funktionsblock und als Eingänge können alle FB-Makrozel­
lensignale sowie alle Eingangspins verwendet werden (vgl. Bild 19.12).

Bild 19.15: I/O-Blöcke von Coolrunner-II-CPLDs (aus [35])

Die in Bild 19.15 dargestellten I/O-Blöcke können entweder als Ein- oder als Aus­
gang konfiguriert werden. Durch Wahl einer geeigneten Versorgungsspannung VCCIO
bzw. VREF können die Anschlüsse des Bausteins u. a. nach den folgenden I/O-Stan­
dards betrieben werden: LVTTL, LVCMOS33, LVCMOS25, LVCMOS18 und LVCMOS15
(vgl. Tabelle 10.1). Bei den größeren Bausteinen der Familie besteht die Möglichkeit,
Gruppen mehrerer Anschlüsse (engl. I/O-Banks) mit verschiedenen I/O-Standards
zu betreiben, die kleineren Bausteine müssen mit gleichem Pegelstandard arbeiten.
Der an den Makrozellenausgang angeschlossene Ausgangstreiber kann entweder als
Push-Pull-Standardausgang, als Open-Drain- oder als Three-State-Ausgang konfigu­
riert werden (vgl. Kapitel 10.5).

Bei einer als Eingangkonfigurierten I/O-Zelle kanndasSignal entweder direkt ver­
wendet oder aber über einen Schmitt-Trigger [1] geführt werden. Dermit einerHystere­
se von ca. 500mV arbeitende Schmitt-Trigger erlaubt eine signifikante Unterdrückung
von Störimpulsen am Eingang.
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19.5 Vertiefende Aufgaben

Aufgabe 19.1: Beantworten Sie die folgenden Verständnisfragen:
a) Worin unterscheiden sich ROMs, PLAs und PALs hinsichtlich ihrer Programmier­

barkeit bzw. ihres inneren Aufbaus?
b) Ist es erforderlich, dass zur Programmierung von ROMs, PLAs und PALs jeweils

eine Minimierung der logischen Gleichung vorgenommen werden muss?
c) Wie viele Eingänge besitzt die ODER-Matrix eines 1k × 16-ROMs?
d) Wie viele Eingänge besitzt die ODER-Matrix eines 8 × 20 × 4-PALs?
e) Wie erreicht man bei PALs eine Produkttermerweiterung?
f) Beschreiben Sie die Aufgaben der wesentlichen Hardwareblöcke eines Coolrun­

ner-II-CPLDs. ◼



20 Anhang

20.1 Erweiterungen durch den Standard VHDL-2008

Bereits zu Beginn des Jahres 2009 wurde VHDL als Standard IEEE 1076-2008 erneut
definiert und relativ schnell in den Simulationswerkzeugen implementiert. Da sich
dieser Standard nun auch zunehmend in den Synthesewerkzeugen wiederfindet, soll
nachfolgend eine Übersicht über die wesentlichen Neuerungen gegeben werden. Ein
wesentliches Ziel der VHDL-Überarbeitung war es, die Wortfülle zu reduzieren, die
einen VHDL-Code im Vergleich zu einem Verilog-Code kennzeichnet [64]. Außerdem
wurden neue Operatoren und Datentypen eingeführt, die den digitalen Schaltungs­
entwurf vereinfachen. Da der VHDL-2008-Standard bisher in den meisten Synthese­
werkzeugen noch nicht vollständig umgesetzt wurde, habe ich mich dafür entschie­
den, diese Neuerungen noch nicht in die einzelnen Buchkapitel zu übernehmen, son­
dernmöchte diese nachfolgend, soweit möglich in Codeauszügen dem alten Standard
VHDL-2002 gegenüberstellen.

Blockkommentare
Ähnlich wie in der Programmiersprache C ist es nach dem VHDL-2008-Standard er­
laubt, Blockkommentare zu verwenden. Die bisherige Restriktion, dass Kommentare
auf eine einzige Codezeile beschränkt sind, entfällt mit der Einführung der Kommen­
tarbegrenzungssymbole /* und */.

Listing 20.1: Verwendung von Blockkommentaren im VHDL-Code

VHDL-2002:
-- Name: mycode.vhd

-- Autor: J. Reichardt

-- Version: 1.0

-- Datum: 28.03.2016

. . .

VHDL-2008:
/*

Name: mycode.vhd

Autor: J. Reichardt

Version: 1.0

Datum: 28.03.2016

*/

Aggregate auf der linken Seite einer Signalzuweisung
Bislang war es verboten, auf der linken Seite einer Signalzuweisung Aggregate, also
Klammerungen einzelner Signale bzw. Signalvektoren zu verwenden. Diese Restrikti­
on gilt in VHDL-2008 nicht mehr. Das zeigt die Anwendung bei einem 8-Bit-Addierer,
dessen Carry-Ausgang als Einzelbit nach außen geführt wird und bei dem die Dekla­
ration eines temporären Signals entfallen kann.

https://doi.org/10.1515/9783110706970-020
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Listing 20.2: Aggregat auf der linken Seite einer Signalzuweisung am Beispiel eines 8-Bit-Addierers

VHDL-2002:
signal A, B, Y: unsigned(7 downto 0);

signal COUT : std_logic;

signal YTEMP : unsigned(8 downto 0);

. . .

YTEMP <= (’0’& A) + (’0’& B);

Y <= YTEMP(7 downto 0);

COUT <= YTEMP(8);

. . .

VHDL-2008:
signal A, B, Y: unsigned(7 downto 0);

signal COUT : std_logic;

. . .

(COUT, Y) <= (’0’& A) + (’0’& B);

Angabe der Felddimensionen bei der Signaldeklaration
Eigene Datentypen können in einem package deklariert werden und ähnlich wie Hea­
der-Dateien in C in verschiedenen VHDL-Entities durch eine use-Anweisung einge­
bunden werden. Im VHDL-2008-Standard wird die Deklaration von Felddatentypen
insofern vereinfacht, als auf einen abstraktenDatentyp zurückgegriffenwerden kann,
der ohne Angabe der Felddimensionen deklariert ist. In Listing 20.3 wird gezeigt, dass
die hier zweidimensionaleDimensionierungder SignaleAundBdiesesDatentyps erst
bei der Signaldeklaration erfolgen kann.

Listing 20.3: Dimensionierung mehrdimensionaler Arrays während der Signaldeklaration

VHDL-2008:
package MYPACK is

type MTYPE is array (natural range <>)

of std_logic_vector;

end package MYPACK;

use work.MYPACK.all;

entity MYENTITY is

port (

. . .

A : out MTYPE (3 downto 0)(7 downto 0);

);

architecture MYARCH of MYENTITY is

signal B: MTYPE (3 downto 0)(7 downto 0);

begin

B(2) <= "10101010"; -- Array Element

A(3)(7) <= '0'; -- einzelnes Bit eines Array Elements
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Bitstring-Konstanten
Bisher war eine Signalwertzuweisung von Hexadezimalzahlen mit dem Bezeichner X
oder x vor der Zahl nur dann möglich, wenn diese ein Vielfaches von 4 Bit umfas­
sen. Im Standard VHDL-2008 entfällt diese Restriktion und es ist außerdem möglich,
Zahlen vorzeichenlos, vorzeichenbehaftet oder dezimal zuzuweisen.Wenn die Zahlen
die angegebene Bitbreite überschreiten, werden die höherwertigen Bits abgeschnit­
ten, wodurch es zu Fehlern kommen kann. Wenn hingegen die Zahlen kleiner sind,
als Bitstellen zur Verfügung stehen, werden je nach Datentyp führende Bitstellen mit
Nullen bzw. vorzeichengerecht ergänzt.

Listing 20.4: Zuweisung 7-stelliger Bitstring-Konstanten an vorzeichenlose bzw. vorzeichenbehafte­
te Signale

VHDL-2002:
signal UTEST: signed(6 downto 0);

signal STEST: signed(6 downto 0);

. . .

begin

UTEST <= X"FF"; -- Compilerfehler

STEST <= X"FF"; -- Compilerfehler

. . .

VHDL-2008:
signal UTEST: signed(6 downto 0);

signal STEST: signed(6 downto 0);

. . .

begin

-- Ergänzungen

UTEST <= 7X"F"; -- 0001111

UTEST <= 7UX"F"; -- 0001111

STEST <= 7SX"F"; -- 1111111

Ergänzung

-- Verkürzungen

UTEST <= 7UX"8F"; -- 0001111 Fehler

STEST <= 7SX"8F"; -- 0001111

-- VZ-Fehler

-- Dezimal

STEST <= 7D"15"; -- 0001111 Dezimal

. . .

Signalausdrücke in port map-Anweisungen
Allgemein gilt, dass VHDL-2008 weniger global statische Ausdrücke benötigt als zu­
vor. Derartige Ausdrücke müssen erst beim Linken der einzelnen Komponenten des
VHDL-Modells (Elaboration) einen festenWert besitzen. Das Listing 20.5 zeigt dies ex­
emplarisch am Beispiel einer Komponenteninstanziierung bei der nach dem neuen
Standard als aktueller EN Signalwert ein Boole’scher Ausdruck und beim IN1 Signal
eine Datentypkonversion erlaubt sind.
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Listing 20.5: Boole’scher Ausdruck und Datentypkonversion in einer port map-Anweisung gemäß
VHDL-2008-Standard

VHDL-2002:
signal ENA, nENB: bit;

signal TMP : bit;

. . .

begin

. . .

TMP <= not nENB and ENA;

U1: BUSCOMP

port map ( EN => TMP,

. . .

);

. . .

VHDL-2008:
signal ENA, nENB: bit;

. . .

begin

. . .

U1: BUSCOMP

port map ( EN => not nENB and ENA,

IN1=> to_integer(ADDR),

. . .

);

. . .

Lesen von Output Ports
Im Beispiel 4.3 wurde gezeigt, dass der port-Modus buffer für Signale, die einerseits
nach außen geführt werden, aber andererseits innerhalb der architecture verwen­
det werden sollen, durch Deklaration lokaler Signale vermieden werden kann. Dieser
zusätzliche Aufwand ist in VHDL-2008 nicht mehr erforderlich. Nun können Signale
vomTyp out auch internweiterverwendetwerden, ohnedass es einer Deklarationvom
Typ buffer bedarf. Die Schieberegisterschaltung in Bild 20.1 mit Abzweigung nach
dem ersten Flipflop kann in VHDL-2008 ohne Deklaration des lokalen Signals TMP
modelliert werden. Mit dieser Möglichkeit entfällt nun jegliche Notwendigkeit für die
Verwendung des port-Modus buffer.

Bild 20.1: Schieberegisterschaltung mit Abzweigung nach außen
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Listing 20.6: Lesen von Output Ports in VHDL-2008

VHDL-2002:
entity TEST is port (

INP, CLK : in bit;

Q0, Q2 : out bit);

architecture ARCH of TEST is

signal Q1, TMP : bit;

begin

process(CLK) begin

if CLK’event and CLK = ’0’ then

TMP <= INP; Q1 <= TMP; Q2 <= Q1;

end if;

end process;

Q0 <= TMP;

VHDL-2008:
entity TEST is port (

INP, CLK : in bit;

Q0, Q2 : out bit);

architecture ARCH of TEST is

signal Q1 : bit;

begin

process(CLK) begin

if CLK’event and CLK = ’0’ then

Q0 <= INP; Q1 <= Q0; Q2 <= Q1;

end if;

end process;

Bitweise Boole’sche Verknüpfungen
DieBoole’schenOperatorenand, or, xor, nand, norund xnorkönnen inVHDL-2008
auch unär, also mit einem einzelnen Signalvektor als O perand verwendet werden.

Listing 20.7: Bitweise Verknüpfung aller Bits des Signalvektors INP durch unäre Verwendung des
xor-Operators

VHDL-2002:
signal INP : bit_vector(7 downto 0);

signal P : bit;

. . .

process(INP)

variable PVAR : bit;

begin

PVAR := ’0’;

for I in 0 to 7 loop

PVAR := PVAR xor INP(I);

end loop;

P <= PVAR;

end process;

. . .

VHDL-2008:
signal INP : bit_vector(7 downto 0);

signal P : bit;

. . .

P <= xor INP;

. . .
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Mit dieser Verwendung des Operators wird die bitweise Verknüpfung aller Bitelemen­
te des Signalvektors gebildet. Das Listing 20.7 zeigt die im Vergleich zum VHDL-2002
Standard deutlich vereinfachte Realisierung eines 8-Bit-Paritätsgenerators (vgl. dazu
auch Aufgabe 4.1).

Neue Vergleichsoperatoren
Das Ergebnis der Vergleichsoperationen =, /=, <, >, <= oder >= ist vom Typ boolean
(vgl. Tabelle 11.6). Neu ist im Standard VHDL-2008, dass entsprechende synthesefähi­
ge Vergleichsoperatoren mit vorangestelltem Fragezeichen definiert sind, deren Er­
gebnis entweder vom Typ bit oder vom Typ std_logic sein darf. In dem Listing 20.8
soll das Signal Y gesetzt werden, wenn die Operanden A und B gleich sind.

Listing 20.8: Verwendung von Vergleichsoperatoren mit vorangestelltem Fragezeichen und direkter
Realisierung als Hardwaresignal

VHDL-2002:
signal A, B : signed(7 downto 0);

signal Y : bit;

. . .

process( A, B)

begin

if A = B then

Y <= ’1’;

else

Y <= ’0’;

end if;

end process;

. . .

VHDL-2008:
signal A, B : signed(7 downto 0);

signal Y : bit;

. . .

Y <= A ?= B;

. . .

Verknüpfung skalarer Signale mit Signal-Arrays
Bisher war es erforderlich, dass die Bitbreiten aller Operanden eines Boole’schen Ope­
rators gleich sein mussten. Diese Restriktion gibt es in VHDL-2008 nicht mehr. Das
Listing 20.9 zeigt, dass die UND-Verknüpfung aller Bits eines Signalvektors mit einem
Enable-Signal EN in einer einzelnen Zuweisung realisiert werden kann. Signal-Arrays
und skalare Signale dürfen also in Boole’schen Ausdrücken gemischt verwendet wer­
den.
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Listing 20.9:Mischung skalarer Signale mit Signalvektoren am Beispiel der Verknüpfung mit einem
Enable-Signal EN

VHDL-2002:
signal X, Y : bit_vector(3 downto 0);

signal EN : bit;

. . .

Y(3) <= X(3) and EN;

Y(2) <= X(2) and EN;

Y(1) <= X(1) and EN;

Y(0) <= X(0) and EN;

. . .

VHDL-2008:
signal X, Y : bit_vector(3 downto 0);

signal EN : bit;

. . .

Y <= X and EN;

. . .

Verwendung von Schiebe- und Rotationsoperatoren
Mit den in Tabelle 20.1 angegebenen Operatoren können die Bits von Signalvektoren
um eine bestimmte Anzahl von Positionen nach links oder rechts verschoben werden.
Neu ist in VHDL-2008, dass diese Operatoren nicht nur für die Datentypen bit und
boolean, sondern auch für die arithmetischen Datentypen signed und unsigned defi­
niert sind.

Tab. 20.1: Schiebe- und Rotationsoperatoren in VHDL

Operator Bedeutung Erläuterung

rol Rotate left Beim links Schieben um N Bits werden die MSBs
herausgeschoben und als LSBs wieder eingefügt.

ror Rotate right Beim rechts Schieben um N Bits werden die LSBs
herausgeschoben und als MSBs wieder eingefügt.

sll Shift left logically Die Bits werden um N Positionen nach links verschoben.
Die niederwertigen N Bits werden mit ’0’ belegt.

srl Shift right logically Die Bits werden um N Positionen nach rechts verschoben.
Die höherwertigen N Bits werden mit ’0’ belegt.

sla Shift left arithmetically Die Bits werden um N Positionen nach links verschoben. Die
niederwertigen N Bits werden mit dem Bitwert belegt, der
ursprünglich an der rechten Stelle des Signalvektors stand.

sra Shift right arithmetically Die Bits werden um N Positionen nach rechts verschoben.
Die höherwertigen N Bits werden mit dem Bitwert belegt,
der ursprünglich an der linken Stelle des Signalvektors
stand (vorzeichengerechte Ergänzung).
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Listing 20.10: Rechts-Schieben einer vorzeichenbehafteten Zahl um drei Bit unter Verwendung des
sra-Operators. Dies entspricht einer Division des Operanden OP durch 23 = 8

VHDL-2008:
. . .

signal OP, RESULT: signed(7 downto 0);

. . .

RESULT <= OP sra 3;

. . .

Vereinfachung Boole’scher Ausdrücke in Bedingungsausdrücken
In vielenBedingungsausdrückenwar es erforderlich, einenexplizitenVergleichmit ei­
ner Signalwertkonstanten durchzuführen. In VHDL-2008 ist kein expliziter Vergleich
mehr erforderlich, wie das Beispiel der if-Anweisung in Listing 20.11 zeigt. Diese Ver­
einfachung gilt allerdings nicht für die Definition einer Signalflanke, die weiterhin ei­
nen expliziten Vergleich mit ’1’ (steigende Flanke) oder ’0’ (fallende Flanke) erfordert
(vgl. z. B. Listing 12.7).

Listing 20.11:Wegfall des Vergleichs mit den Konstanten ’1’ oder ’0’ in einem Bedingungsausdruck.

VHDL-2002:
. . .

if S=’1’ and CS_1=’1’ and CS_2=’0’

then

Y <= A;

end if;

. . .

VHDL-2008:
. . .

if S and CS_1 and not CS_2

then

Y <= A;

end if;

. . .

Sensitivity-Liste kombinatorischer Prozesse
Eine erhebliche Vereinfachung bietet der VHDL-2008-Standard bei der Modellierung
kombinatorischer Logik mit Prozessen. Bisher war es für eine korrekte VHDL-Synthe­
se kombinatorischer Logik erforderlich, alle Signale, die auf der rechten Seite von Si­
gnalzuweisungen sowie alle Signale, die in Bedingungsausdrücken stehen, explizit
in die Sensitivity-Liste aufzunehmen (s. den Hinweis am Ende von Kapitel 8.2). Diese
Anforderung entfällt, wenn das neue VHDL-Schlüsselwort all in der Sensitivity-Liste
verwendet wird (s. Listing 20.12).
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Listing 20.12: Verwendung des Schlüsselworts all in der Sensitivity-Liste sowie vereinfachte Be­
dingungsausdrücke bei der Modellierung eines 2:1-Multiplexers mit Enable-Eingang nach dem
VHDL-2008-Standard

VHDL-2002:
. . .

P1: process(A, B, S, EN)

begin

if EN = ’1’ then

if S = ’1’ then

Y <= A;

else

Y <= B;

end if;

else

Y <= ’0’;

end if;

end process;

. . .

VHDL-2008:
. . .

P1: process(all)

begin

if EN then

if S then

Y <= A;

else

Y <= B;

end if;

else

Y <= ’0’;

end if;

end process;

. . .

Bedingte und selektive Signalzuweisungen in Prozessen
In einem Merksatz von Kapitel 8.5 wurde festgehalten, dass innerhalb von Prozessen
nur sequenzielle Anweisungen sowie die unbedingte Signalzuweisung erlaubt sind.
Die Verwendung der bedingten und selektiven Signalzuweisung innerhalb von Pro­
zessen ist in dembisherigenVHDL-Standard hingegen verboten. Diese Einschränkung
gilt nachdemVHDL-2008-Standard nichtmehr, denn in diesemStandard sindbeding­
te und nebenläufige Signalzuweisungen nun auch innerhalb von Prozessen erlaubt.
Im Listing 20.13 wird auf diese Weise ein Register mit Enable-Eingang ENmodelliert.

Listing 20.13: Die Verwendung einer bedingten Signalzuweisung innerhalb eines Prozesses gemäß
dem VHDL-2008-Standard erlaubt z. B. eine vereinfachte Modellierung eines Registers mit Enable-
Eingang

VHDL-2002:
. . .

P1: process(CLK)

begin

if CLK = ’1’ and CLK’event then

if EN=’1’ then

REG <= MY_INPUT;

end if;

end if;

end process;

. . .

VHDL-2008:
. . .

P1: process(CLK)

begin

if CLK = ’1’ and CLK’event then

REG <= MY_INPUT when EN else REG;

end if;

end process;

. . .
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Don’t Cares auf der linken Seite der Wahrheitstabelle
DieVerwendungvonDon’t-Care-Werten ’-’ derDatentypen std_logicbzw. std_ulogic
war im bisherigen VHDL-Standard nur auf der rechten (Ausgangs-) Seite von Wahr­
heitstabellen zum Zwecke der Logikminimierung erlaubt. Durch Verwendung von
Matching-Case- bzw. Matching-Select-Ausdrücken ist es mit VHDL-2008 nun auch
möglich, Don’t-Care-Werte auf der linken (Eingangs-) Seite von Wahrheitstabellen
zu verwenden, um die Anzahl der Zeilen der Wahrheitstabelle bzw. des VHDL-Codes
zu reduzieren. Das Listing 20.14a zeigt die Verwendung einer Matching-Case-Anwei­
sung case? und das Listing 20.14b eine Matching-Select-Anweisung select? jeweils
zur Realisierung eines 16:1-Multiplexers mit Registerausgang. Dabei besteht das Ziel,
die Anzahl der Verzweigungen im Quellcode zu reduzieren. Der Anwender hat dar­
auf zu achten, dass trotz Verwendung der Don’t Cares die Zuweisung eindeutig und
vollständig ist.

Listing 20.14: Bei Verwendung von Matching-Case- bzw. Matching-Select-Anweisungen kann die
Anzahl der Verzweigungen im Quellcode reduziert werden. Man beachte das Fragzeichen hinter dem
case- bzw. select-Schlüsselwort. In beiden Fällen wird ein 16:1-Multiplexermit Registerausgang
synthetisiert

a) VHDL-2008:
. . .

P1: process(CLK) begin

if CLK = ’1’ and CLK’event then

case? TEST is

when "11--" => Y <= IN0;

when "000-" => Y <= IN1;

when "0111" => Y <= IN2;

when others => Y <= IN3;

end case?;

end if;

end process;. . .

b) VHDL-2008:
. . .

P1: process(CLK) begin

if CLK = ’1’ and CLK’event then

with TEST select?

Y <= IN0 when "11--",

IN1 when "000-",

IN2 when "0111",

IN3 when others;

end if;

end process;. . .

Bedingte Komponenteninstanziierung
Schon im bisherigen VHDL-Standard VHDL-2002 war es erlaubt, eine bedingte auto­
matisierte Komponenteninstanziierung mit der generate-Anweisungdurchzuführen,
die nur ausgeführt wird, wenn eine bestimmte Bedingung erfüllt ist. Die linke Sei­
te im Listing 20.15 zeigt ein Beispiel, welches mit zwei if-Abfragen über das im Lis­
ting 11.9 vorgestellte einfache Beispiel einer generate-Anweisunghinausgeht. Neu ist
im VHDL-2008-Standard dagegen, dass es auch erlaubt ist, der if-Abfrage einen else-
Zweig hinzuzufügen (vgl. Listing 20.15a). Ebenfalls ist es erlaubt, die automatisierte
Komponenteninstanziierung von dem Wert einer case-Abfrage abhängig zu machen
(vgl. Listing 20.15b).
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Listing 20.15: Bedingte Komponenteninstanziierung im älteren Standard VHDL-2002. Der
VHDL-2008-Standard erlaubt die bedingte Komponenteninstanziierung nun auch mit einem else-
Zweig a) bzw. abhängig von demWert einer case-Abfrage b)

VHDL-2002:
. . .

GEN1: if SIMULATION =’1’ generate

-- Instanziierungen für Simulation

end generate GEN1;

GEN2: if SIMULATION = ’0’ generate

-- Instanziierungen für Synthese

end generate GEN2;

. . .

VHDL-2008:
a)

. . .

GEN1: if SIMULATION =’1’ generate

-- Instanziierungen für Simulation

else generate

-- Instanziierungen für Synthese

end generate GEN1;

. . .

b)

. . .

GEN1: case TARGET generate

when 0 =>

-- Instanziierungen für Target1

when 1 =>

-- Instanziierungen für Target2

. . .

end generate GEN1;

. . .

Deklaration eines Kontextes
Digitale Systeme sind meist aus vielen Entwurfseinheiten aufgebaut, die zudem in
mehreren VHDL-Dateien abgespeichert sind. Typisch ist dabei, dass in all diesen
Dateien auf die gleichen Bibliotheken bzw. Packages zugegriffen wird. Diese ent­
halten projektspezifisch deklarierte Datentypen und Funktionen, die in mehreren
Entwurfseinheiten verwendet werden [2]. Im bisherigen Standard musste die Liste
der verwendeten Bibliotheken in jeder Entwurfseinheit vollständig wiederholt wer­
den. Dies ist in VHDL-2008 nicht mehr notwendig. Es ist ausreichend, einen context

aller Bibliotheken einmalig zu deklarieren und diesen in den anderen Entwurfsein­
heiten zu verwenden. Das Listing 20.16 zeigt ein Beispiel, in dem zwei Entities jeweils
die ieee.std_logic_1164 -Bibliothek sowie das gemeinsame verwendete package

my_types in einer selbstdefinierten Bibliothek my_lib verwenden. Im VHDL-2008-
Beispiel ist die Deklaration dieser Bibliotheken in einer context-Deklaration zusam­
mengefasst und der context-Aufruf erfolgt jeweils vor der entity-Deklaration.
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Listing 20.16: Die Deklaration gemeinsam zu verwendender Bibliotheken bzw. Packages wird im
VHDL-2008-Standard durch eine context-Deklaration vereinfacht

VHDL-2002:
1. Datei:

library ieee;

library my_lib;

use ieee.std_logic_1164.all;

use my_lib.my_types.all;

entity MY_1st_ENTITY is

. . .

end MY_1st_ENTITY;

2. Datei:

library ieee;

library my_lib;

use ieee.std_logic_1164.all;

use my_lib.my_types.all;

entity MY_2nd_ENTITY is

. . .

end MY_2nd_ENTITY;

. . .

VHDL-2008:
Context Datei:

context MY_CONTEXT is

library ieee;

library my_lib;

use my_lib.my_types.all;

use ieee.std_logic_1164.all;

end context MY_CONTEXT;

1. Datei:

context work.MY_CONTEXT;

entity MY_1st_ENTITY is

. . .

end MY_1st_ENTITY;

2. Datei:

context work.MY_CONTEXT;

entity MY_2nd_ENTITY is

. . .

end MY_2nd_ENTITY;

. . .

Datenformat für Festkommazahlen im Q-Format
Im VHDL-2008-Standard ist erstmalig der vorzeichenlose Datentyp ufixed und der
vorzeichenbehaftete Datentyp sfixed definiert. Damit werden rationale Zahlen im
Q-Format abgebildet (vgl. Kapitel 6.6). Diese Datentypen stellen Signalvektoren mit
positiven und negativen Indices dar, wobei die positiven Indices gemäß Gl. 6.10 dem
ganzzahligem Anteil sowie ggf. dem Vorzeichen entsprechen und die negativen Indi­
ces demBruchteil der Zahl. DieDatentypen sind in der Bibliothek ieee.fixed_pkgmit
fester Rundungs-, Überlauf- bzw. Sättigungscharakteristik deklariert.

Alternativ können diese Eigenschaften jedoch auch in einer generischen Bi­
bliotheksvarianten der Standardbibliothek ieee.fixed_generic_pkg definiert wer­
den. Das Listing 20.17 zeigt die Deklaration einer generischen Festkommabibliothek
my_fixed_pkg mit Abschneidecharakteristik (fixed_round_style), Signalüberlauf
(fixed_overflow _style) undohneSchutz bei temporärenÜberläufen (fixed_guard_
bits). Diese Parameter werden durch eine generic map-Anweisung eingestellt.
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Als Anwendung des Datentyps sfixed beinhaltet das Listing ebenfalls die Dekla­
ration der FIR-Filter (Finite-Impulse-Response) entity FIXPOINT_FIR, in der die Ein­
gangs- und Ausgangssignale X bzw. Y im s3Q4-Format verwendet werden.

Listing 20.17: Deklaration einer generischen Festkommabibliothekmy_fixed_pkgmit Abschneide-
und Überlaufcharakteristik sowie Deklaration einer FIR-Filter-Entity mit Eingangs- und Ausgangssi­
gnalen im s3Q4-Format

VHDL-2008:
library ieee;

use ieee.std_logic_1164.all;

--use ieee.fixed_pkg.all; -- Standard ieee-Bibliothek auskommentiert

-- Parametrisierte ieee-Bibliothek

package my_fixed_pkg is new IEEE.fixed_generic_pkg

generic map (fixed_round_style =>IEEE.fixed_float_types.fixed_truncate,

fixed_overflow_style => IEEE.fixed_float_types.fixed_wrap,

fixed_guard_bits => 0,

no_warning => TRUE

);

use WORK.my_fixed_pkg.all;

entity FIXPOINT_FIR is

generic(N : integer := 6); -- Filterordnung

port(CLK, NEW_SAMPLE: in bit;

X: in sfixed(3 downto -4);

Y: out sfixed(3 downto -4)

);

end FIXPOINT_FIR;

. . .

Zu der in Listing 20.17 vorgestellten entity eines FIR-Filters N = 6. Ordnung soll
nun die Architektur entworfen werden. In diesem FIR-Filter soll zu jedem Abtastzeit­
punkt n die folgende Summe von Produkten gebildet werden [2]:

Y[n] = 6∑
k=0

H(k) ⋅ D[n − k] (20.1)

In Gl. 20.1 ist D[0] das zum aktuellen Abtastzeitpunkt gehörige Eingangssignal X[n]
und Y[n] das zu diesem Abtastzeitpunkt gehörige Ausgangssignal. Die D[n − k] sind
die um k Abtastzeitpunkte verzögerten („alten“) Eingangssignalwerte. Die H(k) sind
filterspezifische Koeffizienten, die üblicherweise in Matlab als Realzahlen berechnet
werden. Durch die Verwendung des Datentyps sfixed erhält man eine recht einfache
Implementierung des in Bild 20.2 dargestellten Blockdiagramms.
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Bild 20.2: Architektur eines FIR-Filters 6. Ordnung

Zur Einsparung von Hardwareressourcen wird im Prozess P1 von Listing 20.18 ein
VHDL-Codierstil gewählt, in der der aus einem Addierer, einem Multiplizierer und ei­
nem Ausgangsregister bestehende Akkumulator in einem DSP48E1-Slice implemen­
tiert wird. Diesem Zweck dient auch die Verwendung des USE_DSP-Attributs.

Die mit z−1 bezeichneten Blöcke werden in dem Prozess P2 implementiert. Die­
se stellen die Verzögerungskette dar, in der die letzten N Abtastwerte abgespeichert
sind. Üblicherweise werden für diesen Zweck Flipflops verwendet. Durch den hier ge­
wählten VHDL-Codierstil werden jedoch platzsparender dynamische Schieberegister
SRL16E eingesetzt (vgl. Kapitel 16.7).

Listing 20.18: VHDL-Modell eines FIR-Filters N-ter Ordnung bei Verwendung des Festkommadaten­
typs sfixed. Die reellwertigen Konstanten H(k) wurden mit Matlab berechnet

VHDL-2008:
. . .

architecture ARCH of FIXPOINT_FIR is

type HTYPE is array(0 to N) of sfixed(3 downto -4);

signal H : HTYPE;

type DELAYTYPE is array(0 to N) of sfixed(3 downto -4);

signal D : DELAYTYPE := (others=> to_sfixed(0.0, X'high, X'low));

signal ACCU : sfixed(9 downto -8);

attribute USE_DSP: string;

attribute USE_DSP of ACCU : signal is "yes";

begin -- s3Q4 quantisiert:

H(0) <= to_sfixed (-0.21, 3, -4); H(6) <= H(0); -- 0.1875

H(1) <= to_sfixed (1.2367, 3, -4); H(5) <= H(1); -- 1.1875

H(2) <= to_sfixed (-2.4683, 3, -4); H(4) <= H(2); -- -2.4375

H(3) <= to_sfixed (6.25, 3, -4); -- 6.2500
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P1: process (CLK)

variable K: integer range 0 to N := 0;

begin

if CLK='1' and CLK'event then

if NEW_SAMPLE then

Y <= ACCU(Y'high downto Y'low);

K := 0;

ACCU <= to_sfixed(0.0, ACCU'high, ACCU'low);

elsif K <= N then

ACCU <= resize(ACCU + D(K)*H(K), ACCU'high, ACCU'low);

K := K +1;

end if;

end if;

end process P1;

P2: process(CLK)

begin

if CLK='1' and CLK'event then

if NEW_SAMPLE then -- rechts Schieben der Samples

for K in N downto 1 loop

D(K) <= D(K-1);

end loop;

D(0) <= X;

end if;

end if;

end process P2;

end ARCH;

Die Architektur des FIR-Filters ist stark an den Entwurf eines C-Programms zur FIR-
Filterberechnung angelehnt, sie gliedert sich in mehrere nebenläufige Anweisungen
sowie zwei Prozesse:
– In sieben nebenläufigen Anweisungen werden die aus Matlab erhaltenen Real­

koeffizienten mithilfe der Funktion to_sfixed in das s3Q4-Format überführt, wo­
bei automatisch eine Wertquantisierung erfolgt. Man beachte die in FIR-Filtern
mit linearem Phasenverhalten vorhandene Symmetrie der Koeffizienten H(k) =
H(N − k).

– In dem taktsynchronen Prozess P1 wird eine Variable K vom Typ integer dekla­
riert, mit der die N + 1 Konstanten H(K) und Abtastwerte D(K) adressiert werden.
DerWertebereich dieser Variablenwird auf den Bereich 0. . .N eingeschränkt, wo­
mit imFall vonN = 6 ein 3-Bit-Zähler instanziiertwird. Ohnediese Einschränkung
würde unnötigerweise ein 32-Bit-Zähler verwendet werden.
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– Im Prozess P1 wird für den Fall, dass das externe Steuersignal NEW_SAMPLE ge­
setzt ist, der Akkumulatormit 0 initialisiert und die Schleifenvariable K zurückge­
setzt. Außerdem wird der Akkumulatorwert der letzten Filterberechnung an den
Ausgang Y gelegt

– Für NEW_SAMPLE = 0 werden in diesem Prozess die Partialprodukte D(K) ⋅ H(K)
taktsynchron akkumuliert, und der Variablenwert nach jedem Akkumulations­
schritt inkrementiert. DurchVerwendungder Signalattribute ’highund ’lowwird
das Rechenergebnis unabhängig von der aktuell deklarierten Bitbreite des Akku­
mulators.

– Bei der Akkumulation ist zu berücksichtigen, dass sich bei den Multiplikationen
die Bitbreite vergrößert (vgl. Kapitel 11.9) und bei den Additionen ein möglicher
Überlauf zu berücksichtigen ist. Das Akkumulatorsignal ACCUwird daher mit zu­
sätzlichen Bits für den ganzzahligen Anteil und doppelter Bitzahl für den Bruch­
anteil deklariert. Um unerwünschte Zahlenbereichsüberläufe in der Schleife aus­
zuschließen, wird in Listing 20.18 die für Signale vom Typ sfixeddefinierte Funk­
tionresize verwendet,mit der dieBitbreite desAkkumulatorergebnisses in jedem
Schleifendurchlauf vorzeichengerecht auf die Bitbreite des Signals ACCU ange­
passt wird.

– Im ebenfalls taktsynchronen Prozess P2 erfolgt für den Fall, dass ein neues Sam­
ple anliegt die Aktualisierung der Verzögerungskette. Beginnend beim letzten
Sample D(N − 1) werden die Samples um eine Position nach rechts geschoben
und anschließend das aktuelle Sample X links in der Kette als D(0) eingefügt.

Für das in Bild 20.3 dargestellte Ergebnis der Simulation einer Sprungantwort wur­
de der Simulator ModelSim (vgl. Kapitel 20.2) verwendet. Dieser erfordert bei Quell­

Bild 20.3: Ausschnitt aus einer Sprungantwortsimulation des FIR-Filters
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codes, die den VHDL-2008-Standard nutzen, dass dieser Standard explizit spezifiziert
wird (Im Project-Tab für die Quellcodedatei das Kontextmenü öffnen → Properties
→ VHDL-Tab auswählen → Use 1076-2008 auswählen).

Das Bild 20.3 wurde mit der in Listing 20.19 dargestellten do-Datei erzeugt, in der
alle Datenpfadsignale im sfixed-Datenformat dargestellt werden und das Ausgangs­
signal Y zusätzlich auch in einer Analogdarstellung. Ferner enthält die Makrodatei
periodische Stimuli für das Taktsignal CLK und das Übergabesignal NEW_SAMPLE.
Das Filtereingangssignal wurde auf den konstanten Wert 0x10 gelegt, der in diesem
Format der Zahl 1.0 entspricht. Die Simulationsdauer wurde mit 1600 ns so gewählt,
dass der stationäre Zustand des FIR-Filters gerade erreicht wird.

Listing 20.19:Makrodatei zur Simulation der Sprungantwort des FIR-Filters in ModelSim

# ModelSim Simulation der Impulsantwort eines FIR-Filters im

# VHDL-2008-Standard

restart

add wave -divider Inputs

radix bin

add wave clk

add wave new_sample

add wave -divider Filter_Signals

radix sfixed

add wave X

add wave H

add wave D

add wave ACCU

add wave -divider Outputs

add wave Y

add wave -format analog-step Y

# Stimuli

radix hex

force x 0x10

force clk 0 0, 1 10ns -r 20ns

force new_sample 1 0, 0 20ns -r 200ns

run 1600ns

Bild 20.3 zeigt z. B. am Beispiel des Filterkoeffizientenvektors H die Quantisierung der
im reellen Zahlenformat spezifizierten Festkommazahlen auf vier Nachkommastellen,
die durch die VHDL-2008-Funktion to_sfixed vorgenommen wurde und die in der
Praxis zu Abweichungen vom idealen Verhalten des FIR-Filters führt.

Hier soll auch angemerkt werden, dass eine funktionale Simulation dieses Mo­
dells mit den Grundeinstellungen von Vivado (V2019.1) nicht möglich ist, weil darin
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der VHDL-2008-Standard noch nicht vollumfänglich unterstützt wird. Die FPGA-Syn­
these und -Implementierung von Listing 20.18 mit Vivado liefert hingegen keine Feh­
ler, sofern im Vivado-Projekt für die Quellcodedatei das FILE_TYPE-Attribut auf den
Wert "VHDL 2008"gesetzt wird.

Die Implementierung in einem Artix-7-FPGA mit Vivado erfordert die folgenden
Hardwareressourcen:
– Ein DSP48E1-Slice für den Akkumulator,
– 19 D-Flipflops (FDRE) (Signale ACCU_reg[3:-4], Y_reg[3:-4] und K_reg[2:0]),
– acht LUTs als Schieberegister (SRL16E) für das Signal D_reg[3:-4],
– 27 LUTs für die kombinatorische Logik.

Die Länge des kritischen Datenpfads beträgt tDelay = 8.47ns.

Datenformat für Gleitkommazahlen
In der Bibliothek ieee.float_pkg wurde mit VHDL-2008 auch ein Datenformat für
Gleitkommazahlen variabler Bitbreite definiert. Das Listing 20.20 zeigt die Realisie­
rung des FIR-Filters aus Listing 20.18 unter Verwendung der Gleitkommadarstellung
nach der Norm IEEE 754 mit 8 Bits für den Exponenten und 23 Bits für die Mantisse
(vgl. Kapitel 6.6.2). Allerdings sollte hier angemerkt werden, dass der hier definierte
Datentyp float im Moment nur von den wenigsten Synthesewerkzeugen unterstützt
wird.

Listing 20.20: VHDL-Modell eines FIR-Filters in Gleitkommadarstellung nach der Norm IEEE 754

VHDL-2008:
library ieee;

use ieee.float_pkg.all;

entity FLOAT_FIR is

generic(N : integer := 6); -- the filter order

port(CLK, RESET, NEW_SAMPLE: in bit;

X : in float(8 downto -23);

Y: out float(8 downto -23)

);

end FLOAT_FIR;

architecture ARCH of FLOAT_FIR is

type HTYPE is array(0 to N) of float(8 downto -23);

signal H : HTYPE;

type DELAYTYPE is array(0 to N) of float(8 downto -23);

constant ZERO : float(8 downto -23) := to_float(0.0, 8, 23);

signal DELAY : DELAYTYPE := (others=> ZERO);

signal ACCU : float(8 downto -23);

. . .
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20.2 Hinweise zur Verwendung von ModelSim

Das in der Industrie sehr weit verbreitete VHDL-SimulationsprogrammModelSim der
Fa. Mentor Graphics [18] war als frei verfügbare Version mit zeitlich unbefristeter Li­
zenz bis Ende des Jahres 2010 von der Fa. Xilinx unter dem Namen „ModelSim XE
Starter“ so lange erhältlich, bis Xilinx einen eigenen Simulator in seine Entwicklungs­
software integriert hatte. Seit 2011 gibt es die Version „ModelSim PE Student“ mit na­
hezu gleicher Funktionalität nur noch direkt von Mentor Graphics. Die Lizenz dieser
Version ist nun auf 180 Tage limitiert, lässt sich aber durch komplette Neuinstallation
erneuern. Vor einer Neuinstallationmuss die alte Version deinstalliert werden, da die
Installationsdateien sonst nicht vollständig entpackt werden.

ModelSim enthält einen VHDL-Quellcodeeditor mit Debugger sowie einen ereig­
nisgesteuerten Simulator, bei dem schrittweise Veränderungen von Eingangssigna­
len über die grafische Menüoberfläche vorgegeben werden können. Umfangreichere
Simulationssequenzen lassen sichmit Kommandodateien (Dateierweiterung *.do) re­
produzierbar gestalten. Die Komplexität der Version 10.4¹ reicht aus, um alle in die­
semBuch vorgestellten Entwürfe undAufgabenstellungen analysieren zu können. Mit
„ModelSim PE Student“ können entweder VHDL- oder Verilog-Modelle simuliert wer­
den.

Das Programm lässt sich nach einer Registrierung aus dem Internet frei herun­
ter laden [www.model.com/download/edu]. Während des kompletten Downloads
und des Installations- und Lizenzierungsprozesses muss eine Internetverbindung
bestehen und die Installation muss mit Administratorrechten erfolgen.

Am Ende des Installationsprozesses öffnet sich ein Internet-Browser Fenster, mit
dem eine Lizenzdatei angefordert werdenmuss, die an die anzugebende email-Adres­
se verschickt wird. Diese Lizenzdatei ist allerdings nur für die gerade herunter gela­
dene Installationsdatei modelsim-pe_student_edition.exegültig. Zur Programmak­
tivierung muss die Lizenzdatei student_license.dat in den Installationsordner ko­
piert werden, der standardmäßig als C:\modeltech_pe_edu_10.4aeingestellt ist.

Die bereits in Bild 5.2 vorgestellte Ordnerstruktur erlaubt es, dieVHDL-Quellcodes
auch mit ModelSim zu simulieren, wobei sich die Makrobefehlsdateien *.do zusam­
menmit denVHDL-Dateien imOrdner VHDL_CodesunddieModelSim-Projekte imOrd­
ner ModelSim_Projectsbefinden sollten.

20.2.1 ModelSim-Hilfesystem

ModelSim bietet ein umfangreiches Hilfesystem von PDF-Dateien, zu dem ein „User‘s
Manual“, ein „Reference Manual“ sowie ein „Tutorial“ gehören. Als Einführung gibt
das „Tutorial“ zur Projekteröffnung, zur Simulation und zum Debugging eine kom­
pakte Übersicht.

1 Die zum Zeitpunkt der Drucklegung aktuelle Version 10.4 steht hier exemplarisch für nachfolgende
Versionen.
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20.2.2 Entwicklungsablauf mit ModelSim

DiewesentlichenArbeitsschritte beimVHDL-EntwurfmitModelSim sindnachfolgend
aufgeführt:
1. Start des Programms ModelSim
2. Anlegen eines Projekts (Dateierweiterung *.MPF)
3. Hinzufügen bzw. Erstellen der VHDL-Dateien (Dateierweiterung *.VHD)
4. Compileroptionen einstellen
5. Kompilation und Fehleranalyse der VHDL-Dateien
6. Ausführbares Design laden
7. Simulation des Designs, ggf. Korrektur des VHDL-Codes
8. Simulation von strukturellen Designs

Exemplarisch sollen diese Schritte anhand des 4-zu-1-Multiplexers mit selektiver Si­
gnalzuweisung erläutert werden, der bereits als Vivado-Beispiel verwendet wurde.
Dabei sind die Übergänge zu einer untergeordneten Menühierarchie durch das Zei­
chen⇒gekennzeichnet. DienachfolgendbeschriebenenSchritte 1. bis 8. desEntwick­
lungsablaufs beziehen sichauf dieMenüauswahlüber dasModelSim-Konsolenfenster
ModelSim.

1. Starten Sie das Programm ModelSim vom Desktop. Zuerst wird das Important
Information-Fenster geöffnet, in dem aktualisierte Merkmale aufgeführt sind und
ein Übergang auf einen Schnellstart mit Jump Start angeboten wird. Indem SieClose
anwählen, wird dieser Rahmen geschlossen und das vorher parallel geöffnete Fenster
ModelSimwird sichtbar. Darin benötigen Sie zunächst zwei Teilfenster:
– Im Konsolenfenster (Transcript) werden alle Tastatureingaben aufgezeichnet.

Außerdem erfolgt dort eine Protokollierung aller Simulatoraktionen inklusive der
Fehlermeldungen. Falls dieses Fenster nicht geöffnet wird, so können Sie dies
durch Anklicken von View=>Transcript öffnen.

– Im Arbeitsbereich (Project) werden entweder die Projektdateien dargestellt (un­
ter dem Reiter Project), oder aber es werden die kompilierten VHDL-Dateien dar­
gestellt (unter dem Reiter Library). Falls diese Fenster nicht geöffnet sind, so er­
reichen Sie dies durch View=>Library bzw. View=>Project.

Alle Teilfenster lassen sich durch Klicken auf das Undock-Symbol auch losgelöst
vom Hauptfenster darstellen bzw. durch Klicken auf das Dock-Symbol wieder im
Hauptfenster zusammenfassen.

2. Zu Beginn ist ein Projekt zu eröffnen, dessen Eingabe mit File⇒ New⇒ Project
im KonsolenfensterModelSim erfolgt. Im Create Project-Fenster ist ein bereits exis­
tierender Projektordner ins Tastenfeld Project Location einzutragen und ein neuer
Projektname muss im Feld Project Name angegeben werden (vgl. Bild 20.4). Einige
Grundeinstellungen (Settings) werden aus der Datei modelsim.ini in das aktuel­
le Projekt übernommen, die sich im Installationsordner befindet. Dadurch wird im
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Bild 20.4:ModelSim-Fenster zur Erzeugung eines neuen Projekts und zur Auswahl der VHDL-Codes

ModelSim-Arbeitsverzeichnis eine Projektdatei <Projekt_Name>.mpf sowie ein De­
fault-Bibliotheksverzeichnis ..\work erzeugt, in dem die kompilierten VHDL-Codes
gespeichert werden. Nach Abschluss mit OK wird das Add items to the Project-
Fenster geöffnet.

3. Mit einem Standardtexteditor im ASCII-Format erstellte VHDL-Codes sind über die
Auswahl von Add Existing File in das Projektverzeichnis zu importieren. Im Fens­
ter Add file to Project sollte der Dateityp im Eintrag Add file as type auf „default“
oder „VHDL“ eingestellt werden. Die Auswahl Reference from current location sorgt
dafür, dass alle Änderungen an der Originaldatei durchgeführt werden, die sich hier
im Unterverzeichnis ..\VHDL_Codes befindet (vgl. Bild 5.2). Nach dem Schließen des
Fensters mit OK erscheint im Project-Bereich des Projektfensters der Name der aus­
gewählten Datei mit einem Fragezeichen, welches signalisiert, dass die Datei noch
nicht kompiliert wurde. Nun sollte sich durch Doppelklicken auf die VHDL-Datei ein
Editor öffnen lassen, mithilfe dessen weitere Änderungen amQuellcode durchgeführt
werden können.
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4. Im Project-Bereich des Hauptfensters sollten durch Rechtsklicken auf den Quell­
code und Auswahl von Properties die folgenden Compiler-Optionen im VHDL-Reiter
eingestellt werden:
– Use 1076-2002 Language Syntax
– Use explicit declarations only
– Show source lines with errors
– Check for: Synthesis
– Optimize for: StdLogic1164
– Alle Reportwarnungen sollten eingeschaltet sein.

Die Übernahme der Einstellungen erfolgt mit dem Abschluss durchOK. Diese Compi­
ler-Einstellungen bewirken Folgendes:

ExpliziteDeklarationenbeziehen sichauf denEinsatz vonBibliotheken, dieArith­
metikfunktionenbeinhalten. Da zahlreicheOperatoren in der Bibliothek StdLogic1164
überladen sind, wird der Compiler angewiesen, nur die Deklarationen zu berücksich­
tigen, die inder jeweils zusätzlich eingebundenenBibliothek enthalten sind.Der Com­
piler wird außerdem angewiesen, nur den synthesefähigen VHDL-Syntaxumfang zu­
zulassen und die Optimierung auf Basis der StdLogic1164-Bibliothek durchzuführen.
Der VITAL-Standard [48] ist eine Industrievereinbarung zur Timing-Simulation von
ASICs: Es werden bei der Designimplementierung SDF-Dateien (Standard Delay For­
mat [47]) erzeugt, die die Timing-Informationen der Zielhardware beinhalten.

Durch Doppelklicken auf die Quellcodedatei im Project-Fenster wird der Quell­
code im edit-Fenster angezeigt, sodass Änderungen vorgenommen werden können
(vgl. Bild 20.5).

Bild 20.5: Darstellung des Quellcodes nach Auswahl im Project
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5. Die Kompilation des Quellcodes erfolgt z. B. durch Rechtsklicken auf den im Pro­
ject ausgewählten Quellcode mit der Dateierweiterung *.vhd und Auswahl von Com­
pile ⇒ Compile Selected. Das Transcript-Fenster zeigt den Compilerstatus und
ggf. die Fehlermeldungen an. Durch Doppelklick auf die rot dargestellte Fehlermel­
dung erhält man im Unsuccessful Compile-Fenster detaillierte Fehlermeldungen.
In Bild 20.6 sind beispielhaft die Meldungen zu einem fehlerhaften Quellcode dar­
gestellt. Durch Selektion der einzelnen Fehlermeldungen in diesem Fenster wird die
betreffende Zeile im VHDL-Code farblich hervorgehoben (vgl. Bild 20.6 unten). Sofern
das edit-Fenster vorher geschlossen war, wird es nun automatisch geöffnet. Alle Feh­
lerkorrekturen sind dort mit File ⇒ Save zu sichern. Nach erfolgreichem Abschluss
der Korrektur/Kompilationszyklen sollte das edit-Fenster mit File⇒ Close geschlos­
sen werden.

Bild 20.6: Compiler-Fehlermeldungen im Konsolenfenster und Darstellung der fehlerhaften Codezei­
le im edit-Fenster



20.2 Hinweise zur Verwendung von ModelSim | 547

6. Im Konsolenfenster sollte mit Simulate⇒ Runtime Options als nächster Schritt
unterDefaults imRuntimeOptions-Fenster eine Auswahl der Simulationsparameter
getroffen werden, die mit Apply und OK zu bestätigen ist:

Default Radix: Hexadecimal Eingabe- bzw. Ausgabeformat der Bussignale
Default Run: 100 ns Simulationsschrittweite
Default Force Type: Default (based on type) Treiberstärke der Eingangsstimuli

Durch die letzte Option wird die Treiberstärke der Eingangsstimuli für die nichtauf­
gelösten Signaltypen (bit und std_ulogic) als jeweils einzige Treiber mit „Freeze“ und
für den aufgelösten Signaltyp (std_logic) mit „Drive“ festgelegt. Dies sorgt dafür, dass
weitere Wertzuweisungen, die nachfolgend durch das VHDL-Modell erfolgen, nur für
solche Signale fehlerfrei möglich sind, die vom Typ std_logic sind.

Nun muss der kompilierte VHDL-Code, der sich üblicherweise in der Bibliothek
„work“ befindet, in den Simulator geladen werden: Mit Simulate⇒ Start Simulati­
on öffnet sich das Start Simulation-Fenster, in dem unter Design und im (eventu­
ell erst am Ende der Liste aufgelisteten) VerzeichnisWork alle zum Projekt gehören­
den und kompilierten VHDL-Codes mit ihrem entity-Namenund den dazugehörigen
architecture-Namen aufgeführt sind. Die zu analysierende entity ist durch Ankli­
cken zu selektieren. (Beimehreren Architekturen zu einer entitymuss die gewünsch­
te architecture ausgewählt werden). Anschließend ist das Fenster mit OK zu schlie­
ßen. Im Transcript-Fenster erscheint nach erfolgreichem Laden des Simulationsmo­
dells der VSIM-Prompt, der das erfolgreiche Laden des Top-Level-Simulationsmodells
und aller eventuell vorhandenen Komponentenmodelle bestätigt. Am unteren Rand
des Hauptfensters wird der Status der Simulation angegeben.

Bild 20.7: Auswahl des kompilierten VHDL-Codes im Verzeichnisbaum des Start Simulation-Fens­
ters. Es erfolgt eine Bestätigung des erfolgreichen Ladens im Transcript-Fenster
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7. Für die Simulation müssen im einfachsten Fall zwei Fenster geöffnet werden, die
die Schnittstellen- und internen Signale auflisten sowie die Simulationszeitverläufe
darstellen. Zuerst ist im Hauptfenster ModelSim View ⇒ Objects anzuwählen, so­
dass das Objects-Fenster die Eingangs-, Ausgangs- und ggf. die internen Signale mit
ihrem Initialisierungswert aufführt (vgl. Bild 20.8). Nachdem alle Signale selektiert
sind, wird über Add⇒Wave imObjects-Fenster nun daswave-Fenster geöffnet, wo­
bei in diesem Fall die Signalauswahl mit Selected Signals getroffen wird.

Das Eingabefenster für Signalstimuli wird für einzeln selektierte Eingangssigna­
le im Objects-Fenster über Edit⇒ Force erreicht. Im Force Selected Signal-Fenster
erfolgt die jeweilige Wertzuweisung unter Value. In diesem Beispiel ist dies eine He­
xadezimalzahl (vgl. Bild 20.8).

Bild 20.8: Signalselektion und Wertzuweisung

Im Fall von periodischen Taktsignalen für Flipflops ist der Weg Edit ⇒ Clock zu
wählen. Dabei ist es sinnvoll, im Define Clock-Fenster den Beginn des Signals (First
Edge) mit der fallenden Flanke festzulegen, damit die Pegeländerungen der Flipflop-
Dateneingänge nicht mit der steigenden Flanke des Taktsignals zusammenfallen. Da­
durch wird ein asynchrones Verhalten der Eingangssignale nachgebildet, das die für
die reale Hardware erforderlichen Setup-/Hold-Time-Anforderungen von positiv-takt­
flankengesteuerten Flipflops berücksichtigt.Wenn nichts anderes angegeben wird, so
wird als Zeiteinheit ps verwendet. Andere Einheiten müssen in den Eingabefenstern
explizit mit angegeben werden (z. B: 50 ns).

Nach vollständiger Definition aller Eingangssignale wird die Simulation für einen
Simulationsschritt mit Simulate⇒ Run⇒ Run 100ns aus dem Konsolenfenster her­
aus gestartet. In Bild 20.9 ist der Simulationszeitverlauf für E = 0xA und vier Zuwei­
sungen an das Selektionssignal S = 0, 1, 2, 3 abgebildet. Der Gesamtzeitbereich von
400ns wird mit View⇒ Zoom⇒ Zoom Full imwave-Fenster dargestellt. Zusätzlich
sind mit Insert⇒ Cursor zwei Cursor platziert worden. Die Signalpegel an der Posi­
tion des durch Anklicken selektierten linken Cursors 1 bei t = 100ns werden in der
Wertespalte deswave-Fensters angezeigt.
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Bild 20.9: Vier Simulationsschritte des Multiplexers mit Cursor-Positionen bei t = 100ns und 200ns

Falls die Simulation logische Entwurfsfehler imVHDL-Code zeigt, sind die Schrit­
te 5 (Kompilation des korrigierten Codes) und 6 (Ladevorgang des übersetzten De­
signs) komplett zu wiederholen.

Für umfangreiche Simulationenmit einer großen Anzahl von Ein- und Ausgangs­
signalen sowie einer langen Simulationssequenz empfiehlt sich der Einsatz von Kom­
mandodateien (*.do), die eine leichte Reproduzierbarkeit der Simulationsergebnisse
sichern (vgl. Listing 20.21).

Die mit einem Standardtexteditor im ASCII-Format erstellte Kommandoliste ent­
hält Anweisungen zum Löschen der Simulationskurven (restart), zum Darstellungs­
format der Signalvektoren (radix) und zum Öffnen des wave-Fensters (add wave). Die
Pegelzuweisungen erfolgen mit force und die Simulationsdauer der Sequenzschritte
wird mit run . . .ns bestimmt. Zur Abbildung der Eingangskombinationen einer Wahr­
heitstabelle eignet sich die im zweiten Abschnitt von Listing 20.21 aufgeführte schritt­
weise Wertzuweisung auf einzelne Vektorelemente: Es wird jeweils ein Paar aus einer
Wertzuweisung mit dem Zeitpunkt der Wertzuweisung gebildet und die Wiederholra­
te wird angegeben. Diese Zuweisungsart für periodische Vorgänge ist auch für Takt­
signale zu wählen. Als Unterstützung zur Erstellung dieser Dateien können die im
Transcript-Fenster dargestellten Befehle mittels Copy-and-Paste auch direkt in die
*.do-Datei eingefügt werden. Diese Befehle werden übrigens auch in eine Datei mit
dem Namen transcriptgeschrieben, die sich imModelSim-Projektverzeichnis befin­
det, und die mit einem Texteditor geöffnet werden kann.
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Listing 20.21: Kommandodatei MUX4X1.do mit Einzelzuweisungen und periodischer Zuweisung

# Dies ist eine Kommentarzeile

restart

radix hex

add wave sim:/mux4x1/*

force e 5

force s 0

run 100ns

force s 1

run 100ns

force s 2

run 100ns

force s 3

run 100ns

#

# Die gleiche Pegelfolge als Wahrheitstabelle

# Wert Zeitpunkt, Wert Zeitpunkt, Wiederholung alle xxxns

force s(0) 0 0, 1 100ns -repeat 200ns

force s(1) 0 0, 1 200ns -r 400ns

run 400ns

Die Ausführung der Kommandodatei mux4x1.dowird über Tools ı TCL ı Execute
Macro imHauptfensterModelSim eingeleitet. Im Fenster Execute Do File ist die ent­
sprechende Kommandodatei zu selektieren, die vom Anwender sinnvollerweise im
Projektverzeichnis platziert werden sollte. Das Restart-Fenster kann mit Restart ge­
schlossen werden. Ohne einen Neustart schließen einzelne Simulationsläufe zeitlich
aneinander an.

In Bild 20.10 ist das Ausführungsergebnis der Kommandodatei nach Listing 20.21
mit zwei Cursor-Einträgen dargestellt.

Bild 20.10: Simulation des Multiplexers MUX4X1.vhd mit der Kommandodatei MUX4X1.do
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Vor dem Hinzufügen von VHDL-
Quellcode muss diese Schaltfläche 

betätigt werden

Zuerst
compilieren

Bild 20.11: Hinzufügen von existierendem VHDL-Code zu einem existierenden Projekt

8. Zur Simulation eines strukturellen Designs sind die VHDL-Codes aller Komponen­
ten und die Top-Entity (Strukturmodell) in ein existierendes Projekt zu importieren
(vgl. Schritt 3.). Die weiteren Schritte des Entwicklungsablaufs sollen für den aus zwei
Halbaddierern bestehenden Volladdierer (vgl. Listing 11.7 und Listing 11.8) erläutert
werden. Vor demHinzufügen der Quellcodes muss im Project-Fenster links unten der
Reiter Project aktiviert werden (vgl. Bild 20.11). Anschließend lässt sich durch Pro­
ject ⇒ Add to Project ⇒ Existing File bereits existierender Quellcode dem Projekt
hinzufügen. Alle noch nicht kompilierten Dateien sind mit einem Fragezeichen ge­
kennzeichnet.

Die Kompilation der *.vhd-Dateien wird mit Compile⇒ Compile Selected aus dem
Konsolenfenster ModelSim heraus eingeleitet (vgl. Schritt 5.). Im Compile HDL
Source Files-Fenster sind die Komponenten beginnend bei der niedrigsten Hierar­
chieebene nacheinander zu kompilieren. Im vorliegenden Beispiel ist dies der Halb­
addierer (vgl. Bild 20.11). Diese Reihenfolge ist erforderlich, da beim Laden des Simu­
lationsmodells in den Simulator (Schritt 6.) die Integrität aller Schnittstellensignale
über die gesamte Hierarchie überprüft wird. Bei diesem Elaborationsvorgang wird die
Konsistenz der Signaldatentypen in den untergeordneten Entwurfseinheiten (local si­
gnals) mit den Komponentendeklarationen und lokalen Signaldeklarationen (actual
signals) sichergestellt. Aus dieser Abhängigkeit geht hervor, dass nachÄnderungen in
einer untergeordneten Komponente die Top-Entity zur Prüfung der Konsistenz erneut
kompiliert werden muss. Alternativ dazu lässt sich im Compile-Menü des Hauptfens­
ters mitCompile Order die Reihenfolge der zu übersetzenden Dateien einstellen bzw.
mit der SchaltflächeAutoGenerate automatisch identifizieren. Anschließend können
mit Compile All alle Dateien des Projektes in der gewünschten Reihenfolge übersetzt
werden.



552 | 20 Anhang

Bild 20.12: sim- und Objects-Fenster nach dem Laden des Volladdierermodells

Im nächsten Schritt ist das simulationsfähige Design zu laden (Schritt 6.). Dazu
wirdmitSimulate⇒ Simulatedas Simulate-Fenster geöffnet, die Top-Entity VOLLADD
selektiert und mit OK geladen. Dadurch wird im Project-Fenster der Reiter sim akti­
viert. DurchView⇒Objects öffnet sich auch dasObjects-Fenster, welches die Signa­
le des gerade ausgewählten Simulationsobjekts darstellt. Die entsprechende Darstel­
lungbeiAuswahlder Top-Entity zeigtBild 20.12. Darin sinddiebeidenHalbaddiererin­
stanzen ha1 und ha2 an einem rechteckigen Symbol und alle Prozesse bzw. nebenläu­
figen Signalzuweisungen durch ein Kreissymbol mit dem Verweis auf die Quellcode­
zeile zu erkennen. Die Simulation erfolgt mit der Kommandodatei in Listing 20.22.

Listing 20.22: Kommandodatei VOLLADDIERER.do

# Simulation eines Volladdierers

restart

radix hex

add wave -divider Eingänge

add wave sim:/volladd/a

add wave sim:/volladd/b

add wave sim:/volladd/ci

add wave -divider Lokale_Signale

add wave sim:/volladd/cp

add wave sim:/volladd/cg1

add wave sim:/volladd/cg2

add wave -divider Ausgänge

add wave sim:/volladd/sum

add wave sim:/volladd/co

add wave -divider Halbaddierer-1

add wave sim:/volladd/ha1/*
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add wave -divider Halbaddierer-2

add wave sim:/volladd/ha2/*

force a 0 0, 1 10ns -r 20ns

force b 0 0, 1 20ns -r 40ns

force ci 0 0, 1 40ns -r 80ns

run 80ns

In dieser Kommandodatei, die imVHDL-Quellcodeverzeichnis abgespeichert sein
sollte, wird daswave-Fenster durch add wave-Instruktionen wie folgt vorbereitet:
– Mit add wave -divider <Text>werden für die Darstellung imwave-Fenster na­

mentlich bezeichnete Signalgruppen gebildet.
– Durch add wave sim:/volladd/ha1/*werden alle Signale der Komponentenin­

stanz ha1 für die Darstellung ausgewählt.
– Mit den drei force-Befehlen wird eine Wahrheitstabelle mit den drei Signalen a,

b und ci gebildet.

Bild 20.13: Simulation des Volladdierers mit Darstellung aller lokalen Halbaddiererkomponentensig­
nale
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DasBeispiel demonstriert, dassmit dem addwave-Befehl in hierarchischenModellen
auch alle Signale der untergeordneten Komponenten sichtbar gemacht werden kön­
nen. Wichtig ist dabei jedoch, dass in dem durch Schrägstriche angegebenen Hierar­
chiebaum die Instanzennamen, nicht jedoch die entity-Namen aufgeführt sind.

Mit Tools → TCL → Execute Macro und der Selektion von ..\VHDL_Codes\

VOLLADD.do im Execute Do File-Fenster wird das Simulationsergebnis in Bild 20.13
erreicht, welches die gruppierten Signale des Volladdierers und der beiden Kompo­
nenteninstanzen zeigt. Die Impulsfolgen der aktuellen Signale des Volladdierers sind
natürlich mit denen der zugeordneten lokalen Komponentensignale identisch.

20.3 VHDL-Codierungsempfehlungen

Nachfolgend werden die in diesem Buch schrittweise eingeführten Hinweise für ei­
nen VHDL-Entwurfsstil gemäß dem Standard IEEE 1076-2002 zusammengefasst, der
eine Äquivalenz der Simulations- und Synthesesemantik auf RTL-Ebene garantieren
soll. Diese Empfehlungen sollen es Lesern mit geringer VHDL-Codierungserfahrung
erleichtern, typische Anfängerfehler zu vermeiden.

1. Strukturieren Sie den VHDL-Code in Komponenten oder Prozesse auf RTL-Ebene:
Kombinatorische und getaktete Signale von Hardwarefunktionsblöcken sollten in ge­
trennten Prozessen modelliert werden. Zulässig sind jedoch Prozesse mit kombinato­
rischer Logik am Eingang der Flipflops.

Diese Maßnahme unterstützt die RTL-Synthesewerkzeuge bei ihrer Arbeit. Außerdem
erleichtert eine detaillierte Strukturierung auf RTL-Ebene dem Leser das Codever­
ständnis.

2. Verwenden Sie die aufgelösten Datentypen wie z. B. std_logic nur dort, wo sie
wirklich benötigt werden. Dies ist erforderlich für Three-State-Treiber sowie die Ein­
bindung externer IP-Blöcke bzw. von automatisch generiertem VHDL-Code z. B. für die
Timing-Simulation. Verwenden Sie den Datentyp bit für alle einfachen Signale wie
z. B. CLK, RESET und z. B. alle Selektions- und Freigabesignale in (De-)Multiplexern,
Three-State-Treibern, Flipflops und Zählern. Ggf. müssen sie Konversionsfunktionen
verwenden!

Die Einhaltung dieser Regel stellt sicher, dass Sie bei der Implementierung keine Pro­
bleme dadurch bekommen, dass zwei Prozesse versuchen, das gleiche Signal zu trei­
ben. Aus der Sicht der digitalen Hardware entspricht dies einem Kurzschluss von Gat­
terausgängen (vgl. Bild 10.13). Bei Verwendung des Datentyps bit wird dieser Fehler
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bereits während der Kompilation reklamiert, bei dem Datentyp std_logic, für den
eine Auflösungsfunktion existiert, wird der Fehler hingegen erst sehr viel später im
Entwurfsprozess, nämlich bei der Implementierung bemängelt. Als weiterer Vorteil
bei der Verwendung von Datentypen ohne Auflösungsfunktion ist eine kürzere Simu­
lationszeit zu nennen.

Hinweis: Diese Regel ist insbesondere für VHDL-Anfänger bedeutsam. Experten
werden später vermutlich überwiegend den Datentyp std_logic verwenden!

3. Beachten Sie, dass eine Initialisierung von Signalwerten in der Form
signal A: bit:= ’1’ bzw. signal A: bit:= ’0’

nur für Flipflop-Ausgänge zulässig ist und deren Einschaltzustand definiert. Ein even­
tuell zusätzlich vorhandener asynchroner RESET bzw. SET durch ein Signal muss den
gleichen Wert haben. Kombinatorische Signale sollten durch Signalwertzuweisungen
von Konstanten initialisiert werden.

Bedenken Sie in diesem Zusammenhang auch, dass in der Simulation alle Port-Ein­
gangssignale bei t = 0 initialisiert sein sollten, damit nicht versehentlich undefinierte
Eingangssignale verwendet werden, die durch die gesamte Schaltung durchgereicht
werden. In sequenziellen Schaltungen sollten die Anfangszustände von Zustandsau­
tomaten bzw. Zählern zu Beginn der Simulation durch Setzen eines Resets eingenom­
men werden. Beachten Sie, dass die Ausführung eines synchronen Resets ein Taktsi­
gnal erfordert!

4. In getakteten Prozessen sollen nur das Taktsignal und ein eventuell vorhandener
asynchroner RESET bzw. SET in der Empfindlichkeitsliste stehen. Die Anweisung
if CLK=’1’ and CLK’event then . . . endif;

muss die letzte des Prozesses sein!

Diese Regel ist dadurch begründet, dass sich in getakteter Logik das Ausgangssignal
ausschließlich nach einer Flanke bzw. nach einem asynchronen RESET oder SET än­
dern kann. Zusätzliche Signale in der Empfindlichkeitsliste verlangsamen die Simu­
lation und machen den VHDL-Code unübersichtlicher.

5. In einem getakteten Prozess darf entweder eine steigende Flanke oder eine fallende
Flanke abgefragt werden, niemals beide!
Verwenden Sie das ’event-Signalattribut zur Beschreibung einer Taktflanke.
Weitere Bedingungen, wie z. B. das Enable-Signal eines Flipflops, dürfen sich nicht in
der Taktflankenabfrage befinden!
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Die digitale Hardware verwendet intern nur getaktete Flipflops entweder mit stei­
gender oder mit fallender Flanke, nicht jedoch mit beiden Flanken. Die von anderen
Autoren verwendeten, in der Bibliothek ieee.std_logic_1164 definierten Funktionen
rising_edge()und falling_edge() sindnur für Signale desDatentyps std_logicde­
klariert. Dieser Datentyp sollte jedoch nach 2. nicht als Taktsignal verwendet werden.
Freigabesignale müssen als individuelle if-Anweisungen hinter der Taktflankenab­
frage codiert werden.

6. Synchrone Systeme sollten ein gemeinsames Taktsignal verwenden. Wenn 2 oder
mehr Takte vorhanden sind, so sollte als gemeinsames Taktsignal der schnellste Takt
verwendet werden. Die langsameren Flipflops, Zähler etc. sollten durch Enable-Signale
freigeschaltet werden.

Durch kombinatorische Logik abgeleitete Taktsignale sind (sofern nicht spezielle
Taktsteuerungskomponenten wie z. B. DCMs verwendet werden) nicht taktsynchron,
sie verursachen nicht nur einen gefährlichen Taktversatz (engl. clock skew) im Sys­
tem, sondern sie könnenauchHazardsunddamitunerwartete Taktflankenaufweisen.
In FPGAs können über kombinatorische Logik abgeleitete Taktsignale nicht automa­
tisch die schnellen Taktverdrahtungsressourcen der FPGAs verwenden.

7. Zählermit taktsynchronenAusgängenwerden in der Regel durch einen einzigenPro­
zess modelliert. Wenn der Zähler auch kombinatorische Ausgangssignale besitzt, wie
z. B. ein Überlaufsignal, so muss dieses in einem gesonderten kombinatorischen Pro­
zess bzw. einer nebenläufigen Signalzuweisung modelliert werden (vgl. das Ausgangs­
schaltnetz des Mealy- bzw. Moore-Automatenmodells).
Beachten Sie, dass ein Zähler, der einen der Datentypen unsigned oder
std_logic_vector verwendet, nach Erreichen des Maximalwerts automatisch
wieder bei null anfängt zu zählen.

Dieser Codierungsstil entspricht den Anforderungen aus der RTL-Modellierung (vgl.
Punkt 1. dieser Auflistung).

8. Verwenden Sie 2-Prozess-Zustandsautomaten für Mealy- und Moore-Automaten:
Ein getakteter Prozess für die Zustandsregister, ein gemeinsamer kombinatorischer
Prozess für die beiden Schaltnetze (Übergangs- und Ausgangsschaltnetz).
Verwenden Sie einen einzelnen getakteten Prozess für einen Medwedew-Automaten,
bei dem alle Ausgangssignale synchron sein sollen.
Nutzen Sie in dem kombinatorischen Prozess eine case-Anweisung zur Abfrage der
verschiedenen Automatenzustände und untergeordnete if-Anweisungen zur Abfrage
der Eingangssignalkombinationen des Automaten.
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Mit diesem Entwurfsstil werden nicht nur die Anforderungen des RTL-Modellierungs­
stils erfüllt, sondern es wird auch die Umsetzung des Zustandsdiagramms systemati­
siert. Im Zusammenhang mit symbolischen Verzögerungszeiten wird in einer Simula­
tion auch das Automatenverständnis (Unterschied von Zustands- und Folgezustands­
signalen) gefördert.

9. In kombinatorischen Prozessen müssen sich alle Signale, die auf der rechten
Seite einer Signalzuweisung stehen oder die in den Bedingungen von if- oder
case-Anweisungen stehen, in der Empfindlichkeitsliste befinden!

Diese Codierungsempfehlung ist Voraussetzung dafür, dass das simulierte Verhalten
auch bei der Synthese realisiert wird: Da sich das Ausgangssignal der kombinatori­
schen Logik bei jeder Änderung eines Eingangs- oder Bedingungssignals sofort än­
dern kann, müssen alle diese Signale in der Empfindlichkeitsliste stehen. Beachten
Sie, dass die Einhaltung dieser Regel imVHDL-2008-Standard nichtmehr erforderlich
ist. Hier kann alternativ auch das Schlüsselwort all in der Sensitivity-Liste verwendet
werden.

10. Initialisieren Sie alle Ausgangssignale in kombinatorischen Prozessen vor der ers­
ten if-Anweisung durch unbedingte Signalzuweisungen, am besten direkt nach dem
process begin. Dies bezieht sich insbesondere auf die Übergangs- und Ausgangs­
schaltnetze von Zustandsautomaten, da dort Entwurfsfehler durch unübersichtlich ge­
schachtelte if- und case-Anweisungen vermieden werden können.

Die Einhaltung dieser Regel garantiert, dass alle kombinatorischen Ausgangssigna­
le zu jedem Zeitpunkt einen aktuellen Wert haben, ohne Speicherverhalten durch
Latches aufzuweisen.

11. Latches sind in der Regel unerwünscht, sie werden erzeugt, wenn esmindestens ei­
nen Pfad durch einen kombinatorischen Prozess gibt, auf dem für das Ausgangssignal
keine Wertzuweisung erfolgt, das Signal also gespeichert werden muss!

12. Platzieren Sie keine Signale, die in einem kombinatorischen Prozess eine Signal­
zuweisung erfahren, in der Empfindlichkeitsliste des gleichen Prozesses!

Ein derartiger Entwurfsstil birgt das Risiko einer kombinatorischen Schleife, die in der
Hardware zu einemunkontrollierten Schwingen der Schaltung führen kann (Beispiel:
RS-Latch) und in der Simulation zu einem „Aufhängen“ des Simulators. Beachten Sie
jedoch, dass diese Regel nicht garantiert, dass die Schaltung keine kombinatorische
Schleife besitzt, denn diese kann evtl. auch über mehrere unterschiedliche Prozesse
gebildet werden.
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13. Seien Sie bei der Verwendung von Variablen zurückhaltend: Diese sollten aus­
schließlich für temporäre Ergebnisse sequenzieller Anweisungen innerhalb derselben
Prozessausführung verwendet werden, also z. B. in kombinatorischen Prozessen, in de­
nen Zwischenergebnisse in if-Bedingungen verwendet werden sollen.
Weisen Sie den Variablen immer zunächst einen Wert zu, bevor Sie die Variablen ver­
wenden.

In kombinatorischen Prozessen wird für Variable, die verwendet werden, ohne dass
ihnen zuvor im gleichen Prozessaufruf ein Wert zugewiesen wurde, der im letzten
Prozessaufruf zugewiesene Wert eingesetzt. Für das dafür erforderliche Speicherver­
halten werden unerwünschte Latches synthetisiert. In getakteten Prozessen werden
nichtinitialisierte Variablen zu (meist unerwarteten und überflüssigen) Flipflops syn­
thetisiert.

14. Wenn Sie arithmetische Operationen ausführen wollen, so sollten Sie zusätzlich
zur std_logic_1164-Bibliothek die Arithmetikbibliothek ieee.numeric_std und als
Datentyp je nach Anwendung entweder signed(N-1 downto 0) oder unsigned(N-1
downto 0) verwenden. Beachten Sie, dass bei diesen Datentypen ein automatischer
Überlauf zumMinimal- bzw. Maximalwert erfolgt.

Diese Bibliothek erlaubt im Gegensatz zu dem älteren Arithmetikstandard ieee.std_

logic unsigned bzw. ieee.std_logic_signed die Verwendung vorzeichenloser und
vorzeichenbehafteter Operationen in der gleichen architecture.
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Disjunktive Minimalform 118
Distributed-RAM 488, 489
Distributivgesetz 30, 137
D-Latch 255, 521, 557
DMF 117
DNF 36, 117
Don’t-Care 45, 339, 533
–Ausgänge 127
–Eingänge 125
–VHDL-Symbol 128
Double-Line 290
Drain 180, 193

DRAM 473, 480, 483
DRAM-Speicherzelle 483
DSP48E1 444
DSP-Block 287
DSP-Slice 424
Dual-Inline 208
Dualitätsprinzip 32, 187
Dual-Port-RAM 487, 493
–VHDL-Modell 496
Dualzahl 98
DUT 69

Early-Write
–bei SRAMs 482
Eckfrequenz 447
EEPROM 477, 518
Eingangssignal
– asynchrones 416, 468
Einschaltverhalten
– im FPGA 306
Elaboration 282, 526
Embedded System 500
Empfänger 427, 431
Enable 363
Endianess 99
Endurance 473, 477
entity 55
Entprellen 276
Entscheidungsintervall 258, 260, 418, 422
Entscheidungsraute
– Flussdiagramm 377
Entwicklungsprozess 11, 21, 74
Entwurfshierarchie 16
Entwurfsraum 138
EPLD 513
EPROM 285, 476
Ereignis 143
Erholungszeit 417, 438
ESD 291
Espresso 136
event 143
–Attribut 154, 259
Exclusive OR 41
Extraktion
–bei FPGAs 137

Faktorisierung
–bei FPGAs 137
FAMOS-Transistor 476
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Festkommadarstellung 111
Festkommazahl 233
Field Programmable Gate Array
–→FPGA 8
FIFO 315, 429, 467, 470, 493
– Füllzustandsanzeige 495
– Lesen 495
–Schreiben 495
Filterlänge 442
Filterordnung 442
Finite State Machine 206, 245, 329
Finite-Impulse-Response 536
FIR-Filter 442, 536
– linearphasig 443
FIR-Filtermodell 450
Flanke 19
–aktive 258, 410
Flankensteuerung 245, 258
Flash-EEPROM 477
Flash-Technologie 477
Flipflop 5, 245, 257
– FDCE 286
– FDPE 286
– FDRE 286
– FDSE 286
float 541
floatend 193
Floating-Gate 476
Flotox-Transistor 477
Flussdiagramm 377
Folgezustand 246, 332
Folgezustandstabelle 246, 248, 332, 336, 366
–eines D-Latches 256
for generate 227
for-loop-Anweisung 161
Fowler-Nordheim-Tunneln 477
FPGA 8, 11, 40, 117, 285, 292, 419, 478
–SRAM-basiert 286
FPGA-Board 285
Freigabeeingang 263
Freigabesignal
– Three-State-Treiber 195
FSM 206, 245, 329
Füllstandsanzeige
– von FIFOs 493
Funktionsblock
– von CPLDs 519
Fusable-Link 475

Gajski-Diagramm 13
GAL 513
GAL 16V8 516
Gate 180
–bei Latches 253
Gate-Array
– feldprogrammierbares 285
–maskenprogrammierbares 285
Gatter 24
Gatteräquivalent 506
Gatterfunktionen 24
GCLK 291
generic 56, 226, 261, 384, 450
generic map 227
Gleitkommadarstellung 113, 541
Glitch 132, 355
Global Clock 521
Granularität 285
Grauwertverteilung 8
Gray-Code 173, 215, 356, 496
–Zustandscodierung 332
GSR-Netzwerk 266, 422, 424
GSR-Signal 307
Guard-Bit 237, 535

Halbaddierer 102, 221
Halbleiterspeicher 469
Hamming-Distanz 170, 176
Handshake 424, 428
–4-Phasen 424, 428, 437
Handshake-Signal 444
Hardware-Debugging 315
Hardwareimplementierung 21
Hardwaremultiplizierer 236
Hardwareressourcen 21
Hardware-Software-Codesign 12, 293
Hazard 132, 355, 496
– symbolischer 163
Hexadezimalzahl 98
Hex-Line 289
High-Level-Synthese 293
hochohmig Z 193, 203, 427
Hold-Check 301
Hold-Zeit 259, 418
H-Taktbaum 276, 291, 305
Huffman-Strukturmodell 334, 340

I/O-Standard 522
I2C 390
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IBUF 194, 291, 516
ieee-Bibliothek 128
IEEE-Norm
–754 113, 541
– 1076.3 5, 20
– 1076-2008 524
if-Anweisung 151, 557
–unvollständige 154, 254
ILA 315
Implementierung 299
Implikant 121
Impulsfolgeerkennung 351
Impulsverkürzung 410, 413, 421, 445
Impulsverlängerung 411, 413
Indexzähler 444
Initialisierung
– von Automaten 333
– von Flipflops 263
– von FPGAs 493
Inkrement 373
inout 58, 194
Input-Constraint 314
Instanziierung 71, 218
–bedingte 533
– von ROMs 479
integer 240, 538
Intel 285
Intellectual Property 293, 439
Inversion 26
Inverter 26
IOB 286, 290
IP
– repository 451
IP-Block 74, 293, 451
–Symbol 461
IP-Packager 451, 455
irregulärer Zustand 248
–RS-Latch 250
isp-Programmierung 477, 520

JEDEC 518
JK-Flipflop 268
Johnson-Zähler 399, 400
JTAG 285, 477, 520

Kanal 180
Kanalcodierung 169
Karnaugh-Veitch-Diagramm 117
Kaskadierung 382

Kernimplikant 121, 123, 131
Klammerregeln 43
KMF 117
KNF 36, 117
Koeffizienten
– symmetrische 443
kombinatorische Schleife 146
Kommunikation
–asynchrone 437
Kommutativgesetz 29
Komparator 217, 509
Kompilation 282
Komplement 26
Komponente 16, 218
Kompression
–digitale 7
konformer Term 130
Konjunktion 26
Konstantenzuweisung 400
Konversionsfunktion 200, 240
Korrekturschaltnetz 388, 403
kritischer Pfad 21, 275, 298, 303
Kryptologie 402
KV-Minimierung 31
KV-Tafel 117

Ladungspumpe 477
Ladungsspeicherung 483
L-aktiv 186
Lastkapazität 291
Latch 245, 329
Latenz 358, 420
Latenzausgleich 445, 449
Late-Write
–bei SRAMs 482
Laufzeit 18
Lebensdauer 473
Leckstrom 484
–bei DRAMs 480
Leitungscodierung 169
Leitungskapazität
– parasitäre 484
Lesepointer 494
Leseport
–Dual-Port-RAM 499
Leseverstärker 471
Lesezyklus
–bei DRAMs 484
LFSR 401
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library 195
LIFO 470
lineare Decodierung 503
lineare Rückkopplung 401
Logic-Fabric 287, 326
Logik
–getaktete 19
–kombinatorische 9, 18, 203, 245, 557
– redundante 222
– sequenzielle 18, 245
Logikfamilien 184
Logikgatter 5
Logikminimierung 117
Logikpegel 185
Logikzustand 185
Long-Line 289
Look-Up-Tabelle 39, 282, 286
Löschen
–RS-Latch 250
LUT 39, 286, 300, 357, 487
LVCMOS 522
LVTTL 522

Makrozelle 519
Maske
–Speichertechnologie 474
Matching
–Case 533
–Select 533
Matlab 447
Matrixspeicher 469
Maxterm 37
Maxtermindex 36
Mealy-Automat 329, 332, 354, 372, 412, 557
–Strukturmodell 333
–VHDL-Modell 341
– Zustandsaufspaltung 346
Medwedew-Automat 329, 369, 423
–Strukturmodell 350
memory map 501
Metastabilität 259, 310, 353, 416, 496
Microblaze 466
Mikrocontroller 192
Mikroprozessor 195, 466
Mikroprozessorsystem 209
Minimalform
–disjunktive 117, 508
–konjunktive 117, 126
Minimierung 512

Minimierungsprozess 123
Minimum-Bit-Change 170
Minterm 27, 36, 118, 509
–konformer 512
Mintermindex 36
MLC-Flash-Technologie 478
Modell 12
Modellierung
–hierarchische 207
ModelSim 539
–Analogdarstellung 540
modulo-2-Operator 222
modulo-Operation 402
Monitorprozess 252
Moore-Automat 329, 331, 351, 557
–Strukturmodell 344
–VHDL-Modell 347
MOS-Transistor
– enhancement 179
– selbstsperrend 179
MSI-Schaltungen 2, 207
MTBF 418, 420
Multiplexer 45, 47, 62, 132, 207, 267, 393
Multiplikation 234
Multiplizierer 234, 287
Multivibrator
–bistabiler 480
MUX 14, 45

Nachbarschaftsgesetz 31, 119
Nachricht 5
NAND 33
natural 240
Nebenläufigkeit 59, 141, 143
Negation 26
Negative Logik 186
Netzliste 16
Nibble 99
NICHT-Schaltfunktion 26
NMOS-Transistor
–Aufbau 179
–Kennlinien 180
NOR 33, 247
Normalform 35
–disjunktive 36, 508
–konjunktive 37
now VHDL-Schlüsselwort 435
null 210
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numeric_std Bibliothek 238
NVRAM 470

OBUF 291
OBUFT 194, 291
Octave 447
ODER-Matrix 508
Oktalzahl 98
OLMC 516
One-Hot-Codierung 332, 396, 423
open 219, 229
Open-Collector-Ausgang 190
Open-Drain-Ausgang 190, 522
Operationswerk 206
Operator
–mod-2- 222
Optimierung
–Architektur 282
– Logik 282
OTP-ROM 475
Output-Constraint 310
Output-Delay 311

package 525
Page-Modus
–bei Speichern 485
PAL 508, 512
PALCE 513
Parallelerweiterung 500
Parallel-Serien-Umsetzer 388, 393
Parametrisierung 384
Parität
– gerade 175
–ungerade 175
Paritätsbit 175
Paritätsbitgenerator 67, 529
Pass-Transistor 475
PCI-Bus 8
Pegeländerung 19
Pegelsteuerung 245
Phasengang
– linearer 443, 538
Pipelining 20, 273, 275, 305, 445, 482
Pixel 8
PLA 508, 512
Place and Route 13, 21
Platinenlayout 11
Plattform-FPGA 287, 293
Platzierung 13

PLD 39, 117, 506
PMOS-Transistor
–Aufbau 179
Polaritätsindikator 185
Polysilizium
–Widerstand 480
port 56
–Modi 57
–Output 527
port map 218, 526
–namensorientiert 221
–positionsorientiert 221
POS 28
Positive Logik 186
Power-ON
– von FPGAs 498
Pragma 261
Precharge
–bei DRAMs 484
Prefetch
–bei SDRAMs 486
Preset 396
–asynchroner 263
– synchroner 263
Primimplikant 121, 123
– redundanter 121, 132
Prioritätsencoder 212
process 142
product of sums 28
Produkt
– logisches 27, 28
Produkttermerweiterung 516
Produkttermtakt 521
programmierbare Logik 39
Programmierdatei 310
Programmiersprache
–C++ 5
– Java 5
PROM 475, 508
Protokoll
– serielles 390
Prozess 141
–getakteter 259, 555
– impliziter 141
– Initialisierung 144
–kombinatorischer 557
–ohne Sensitivity-Liste 155
Prozessor
– Embedded 293
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–Hardcore 293
–Softcore 293
Pseudozufallszahl 401, 403, 427, 438
Pseudozufallszahlengenerator 388
Pseudozustand 332, 397, 403, 423
Pseudozustandsanalyse 339, 367
Pull-Operation 425
Pull-Up-Widerstand 190, 291
Push-Operation 425, 430, 440
Push-Pull-Prinzip 189

Q-Format 111, 233, 535
Quantisierung
– reelle Zahlen 540
Quantisierungsfehler 6
Quantisierungsintervall 6
Quarzglasfenster 477
Quellencodierung 169
quiet-Attribut 261
Quine-McCluskey 136

Race 132
RAM 470
Rangfolge
– von Logikoperationen 43
RAS-Signal 484
Rauschsignal 402
read 165
Read-First-Modus
–bei BRAMs 488
readline 165
Redesign 11
Redundanz
– von Codes 170
Refresh
–bei DRAMs 484
Refresh-Zyklus 485
Register 5, 14, 18
Register-Transfer-Ebene 3, 14, 17, 20, 245, 273,

409
Register-Transfer-Modell 17, 273, 377, 556
report_timing 313
Reprogrammierbarkeit 285, 507
REQ-Signal 425, 430
Reset
– asynchroner 263, 310, 314, 330, 421
–Power-On 422
– synchroner 263, 423
Reset-Skew 422

resize 241
resolved 200
Resource Sharing 283
Response-Monitor 69
Ressourcenverbrauch 300
retention time 470
Ringspeicher 494
Ringzähler 396
Ripple-Carry 288
Ripple-Carry-Addierer 225, 228
rol 530
ROM 470, 474
–maskenprogrammierbares 474
ror 530
RS232C 390
RS-Latch 247, 557
– taktzustandsgesteuertes 253
RTL 3, 17, 20, 245, 273
–erweitertes Konzept 395
RTL-Analyse 296
RTL-Synthese 21
Rückkopplung 388
–nichtlineare 402
Rückkopplungsprinzip 246
Rundungseffekt 233

SATA 390
Scan-Flipflop 267
Schachbrettmuster 132, 372
Schaltalgebra 24
Schaltfunktionen 24
Schaltmatrix 287, 289, 290
Schaltnetz 18
–Analyse 48
–Multi-Output 512
Schaltnetzprozess 348
Schaltplaneditor 21
Schaltsymbol 44
Schaltsymbolanalyse 363
Schaltvariable 24
Schaltwerk 18, 329
Schiebeausgang 388, 393
Schiebeeingang 388
Schiebeoperator 530
Schieberegister 9, 262, 388, 390, 527
–adressierbares 444
– Links 391
– Links-Rechts 389
Schieberegisterkette 271
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Schieberegisterzähler 396
Schleife
– kombinatorische 146, 147, 557
Schleifenindex 227
Schmitt-Trigger 217, 522
Schreibpointer 494
Schreibport
–Dual-Port-RAM 499
Schreibverstärker 471, 475
Schreibzyklus
–bei DRAMs 485
Schwellspannung 180
SDF-Format 545
SDRAM 486
SDSoC 287, 293, 487
Selbstdiagnose 402
Selbstkorrekturschaltnetz 399
Sender 427, 430
Sensitivity-Liste 143, 257, 377, 531
Sensor 5, 192
sequenzielle Anweisung 149
Serien-Parallel-Umsetzer 388, 390
Setup-Check 301
Setup-Zeit 259, 310, 419
Setzen
–RS-Latch 250
sfixed 535, 536
Shannon, Claude E. 24
Signal 5, 25
– aktuelles 218
– lokales 218
– Treiber 196
signal-Anweisung 61
signal-Initialisierung 555
Signalrückkopplung 329
Signalverarbeitungskette 443
Signalzuweisung
–bedingte 60, 532
–nebenläufige 59
–Operator 59
– selektive 60, 532
–unbedingte 60
signed 238
Siliziumtechnologie 179
Simulation
– Funktionale 82
– funktionale 296, 306
–Post-Implementation-Timing 294, 305, 306
Simulationszeit 144

Simulator 12
– ereignisgesteuerter 143
sla 530
SLC-Flash-Technologie 478
Slice 288
sll 530
SOP 28, 508
Source 180
Spaltendecoder 471, 475
Spaltenpuffer 484
Speicher 9
–nichtvolatile 470
– volatile 470
Speicherbank 486
Speicherdichte 484
Speicherelement 245, 472
Speichererweiterung 500
Speicherkapazität 472
Speicherkapazitätserweiterung 501
Speicherkondensator 484
Speichermatrix 471
Speichermodelle
– in VHDL 492
Speichern
–RS-Latch 250
Speichertransistor 477
Speicherzugriff
– serieller 470
–wahlfreier 469
Speicherzugriffszeit 473
Speicherzykluszeit 473
SPLD 507, 508
Sprungantwort 448, 449, 539
sra 530
SRAM 285, 473, 480
–asynchrones 481
– synchrones 482
– Timing 481
SRAM-Speicherzelle 480
srl 530
SRL16 537
Stack 470
Stacked-Capacitor 483
Standardausgang 189
–Kurzschluss 189, 198
Standardzähler 377
–Kaskadierung 382
state symbol 331
state transition 331
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Statussignal 206
std_logic 195, 554
–Vor- und Nachteile 197
std_logic_signed Bibliothek 238
std_logic_unsigned Bibliothek 238
std_ulogic 129, 195
Stellenwertsystem 97
Steuereingang 50
Steuerpfad 206, 329
Steuerpfadoperation 396
Steuersignal 206
Steuerwerk 206
Stimuli 69
Stimulusprozess 252
Störimpuls 522
Störspannungsabstand
– statischer 184
Störung 397
Stretcher 420
Stromsparmodus 481
Struktur 12
Strukturhazard 132, 134, 163, 256
Strukturierung
–bei FPGAs 137
Strukturmodell 16, 225
–eines D-Flipflops 258
–hierarchisches 226
–Mealy 334
–Medwedew 350
–Moore 345
Substitution
–bei FPGAs 137
Subtrahierer 9
Subtraktion 102
subtype 200, 241
sum of products 28
Summe
– logische 27, 28
Synchronisation
–asynchrone Taktdomänen 409
–kurze Impulse 420
– lange Impulse 416
– synchrone Taktdomänen 409
Synchronisationsfehler 416, 438
Synchronisations-Flipflop 418, 434
Synchronisationsschaltung 418, 468
Synchronzähler 362, 382
Synopsys 237

Synthese 13, 298
–Vivado 86
Synthesefähigkeit 238
Synthesereport 300
Syntheserichtlinien
–getaktete Logik 265
Synthesesemantik
– eines Latches 254
Synthesestandard 272
Synthesetabelle 248
synthesis off 261
synthesis on 261
System
–synchrones 7
System on Chip 487

Taktdomäne 409, 493, 496
–asynchrone 416
– synchrone 410
Taktfrequenz 273, 396
–maximale 275, 303
Taktmultiplexer 291
Taktreserve 275, 302, 303, 312, 315
Taktsignal 255, 291
taktsynchroner Rahmen 266
Takttor 256, 258
Takttreiber 276
Taktverdrahtung 291
Taktversatz 271, 292, 556
Taktverzögerung 302
Tcl
–Befehlsfolge 305
–Kommandos 84, 86
TDATA 441
Teildecodierung 501
Test Enable 267
Testbench 69, 155, 252, 435
Testmodus 268
Testmustergenerator 402
Testvektor 164
T-Flipflop 270, 369, 522
Three-State-Ausgang 193, 522
Three-State-Treiber 203, 475
Time to Market 507
Timing-Analyse
– statische 21, 275, 276, 294, 301
Timing-Constraint 311
Timing-Simulation 493, 498, 545
Timing-Violation 312
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TLAST 441
To_bit 200
To_bitvector 200
toggeln 270
to_integer 241
Top-Level-Entity 219
Torschaltung 253
to_signed 241
To_StdLogicVector 200
To_StdUlogic 200
To_StdULogicVector 200
to_unsigned 241
transaction 143
Transaktion 143
Transaktionswarteschlange 144
transparentes Verhalten
–beim D-Latch 256
TREADY 441
Trench-Capacitor 483
Trigger 315
Tri-State-Ausgang 291
TTL 184
Tunneleffekt
–quantenmechanischer 476
TVALID 440, 451
Twisted-Ring-Zähler 399

Übergangslogik 246
Übergangsschaltnetz 333, 396
–D-Flipflops 339
– T-Flipflops 369
Überlauf 106, 363, 535
Überschwinger 449
Übersprechen 185
Übertragsausgang 363
Übertragssignal 372
Übertragungscharakteristik 6
Übertragungsfehler 175
Übertragungskennlinie 182
ufixed 535
ULSI-Schaltungen 2
Umkehrfunktion 126
UND 26
UND-Matrix 508, 512
unsigned 238
use 238, 525
USE_DSP
–VHDL-Attribut 537
UV-Licht 476

Variable 156, 266, 558
Verbindungsabbau 428
Verbindungsaufbau 428
Verdrahtung 13
– segmentierte 285, 287, 289
Vereinigungsblock 119
Vergleichsoperator 238, 529
Verhaltensmodell 17, 149
–RS-Latch 251
Verhaltensmodellierung 14
Verhaltenssimulation 82
Verilog 5
Verkettungsoperator 71, 389, 391
Verlustleistung
– von Speichern 473
Verzögerungskette 539
Verzögerungsmodelle
– in VHDL 147
Verzögerungszeit 133, 227
– symbolische 133
VHDL 3, 14
– Entwurfsstil 554
–Kommentar 58
– Logikoperator 60
–Syntax 55
–Wrapper 451, 464
VHDL-Simulation
– funktionale 21
– Timing 23
VHDL-Simulator 542
VITAL-Standard 545
Vivado
–Projektfenster 81
VLSI-Schaltungen 2
Volladdierer 65, 102, 131, 222
Volldecodierung 501
Vorbereitungseingang 372
Vorbereitungsschaltnetz 393
Vorbereitungssignal 263, 270
Vorladeeingang 363
Vorrangregeln 43
Vorschaltnetz
– JK-Flipflop 269
vorzeichenrichtige Ergänzung 233

Wahrheitstabelle 25, 164, 187, 533
wait for 72
wait state 473
wait-Anweisung 161
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Warteschlange 493
Wartezyklus 473
Weckliste 144
Wertdiskretisierung 6
Wired-AND 191
Wirkungspfeil 343, 353
work-Bibliothek 16, 218, 544
Worst-Case-Verzögerung 227
Wortbreite 472
– von Speichern 500
Wortcode 169
wrap around 241
write 165
Write-First-Modus
–bei BRAMs 489
writeline 165

Xilinx 285
XNOR 41
XOR 41, 222, 402, 427

Y-Diagramm 12

Zahlen
–negative 103
– rationale 111
Zahlenbereichsüberlauf 241
Zahlencode 169
Zahlenkreis
–negative Zahlen 105
– rationale Zahlen 111
Zahlensystem 97
Zähler 9, 106, 351
– asynchroner 362

–mod-n- 363
– synchroner 362, 556
–Vorwärts-/Rückwärts- 371
– zyklischer 388
Zählregister 362
Zeilendecoder 471, 475
Zeilenpuffer 484
Zeitdiskretisierung 7
Zeitmultiplex 193, 211
Zieltechnologie 282
Zifferncode 169
Zugriffszeit
– bei Halbleiterspeichern 469
Zustand 246
Zustandsautomat 9, 206, 245, 329, 399, 423,

556
–asynchroner 329
–kommunizierender 428
– synchroner 329
– vollständige Spezifikation 336
Zustandsbit 357
Zustandscodierung 332
Zustandsdiagramm 331, 557
–abstraktes 337
– codiertes 337
– zyklisches 363, 396
Zustandskreis 331
Zustandsregister 333
Zustandstyp
– symbolischer 342
Zustandsübergang 336
Zwischenspeicher-Flipflop 271
Zykluslänge
–maximale 401
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