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Abstract

The AutoVision architecture is a novel FPGA-based System-
on-Chip architecture for future video-based driver assistan-
ce systems. This architecture uses hardware accelerators
(HWAs) for video processing that are exchangeable during
run-time of the system. According to the changing driving
conditions (highway, urban environment, tunnel entrance,
daytime/nighttime driving, different weather conditions etc.)
different algorithms for the video processing have to be used. These different algorithms
require different hardware accelerator engines, that are loaded into the AutoVision chip
at run-time depending on the driving conditions. An investigation has been performed
how to use dynamic partial reconfiguration (DPR) to load and operate the right hardwa-
re accelerator engines in time, while removing unused engines in order to save precious
chip area. On the one hand this architecture offers potential for situation adaptive hard-
ware in driver assistance systems and reduces the monetary costs by saving chip area or
complete electrical control units (ECUs) on the other hand.

In future automotive systems, video-based driver assistance will improve safety. Video
processing for driver assistance requires real time implementation of complex algorithms.
Dedicated solutions such as ASICs and ASSPs can offer the required real time processing,
but they do not offer the necessary flexibility. As the development costs for ASICs have
risen in the past 5 years, alternatives have to be considered from an car manufactur-
er (OEM) point of view. In driver assistance systems design changes are quite frequent
which rarely makes an ASIC/ASSP an appropriate solution. In addition, by using de-
dicated solutions (such as Mobileye’s EyeQ2 chip) all possible hardware accelerators for
all driving conditions have to be present on the chip as design changes are not possible
after manufacturing.

In the AutoVision project suitable algorithms for driver assistance have been chosen
and evaluated and prototypes in software (Matlab, C++) have been implemented. These
prototypes have been used to profile the algorithm. This included the identification of
performance hungry parts which are going to be implemented in hardware. Algorithms
for video processing can be separated into high level application code and low level pixel
operations. By utilizing a kind of building block based (modular) pixel processing chain,
hardware accelerators for the pixel operations have been implemented. Thereby only the

IV



operation on a single pixel and its neighborhood has to be implemented from scratch
as the data-input-, the intermediate-data and the data-output path can be reused due
to the modular AutoVision concept. By using defined interfaces between hardware and
software the implementation of a hardware accelerator can be done in parallel to the
implementation of the software on embedded CPUs (HW/SW Codesign).

In addition it is possible to exchange only a certain portion (partial) of the device during
run-time (dynamic) depending on the current driving situation. The dynamic partial re-
configuration of FPGAs does not affect the static (unchanged) part of the design. In the
AutoVision project to prototypes have been implemented which are used to prove that
the lossless reconfiguration between two video frames (Inter Video Frame Reconfigura-
tion) and multiple reconfigurations within one single video frame (Intra Video Frame
Reconfiguration) is possible. Therefore, a major part of the project was dealing with
the acceleration of the reconfiguration process. Beginning of 2010, the by far shortest
reconfiguration times have been achieved in the AutoVision project .
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Kurzfassung

Die AutoVision Architektur ist eine neuartige FPGA-
basierte System-on-Chip Architektur für zukünftige video-
basierte Fahrerassistenz-Systeme (FAS). Um Videodaten in
Echtzeit zu verarbeiten werden Beschleuniger, so genannte
Hardware-Acceleratoren (HWAs) verwendet, die zur Laufzeit
austauschbar sind. Gemäß dem sich verändernden Fahrum-
feld (Autobahn, Innenstadt, Tunneleinfahrt, Tagfahrten,
Nachtfahrten, verschiedenste Wettersituationen etc.) ist es sinnvoll unterschiedliche Al-
gorithmen für die Videoverarbeitung einzusetzen. Diese Algorithmen bedürfen verschie-
dener HWAs, die zur Laufzeit des Systems - abhängig von den sich verändernden Fahrzu-
ständen - in den AutoVision-Chip geladen werden. In dieser Arbeit wurde untersucht, wie
man die dynamisch partielle Rekonfiguration (DPR) dazu einsetzen kann, die richtigen
HWAs rechtzeitig zu laden und anzusteuern. Gleichzeitig werden unbenutzte HWAs vom
FPGA entfernt, um wertvolle Chipfläche einzusparen. Diese Architektur bietet auf der
einen Seite also die Möglichkeit für situationsadaptive Fahrerassistenz und reduziert auf
der anderen Seite die monetären Kosten durch Einsparung von Chipfläche oder ganzer
Steuergeräte.

Video-basierte FAS werden in Zukunft die Sicherheit in Fahrzeugen erhöhen. Videover-
arbeitung für Fahrerassistenz bedarf Echzeitverarbeitung der Bilddaten durch komplexe
Algorithmen. Eine reine Softwarelösung auf standardmäßigen Automotive Prozessoren
liefert nicht die gewünschte Echtzeitfähigkeit. Dedizierte Hardware (ASICs oder ASSPs)
liefern zwar Echtzeitfähigkeit, jedoch nicht die notwendige Flexibilität. Da die Enwick-
lungskosten für ASICs in den vergangenen 5 Jahren stark gestiegen sind, ist man aus
Sicht der Fahrzeughersteller (OEMs) gezwungen, nach anderen Lösungen zu suchen. In
Fahrerassistenzsystemen gibt es häufig Designänderungen, was ASICs/ASSPs aufgrund
der damit verbundenen Kosten selten zu einer passenden Lösung macht. Zudem müßten
bei einer dedizierten Lösung (vgl. Mobileyes EyeQ2 ASIC) die HWAs (Algorithmen) für
alle möglichen Fahrsituationen auf dem Chip vorgehalten werden, was, wenn überhaupt,
nur mit sehr großem finanziellen Zusatzaufwand möglich ist.

Im AutoVision Projekt wurden mögliche Algorithmen für die Erkennung im Videobild
analysiert, ausgewählt und Prototypen in Software (Matlab, C++) erstellt. Diese Proto-
typen wurden verwendet, um den Algorithmus zu profilen, was bedeutet die performanz-
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lastigen Teile zu identifizieren, die später in Hardawre (HW) ausgelagert werden sollten.
Algorithmen für die Videoverarbeitung können in Highlevel- und Pixellevel-Operationen
unterteilt werden. Mit Hilfe einer baukastenartigen (modularen) Pixelverarbeitungsket-
te wurden HWAs für die Pixellevel-Operationen implementiert. Dabei muß lediglich die
Operation auf ein Pixel und seine Umgebung neu implementiert werden, da Eingangs-,
Zwischenergebnis- und Ausgangsdatenpfade durch das modulare Konzept von AutoVi-
sion einfach übernommen werden können. Durch definierte Schnittstellen zwischen HW
und Software (SW) kann parallel zur Implementierung des HWA die Portierung der SW
(Highlevel Operationen) auf die eingebetteten CPUs erfolgen (HW/SW Codesign).

Zudem ist es möglich, einen Teil (partiell) des FPGAs zur Laufzeit (dynamisch) abhängig
von der gegenwärtigen Fahrsituation mit den entsprechenden HWA zu konfigurieren. Bei
der dynamisch partiellen Rekonfiguration von FPGAs ist sichergestellt, dass der statische
(nicht veränderbare) Teil des Systems unabhängig von der Rekonfiguration weiterläuft.
Den Abschluß des Projekts bildeten zwei lauffähige Demonstratoren, mit deren Hilfe die
verlustfreie Rekonfiguration zwischen zwei aufeinanderfolgenden Videobildern (Inter Vi-
deo Frame Rekonfiguration), sowie die mehrfache Rekonfiguration innerhalb eines Video-
bildes (Intra Video Frame Rekonfiguration) prototypisch gezeigt wird. Ein wesentlicher
Teil dieser Arbeit bestand daher in der Erhöhung der Rekonfigurationsgeschwindigkeit.
Anfang 2010 wurden im AutoVision Projekt die mit Abstand höchsten Rekonfigurati-
onsgeschwindigkeiten weltweit erzielt.
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1 Exposé

In Zukunft werden in Automobil-Systemen video-basierte Fahrer-Assistenz Systeme (FAS)
dazu beitragen, die Sicherheit zu erhöhen. Video-basierte FAS erfordern Bildverarbeitung
in Echzeit mit Hilfe komplexer Algorithmen. Gegenwärtige Video-Kameras liefern 30 Bil-
der pro Sekunde und mehr, so daß in dieser Arbeit unter Echzeit die Verarbeitung von
mindestens 30 Bildern pro Sekunde verstanden wird. Um Bilddaten zu verarbeiten sind
spezielle Plattformen notwendig. Application Specific Integrated Circuits (ASICs) sind
integrierte Schaltungen, die auf Kundenwunsch für eine ganz bestimmte Aufgabe gefertigt
werden. Masken- und Entwicklungskosten sind dabei vom Kunden allein zu tragen. ICs,
die für eine bestimmte Anwendungsdomäne gefertigt wurden, jedoch am Markt verkauft
werden und in verschiedenen Geräten eingesetzt werden können, werden als Applicati-
on Specific Standard Products (ASSPs) bezeichnet. Weder bei ASICs noch bei ASSPs
lässt sich die Schaltung im Nachhinein verändern. Prozessoren deren Instruktionssatz für
bestimmte Aufgaben optimiert ist, werden als Application Specific Instructionset Pro-
cessors (ASIPs) bezeichnet. Bei einem Digitalen Signal Prozessor (DSP) handelt es sich
um einen Mikroprozessor-Baustein, der auf Echtzeit-Verarbeitung von digitalen Signa-
len optimiert ist. Die Flexibilität von DSPs oder Mikroprozessoren (General Purpose
Prozessors) ist daher wesentlich höher, als die von ASICs oder ASSPs. Für die Echtzeit-
bildverarbeitung werden heutzutage auch Graphics Processing Units (GPUs) eingesetzt.
Ihr Einsatz in Automotive- oder Robotikanwendungen ist jedoch aufgrund der sehr hohen
Verlustleistung fraglich.
Aufgrund der einfachen Implementierung und Modifikation werden häufig Software (SW)
Modelle der Algorithmen erzeugt. Die Verarbeitung auf General-Purpose Prozessoren
(GPPs) erfolgt dabei weitgehend sequentiell. Durch eine Lösung in Hardware (HW) las-
sen sich verschiedene Teile der Algorithmen parallel verarbeiten. Die Implementierung
ist jedoch wesentlich komplexer. Eine reine SW-Implementierung der Bildverarbeitungs-
Algorithmen auf den GPPs oder Standard-Mikrocontrollern führt durch die sequenti-
elle Verarbeitung häufig zu einer Verletzung der Echtzeitbedingungen. Daher ist eine
Auslagerung performanzlastiger Teile in Hardware sinnvoll. Mit Hilfe dedizierter Hard-
ware (ASICs) für die Bildverarbeitung kann zwar die Berechnung in Echtzeit durchge-
führt werden, jedoch fehlt ihnen die notwendige Flexibilität für zukünftige Updates, da
nach der Fertigung, wie bereits erwähnt keine Änderungen mehr möglich sind. Bildver-
arbeitungsalgorithmen für video-basierte FAS sind nicht standardisiert und werden es
aller Voraussicht nach auch niemals sein. Die Forschung an geeigneten Algorithmen für
diese Anwendungsdomäne wird auch zukünftig voranschreiten. Die zu erwartenden al-
gorithmischen Änderungen, die immer kürzeren Time-to-Market- und Produkt-Zyklen
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gegenüber stehen, erfordern daher flexible, programmierbare Lösungen für die Echtzeit-
Bildverarbeitung. Video-basierte FAS wurden als eines von vielen möglichen Anwen-
dungsgebieten für rekonfigurierbare Hardware gewählt, da sich hier der Vorteil einer fle-
xiblen Hardwarelösung besonders gut demonstrieren lässt. Bestimmte Fahrsituationen,
wie beispielsweise das Fahren auf Autobahnen, auf Landstraßen, in Städten, bei Nacht,
bei Tag bedürfen spezieller optimierter Algorithmen für die Bildverarbeitung. Field Pro-
grammable Gate Arrays (FPGAs) bieten zum einen die Möglichkeit die Bilddaten in
Echtzeit zu verarbeiten und zum anderen die Anpassung an verschiedene Fahrsituatio-
nen und zukünftige Algorithmen.
Algorithmen für die Bildverarbeitung können in Higher-Level Application Code und die
Pixel1-Level Operationen unterteilt werden. Der Higher-Level Application Code benötigt
ein hohes Maß an Flexibilität und muß einfach zu modifizieren sein, da algorithmische
Änderungen häufig hier vorgenommen werden. Die kontrollfluß-dominierten Teile eines
Algorithmus sind häufig Teil dieser Klasse. Der Higher-Level Application Code ist daher
für eine Implementierung auf einem Standard-Prozessor geeignet. Die Manipulation auf
Pixel-Level (häufig die Bildvorverarbeitung) besteht häufig aus den selben sich wiederho-
lenden Operationen, die auf viele Pixel angewendet werden. Die Pixel-Level Operationen
lassen sich häufig gut parallelisieren und eignen sich daher für eine Implementierung in
Hardware.
Da bei einer Anpassung des Algorithmus häufig sowohl der Higher-Level Application
Code und die Pixel-Level Operationen geändert werden müssen, bietet video-basierte
Fahrerassistenz die idealen Randbedingungen für den Einsatz von dynamisch partieller
Rekonfiguration. Die Echtzeitanforderungen dieser Anwendung machen den Einsatz von
Co-Prozessoren zwingend erforderlich. Verschiedene Fahrsituationen bedürfen verschie-
dener, optimierter Algorithmen für die Bildverarbeitung in der jeweiligen Fahrsituation.
Um nicht alle Co-Prozessoren für alle möglichen Fahrsituationen und den damit verbun-
denen Algorithmen auf dem FPGA vorhalten zu müssen, werden diese nur bei Bedarf
auf den FPGA konfiguriert und anschließend wieder entfernt.
In dieser Arbeit wird der Einsatz von dynamisch rekonfigurierbarer Hardware (Field
Programmable Gate Arrays) für die Echtzeit-Bildverarbeitung am Beispiel einer Auto-
mobilanwendung, eines video-basierten FAS beschrieben.

1.1 Motivation

Die Fortschritte in der Halbleiterindustrie führen zu immer höheren Transistordichten in
integrierten Schaltungen (ICs). 1965 sagte Gordon Moore eine Verdopplung der Transis-
tordichte alle 18 Monate bis ins Jahr 1975 voraus [Moo65]. Die Vergangenheit hat jedoch
gezeigt, dass das so genannte Moore’sche Gesetz weit länger (bis in die heutige Zeit)
Bestand hat, wenn mit einer Verdopplung der Transistordichte auch erst alle 2 Jahre zu

1Pixel: Picture Element
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1.1 Motivation

rechnen ist. Höhere Transistordichten führen zu immer kleineren und leistungsfähigeren
ICs. Auf der anderen Seite wird die Herstellung von immer kleineren Transistoren immer
aufwändiger und damit kostspieliger. ASICs sind in der Entwicklung (Maskenkosten etc.)
sehr teuer, dagegen in der Massenfertigung relativ preiswert. Im Gegensatz dazu sind die
Kosten von FPGAs in der Anschaffung bei hohen Stückzahlen im Vergleich zu ASICs
höher, jedoch punkten FPGAs durch ihre Flexibilität, die kostengünstigere Entwicklung
und die schnelle Aussicht auf Erfolg.
Das US-Marktforschungsinstitut Gartner sagt jedoch für die kommenden Jahre einen
Rückgang von neuen ASIC Designs voraus [Gar09]. Die in Abbildung 1.1(a) dargestellte
Prognose, zeigt einen fast stetigen Rückgang bei abnehmender Transistor Strukturgröße.
Dies ist bedingt durch die immer aufwendigere Herstellung von ASICs und ASSPs und
den damit verbundenen Kosten, deren Entwicklung mit abnehmender Strukturgröße in
Abbildung 1.1(b) dargestellt ist.

(a) Jährliche ASIC Design Starts [Gar09] (b) ASIC/ASSP Entwicklungskosten [Uhm08]
Abbildung 1.1: Trends in der Halbleiterindustrie

Aus Abbildung 1.1(b) ist ersichtlich, dass in Zukunft der Entwurf neuer ASICs und ASS-
Ps nur noch in Massenmärkten mit sehr hohen Stückzahlen lohnt. Marktsegmente, die
aufgrund der Stückzahlen traditionell von ASICs und ASSPs dominiert wurden, werden
damit zunehmend unrentabel. Eine Möglichkeit diese Segmente zu bedienen, besteht in
der Verwendung von FPGAs. Da gegenwärtige FPGAs über Milliarden an Transistoren
verfügen [San10], bilden sie heutzutage eine echte Alternative zu ASICs und ASSPs,
deren Entwicklung in vielen Domänen mit zu hohem Risiko behaftet ist. Ein Vergleich
zwischen 90nm ASICs und 90nm FPGAs hinsichtlich Logikdichte, erreichbaren Taktfre-
quenzen und Verlustleistung ist in [KR06] beschrieben. Laut Kuon et. al. [KR06] erzielt
ein ASIC bei der Logikdichte im Durchschnitt einen 21-fach höheren Wert als ein SRAM-
basierter FPGA, wobei dieser Unterschied durch den Einsatz weiterer hartverdrahteter
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1 Exposé

Elemente wie CPUs oder DSP Elementen weiter schrumpft. Da nachträgliche Änderungen
auf ASICs nicht möglich sind, muß die gesamte Funktionalität auf dem Device verfügbar
sein, selbst wenn nur ein Bruchteil davon benötigt wird. Um die Logikdichte bei FPGAs
zusätzlich zu erhöhen kann die Rekonfiguration eingesetzt werden. Verschiedene Module,
die nicht gleichzeitig benötigt werden, können sich dabei dieselbe Fläche auf dem FPGA
teilen. Anstatt also die gesamte Funktionalität auf dem Device vor zuhalten, werden
nur die zu einem bestimmten Zeitpunkt benötigten Elemente geladen und anschließend
wieder entfernt.

1.2 Zielsetzung der Arbeit

Zielsetzung dieser Arbeit ist die Evaluation von SRAM-basierten FPGAs als mögliche
Plattform für die Bildverarbeitung beispielsweise in video-basierten FAS. Im speziellen
soll dabei die Einsatzmöglichkeit der dynamisch partiellen Rekonfiguration (DPR) unter-
sucht werden, um während der Laufzeit des Systems benötigte Hardware-Acceleratoren
(HWAs) für die Bildverarbeitung auf den FPGA zu konfigurieren, während gleichzeitig
nicht benötigte Komponenten entfernt werden sollen. Dieser dynamische Austausch von
HWAs dient zur Einsparung von Ressourcen auf dem FPGA. Dadurch kann ein kleine-
res FPGA verwendet werden, was wiederum die Kosten senkt. Zusätzlich sind Konzepte
notwendig, um diesen dynamischen Austausch verlustfrei, das bedeutet ohne dass ein
Video-Frame verworfen werden muß, durchzuführen. Um verlustfrei zu rekonfigurieren,
sollte dieser Vorgang so schnell wie möglich durchgeführt werden. Das Beschleunigen der
Rekonfiguration auf der einen, hat auf der anderen Seite jedoch Auswirkungen auf weite-
re Optimierungskriterien wie Ressourcenverbrauch und Verlustleistung. Ein weiteres Ziel
dieser Arbeit besteht daher in die Entwicklung von Methoden zur besonders schnellen
dynamischen Rekonfiguration, bei gleichzeitiger Minimierung des Ressourcenverbrauchs
und der Verlustleistung. Aus diesen Zielforderungen leiten sich die folgen Aufgabenstel-
lungen ab:

• Konzeption und Aufbau eines modularen integrierten Systems zur Echtzeit-Bild-
verarbeitung.

• Erweiterung zu einem dynamisch rekonfigurierbaren System mit Entwicklung aller
dafür notwendigen Komponenten.

• Analyse des durch die schnelle dynamisch partielle Rekonfiguration verursachten
Overheads.

• Entwurf von Methoden zur Reduktion dieses Overheads.

• Quantifizierung der Vorteile durch den Einsatz dieser Methoden anhand von Hard-
ware-Prototypen für die Echtzeit-Bildverarbeitung.
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1.3 Gliederung der Arbeit

• Bewertung der Ergebnisse.

1.3 Gliederung der Arbeit

Im folgenden Kapitel 2 werden zunächst die Grundlagen erläutert, die zum späteren
Verständnis dieser Arbeit nötig sind. Dieses Kapitel umfasst eine kurze Einführung in die
Bildverarbeitung, den Aufbau von FPGAs und grundlegende Eigenschaften von System-
on-chip (SoC) Architekturen.
Basierend auf diesem Kapitel wird in Kapitel 3 der Stand der Technik vorgestellt. Dabei
werden bereits verfügbare SoCs für die Bildverarbeitung im Automobil als auch exis-
tente dynamisch rekonfigurierbare FPGA-Systeme für die Bildverarbeitung vorgestellt.
Das Kapitel endet mit einer Zusammenfassung der Punkte, die den Bedarf an Weiterent-
wicklung charakterisieren. Diese Weiterentwicklungen werden in den folgenden Kapiteln
detailliert erörtert und stellen den Kern dieser Arbeit dar.
In Kapitel 4 wird die AutoVision Architektur vorgestellt. Diese Architektur, die bei-
spielhaft für ein video-basiertes FAS eingesetzt wird, nutzt HWAs, um eingebettete Pro-
zessoren von besonders performanzlastigen Bildverarbeitungsaufgaben zu entlasten. Das
Grundgerüst der HWAs bildet eine modular aufgebaute Pixelverarbeitungspipeline, deren
Komponenten sich flexibel kombinieren lassen, um bestimmte Bildverarbeitungsaufgaben
zu übernehmen. Neben einer detaillierten Beschreibung der einzelnen Komponenten die-
ser Pixelverarbeitungspipeline, werden außerdem die damit realisierten HWAs vorgestellt.
Die Architektur für den Austausch dieser HWAs zur Laufzeit des Systems mit Hilfe der
dynamisch partiellen Rekonfiguration wird in Kapitel 5 erläutert. Im AutoVision System
sollen die relevanten HWAs möglichst schnell, ohne daß ein Video-Frame verworfen wer-
den muß, geladen werden. Daher befasst sich ein wesentlicher Teil dieses Kapitels mit
der Analyse und Reduktion von Overhead, der durch die Verwendung von DPR in einem
System entsteht. Die Auswirkungen bei möglichst schneller Rekonfiguration auf weitere
Entwurfskriterien, wie Fläche und Verlustleistung wird ebenfalls in diesem Kapitel de-
tailliert vorgestellt. Den Abschluß dieses Kapitels bildet ein Konzept zum dynamischen
Powermanagement in DPR Systemen.
Die in Kapitel 4 und Kapitel 5 vorgestellten Methoden und Konzepte wurden in zwei
Hardware-Prototypen implementiert und anschließend evaluiert. Zusammenfassend sind
daher in Kapitel 6 die Ergebnisse hinsichtlich Verarbeitungsgeschwindigkeit der HWAs,
benötigter Fläche des Gesamtsystems bei Einsatz der DPR, erzielte Rekonfigurations-
geschwindigkeit (und der damit verbundene Durchsatz an Rekonfigurationsdaten) und
Verlustleistung dargestellt. Um die erzielten Ergebnisse zu bewerten, werden diese mit
dem Stand der Technik aus Kapitel 3 verglichen.
Das letzte Kapitel 7 schließt diese Forschungsarbeit ab. Zusammenfassend werden hier
die wesentlichen Innovationen dieser Arbeit genannt und daraus weitere Forschungsziele
für einen Ausblick abgeleitet.
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2 Grundlagen

In diesem Kapitel werden die Grundlagen vorgestellt, die zum späteren Verständnis not-
wendig sind.

2.1 Bildverarbeitung

Ein digitales Bild besteht aus einer zweidimensionalen Anordnung von einzelnen Bild-
punkten, so genannten Pixeln.Um Information aus einem Bild zu extrahieren, muß dieses
zunächst analysiert werden. Für diesen Analyseschritt wird oft ein Eingangsbild mit ei-
nem Prozessierungsfenster abgesucht, um beispielsweise bestimmte Muster zu finden.
Dazu wird (beispielsweise bei Filterungen in digitalen Bildern) eine Koeffizientenmatrix
(folgend als Filter-Kern bezeichnet) pixelweise über das Eingangsbild geschoben. Das
Schieben eines Filter-Kerns über das Bild wird als Sliding-Window Operation bezeich-
net. Bei dieser Operation wird das zentrale Pixel nach einer festen Vorschrift in Bezug
auf seine Nachbarschaft umgewandelt. Die Größe des Sliding-Windows kann je nach Bild-
verarbeitungsoperation unterschiedlich sein. Die Reihenfolge in der das Bild abgesucht
wird (Scanprozess) hat keinen Einfluß auf die Ergebnisse der Bildverarbeitung. Jedoch
sollte, abhängig davon, wie die Eingangsbilddaten im Speicher angeordnet sind, der ge-
eignete Scanprozess gewählt werden. In dieser Arbeit wird ein zeilenweiser Scan-Prozess
von links nach rechts und von oben nach unten verwendet.

Abbildung 2.1: Verarbeitung mit einem Sliding Window

In Abbildung 2.1 ist ein Prozess mit einem Sliding Window dargestellt. I(x, y) repräsen-
tiert dabei das zweidimensionale Eingangsbild und x und y beliebige Pixelkoordinaten.
Über dieses Eingangsbild I(x, y) der Höhe IH und der Weite IW wird ein 3×3 Filter-Kern
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2.1 Bildverarbeitung

w(x, y) geschoben. Das zentrale Pixel des Filter-Kerns hat somit eine Nachbarschaftswei-
te NW von 1. Betrachtet werden nur quadratische Filter-Kerne, deren Dimensionen sich
aus der Nachbarschaftsweite NW bestimmen (2NW+1×2NW+1). Mathematisch gesehen
wird hierbei eine Konvolution (Faltung) bzw. Korrelation [GW08] der Eingangsbilddaten
mit dem Filter-Kern durchgeführt. Das Ergebnis ist ein Pixel g(x, y) im Ausgangsbild. Die
generalisierte Darstellung einer Konvolution, mit unterschiedlicher Gewichtung der be-
nachbarten Pixel im Filter-Kern w(x, y) wird durch Gleichung 2.1 repräsentiert [GW08].

g(x, y) =

+NW∑
s=−NW

+NW∑
t=−NW

w(s, t)I(x+ s, y + t) (2.1)

Die Konvolution entspricht einer Sliding-Window Operation über das Eingangsbild. Viele
Bildvorverarbeitungsoperationen wie Mittelwertbildung, Konvolutionsoperationen, Mor-
phologische Operatoren, Kantenfilter und Eckendetektoren [GW08] benötigen im initia-
len Schritt eine Verarbeitung mit einem Sliding-Window.
Ein typisches Filter in der Bildvorverarbeitung ist das Tiefpassfilter zur Glättung von
Bildern. Der Filter-Kern des Tiefpassfilters repräsentiert einen Gaußschen Filter, der in
Gleichung 2.2 dargestellt ist.

G(x) =
1√

2πσ2
e−(x2+y2)/2σ2

(2.2)

Die Koeffizienten im Filter-Kern entsprechen hierbei der „gaußschen Glocke“. Die Pixel
in der Nähe des zentralen Pixels werden dabei stärker gewichtet, wie in Abbildung 2.2
zu erkennen ist.

(a) Gaußsche Glocke (b) Binomialfilter

Abbildung 2.2: Gaußsche Glocke und Bestimmung der Koeffizienten des Binomialfilters

Hinsichtlich Glättung und Reduktion von Gaußschem Rauschen bietet der in Abbil-
dung 2.2(b) dargestellte 3×3 Binomialfilter optimale Eigenschaften. In Gleichung 2.3 ist
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2 Grundlagen

die Berechnung einer Gaußglättung dargestellt, in der ein Bildausschnitt mit dem 3× 3
Binomialfilter gefaltet wird.

g(x, y)TP =
1

16
[I(x− 1, y − 1) + 2I(x, y − 1) + I(x+ 1, y − 1)+

2I(x− 1, y) + 4I(x, y) + 2I(x+ 1, y)+

I(x− 1, y + 1) + 2I(x, y + 1) + I(x+ 1, y + 1)]

(2.3)

Da die Gewichtungen einzelner Pixel in Gleichung 2.3 voneinander unabhängig sind,
lassen sich diese sehr einfach parallelisieren. Die Summation der gewichteten Pixel wird
im Anschluß durchgeführt, bevor in einem letzten Schritt die Summe durch 16 geteilt
wird. 16 entspricht in diesem Fall der Summe aller Einzelgewichte im Filter-Kern. Eine
mögliche Plattform zur Parallelisierung von Bildverarbeitungsalgorithmen stellen Field
Programmable Gate Arrays (FPGAs) dar, die im folgenden Abschnitt vorgestellt werden.

2.2 FPGAs

Da Application Specific Integrated Circuits (ASICs) weniger Flexibilität erlauben und
die Entwicklungskosten in den letzten Jahren deutlich gestiegen sind [Gar09], gewinnen
Field Programmable Gate Arrays (FPGA) in verschiedensten Anwendungsdomänen an
Bedeutung. Im Gegensatz zu ASICs ist die realisierte logische Funktionalität bei FPGAs
nach der Fertigung des Devices applikationsspezifisch konfigurierbar.
Die Idee eines reprogrammierbaren Devices, dem so genannten Configurable Logic Ar-
ray Konzept wurde von Sven E. Wahlstrom bereits 1967 vorgestellt [Wah67]. Anstatt
festverdrahtete Verbindungen einzusetzen, schlug Wahlstrom die Verwendung von zu-
sätzlichen Logikgattern vor, um dies zu realisieren. 1984, nach 17 Jahren, wurde das
erste FPGA [CDF+86] dann von Ross Freeman, einem der Firmengründer von Xilinx
erfunden. Das erste kommerziell verfügbare FPGA (Xilinx’ XC2064) gibt es seit 1985.
In diesem Abschnitt werden zunächst die verschiedenen Arten von FPGAs vorgestellt.
Anschließend wird der Aufbau der verwendeten FPGAs und die zur Konfiguration ver-
wendbaren Schnittstellen erläutert. Danach werden die Konfigurations-Daten, die so
genannten Bitströme beschrieben, sowie der Vorgang mit dem ein FPGA durch einen
Bitstrom konfiguriert wird. Abschließend werden verschiedene Arten der Konfiguration
diskutiert.

2.2.1 Arten von FPGAs

FPGAs verfügen über die Möglichkeit eine bestimmte Konfiguration zu speichern. Ab-
hängig von der Art des verwendeten Speichers unterscheidet man verschiedene Typen
von FPGAs. FPGAs können auf flüchtigem und nicht-flüchtigem Speicher basieren. Bei
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Flash-basierten FPGAs (nicht-flüchtig) bleibt die Konfiguration erhalten, während bei
SRAM1 basierten FPGAs (flüchtig) jedes mal neu konfiguriert werden muß, wenn die
Versorgungsspannung des Devices abgeschaltet wurde. Eine Übersicht von verschiedenen
FPGA-Technologien verschiedener Hersteller ist in [Hüb07] zu finden. Da in dieser Arbeit
ausschließlich SRAM basierte FPGAs der Firma Xilinx verwendet wurden (da diese die
in Abschnitt 2.2.6 vorgestellte dynamisch partielle Rekonfiguration unterstützen), wird
im Folgenden nur der Aufbau dieser Art von FPGAs vorgestellt. Betrachtet wurden die
verschiedenen FPGA-Familien Virtex-II Pro (V2P), Virtex-4 (V4) und Virtex-5 (V5).

2.2.2 Aufbau von SRAM-basierten FPGAs

Der Aufbau der meisten FPGA Devices ist sehr ähnlich und besteht auch bei Xilinx
Devices im Wesentlichen aus einer 2-dimensionalen Anordnung (Array) von konfigurier-
baren Logik-Blöcken (CLBs), die von konfigurierbaren Verbindungsleitungen (Verdrah-
tungskanälen) umschlossen sind und IO-Blöcken (IOBs). Zusätzlich stehen Block RAM
(BRAM) Module als on-chip Speicher, sowie Multiplizierereinheiten zur Verfügung. Diese
sind als Elemente des funktionalen Layers in Abbildung 2.3 dargestellt.

Abbildung 2.3: Schematischer Aufbau des funktionalen Layers

Ein CLB besteht aus einer Programmierbaren Switch Matrix (PSM) und einer Anzahl an
Slices, die abhängig von der FPGA Familie ist. In der PSM können verschiedene Leitungs-
segmente über Pass-Transistoren miteinander verschaltet werden, wie in Abbildung 2.4
dargestellt.
Damit lassen sich beispielsweise beliebige Slices miteinander verbinden. Ein Slice besteht
aus Lookup-Tablen (LUTs), Multiplexern, Arithmetik-Carry Logic und Registern, die als
Flip Flop oder Latch konfiguriert werden können. Ein Virtex-4 Slice ist schematisch in
Abbildung 2.5 dargestellt.
Der Aufbau von V4 und V5 Slices und ein zusätzlicher Vergleich mit Altera und Actel Sli-
ces ist in [Cor09] beschrieben. Kontrolliert wird der funktionale Layer vom Konfigurations-
Layer. Der Konfigurations-Layer eines FPGA kann als zweidimensionaler, SRAM-basierter
Speicher aufgefasst werden. Durch Aufteilung in funktionalen und Konfigurations-Layer

1SRAM: Static Random Access Memory
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2 Grundlagen

Abbildung 2.4: Programmierbare Switch Matrix [Xil08c]

kann ein SRAM basiertes FPGA als 2-Layer Modell betrachtet werden. Funktionaler
Layer und Konfigurations-Layer sind dabei direkt miteinander verbunden. Das bedeutet,
dass sich jede Änderung im Konfigurations-Layer direkt auf den funktionalen Layer aus-
wirkt. Durch den Konfigurations-Layer wird festgelegt, welche Schaltung im funktionalen
Layer realisiert ist. Direkter Zugriff besteht nur auf den Konfigurations-Layer. Da nur
ein Konfigurations-Layer existiert und dieser direkt mit dem funktionalen Layer verbun-
den ist, kann nicht eine komplette Konfiguration vorgeladen (Prefetching) und in einem
Taktzyklus aktiv geschalten werden, wie beispielsweise bei Multi-Context FPGAs [CH00].
Abbildung 2.6 zeigt das Layermodell eines FPGAs.
Der Konfigurations-Layer ist in vertikaler Richtung in so genannte Konfigurations-Rows
unterteilt. Die Anzahl der Konfigurations-Rows ist deviceabhängig. In horizontaler Rich-
tung ist der Konfigurations-Layer in so genannte Konfigurations-Frames unterteilt. Ein
Konfigurations-Frame hat eine Breite von einem Bit und entspricht der atomaren Einheit,
die in einem Xilinx FPGA konfiguriert werden kann.
Die Höhe eines Konfigurations-Frames wird mit HF bezeichnet und ist ebenfalls device-
abhängig. Eine bitweise Manipulation des Konfigurations-Layers ist nicht möglich, da die
einzelnen SRAM-Speicherzellen nicht separat adressiert werden können. Um bitweise zu
manipulieren, muß also immer ein kompletter Konfigurations-Frame geschrieben werden.
Das Überschreiben der gegenwärtigen Konfiguration von SRAM Zellen mit dem selben
Wert verursacht dabei in der Virtex Familie keine Störimpulse. Dies wird als Glitchless
Switching bezeichnet [BBHN04].
Konfigurations-Frames sind für die Konfiguration bestimmter Elemente im funktiona-
len Layer zuständig. Abhängig von dieser Zuordnung werden Konfigurations-Frames
zu so genannten Konfigurations-Columns zusammengefasst. Dementsprechend gibt es
eigene Konfigurations-Columns für Ein-/Ausgabe Blöcke (IOB), Ein-/Ausgabe Inter-
connects (IOI), Configurable Logic Blocks (CLBs), Block RAM (BRAM), BRAM Inter-
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Abbildung 2.5: Virtex-4 Slice [Cor09]

connect (INT), Digitale Signal Prozessor Blöcke (DSP), Multi-Gigabit Tranceiver Blöcke
(MGT) und Globale Taktblöcke (GCLK). Abhängig davon für welchen Block im funk-
tionalen Layer die Konfigurations-Columns zuständig sind, besteht eine Konfigurations-
Column aus einer unterschiedlichen Anzahl an Konfigurations-Frames. Die Anzahl an
Konfigurations-Frames pro Konfigurations-Column variiert aufgrund der Komplexität
zwischen den verschiedenen FPGA Familien und ist in Tabelle 2.1 dargestellt.

FPGA IOB IOI CLB BRAM BRAM INT DSP MGT GCLK
Familie Column Column Column Column Column Column Column Column
V2P 4 22 22 64 22 n.a. n.a. 4
V4 30 n.a. 22 64 20 21 20 3
V5 54 n.a. 36 128 30 28 32 4

Tabelle 2.1: Anzahl an Konfigurations-Frames pro Konfigurations-Column

Die Anzahl an Konfigurations-Rows pro Device NR
D und die Anzahl an Konfigurations-

Frames pro Konfigurations-RowNF
R bestimmt somit die Größe des Konfigurations-Layers.

Die Gesamtanzahl an Konfigurationframes pro Device NF
D berechnet sich nach Glei-

chung 2.4.

NF
D = NF

R ∗NR
D (2.4)
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Abbildung 2.6: Die beiden Layer eines FPGA mit der hierarchischen Unterteilung des
Konfigurations-Layers.

Die Berechnung von NF
D funktioniert für alle FPGA Familien analog. Während die

Konfigurations-Frames der neueren V4, V5 oder V6 Devices innerhalb der FPGA Fa-
milie alle die selbe Höhe HF besitzen, unterscheidet sich HF zwischen den Devices der
V2P Familie. In V2P Devices überspannt ein Konfigurations-Frame immer die volle Höhe.
Damit ist NR

D innerhalb der V2P Familie immer 1. Die Gesamtanzahl an Konfigurations-
Bits eines Devices NB

D läßt sich mit Gleichung 2.5 berechnen.

NB
D = NF

D ∗HF (2.5)

Eine umfassende Auflistung aller in diesem Abschnitt genannten Parameter für verschie-
dene FPGA Familien ist in den Tabellen A.3 bis A.5 dargestellt.
Die Konfiguration jeder SRAM-Speicherzelle hat direkte Auswirkung auf den funktiona-
len Layer, um beispielsweise Leitungssegmente zu verbinden oder bestimmte Eingänge
von Multiplexern durchzuschalten. In Abbildung 2.7 sind drei Elemente abgebildet, wel-
che direkt durch SRAM-Speicherzellen konfiguriert werden.
Die Verbindungen in Programmierbaren Switch Matrizen (s. Abbildung 2.4) werden
durch Konfiguration der SRAM-basierten Speicherzellen realisiert. Durch die Realisie-
rung mit Pass-Transistoren (s. Abbildung 2.7(a)), können zwei Leitungssegmente mitein-
ander verbunden werden. Der Verbund von Speicherzelle und Pass-Transistor wird als
Programmable Interconnect Point (PIP) bezeichnet [Wan98]. Wenn die Speicherzelle mit
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(a) PIP (b) Multiplexer (c) Lookup-Table

Abbildung 2.7: Konfiguration verschiedener Elemente durch Speicherzellen eines
FPGAs [Wan98]

einer 1 konfiguriert wurde, wie in Abbildung 2.7(a) dargestellt, liegt (VDD) am Gate der
NMOS Transistors an. Aufgrund der Schwellspannung Vth des verwendeten NMOS Tran-
sistors kann ein 1-Pegel (VDD) auf Leitungssegment 2 nicht vollständig erreicht werden.
Die dadurch auftretenden Probleme sind in [KB06] und [BR99] erläutert. Der Einsatz
von Transmission Gates [Ste09], würde das Problem zwar beheben, jedoch auch die An-
zahl der verwendeten Transistoren verdoppeln. Um das Problem zu lösen, kann, wie
in [BR99] beschrieben, die Steuerspannung am Gate der Pass-Transitoren erhöht wer-
den (Gate Boosting). Auch der Selecteingang von einigen Multiplexern (beispielsweise
XMUX und YMUX in Abbildung 2.5) wird durch SRAM-Speicherzellen gesteuert und
entscheidet damit, welcher der Eingänge durchgeschaltet wird [Wan98].
Für einen 2x-zu-1 Multiplexer werden x Speicherzellen zur Steuerung benötigt. In Ab-
bildung 2.7(b) ist ein 4-zu-1 Multiplexer dargestellt. Der Aufbau einer Lookup Table
(LUT) mit 2 Eingängen ist in Abbildung 2.7(c) dargestellt. Eine LUT ist eine Tabelle
in der zuvor berechnete Werte in den Speicherzellen hinterlegt sind. Somit lassen sich
beliebige boolsche Funktionen realisieren. Die Eingänge einer LUT steuern somit welcher
zuvor gespeicherte Wert an den Ausgang durchgeschaltet werden soll. Für eine LUT mit
x Eingängen werden 2x Speicherzellen verwendet. Ähnlich wie die LUTs wird auch der
On-Chip BRAM mit Hilfe der SRAM Speicherzellen realisiert.

2.2.3 Schnittstellen zur Konfiguration von FPGAs

Um Konfigurations-Daten in den Konfigurations-Layer zu schreiben oder aus diesem zu
lesen, sind so genannte Konfigurations-Schnittstellen notwendig. Im Normalfall können
Xilinx FPGAs über 3 Schnittstellen von außen (externe Schnittstelle) und über eine
Schnittstelle von innen (interne Schnittstelle) rekonfiguriert werden. Die erste externe
Schnittstelle ist der Test Access Port (TAP) oder die JTAG Schnittstelle. JTAG steht
für Joint Test Action Group, die den Standard IEEE 1149.1 für das Testen, Debuggen
und Programmieren von Schaltungen entwickelte. Durch Hinzufügen von benutzerde-
finierten Instruktionen ist es über den TAP möglich, den FPGA zu konfigurieren, zu
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verifizieren oder die Konfigurations-Daten auszulesen (Readback). Details über den TAP
sind beispielsweise in [Xil05] zu finden.
Eine weitere Möglichkeit FPGAs von außen zu konfigurieren besteht in der Verwen-
dung der seriellen Konfigurations-Schnittstelle. Über diese Schnittstelle kann ein Bit
pro Taktzyklus übertragen werden, wodurch sich der Name „Serielle Konfigurations-
Schnittstelle“ erklärt. Die Schnittstelle wird häufig verwendet, um Konfigurations-Daten
aus beispielsweise einem PROM (Programmable Read-Only Memory) zu laden, um den
SRAM-basierten FPGA beim Anlegen einer Versorgungsspannung initial zu konfigurie-
ren. Weitere Details über die serielle Konfigurations-Schnittstelle sind in [Xil05] aufge-
führt.
Select-Map stellt eine weitere externe Schnittstelle zur Konfiguration von FPGAs dar.
Im Gegensatz zu den anderen beiden externen Schnittstellen verfügt die Select Map
Schnittstelle auf V5 über einen bidirektionalen 8-Bit, 16-Bit oder 32-Bit Bus, um parallel
Konfigurations-Daten zu schreiben oder zu lesen. In V2P und V4 Devices hat die Select
Map Schnittstelle eine Weite von 8 Bit. Durch das parallele Schreiben von Konfigurations-
Daten, kann die Zeit, die benötigt wird um ein FPGA zu konfigurieren drastisch verkürzt
werden.
In einigen Fällen ist es notwendig, dass das eingebettete System selbst eine Rekonfigu-
ration anstößt, um sich damit selbst zu modifizieren. Diese Selbst-Rekonfiguration oder
Rekonfiguration von innen wird durch den Internal Configuration Access Port (ICAP)
ermöglicht. Der ICAP hat die selben Anschlüsse wie die Selct MAP Schnittstelle und ist
in Abbildung 2.8 dargestellt.

Abbildung 2.8: ICAP Schnittstelle

Der ICAP hat auf V2 und V2P eine Eingangs- und Ausgangsdatenweite von I = O = 8
Bit. Auf V4 und V5 kann zwischen einer Eingangs- und Ausgangsdatenweite von I =
O = 8 Bit oder I = O = 32 Bit gewählt werden. Über den CLK Eingang wird der Takt
angelegt, mit dem die Konfigurations-Daten an ICAP geliefert werden und mit dem der
interne Configuration Paket Prozessor CPP versorgt wird. Über das Write Signal wird
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gesteuert, ob es sich um einen Konfigurations- oder Auslese-Prozeß handelt. Das low akti-
ve Signal CE aktiviert den I bzw. O Datenbus. Das busy Signal zeigt an, ob ICAP gerade
mit der Verarbeitung von Daten beschäftigt ist und daher keine neuen Daten annehmen
kann. Auf V2P wird dieses Signal beim Lesen und Schreiben der Konfigurations-Daten
getrieben, bei V4, V5 und V6 nur noch während des Auslese-Prozesses. Nachdem Auf-
bau der FPGAs und die Konfigurations-Schnittstellen beschrieben wurden, wird nun der
Aufbau der Konfigurations-Daten, den so genannten Bitströmen erläutert.

2.2.4 Konfigurations-Daten - Der Xilinx Bitstrom

Die Konfiguration eines FPGAs erfolgt über so genannte Bitströme, die über eine Kon-
figurations-Schnittstelle in den Konfigurations-Layer geschrieben werden. Ein Bitstrom
besteht aus verschiedenen Segmenten. Dem Bitstromheader, den eigentlichen Konfigura-
tions-Daten und einem Pad-Frame2.
Im Bitstromheader sind verschiedende Informationen über den Bitstrom, wie der Name
des Designs und der Name des Devices, für den der Bitstrom erzeugt wurde enthalten.
Zusätzlich sind im Header das Datum und die Uhrzeit der Bitstromerzeugung kodiert. Di-
rekt im Anschluß an den Bitstromheader folgen ein oder mehrere Dummy Worte und ein
Synchronisationswort (0xAA995566), zur Initialisierung der Konfigurations-Schnittstelle.
Die Bitstromdaten müssen in der Reihenfolge an die Konfigurations-Schnittstelle geliefert
werden, in der sie im Bitstrom vorkommen. Da das Synchronisationswort im Bitstrom
erst hinter dem Header steht, sind die Daten innerhalb des Headers für die Konfiguration
des FPGAs unerheblich. Eine genaue Bedeutung der einzelnen Segmente des Bitstrom-
headers ist in Appendix A.1 aufgeführt. Nach dem Bitstromheader folgen die eigentlichen
Konfigurations-Daten. Die Konfigurations-Daten sind in Pakete unterteilt, die ihrerseits
wieder aus Paket-Header und Paket-Daten bestehen. Der Paket-Header besteht aus einem
32 Bit Wort und initialisiert die Konfigurations-Register innerhalb des in Abschnitt 2.2.5
beschriebenen Configuration Paket Processors (CPP). Der CPP ist für das Schreiben
der Konfigurations-Daten an die richtige Stelle im Konfigurations-Layer zuständig. Die
Paket-Daten können eine beliebige Länge aufweisen, die im Paket-Header allerdings spezi-
fiziert sein muß. Auf die Bedeutung des abschließenden Pad-Frames beim Schreiben einer
Konfiguration wird im speziellen in Abschnitt 2.2.5 eingegangen. Wird ein Bitstrom ver-
wendet, um nur einen Teil und nicht das gesamte FPGA zu konfigurieren, spricht man
von einem partiellen Bitstrom.

2.2.5 Der Konfigurations-Prozeß

Um zu verstehen, wie ein FPGA durch einen Bitstrom konfiguriert wird, ist in diesem Ab-
schnitt der Konfigurations-Prozeß erläutert, der auch für eine Rekonfiguration, also das

2Unter dem Begriff Padding wird das Auffüllen mit Daten verstanden. Ein Pad-Frame dient daher als
Füll-Frame innerhalb eines Bitstroms.
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erneute Programmieren eines FPGAs bei bereits geladener Konfiguration gültig ist. Der
Konfigurations- sowie der Auslese-Prozeß der SRAM Zellen eines Xilinx FPGAs ist unter
anderem in [Xil05, Xil07, Xil09d] beschrieben. In diesem Abschnitt werden nur die für die
Rekonfiguration notwendigen Elemente vorgestellt, die in Abbildung 2.9 dargestellt sind.
Die Konfiguration der SRAM Zellen funktioniert in Xilinx FPGAs über das Beschreiben
von Konfigurations-Registern innerhalb des Configuration Packet Processors (CPP). Die
für den (Re-)Konfigurations-Prozeß wichtigen Register sind das Frame Address Register
(FAR), das Frame Data Register for Input (FDRI), das Command Register (CMD) und
das Multiple Frame Write Register (MFWR).

Abbildung 2.9: (Re-)konfigurations-Prozess: Bitstromdaten werden über die
Konfigurations-Schnittstelle in den Frame Buffer und von dort in
das FDRI geschrieben. Ist das FDRI vollständig gefüllt werden die
Konfigurations-Daten in einem Taktzyklus in den Konfigurations-Layer
übernommen

Der CPP interpretiert nach seiner Synchronisation (durch das Synchronisationswort
0xAA995566) alle ankommenden Daten. Nachdem in den Bitstromdaten ein gültiger
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Paket-Header identifiziert wurde, leitet der CPP die darin enthaltenen Header-Daten
an die entsprechenden Konfigurations-Register weiter. Im Paket-Header ist die Anzahl
an 32-Bit Paket-Daten spezifiziert, die in den Frame Buffer geschrieben werden. Ist dies
geschehen, wartet der CPP erneut auf einen gültigen Paket-Header.
Über die Konfigurations-Schnittstelle (ICAP, Selectmap, etc.) und den CPP werden die
Paket-Daten in den Frame Buffer geladen. Um die Daten für einen Konfigurations-Frame
von dort in das Frame Data Register for Input (FDRI) zu schreiben, muß das Command
(CMD) Register zunächst mit dem Write Configuration (WCFG) Kommando beschrie-
ben werden. Das FDRI hat genau die Höhe HF eines Konfigurations-Frames. Um einen
Konfigurations-Frame anschließend vom FDRI in den Konfigurations-Layer an die im
FAR spezifizierte Adresse zu schreiben, stehen generell zwei Möglichkeiten zur Auswahl.
Welche der beiden Möglichkeiten verwendet wird ist im Bitstrom kodiert.
Die erste Möglichkeit besteht in der Verwendung eines gepipelinten Ansatzes. Hierbei
wird zunächst der Frame Buffer mit Konfigurations-Daten gefüllt. In den Frame Buffer
passt wie in das FDRI genau ein Konfigurations-Frame. Die Länge des Frame Buffers
beträgt somit HF . Sobald dieser gefüllt ist, sorgt das nächste am Frame Buffer ankom-
mende Paket an Konfigurations-Daten dafür, dass genau diese Anzahl in das FDRI gela-
den geschoben wird. Gepipelined werden so Daten über den Frame Buffer in das FDRI
geladen. Ist das FDRI vollständig gefüllt, werden die Konfigurations-Daten parallel in
einem Taktzyklus in den Konfigurations-Layer geladen. Bei dieser Methode werden die
Daten aus dem FDRI also durch den nachfolgenden Konfigurations-Frame in den
Konfigurations-Layer geladen. Um bei Verwendung dieser Methode sicherzustellen, dass
der letzte Konfigurations-Frame des Bitstroms in den Konfigurations-Layer übernommen
wurde, muß das FDRI abschließend (am Ende der Bitstromdaten) mit einem Pad-Frame
geleert werden. Daher besteht bei dieser Methode der kleinstmögliche Bitstrom aus zwei
Konfigurations-Frames, einem mit mit Nutz- und einem mit Pad-Daten. Mit dieser Me-
thode ist es sehr einfach aufeinander folgende Frames zu schreiben, da der Eintrag im
FAR automatisch inkrementiert wird. Daher ist weder ein Kommando notwendig, um
die Adresse zu ändern noch eines, um die Daten aus dem FDRI in den Konfigurations-
Layer zu laden. Dies geschieht, wie bereits erwähnt, automatisch durch den folgenden
Konfigurations-Frame.
Die zweite Möglichkeit besteht in der Verwendung des Multiple Frame Write Regis-
ters (MFWR) Registers. Um das mehrmalige Laden ein und des selben Konfigurations-
Frames in das FDRI zu vermeiden, wird das MFWR Kommando verwendet, wenn viele
Konfigurations-Frames mit selbem Inhalt vorhanden sind. Um den Konfigurations-Frame
mit WFWR aus dem FDRI an beliebig viele Adressen im Konfigurations-Layer zu schrei-
ben, wird die folgende Methodik eingesetzt. Der Konfigurations-Frame wird (wie auch bei
der ersten Methode) durch das WCFG Kommando im CMD Register in den Frame Buffer
geladen. Die erste gewünschte Adresse wird in das FAR Register geschrieben. Wenn an-
schließend das MFWR Kommando in das CMD Register und zwei Pad Worte (jeweils 32
bit) an das MFWR Register geschrieben werden, wird der Inhalt des Frame Buffers kom-
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plett in das FDRI übernommen und innerhalb eines Taktzyklus an die (durch das FAR)
spezifizierte Adresse geschrieben. Im Folgenden wird dann wieder die Adresse im FAR
geändert und erneut zwei Pad Worte an das MFWR geschrieben. Dieser Vorgang wird
so lange wiederholt, bis der Konfigurations-Frame im FDRI an alle gewünschten Stellen
kopiert wurde. Bei dieser Methode werden die Daten aus dem FDRI durch Schreiben
zweier Pad Worte an das MFWR Register in den Konfigurations-Layer geladen.
Die Sequenz zum Ändern der Inhalte der einzelnen Konfigurations-Register ist ebenfalls
im Bitstrom kodiert. Da eine einzelne Sequenz zur Adressänderung im FAR und die bei-
den Pad Wörter im Normalfall wesentlich kürzer sind als ein kompletter Konfigurations-
Frame, kann bei mehreren gleichen Konfigurations-Frames im Bitstrom, dessen Größe
durch die Verwendung von MFWR signifikant reduziert werden. Der Konfigurations- so-
wie der Ausleseprozeß des Konfigurations-Layers eines Xilinx FPGAs sind unter anderem
in [Xil05] beschrieben.

2.2.6 Arten der Konfiguration

Abhängig davon wie ein FPGA rekonfiguriert wird bzw. welcher Anteil eines FPGAs
rekonfiguriert werden, lassen sich verschiedene Arten der Konfiguration unterscheiden.
Die verschiedenen Rekonfigurationsarten sind in Abbildung 2.10 dargestellt.

Abbildung 2.10: Verschiedene Arten der Rekonfiguration

Beim Anlegen einer Versorgungsspannung müssen SRAM basierte FPGAs mit einem in-
itialen Bitstrom konfiguriert werden. Von einer Rekonfiguration spricht man, wenn das
Device erneut mit einem vollen oder partiellen Bitstrom modifiziert wird. Bei Verwen-
dung eines partiellen Bitstroms, um nur einen gewissen Teil des Konfigurations-Layers
zu modifizieren, spricht man von partieller Rekonfiguration. Partielle Rekonfiguration
setzt immer eine volle Rekonfiguration voraus, um das SRAM-basierte Device initial zu
konfigurieren. Bei der statischen Rekonfiguration muß das Device im Anschluß resettet
werden, um lauffähig zu sein. Der nicht rekonfigurierbare Anteil des Designs wird da-
her während der statischen Rekonfiguration angehalten. Eine Rekonfiguration erfordert
jedoch nicht notwendigerweise das Anhalten oder Resetten des Gesamtsystems. Dyna-
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mische Rekonfiguration bedeutet, dass die Rekonfiguration zur Laufzeit stattfindet und
alle nicht rekonfigurierbaren Module von der Rekonfiguration ungestört weiterlaufen.
In Xilinx FPGAs ist eine volle Rekonfiguration immer mit einem Reset verbunden, so
dass eine volle dynamische Rekonfiguration auf Xilinx FPGAs nicht existiert. Bei einem
zusätzlichen Konfigurations-Layer wie in Multi-Context FPGAss [CH00] wäre das Um-
schalten in einem Takt ohne Reset allerdings möglich. Die in dieser Arbeit verwendete
Rekonfigurationsart ist die dynamisch partielle Rekonfiguration (DPR).
Von DPR spricht man also, wenn nur ein Teil (partiell) des Systems während der Lauf-
zeit (dynamisch), das bedeutet ohne Reset, ausgetauscht wird. Für eine DPR muß das
System in einen statischen und einen rekonfigurierbaren Teil aufgespalten werden. Der
statische Teil des Systems soll dabei von der Rekonfiguration nicht beeinflußt werden.
Als partiell rekonfigurierbares Modul (PRM) bezeichnet man HW Module, die sich die
Ressourcen auf einem FPGA mit anderen zeitlich teilen und damit zum dynamischen
(austauschbaren) Teil des Systems gehören. Die Fläche (und damit die Ressourcen), in
der ein PRM auf dem FPGA platziert werden kann, wird als partiell rekonfigurierbare
Region (PRR) bezeichnet. Die verschiedenen PRMs können eine unterschiedliche Anzahl
von Ressourcen innerhalb einer PRR belegen. Die PRR muß aber mindestens so viele
Ressourcen beinhalten, wie das größte PRM benötigt. Damit bestimmt das größte PRM
die Mindestgröße der PRR. In Abbildung 2.11 ist ein System mit zwei PRRs dargestellt.

Abbildung 2.11: Elemente eines dynamisch rekonfigurierbaren Systems

Wie in Abbildung 2.11 zu erkennen ist, kann der dynamische Teil eines Systems auch aus
mehreren PRRs bestehen. In dieser Arbeit enthält das rekonfigurierbare System jedoch
immer eine PRR.

2.2.7 Designflows für DPR Systeme

Zur Erstellung eines rekonfigurierbaren Designs können verschiedene Designflows ver-
wendet werden. In [Xil04] werden zwei Designflows erläutert, der Differenced-based und
der Module-Based Reconfiguration Flow. Der aktuellste Designflow, der Partition-based
Reconfiguration Flow, wird in [Xil10c] vorgestellt.
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2.2.7.1 Difference-Based Reconfiguration Flow

Der Difference-based Reconfiguration Flow (DBRF) wird im Normalfall verwendet, wenn
nur kleine Designänderungen vorgenommen werden. Diese Änderungen werden im Nor-
malfall im FPGA Editor vorgenommen oder direkt in XDL, der Xilinx Design Langua-
ge [CZH+07] programmiert. Mögliche Designänderungen können das Ändern von LUT
Inhalten, Frequenzadaption innerhalb einer PLL oder das Neuverdrahten einzelner Netze
sein. Bei diesem Designflow werden partielle Bitströme erzeugt, die nur die unterschied-
lichen Konfigurations-Frames zwischen 2 Designs enthalten. Zur Generierung der par-
tiellen Bitströme müssen dem Tool zur Erstellung von Bitströmen (Bitgen) zwei Files
übergeben werden. Die erste Datei ist ein Bitstrom, der das initiale Design enthält. Die
zweite ist eine NCD (Native Circuit Description) Datei, die das platzierte und verdrah-
tete Design auf dem FPGA repräsentiert und marginale Änderungen enthält. Der daraus
resultierende partielle Bitstrom enthält nur die Unterscheide zwischen initialem und Re-
ferenzdesign. Die Bitstromgröße wird mit Hilfe des MFWR Kommando noch zusätzlich
verkleinert. Anhhand eines Beispiels soll nun erklärt werden, wie sich partielle Bitströme
zusammensetzen, die mit dem DBRF erstellt wurden.

Abbildung 2.12: Rekonfiguration mit partiellen Bitströmen des DBRF: 6 verschiede-
ne partielle Bitströme sind notwendig, um von jedem der 3 Designs
(v1, v2, v3) in jedes beliebige andere Design zu wechseln

Abbildung 2.12 beschreibt den Fall, wenn 3 verschiedene Module im Design ausgetauscht
werden. Die Knoten v1, v2, v3 des gerichteten Graphen entsprechen den 3 verschiedenen
Designs. Um von einem Design zu jedem beliebigen anderen Design mit Hilfe von par-
tiellen Bitströmen zu gelangen, die mit dem DBRF generiert wurden, sind 6 partielle
Bitströme notwendig. Die Anzahl der benötigten partiellen Bitströme NBS ist abhängig
von der Anzahl an Toplevel Designs NTL und berechnet sich nach Formel 2.6.

NBS = NTL
2 −NTL (2.6)
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Der in Abbildung 2.12 dargestellte Fall zeigt, dass NBS = 6 partielle Bitsröme, die
mit dem DBRF generiert wurden, nötig sind, um von v1 nach v2, von v2 nach v3, von
v3 nach v1, von v1 nach v3, von v3 nach v2 und von v2 nach v1 zu rekonfigurieren.
Der DBRF erzeugt sehr kleine partielle Bitströme, die Konfigurations-Daten für einzelne
Konfigurations-Frames enthalten. Jedoch werden bei der Verwendung des DBRF viele
partielle Bitströme benötigt, um von jedem beliebigen Design in jedes beliebige andere
Design zu rekonfigurieren. Für mehr als zwei PRMs ist der DBRF daher eher ungeeignet.

2.2.7.2 Module-Based Reconfiguration Flow

Der Module-Based Reconfiguration Flow (MBRF) wird verwendet, wenn mehr als zwei
Module während der Laufzeit des Systems ausgetauscht werden sollen. Beim MBRF wird
zunächst der statische Teil des Systems implementiert und anschließend das PRM. In der
letzten Phase des MBRF werden der statische und der rekonfigurierbare Teil fusioniert
und partielle Bitströme erzeugt. Detaillierte Informationen über den MBRF finden sich
in [LBM+06]. Im MBRF werden die Konfigurations-Daten für gesamte Konfigurations-
Columns (anstatt für einzelne Konfigurations-Frames wie im DBRF) in den partiellen
Bitstrom geschrieben. Alle Konfigurations-Columns, die innerhalb der PRR liegen, wer-
den somit in die partiellen Bitströme übernommen. Die mit dem MBRF generierten
Bitströme sind daher im Normalfall wesentlich größer als diejenigen, die mit dem DBRF
generiert wurden. Dafür wird für jedes PRM auch nur ein partieller Bitstrom erzeugt.
Um die Größe der mit dem MBRF generierten partiellen Bitströme weiter zu verringern,
kann ebenfalls das MFWR Kommando eingesetzt werden. Zusammenfassend kann festge-
stellt werden, dass der MBRF für einen Toplevel genau einen partiellen Bitström erzeugt.
Dadurch, dass dieser partielle Bistrom aus Konfigurations-Columns besteht, beinhaltet
er im Normalfall sehr viele redundante und damit überflüssige Daten.

2.2.7.3 Partition-Based Reconfiguration Flow

Im Partition-Based Reconfiguration Flow (PBRF) beinhalten die partiellen Bitströme
ebenfalls komplette Konfigurations-Columns. Eine Partition entspricht dabei einer PRR.
Auch hier kann die Größe der partiellen Bitströme durch den Einsatz von MFWR zu-
sätzlich verkleinert werden. Zwischen dem PBRF und dem MBRF gibt es signifikante
Unterschiede, die im Folgenden erläutert werden.
Ein Unterschied zwischen MBRF und PBRF besteht darin, dass die PRMs bei Letzte-
rem, Kenntnis von der Platzierung und Verdrahtung des statischen Teils haben. Nachdem
bei der Implementierung des statischen Teils die PRR ausgespart wurde, wird in einem
zweiten Schritt das PRM zum bestehenden statischen Teil hinzugefügt. Damit ist im
Gegensatz zum MBRF eine Gesamtoptimierung des Timings möglich ist. Beim PBRF
handelt es sich also um einen inkrementellen Entwurf, der an einen existierenden stati-
schen Teil ein rekonfigurierbares Modul anhängt. Beim MBRF hingegen werden statischer
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Teil und PRM getrennt von einander implementiert.
Um ein PRM während einer DPR überhaupt an den statischen Teil anpassen zu kön-
nen, müssen beide Teile pin-kompatibel sein. Das bedeutet, dass alle PRMs die selben
Anschlußpunkte an den statischen Teil haben müssen. Diese Voraussetzung muß in ei-
nem DPR System gegeben sein, unabhängig davon welcher Rekonfigurationsflow (DBRF,
MBRF oder PBRF) verwendet wird. Ansonsten ist es möglich, dass nach einer Rekonfi-
guration einige Netze zwischen statischem Teil und PRM nicht adäquat verbunden sind.
Da beim MBRF der statische und der rekonfigurierbare Teil getrennt von einander plat-
ziert und verdrahtet werden, muß eine einheitliche Schnittstelle geschaffen werden. Diese
Schnittstelle wird im MBRF durch so genannte Busmacros realisiert.
Busmacros sind vordefinierte Verdrahtungsressourcen, die die Schnittstelle zwischen sta-
tischem und rekonfigurierbarem Teil festlegen. Die Macros dienen als Übergang zwischen
den Signalen des statischen und rekonfigurierbaren Teils, um Pin-Kompatibilität zwi-
schen den PRMs und dem statischen Teil zu gewährleisten. Daher müssen die Macros für
alle PRMs immer an der selben Stelle platziert werden.
Die ersten Macros, die in [Xil04] vorgestellt wurden, waren Tristate Buffer (TBUF) ba-
siert. Diese Macros nutzen die Tristate Buffer innerhalb einer CLB und die entsprechen-
den Verbindungen. Wie in Abbildung 2.13(a) dargestellt, kann eine CLB Reihe für den
Transfer von 4 Bit verwendet werden, da 4 Long-lines [Xil08c] per CLB Reihe existie-
ren. Da diese Art Busmacros als Verdrahtungsressource Long-lines verwendet, wird die
Anzahl der möglichen Busmacros in horizontaler Richtung in einem Design durch diese
Ressource begrenzt. Durch die Verwendung von Tristate Buffern ist es relativ einfach
möglich die Verbindung während der Rekonfiguration zu trennen. Obwohl es theoretisch
möglich wäre, diese Art Macros bidirektional zu verwenden, wird empfohlen, die Signal-
flußrichtung während des Betriebs nicht zu ändern.

(a) Tristate-basiert [Xil04] (b) LUT-basiert (L2R)
Abbildung 2.13: Verschiedene Realisierungen von Busmacros

In neueren Xilinx Devices wie V4 und V5 existieren keine Tristate Buffer mehr. Dem-
nach müssen die Busmacros auf andere Art realisiert werden. Hübner et. al. [HBB04]
verwendeten als erste LUT-basierte Busmacros. Bei der Verwendung von LUT-basierten
Busmacros können horizontal 8 Bit pro CLB übertragen werden. Bei ineinander geschach-
telten Busmacros sind höhere Übertragungsweiten möglich. Des weiteren lassen sich mit
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Hilfe der LUTs auch sehr einfach Schalter (beispielsweise durch Konfiguration der LUTs
als AND Gate) implementieren, um die Signalverbindungen bei Bedarf zu trennen.
Um Busmacros in verschiedenen Weiten nicht manuell mit Hilfe des FPGA Editors im-
plementieren zu müssen, besteht die Möglichkeit Busmacros skriptbasiert mit Hilfe der
XDL (Xilinx Definition Language) zu erzeugen [CZH+07].

Abbildung 2.14: Platzierung von Busmacros: Busmacros gehören zum statischen und re-
konfigurierbaren Teil des Designs (hier realisiert mit LUTs)

Die Busmacros sind immer unidirektional. Bei bi-direktionalen Signalen müssen daher
zwei Arten von Macros für eingehende und ausgehende Daten verwendet werden. In Ab-
bildung 2.13(b) ist ein LUT-basiertes Busmacro dargestellt, das Daten von links nach
rechts (L2R) überträgt. Je nachdem, ob dieses Macro an der linken oder rechten Seite
der PRR platziert wird, werden Daten aus dem statischen Teil in die PRR (links plat-
ziert) bzw. aus der PRR in den statischen Teil (rechts platziert)übertragen. Busmacros
stehen als synchrone und asynchrone Version zur Verfügung. Die asynchronen Busmacros
dienen als reine Verbindungsbrücke zwischen dem statischen und dem rekonfigurierba-
ren Teil. Sie verlängern den kombinatorischen Pfad im besten Fall (abhängig von der
Weite der Macros) um etwa eine halbe Nanosekunde. In Gegensatz dazu enthalten syn-
chrone Busmacros Register und verzögern somit die ankommenden Signale um einen
Taktzyklus. Falls diese zusätzliche Pipelinestufe in Form eines zusätzlichen Registers das
Gesamtsystem nicht negativ beeinflußt, führt die Verwendung von synchronen Macros
generell zu einem besseren Timing. Falls möglich, ist es daher sinnvoll synchrone Macros
zu verwenden.
Im PBRF sind keine Busmacros mehr notwendig. Ihre Stelle nehmen so genannte Par-
titionpins ein. Statt einen Anschlußpunkt im rekonfigurierbaren Modul und einen An-
schlußpunkt im statischen Teil zur Verfügung zu stellen, repräsentieren Partitionpins
Anschlußpunkte, die zwar zum statischen Teil gehören, jedoch innerhalb der PRR liegen.
Die Partitionpins sind in Abbildung 2.15 dargestellt. Für diese Anschlußpunkte wird au-
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tomatisch eine LUT innerhalb der PRR instantiiert, was bedeutet, dass keine manuelle
Modifikation im Sinne des Einfügens von Busmacros mehr notwendig ist. Diese LUT
gehört zum statischen Teil, so dass der Anschluß zwischen statischem und rekonfigurier-
barem Teil für alle Module dieselben sind.

Abbildung 2.15: Partitionpins bilden den Anschluß im rekonfigurierbaren Teil. Sie gehö-
ren jedoch zum statischen Teil und werden mit LUTs realisiert.

Der Anschluß eines PRMs an den statischen Teil, funktioniert nun nicht mehr über Re-
konfigurationsgrenzen hinweg, sondern innerhalb der PRR. Logik, die für solche Zwecke
dem Design hinzugefügt wird, wird als Proxy Logik [Xil10c] bezeichnet. Allerdings ist
der PBRF nur für Virtex-Devices der Generation 4 und neuer (V4, V5, V6) verfügbar.
Die V2, Spartan-3 und Spartan-6 Familen werden nicht unterstützt.

2.3 System on Chip (SoC)

Unter einem System on Chip (SoC) versteht man die Integration kompletter HW/SW
Systeme auf einem einzigen Chip. In einem SoC wird versucht, wesentliche Teile des Sys-
tems aus bereits existierenden Funktionsblöcken zusammen zu setzen. Bedingung hierfür
ist das modul-basierte Design des SoCs. Charakteristische Module sind dabei verschiede-
ne Prozessoren, Speicher sowie deren Controller und anwendungsspezifische Peripherie-
Einheiten (UART, Ethernet oder Video Controller etc.), die sich über verschiedenste
Verbindungsmedien (Point-to-Point, Busse, Networks-on-Chip(NoC), Crossbars) mit ein-
ander kombinieren lassen. Auch die verschiedenen Verbindungsmedien stehen bei einem
SoC als Module zur Verfügung.
Um die in einigen SoCs geforderten Echtzeitbedingungen zu erreichen, können dem Sys-
tem anwendungsspezifische Hardware Acceleratoren (HWAs) hinzugefügt werden. Ein
Hardware Accelerator ist ein Coprozessor, der performanzlastige Berechnungen eines
Prozessors (Central Processing Unit (CPU)) verarbeitet und im besten Fall beschleu-
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nigt, was zu einer Entlastung der CPU führt. Die HWAs werden ebenfalls als Module in
ein SoC eingebunden. Die einzelnen Intellectual Property (IP) Module lassen sich hierar-
chisch weiter unterteilen, beispielsweise in ein IP Interface (IPIF), das für den Anschluß
an Bus, NoC, Crossbar, etc. verwendet wird und den Funktionsblock (IP Core), der die
eigentliche Operation ausführt. Durch Festlegung geeigneter Schnittstellen, lassen sich IP
Cores somit durch modulbasiertes Design ohne Modifikation an verschiedenste Verbin-
dungsmedien anschließen. Durch das modulbasierte Design innerhalb eines SoCs, muß oft
nur der anwendungs- bzw. kundenspezifische Teil neu entwickelt werden, was zu kürzeren
Entwurfszyklen und geringeren monetären Kosten führt.
Um die Kommunikation zwischen verschiedenen Modulen mit einer oder mehreren CPUs
in einem SoC zu realisieren, bieten Firmen wie IBM3 mit CoreConnect oder ARM4

mit der Advanced Microcontroller Bus Architecture (AMBA) verschiedene Busse an.
Da in dieser Arbeit das CoreConnect System von IBM verwendet wurde, wird dieses
im folgenden Abschnitt vorgestellt und auf AMBA nicht weiter eingegangen. Vergleiche
zwischen CoreConnect, AMBA und weiteren on-chip Bussystemen, wie Altera’s Avalon
oder dem open source Wishbone sind in [MSS08, Pel03] dargestellt.
In integrierten Schaltkreisen und damit auch SoCs wird versucht hinsichtlich dreier Ziel-
kriterien zu optimieren. Die logischen Ressourcen (also die Fläche) und die Verlustleis-
tung sollen dabei minimiert, der Durchsatz in jeder Form gleichzeitig maximiert werden.
Folgend werden daher zunächst die Komponenten eines SoCs vorgestellt, die gewisse
Ressourcen auf dem Chip belegen. Im Anschluß werden Möglichkeiten zur Erhöhung des
Durchsatzes in integrierten Systemen erläutert. Das Ende dieses Abschnitts bildet die
Betrachtung einzelner Ströme, die zur Verlustleistung des Gesamtsystems beitragen und
daher minimiert werden sollen.

2.3.1 IBM CoreConnect

Das CoreConnect System von IBM ist eine Busarchitektur für SoC-Designs. Es wurde
entwickelt, um die Integration und Wiederverwendbarkeit von verschiedenen Intellectu-
al Property (IP) cores (z.B. Prozessoren) in SoC-Designs zu erleichtern. Xilinx nutzt
CoreConnect für alle seine eingebetteten Prozessor Designs, obwohl nur die wenigsten
davon IBM’s PowerPC Prozessoren enthalten. Die CoreConnect Architektur beinhaltet
den Processor Local Bus (PLB), den On-chip Peripheral Bus (OPB), den Device Control
Register (DCR) Bus und verschiedene Busbrücken, um beispielsweise Daten vom PLB
auf den OPB oder umgekehrt zu übertragen. Die Busse selbst sind wiederum als IP Cores
realisiert und werden zusammen mit ihren Einsatzgebieten in den folgenden Abschnitten
vorgestellt. In Abbildung 2.16 ist ein Multi-Bus SoC dargestellt, in dem PLB, OPB und
DCR verwendet werden.

3IBM: International Business Machines Corp.
4ARM: Advanced RISC Machines Ltd.
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Abbildung 2.16: Multi-Bus SoC mit PLB, OBP und DCR [IBM07]

2.3.1.1 Processor Local Bus (PLB)

Der Prozessor Local Bus (PLB) ist für die Übertragung hoher Datenraten gedacht, um
beispielsweise eine oder mehrere CPUs an externe Speicher oder Hardware Acceleratoren
anzubinden. Um die Daten auf der gemeinsamen Ressource Bus zwischen den verschie-
denen IP Cores übertragen zu können, existiert eine hierarchische Zugriffsverwaltung.
Diese besteht aus der Anbindung von IP Cores an den Bus als Master (kann selbst-
ständig Transfers initiieren) die verschiedene Slave IP Cores (können eigenständig keine
Transfers initiieren) kontrollieren. Der PLB erlaubt die Anbindung mehrerer Master und
Slave IP Cores. Da in Multi-Master Systemen mehrere Komponenten den Bus für sich
beanspruchen können, wird ein Busarbiter verwendet, um den Zugriff zu regeln und Zu-
griffskonflikte aufzulösen. Die Übertragung hoher Datenraten auf dem PLB wird unter
anderem durch einen 32-bit Adressbus einen Lese- und einen Schreib-Datenbus ermög-
licht. Durch die entkoppelte Realisierung der 3 Busse, können gleichzeitig Daten gelesen
und geschrieben werden. Lese- und Schreibdatenbus können auf eine Datenweite DW von
32, 64 oder 128 Bit konfiguriert werden. Möglichkeiten zur Erhöhung des Durchsatzes auf
dem PLB werden in Abschnitt 2.3.2 vorgestellt. Weitere Informationen über den PLB
sind in [IBM07, Xil09c] zu finden.

2.3.1.2 On-chip Peripheral Bus (PLB)

Der On-chip Peripheral Bus ist ein synchroner Bus, der hauptsächlich für die Anbindung
langsamer Peripherie Controller mit geringeren Bandbreiten-Anforderungen verwendet
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wird, um Performanzeinbußen auf dem PLB zu vermeiden. Oft werden Busbrücken ver-
wendet, um Daten vom OPB auf den PLB und umgekehrt zu übertragen. Der OPB ver-
fügt über einen vom Datenbus getrennten Adressbus, der bis auf 64 Bit erweitert werden
kann. Getrennte Schreib- und Lese-Datenbusse existieren beim OPB nicht. Allerdings un-
terstützt der OPB auch mehrere Master durch einen eigenen Arbiter. In [Xil10b, IBM01]
sind weitere Informationen über den OPB zusammen gestellt.

2.3.1.3 Device Control Register Bus (DCR)

Kontrolldaten, die den Inhalt der Konfigurationsregister einzelner IP Cores ändern, kön-
nen ebenfalls über PLB oder OPB übertragen werden. Eine Alternative bietet der Device
Control Register Bus (DCR), um Kontroll- und Nutzdaten strikt von einander getrennt
zu halten. Der DCR Bus unterstützt einen Master und bis zu 16 Slaves, die in einer Daisy
Chain5 zusammengeschaltet sind. Theoretisch kann alle zwei Taktzyklen ein Lese- bzw.
Schreibtransfer stattfinden. Der DCR Bus besteht aus einem 10-Bit Adress- und einem
32-Bit Datenbus [Xil10a].

2.3.2 Standard Bus Transfers auf dem PLB

Eine Transaktion auf dem Processor Local Bus (PLB) besteht aus einem Adress- und
einem Daten-Zyklus. Der Adress-Zyklus untergliedert sich in einen Request (Anfrage),
einen Adress-Transfer und ein Adress-Acknowledgement (Bestätigung). Ein typischer Da-
tentransfer auf dem PLB Bus beginnt mit einer Anfrage (Request) eines Masters für einen
Datentransfer an den Arbiter. Der Arbiter regelt Konflikte beim Zugriff auf den PLB.
Gleichzeitig legt der Master die Adresse von der gelesen bzw. an die geschrieben werden
soll an den Adressbus an. Dies geschieht zusammen mit den „Transfer Qualifiers (TQs)“.
Die TQs legen die Art der Transfers (Lese- oder Schreib-Operation) und dessen Län-
ge fest. Im Normalfall benötigt die Arbitration eine gewisse Zeit tArbitration. Nach der
Arbitration legt der PLB dann das Primary Address Valid (PLB_PAValid) Signal an,
um eine gültige primäre Adresse und TQs anzuzeigen. Gleichzeitig werden die Adresse
und die TQs an den Slave während der Transfer-Phase (Address-Transfer) übertragen.
Der Slave bestätigt Adresse und TQs (Address-Acknowledgement) mit dem Sl_AddrAck
Signal [IBM07]. Der PLB hat eine 3-Zyklen Arbitration [Xil09c], wie in Abbildung 2.17
dargestellt ist. Zwischen Request und PLB_PAValid vergehen zwei Zyklen.
Ein Daten-Zyklus hingegen besteht aus zwei Phasen. Der Daten-Transfer- und der Daten-
Acknowledgement-Phase. Während der Daten-Transfer-Phase legt der Master Daten auf
den Schreibbus (M_wrDBus), wenn es sich um einen Schreibtransfer handelt, oder er
bekommt Daten über den Lesebus (M_rdDBus) bei einem Lese-Transfer. Gültige Daten

5Unter einer Daisy Chain versteht man eine Anzahl von Komponenten, die in Serie geschaltet mitein-
ander verbunden sind. In diesem Fall ist der erste DCR Slave direkt mit dem Master, die anderen
Slaves jeweils mit ihren Vorgängern verbunden.
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Abbildung 2.17: Timingdiagramm Einzelwort-Transfer [IBM07, Zep07]

auf dem PLB Bus werden bei einem Lese-Transfer durch das Daten-Acknowledgement-
Signal Sl_rdDAck bzw. durch Sl_wrDAck bei einem Schreib-Transfer gekennzeichnet.
Ist der Slave beispielsweise ein Speichercontroller, ist die Anzahl an Taktzyklen zwischen
Request und Sl_rdDAck (genauer gesagt die Latenz zwischen Adress-Acknowldgement
Sl_AddrAck und Daten-Acknowldgement Sl_rdDAck) abhängig von der Art Speicher,
die im System verwendet wird. Abhängig von der verwendeten Speicherart, ist diese
Zeit, die im folgenden mit tMemDelay bezeichnet wird, kürzer oder länger. Ist der Slave
beispielsweise ein (DDR/DDR2) SDRAM6 Controller, kommen zusätzliche Wartezyklen
hinzu, um die richtige Adresse im Speicher zu selektieren [UW07]. Die gewünschte Posi-
tion im Speicher wird dabei in eine Zeilen- und eine Spaltenadresse unterteilt und über
dieselben Leitungen im Multiplexbetrieb übertragen. Bei Verwendung eines SRAM ist
diese Zeit wesentlich kürzer. Die Zeit, um dann tatsächlich die Daten zu übertragen wird
mit tTransfer bezeichnet. Die Gesamtdauer eines Transfers in Taktzyklen auf dem PLB
lässt sich mit Gleichung 2.7 bestimmen.

tgesamt = tArbitration + tMemDelay + tTransfer (2.7)

Während der Transferzeit tTransfer ist der Bus so lange blockiert, bis der entsprechen-
de Slave die Daten zusammen mit dem Bestätigungssignal Sl_DataAck liefert. Abhän-
gig vom verwendeten Speicher und zugehörigem Controller reicht die Verzögerungszeit
tMemDelay bis der Slave antwortet, von etwa zwei Zyklen (schnelles SRAM) bis zu 15 oder
mehr Zyklen (DRAM mit der Aktivierung der richtigen Zeilen und Spalten) [UW07]. Die
langen Aktivierungszeiten und zusätzlichen Arbitrationszyklen sorgen für eine Busaus-
lastung, die wesentlich geringer ist, als die theoretisch Mögliche (Peak Bandbreite). Bei
Verwendung von Standard Bus Transfers kann mit einem neuen Transfer erst begonnen
werden, wenn der vorherige komplett abgeschlossen wurde. In vielen eingebetteten Sys-

6SDRAM: Synchronous Dynamic Random Access Memory
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temen ist der zentrale Bus daher der Flaschenhals. Ein Beispiel in Abbildung 2.17 soll
die Problematik verdeutlichen.
Ein Datenbus habe eine Weite DW von 64 Bit und sei mit einem Takt von 100 MHz ver-
sorgt. Daraus ergibt sich ein theoretischer Datendurchsatz von 64 Bit * 100 MHz = 800
MByte/s, wenn jeden Takt Daten übertragen werden. Da der PLB separate Schreib- und
Lesebusse verwendet, sind bei der genannten Konfiguration theoretisch 1600 MByte/s
möglich (jeweils 800 MByte für Schreiben und Lesen). Werden allerdings für die Arbi-
tration tarbitration 3 Taktzyklen und für das Bereitstellen der Daten aus dem Speicher
tMemDelay 10 Taktzyklen angenommen, dauert ein Transfer eines 64-bit Datenpakets
ttransfer (für das 1 Taktzyklus angenommen wird) nach Gleichung 2.7 insgesamt 14
Taktzyklen. Um 8 Datenpakete zu übertragen, sind demnach 8*14 Takte = 112 Tak-
te notwendig. Der mögliche Durchsatz verkleinert sich damit um den Faktor 14 auf
(800/14) MByte/s = 57,14 MByte/s bei diesem Einzelwort-Transfer. Für die Erhöhung
des Durchsatzes werden im Folgenden 2 Möglichkeiten vorgestellt: Die Verwendung von
Burst-Transfers und Address-Pipelining.

2.3.2.1 Burst

Als einen Burst von Daten bezeichnet man in der Informationstechnologie eine bestimm-
te Menge an Daten, die in einer ununterbrochenen Operation gesendet oder empfangen
werden. Die Menge an Daten, die durch einen Burst der Weite BW übertragen wird,
ist entweder bereits vor dem Transfer bekannt (Bursts fixer Länge), oder der Transfer
wird durch den Master oder den Slave beendet (Bursts variabler Länge) [IBM07]. Da in
dieser Arbeit ausschließlich Bursts fixer Länge mit einer vorher definierten Weite BW
verwendet werden, sind die Bursts variabler Länge nicht weiter erläutert. Die Burstwei-
te BW wird beim PLB über die Buskontroll Logik kontrolliert. In einem Burst werden
in einem einzigen Transfer anstatt Einzelworten, BW Worte übertragen. Bedingung für
Burst-Transfers sind zusammenhängende Daten im Speicher. Um einen Burst-Transfer
zu starten wird ein Request mit einer Startadresse abgesetzt. Die Startadresse gibt die
Position im Speicher an, von der gelesen, bzw. an die geschrieben werden soll. Wur-
de beispielsweise ein Wort von der Startadresse gelesen, ist die entsprechende Zeile im
(SDRAM) Speicher noch aktiviert. Um auf die aufeinander folgenden Elemente zuzugrei-
fen, müssen die Spaltenadressen inkrementiert werden, was durch einen internen Zähler
erledigt wird. Daten können somit sehr effektiv aus zusammenhängenden Speicherberei-
chen (innerhalb einer Speicherzeile) ausgelesen werden. Für den Schreibvorgang funk-
tioniert dies analog. Bei Annahme der in Abschnitt 2.3.2 genannten Werte, können im
Gegensatz zu einem Einzelwort-Transfer 8 Datenpakete bei einer Burstweite von BW=8
in tArbitration + tMemDelay + 8 Taktzyklen = 21 Taktzyklen übertragen werden. Daraus
ergibt sich in diesem Fall ein möglicher Durchsatz von (800/21/8) MByte/s = 304,76
MByte/s. Zwei Lese-Burst-Tranfers mit jeweils einer Weite von BW=4 auf dem PLB
sind in Abbildung 2.18 dargestellt.
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Abbildung 2.18: Timingdiagramm Burst-Transfer [IBM07, Zep07]

Bei der Verwendung von Einzelwort-Transfers, wie auch bei der Übertragung mit Hilfe
von Bursts besteht das Problem, dass ein neuer Transfer erst gestartet werden kann,
wenn der vorherige Transfer komplett abgeschlossen ist.

2.3.2.2 Pipelining

Eine weitere Möglichkeit den Durchsatz zu erhöhen besteht im so genannten Address-
Pipelining. Im Gegensatz zu normalen Einzelwort- und Burst-Transfers, bei denen Adress-
und Datenzyklus rein sequentiell ablaufen, überlappen sich Adress- und Datenzyklen
beim Address-Pipelining. Damit können also neue Daten angefordert werden, während
der vorherige Transfer noch andauert. Zur Nutzung von Adresspipelining müssen Mas-
ter sowie Slave diese Funktionalität unterstützen. Ein Ablauf bei der Verwendung von
Address-Pipelining ist in Abbildung 2.19 dargestellt.
Nachdem der Empfang der ersten gültigen Adresse (A0) durch den Slave bestätigt wurde
(Sl_AddrAck), kann nach der Zeit tMemDelay1 mit der Übertragung eines Bursts mit BW
= 4 (festgelegt durch das Signal M_size) begonnen werden. Während des ersten Transfers
wird ein zweiter Transfer gestartet, der 4 Datenpakete ab Adresse A7 lesen soll. Diese
zweite gültige Adresse (Secondary Address) wird durch das Signal PLB_SAValid Signal
angezeigt und der Erhalt wird umgehend durch den Slave bestätigt. Noch bevor die Daten
des ersten Transfers am Lesebus (M_rdDBus) anliegen, wird ein dritter Lese-Transfer
von Adresse A14 gestartet. A14 wird jedoch erst als gültig markiert und durch den Slave
bestätigt, wenn der erste Transfer abgeschlossen ist (Sl_rdComp). In Abbildung 2.19
ist zu erkennen, dass durch die Überlappung der Buszyklen direkt nach Beendigung
des ersten Transfers, die Daten des zweiten Transfers direkt übertragen werden können.
Dadurch, dass der Bus durch den ersten Transfer noch blockiert ist, erhöht sich die Zeit
tTransfer2 von 4 auf 5 Taktzyklen. Direkt im Anschluß an den zweiten Transfer, können
dann die Daten des dritten Transfers über den Bus übertragen werden. Abzüglich der
Taktzyklen, die durch tArbitration1 und tMemDelay1 verursacht werden, können mit Hilfe
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Abbildung 2.19: Timingdiagramm Address-Pipelining [IBM07, Zep07]

von Address-Pipelining jeden Takt Daten übertragen werden. Dies gilt jedoch nur, wenn
BW größer als die Anzahl an Takten in tArbitration ist. Eine detaillierte Darstellung von
Address-Pipelining, sowie dessen Realisierung ist in [Fli05] beschrieben.

2.3.3 Übergänge zwischen verschiedenen Taktdomänen

In vielen integrierten Systemen werden verschiedene Taktdomänen für die vielfältigsten
Aufgaben verwendet. In diesen Multi-Taktraten Systemen kommt es immer wieder vor,
dass Daten von einer Taktdomäne in eine andere überführt werden müssen. Hier kommt es
oft zu metastabilen Zuständen. Um diese Aufgabe sicher auszuführen, werden asynchrone
FIFOs (First-In-First-Out) verwendet. Die Pointer zur Anzeige der aktuellen Schreib-
bzw. Leseposition sind unabhängig und verwenden unterschiedliche Takte. Richtlinien
zum Design von synthetisierbaren und korrekt funktionierenden asynchronen FIFOs auf
V2P, sowie Probleme und deren Lösungen sind in [CA02] beschrieben. In V5 Devices
existiert ein FIFO Controller in jedem BRAM, um synchrone und asynchrone FIFOs bis
zu einer Taktfrequenz von 500 MHz ohne zusätzlichen Logikaufwand zu realisieren [Alf08].

2.3.4 Verlustleistung

In diesem Abschnitt werden die Hauptursachen der Verlustleistung in einem integrierten
System vorgestellt. Die Gesamt-Verlustleistung Ptotal in digitalen CMOS Schaltungen
setzt sich aus einem statischen und einem dynamischen Anteil zusammen.
Die dynamische Verlustleistung Pdyn, die durch Umschaltvorgänge in einer Schaltung
entsteht, setzt sich wiederum aus zwei Teilen zusammen. Zum einen aus der Verlustleis-
tung Pcap, die durch das Umladen von Kapazitäten innerhalb einer Schaltung entsteht

31



2 Grundlagen

und zum anderen aus der Verlustleistung Pshort, die durch den Kurzschlußstrom während
des Umschaltvorgangs verursacht wird. Die Ursachen der dynamischen Verlustleistung
sollen am Beispiel eines CMOS Inverters in Abbildung 2.20 veranschaulicht werden.

Abbildung 2.20: Quellen der dynamischen Verlustleistung am Beispiel eines CMOS In-
verters [Alt02]

Ein CMOS Inverter besteht aus einem NMOS und einem PMOS Transistor. Findet bei-
spielsweise am Eingang Vin ein Signalwechsel von high nach low statt, sind beide Tran-
sistoren während des Umschaltvorgangs kurzfristig leitend. In diesem Moment fließt ein
Kurzschlußstrom Ishort von VDD nach GND, wie in Abbildung 2.20 zu erkennen ist.
Der Kurzschlußstrom fließt, wenn VDD − VTp ≥ Vin ≥ VTn [Alt02] ist, wobei VDD die
Versorgungsspannung, VTn bzw. VTp die Schwellwertspannung des NMOS bzw. PMOS
Transistors und Vin die Spannung am Eingang des Inverters ist. Die Verlustleistung Pshort
durch Kurzschlußströme wird mit Gleichung 2.8 berechnet.

Pshort =
β

12
(VDD − 2Vtn)3τf (2.8)

f ist dabei die Taktfrequenz der Schaltung und τ die Anstiegszeit des Eingangssignals.
β ist von den Transistorparametern (Kanallänge und -weite) abhängig.
Die Verlustleistung Pcap, die durch das Umladen von Kapazitäten am Ausgang entsteht
(s. Abbildung 2.20), wird durch den Strom Icap verursacht, der beim Aufladen bzw.
Entladen einer Lastkapazität CL über den PMOS bzw. NMOS Transistor auftritt. Pcap
kann mit Hilfe von Gleichung 2.9 berechnet werden.

Pcap = CLfV
2
DD (2.9)

Die Herleitung von Gleichung 2.8 und Gleichung 2.9 ist in [RCN03, Ste09] beschrieben.
Die beiden Anteile Pcap und Pshort sind jeweils proportional zur Taktfrequenz f der Schal-
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tung. Aus den Anteilen Pcap und Pshort setzt sich die gesamte dynamische Verlustleistung
Pdyn zusammen, wie in Gleichung 2.10 zu erkennen ist.

Pdyn = Pshort + Pcap (2.10)

Durch die Realisierung mit NMOS und dazu komplementären PMOS Transistoren exis-
tiert in CMOS Schaltungen kein permanenter Gleichstrompfad von VDD nach GND [Sch00].
Verantwortlich für die statische Verlustleistung in CMOS Schaltungen sind rein die auf-
tretenden Leckströme. Statische Verlustleistung Pstat bedingt durch Leckströme Istat
existiert auch, wenn kein Takt an der Schaltung angelegt ist. Die Ursachen für die auf-
tretenden Leckströme sind im Folgenden aufgeführt. Ein NMOS Transistor leitet, wenn
die Gate-Source Spannung größer als die Schwellspannung (VGS > VTn) ist. Bei einem
ausgeschalteten Transistor (VGS < VTn) fließt idealerweise kein Strom (IDS = 0A). Tat-
sächlich existiert jedoch ein subthreshold Leckstrom Isub, der im Kanal bei sperrenden
Transistoren durch Diffusions- und Emmisionseffekte entsteht [Sil07].
Der Gate (Oxide) Leakage Strom Ig ist ebenfalls ein dominanter Anteil. Er entsteht, wenn
Elektronen oder Löcher aus dem Gate durch das Gate-Oxid ins Substrat und umgekehrt
tunneln. Bei einem sehr dünnem Gate Oxid (wie in der 65 nm Technologie in der der
V5 gefertigt wird) können Elektronen bzw. Löcher sehr einfach durch das Gate-Oxid
tunneln. Ig kann in die Komponenten Gate-to-Channel Igc, Gate-to-Bulk Igb und Gate-
to-Source/Drain Igs/Igd unterteilt werden.
Einen weiteren großen Einfluß auf die statische Verlustleistung in 65 nm und kleine-
ren Technologien hat der so genannte Band-to-Band Tunneling Strom IBTBT , der auf
dem Band-to-Band Tunneling [Sil07, Ras07] basiert. IBTBT repräsentiert den Leckstrom
zwischen Source bzw. Drain und dem Substrat.
Einen weiteren Beitrag zur statischen Verlustleistung liefert der Gate Induced Drain
Leakage Current IGIDL oder Tunnelleckstrom [Zau09]. Da dieser zusammen mit dem
Punchthrough Leakge Strom [Sil07] im Vergleich zu den anderen Leckströmen nur einen
sehr geringen Anteil am Gesamtverbrauch hat [Ras07, RMMM03], werden diese beiden
Beiträge nicht weiter betrachtet. In Abbildung 2.21 sind die 6 stationären Zustände eines
NMOS Transistors zusammen mit den dominanten Leckströmen Isub, Ig und IBTBT
dargestellt. Aus Gründen der Vollständigkeit sind die einzelnen Leckströme, die einen
Beitrag zur statischen Verlustleistung liefern nochmals dargestellt. Bei den beiden Fällen
an denen am Gate ’1’ anliegt (der NMOS Transistor also leitet) und Source und Drain
unterschiedliche Werte aufweisen, handelt es sich um nicht stationäre Zustände.
Wie in Abbildung 2.21 zu erkennen ist, tritt nur in Fall A) keiner der drei betrachteten
Leckströme auf. Isub hingegen tritt nur in den Fällen B) und C) auf. IBTBT tritt ver-
stärkt in den Fällen E) und F) auf und Ig dominiert in Fall D). In [RCK07] wurden die
auftretenden Leckströme der in Abbildung 2.21 dargestellten Beschaltungen eines NMOS
Transistors simuliert. In Tabelle 2.2 sind diese Ergebnisse dargestellt.
Wie in Tabelle 2.2 zu erkennen ist, resultieren verschiedene Beschaltungen von Gate,
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Abbildung 2.21: Leckströme bei verschiedener Beschaltung eines NMOS Transis-
tors [RCK07].

Beschaltung Isub Ig IBTBT
[G][D][S] nA/µm nA/µm nA/µm
A) [0][0][0] 0 0 0
B) [0][1][0] 31.93 -8.83 54.6
C) [0][0][1] -31.93 -8.83 54.6
D) [1][0][0] 0 25.27 0
E) [0][1][1] 0 -17.65 109.3
F) [1][1][1] 0 1.6E-7 109.3

Tabelle 2.2: Abgeschätzte Werte für auftretende Leckströme eines NMOS Transistors in
65nm Technologie [Ras07].

Source und Drain eines Transistors in unterschiedlichen Leckströmen. Zu erkennen ist,
dass in den Fällen A) und D), in denen an Source und Drain jeweils ’0’ anliegt, die
niedrigsten Leckströme erreicht werden können. Ergebnisse, die dieselbe Tendenz zeigen
sind in [RCK07] dargestellt.
Die frequenzunabhängigen Leckströme Isub, Ig und IBTBT tragen somit zur statischen
Verlustleistung Pstat bei. Gesamt-Verlustleistung Ptotal lässt sich mit Gleichung 2.11 be-
rechnen.

Ptotal = Pdyn + Pstat = Pshort + Pcap + Pstat (2.11)

Während die statische Verlustleistung in 130 nm Technologien gegenüber der dynami-
schen Verlustleistung noch relativ gering war, beginnt sich dieses Verhältnis ab einer
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Strukturgröße von etwa 65 nm umzukehren. Abbildung 2.22 zeigt die zunehmende Be-
deutung an statischer Verlustleistung abhängig von der Strukturgröße der Transistoren.

Abbildung 2.22: Statische und dynamische Verlustleistung abhängig von der Struktur-
größe [Kle05, KAB+03]. Der Verlauf basiert auf der International Tech-
nology Roadmap for Semiconductors (ITRS) von 2001 und 2002.

Die Betrachtung der statischen Verlustleistung in V5 FPGAs (65 nm Strukturgröße)
ist daher genau so wichtig, wie die Analyse der dynamischen Verlustleistung. Da der
Einfluß statischer Verlustleistung bei zukünftigen kleineren Strukturgrößen immer größer
wird, ist in dieser Arbeit auf die Reduktion dieses Verlustleistungsanteils ein besonderes
Augenmerk gelegt.
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3.1 Bildverarbeitungsprozessoren

Für die Bildverarbeitung im Automobil sind in den letzten Jahren einige Prozessoren
vorgestellt worden. Sie repräsentieren den aktuellen Stand der Technik und werden im
Folgenden vorgestellt.

3.1.1 Der IMAPCAR Prozessor

NEC entwickelte den IMAPCAR1 Chip [KO08, SKO07], der in Echtzeit Objekte wie
Fahrzeuge, Fußgänger und Fahrbahnmarkierungen erkennen soll. Die Echzeitverarbeitung
(33 fps) von Bilddaten soll dabei durch 128 parallele Verarbeitungseinheiten mit einem
SIMD2 Ansatz sichergestellt werden.

Abbildung 3.1: Blockdiagramm der IMAPCAR Architektur [SKO07]

Abbildung 3.1 zeigt die wesentlichen Teile des IMAPCAR Chips. Jedes der 128 Processing
Elements (PEs) verfügt über eine 24-Bit Multiply Add Accumulate (MAC) Einheit und

1IMAPCAR: Image Memory Array Processor for CAR
2SIMD: Single Instruction Multiple Data
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2 KB an lokalem Speicher, dem so genannten IMEM. Ein 16 bit RISC Control-Prozessor
(CP) mit 32 KB Instruktions- und 2 KB Daten-Cache kann bis zu 4 Instruktionen pro
Taktzyklus ausgeben, die an die PEs gesendet werden können. Ein External Interface
(Ext. I/F) verfügt über einen DMA Controller, um Daten möglichst schnell zwischen
externem SSRAM3 (EMEM) und lokalem IMEM auszutauschen. Shift-Register werden
verwendet, um Daten parallel zur Verarbeitung in den PEs in das IMEM oder das EMEM
zu übertragen. Der IMAPCAR chip ist in 130 nm Technologie gefertigt und verbraucht
bei einer Taktfrequenz von 100 MHz etwa 2 Watt. Der IMAPCAR Chip ist in Tempera-
turbereichen von -40 C bis +85 C getestet, automotive qualifiziert und wird derzeit im
Lexus LS-460 eingesetzt.
Wie bereits erwähnt eignet sich die Parallelisierung vor allem für die Pixel-Level Ope-
rationen. Der Higher-Level Application Code lässt sich nur schwer auf diese Architektur
abbilden. Um flexibler auf verschiedenste algorithmische Anforderungen zu reagieren,
stellte NEC 2008 den rekonfigurierbaren XC Core [Pre08, PA09] vor, der in der IMAP-
CAR2 Architektur verwendet wird. Prengler beschreibt in [PA09] die Notwendigkeit von
mehr Flexibilität. Er erwähnt, dass die Bildvorverarbeitung (Pixel-level Operationen)
von SIMD Architekturen profitiert, jedoch die restlichen Schritte der Bildverarbeitung
(Higher-Level Application code) weniger effektiv durchführen können, da sich diese häu-
fig nicht parallelisieren lassen und der Floating Point Arithmetik bedürfen. In [PA09]
wird für den Higher-Level Application code daher ein MIMD4 Ansatz favorisiert. Um
flexibel auf SIMD und MIMD Befehle reagieren zu können, lassen sich immer 4 der 128
SIMD PEs zu insgesamt 32 Processing Units (PUs) zusammenfassen (rekonfigurieren),
um effizient die sequentielle Verarbeitung der Higher Level Algorithmen durchzuführen.
In Abbildung 3.2 ist die Rekonfiguration in NEC’s XC Core dargestellt.

Abbildung 3.2: Rekonfiguration im XC Core von NEC [PA09]

Wie in Abbildung 3.2 zu erkennen ist funktioniert die Rekonfiguration im XC core durch
zusammenfassen von 4 PEs. Jede der 32 PUs verfügt dann über ihren eigenen Instuktions-

3SSRAM: Synchronous Static Random Access Memory
4MIMD: Multiple Instruction Multiple Data
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und Daten-Cache und zusätzlich einer Floating-Point Einheit. Somit kann durch Rekon-
figuration des Systems ein Multiprozessor-System mit 32 Einheiten realisiert werden.

3.1.2 Der EyeQ Prozessor

In Zusammenarbeit mit ST Microelectronics entwickelte die Firma Mobileye den EyeQ
Chip, einen ASIC für die Echtzeitbildverarbeitung und Szeneninterpretation in video-
basierten FAS [RV06]. Ein Blockdiagramm der zweiten Generation, des EyeQ2 ASICs ist
in Abbildung 3.3 dargestellt.

Abbildung 3.3: Blockdiagramm der EyeQ2 Architektur [STM06]

Im EyeQ2 sind 2 MIPS32 34Kf Prozessorkerne für die Highlevel Bildverarbeitung inte-
griert. Untereinander können die beiden Prozessoren Daten über die Inter Thread Com-
munication Unit (ITU) austauschen. Performanzlastige Teile der Bildverarbeitungsalgo-
rithmen können in dedizierten Co-Prozessor Engines beschleunigt werden. Die EyeQ2
Architektur stellt dafür verschiedene Vision Computing Engines (VCEs) zur Verfügung.
Eine Classifier Engine für die Saklierung, Vorverarbeitung und Musterklassifikation. Ei-
ne Tracker Engine für Bewegungsanalyse und Bildentzerrung. Eine Engine für die Bild-
vorverarbeitung, wie beispielsweise Kantendetektion, Faltungen oder die Verarbeitung
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ganzer Bildpyramiden5. Eine Engine zur Bestimmmung von Disparitäten6 in Stereobil-
dern. Diese 5 VCEs waren bereits in der ersten Generation des EyeQ ASICs vorhanden.
Zusätzlich beinhaltet der EyeQ2 Chip zahlreiche Peripherie-Controller zur Ansteuerung
von CAN, UART, I2C, DDR SDRAM Controller und Video Controller.
Wie bereits erwähnt ist eine flexible Plattform notwendig, um auch in Zukunft auf algo-
rithmische Änderungen reagieren zu können. Verglichen mit der ersten Generation exis-
tieren im EyeQ2 deshalb zusätzlich so genannte Vector Microcode Prozessoren (VMPs),
die die Flexibilität des Systems erhöhen sollen. Die VMPs sind Vector-Prozessor Ein-
heiten ohne Cache und eignen sich daher gut für streaming Anwendungen. Durch die
VMPs können sich Programmierer eine Verarbeitungs-Pipeline selbst zusammen stellen.
Die beiden MIPS Cores, die 5 VCEs und die 3 VMPs sind über das 128-Bit Sonics
Multi-service eXchange Interconnect (SMX) miteinander verbunden. Die 5 VCEs und 3
VMPs können theoretisch simultan Bilddaten verarbeiten, obwohl bei den meisten An-
wendungen nur ein kleines Subset der verfügbaren Funktionalität verwendet wird. Die
Einführung der VMPs weist darauf hin, dass in zukünftigen Architekturen die Flexibi-
lität immer wichtiger wird. Flexibilität wird in Zukunft nicht nur für die Higher Level
Algorithmen wichtig, sondern auch für die Pixel-level Operationen. In einem ASIC lassen
sich die Coprozessoren (VCEs) jedoch nicht mehr ändern, sodass bei einer Änderung der
Pixel-Level Operationen auf die VMPs ausgewichen werden muß. Die Verlustleistung des
EyeQ2 Chips gibt Mobileye mit 3 Watt an [RV06].

3.1.3 Der VIP Prozessor

Infineon hat mit dem Vision Instruction Processor (VIP) [RBH+03] einen Multi-core
Microcontroller vorgestellt, der 16 PEs für SIMD Befehle besitzt. Jedes der PEs besitzt
einen lokalen Speicher. Zusätzlich verfügt der VIP Prozessor über einen on-chip DSP
beispielsweise für High-Level Bildverarbeitungsaufgaben. Wie bei den zuvor erwähnten
Prozessoren existiert mittlerweile auch eine zweite Generation des VIP Prozessors (VIP-
II) dessen Blockdiagramm in Abbildung 3.4 dargestellt ist.
Wie in Abbildung 3.4 zu erkennen ist, sind im VIP-II Chip 4 SIMD Kerne und ein
ARM 9 Prozessor vorhanden. Kontrolliert werden die SIMD Kerne, die wiederum 4 PEs
beinhalten, durch einen internen general purpose Kern. Die SIMD Kerne sind über einen
6-Layer System Bus (128 Bit @ 150 MHz) miteinander und über eine Busbrücke mit
dem ARM 9 Kern verbunden. Durch VLIW7 Instruktionen können parallel arithmetische
Operationen und Speicherzugriffe erfolgen. Die general purpose Kerne und der ARM 9

5Bei der Verarbeitung mit einer Bildpyramide, wird ein Eingangsbild in mehreren Auflösungen verar-
beitet.

6Unter Disparität versteht man die Verschiebung zwischen korrespondierenden Bildpunkten in zwei
unterschiedlichen Bildern eines Stereo-kamera Systems.

7VLIW: In einem Very Long Instruction Word (VLIW) wird durch den Compiler eine bestimmte
Anzahl mehrerer unabhängiger Befehle zusammengefasst, die in einem Prozessor parallel abgearbeitet
werden [GM07].
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Abbildung 3.4: Blockdiagramm der VIP-II Architektur [Tec07]

Prozessor können durch C-Code programmiert werden. Für die Programmierung der
SIMD Kerne wird eine Erweiterung von C namens DPCE (Data Parallel C Extension)
verwendet. Erwähnenswert ist die relativ niedrige Verlustleistung von 300 mW bei einer
Taktung von 300 MHz für SIMD Kerne und 250 MHz für den ARM Prozessor.

3.1.4 Zusammenfassung Bildverarbeitungsprozessoren

Für die video-basierte FAS existieren weitere kommerziell verfügbare Prozessoren, wie
beispielsweise die SH4A ACC Mikrocontroller-Familie von Renesas [Loc10]. Der SH74552
und der SH74562 Mikrocontroller dieser Familie sind optimiert für den Einsatz in kamera-
oder radar-basierten Sensoren. Die Mikrocontroller verfügen über Hardwarebeschleuni-
ger für beispielsweise Matrix-Multiplikationen. Da diese Architektur im Vergleich zu den
anderen vorgestellten Prozessoren keine wesentlichen Unterschiede oder Neuerungen dar-
stellt, wird an dieser Stelle auf eine Vorstellung verzichtet.
Beekema und Broeders präsentieren in [BB08] eine Zusammenfassung von Architekturen
für die video-basierte FAS. Dort wird erwähnt, dass insbesondere der EyeQ Chip vom
Einsatz rekonfigurierbarer Architekturen profitieren könnte, da nicht alle VCEs zur selben
Zeit benötigt werden.
MacLean beschreibt in [Mac05] eine Analyse über die Eignung von FPGAs als Plattform
für eingebettete Systeme zur Bildverarbeitung. Er sieht die größten Vorteile in der Rekon-
figurierbarkeit der FPGAs und die Möglichkeit die verfügbare Parallelität zur Beschleuni-
gung von Bildverarbeitungsalgorithmen zu nutzen. MacLean beschreibt den Einsatz von
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FPGAs als vielversprechend, falls eine automatisierte Floating-Point Fixed-Point Um-
wandlung der Algorithmen und deren Partitionierung über mehrere Devices adressiert
werden. Sinnvoll ist laut MacLean auch die Einbeziehung von Soft- und Hardcore Prozes-
soren, um SW Elemente in das Design einzubinden, sowie die Entwicklung eines Modul-
baukastens, zum Entwurf komplexerer Systeme. Ein weiterer in [Mac05] genannter Vorteil
von (Xilinx) FPGAs besteht laut MacLean in der möglichen Selbst-Rekonfiguration der
Devices und deren Einsatz im normalen Betriebsablauf. Gegenwärtige dynamisch rekon-
figurierbare Architekturen für die Bildverarbeitung werden daher im folgenden Abschnitt
dargestellt.

3.2 Dynamisch Rekonfigurierbare Architekturen für die
Bildverarbeitung

Zahlreiche FPGAs werden heutzutage schon in Fahrzeugen verbaut, beispielsweise im
Rear Seat Entertainment System von Harmann/Becker oder im Adaptive Cruise Control
System von Continental. Der gegenwärtige Einsatz von FPGAs in video-basierten FAS ist,
mit Ausnahme des Bosch NightVision [Hau05] Systems, nicht dokumentiert. Jedoch exis-
tieren zahlreiche Konzepte für diese Anwendungsdomäne [GP03, Bar08, BMZ08, San08].
In [Eka04] wird ein Konzept für den Einsatz von FPGAs als Coprozessor in Multimedia-
und Telematiksystemen vorgestellt, um high performance Anforderungen, wie das De-
kodieren von Videos in Echtzeit gerecht zu werden. Gegenwärtig gibt es jedoch keine
kommerziell verfügbaren FPGA-Systeme, die die dynamische partielle Rekonfiguration
nutzen. Neben der in dieser Arbeit vorgestellten rekonfigurierbaren Architektur existieren
jedoch in der Literatur weitere Ansätze für dynamisch rekonfigurierbare, FPGA-basierte
Bildverarbeitungssysteme. Sie repräsentieren den aktuellen Forschungsstand und werden
im Folgenden vorgestellt.

3.2.1 Die Sonic-on-a-chip Architektur

Eine rekonfigurierbare Architektur zur Verarbeitung von Bilddaten wurde von Sedco-
le [Sed06] vorgestellt. Ein Block Diagramm der Sonic-on-a-chip Architektur ist in Abbil-
dung 3.5 dargestellt.
In der Sonic-on-a-chip Architektur wird ein Mikroprozessor System um das Sonic-Subsys-
tem erweitert. Über ein Interface lassen sich ein oder mehrere Instanzen eines Sub-Busses,
dem so genannten SonicBus, anbinden. Die Kommunikation zwischen diesen Bussen wird
durch Busbrücken realisiert. An bestimmten Stellen des SonicBus lassen sich konfigurier-
bare PEs über so genannte Sockets (Macro-Interfaces) anschließen. Auch für den Chain
Bus existiert ein Socket für die Kommunikation zwischen den PEs. Der Chain Bus wird
zur Kommunikation und zum Datentransfer benachbarter PEs verwendet, um den 32-Bit
breiten SonicBus bei schnellen lokalen Datentransfers zu umgehen. Die PEs selbst bein-
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Abbildung 3.5: Sonic-on-a-chip Architektur [Sed06]

halten einen Router, eine Engine für die eigentliche Bildverarbeitung und lokale Speicher
für die Pixeldaten. Die Daten werden der Engine durch stream buffer zur Verfügung
gestellt und im Anschluß an die Verarbeitung in die FIFO buffer geschrieben. Die An-
zahl an stream und FIFO buffern ist konfigurierbar und der Aufbau der Engine bleibt
dem Anwender überlassen. Die dynamisch rekonfigurierbaren Anteile im System sind in
Abbildung 3.5 gelb hinterlegt.
Mit dieser modularen Architektur lassen sich vor allem streaming Operationen gut rea-
lisieren. Allerdings ist das komplette Sonic System über den OPB Bus an das Micropro-
zessor System angeschlossen. Sollte der DDR RAM als Frame Buffer dienen, müssen die
Bilddaten über den PLB, den OPB und den Sonic Bus übertragen werden, um zu einem
PE zu gelangen. Dies gilt analog für Bilddaten, die von einem PE verarbeitet wurden
und in das DDR RAM geschrieben werden sollen.

3.2.2 Die RampSoC Architektur

Das Run-time Adaptive Multiprocessor System-on-Chip (RampSoC) [GHSB08, GPHB09]
ist ein FPGA-basiertes, eingebettetes Multiprozessor System für High Performance Com-
puting Anwendungen, wie z.B. Bildverarbeitung oder Bioinformatik. In diesem Multi-
prozessor System können verschiedene Arten von Microprozessoren über ein heterogenes
Network-on-chip miteinander verbunden werden, wie in Abbildung 3.6 dargestellt ist.
Die verwendeten Prozessoren können sich hinsichtlich ihrer Bandbreite und ihrer Leis-
tung unterscheiden. Zusätzlich ist es möglich an jeden Microprozessor einen oder mehrere
Hardwarebeschleuniger anzubinden, um damit den Instruktionssatz der Prozessoren zu
erweitern und performanzlastige Bildverarbeitungsoperationen zu parallelisieren. Abhän-
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Abbildung 3.6: RampSoC Architektur [GHSB08]

gig von den Anforderungen lässt sich durch dynamische Rekonfiguration zur Laufzeit ein
flexibles heterogenes Netzwerk von Mikroprozessoren mit eng gekoppelten Hardware-
Beschleunigern realisieren. In diesem Multiprozessorsystem können mehrere Instanzen
versuchen auf das Konfigurations-Interface (ICAP) zuzugreifen. Zur Auflösung von Zu-
griffskonflikten und für das Ressourcenmanagement auf dem FPGA wird ein eigens dafür
konzipiertes Betriebssystem namens CAPOS (Configuration Access Port-Operating Sys-
tem) verwendet.

3.3 Forschung an dynamisch rekonfigurierbaren SoCs

In einem 6-jährigen Schwerpunktprogramm (SPP1148) der Deutschen Forschungsgemein-
schaft (DFG) wurden „Rekonfigurierbare Rechensysteme“ untersucht. Da es zuvor keine
Beschreibung- bzw. Modellierungsmöglichkeit für diese Art von Systemen gab, befassten
sich einige der geförderten Projekte mit Sprachen und Modellen für Rekonfigurier-
bare Rechensysteme. Ein weiterer zentraler Teil des Schwerpunktprogramms war die
Analyse, um dem Anwender Metriken und eine Kosten/Nutzen Abschätzung für rekon-
figurierbare Rechensysteme zu liefern. Zur Erstellung Rekonfigurierbarer Rechensysteme
sind Entwurfsverfahren notwendig, womit sich weitere Projekte innerhalb des Schwer-
punktprogramms befassten. Die restlichen Projekte, zu denen auch das in dieser Arbeit
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dokumentierte AutoVision Projekt zählte, befassten sich mit Architekturen und An-
wendungen für Rekonfigurierbare Rechensysteme. Eine Übersicht aller Projekte und
Teilforschungsbereiche ist in [CS09] dargestellt.
Durch die Verwendung von dynamischer Rekonfiguration in einem FPGA-basierten Sys-
tem entstehen zusätzliche Kosten, der so genannte Rekonfigurations-Overhead. Rekonfi-
gurations-Overhead äußert sich hinsichtlich zusätzlicher Ressourcen (um die Rekonfigura-
tion zu kontrollieren), zusätzlicher Latenz (abhängig von der Rekonfigurationsgeschwin-
digkeit) und zusätzlicher Verlustleistung (durch den Rekonfigurationsvorgang selbst).
In annähernd allen Literaturquellen, die ein dynamisch rekonfigurierbares System be-
schreiben, wird die Rekonfigurations-Geschwindigkeit als kritischer Designparameter ge-
nannt. Die Rekonfigurations-Geschwindigkeit ist abhängig vom Durchsatz an Konfigura-
tions-Daten an der Konfigurations-Schnittstelle. In zahlreichen Arbeiten [LD09, SPA+08,
MMT+08, LKLJ09, HL09, LPF09a] wurde daher versucht diesen Durchsatz auf Virtex-4
Plattformen zu optimieren. Ein hoher Durchsatz wurde in [LKLJ09] und [HL09] nur auf
Kosten eines sehr hohen Verbrauchs an Block RAM ermöglicht.
Ein weiteres Entwurfsziel in dynamisch rekonfigurierbaren Systemen ist die Minimierung
von Verlustleistung. Eine Übersicht über Verlustleistung in 65 nm FPGAs und deren Ur-
sachen ist in [Cur07] dargestellt. Gegenwärtige Tools zur Abschätzung der Verlustleistung
wie Xpower von Xilinx sind nicht in der Lage die Verlustleistung während der dynami-
schen Rekonfiguration abzuschätzen. In der Literatur existieren nur wenige Quellen, die
dieses Thema adressieren. In [BHU03] sind beispielsweise Verlustleistungsmessungen auf
einem Xilinx FPGA während der dynamischen Rekonfiguration dokumentiert. Die Er-
gebnisse zeigen, dass die I/O Verlustleistung während der Rekonfiguration ansteigt, da
die Konfigurations-Daten von extern geladen werden, die Core Verlustleistung jedoch
annähernd konstant bleibt. Weitere Messergebnisse während der dynamischen Rekonfi-
guration eines AT40K20 FPGAs von ATMEL sind in [LMGVE04] aufgeführt. Um die
Verlustleistung während der Rekonfiguration so gering wie möglich zu halten, empfehlen
Lorenz et. al in [LMGVE04] bei höchstmöglicher Frequenz zu rekonfigurieren, um diesen
Vorgang schnell abzuschließen.
Dagegen existieren weitaus mehr Konzepte zur Einsparung dynamischer und statischer
Verlustleistung in FPGAs. Ein Ansatz zur Einsparung von dynamischer Verlustleistung
durch Modulation der Taktfrequenz, dem so genannten clock scaling, ist in [PHBB07]
beschrieben. Zur Erzeugung verschiedener Takte auf dem FPGA wird hier ein Digi-
tal Clock Manager (DCM) verwendet. Durch Veränderung der zur Konfiguration des
DCMs verwendeten Speicherzellen, lassen sich verschiedene Taktteilerverhältnisse und
damit verschiedene Frequenzen erzeugen. Für das Ändern dieser Speicherzelleninhalte
zur Laufzeit wird die dynamische Rekonfiguration eingesetzt.
Ein weiterer Ansatz zur Einsparung dynamischer Verlustleistung besteht in der Abschal-
tung ganzer Takt-Zweige nicht benötigter Einheiten, was als Clock Gating (CG) be-
zeichnet wird. In [ZRM06, HMA09, LPF09a, OLCM08] werden verschiedene Ansätze
vorgestellt, die CG auf einem FPGA realisieren. In der neusten Spartan-6 und Virtex-6
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Generation lässt sich CG relativ feingranular, nämlich auf Slice-Ebene durch den Einsatz
von Clock Enables8 realisieren [Riv10]. Deviceseitig existieren pro CLB Slice Clock Ena-
bles, um maximal 8 Register von der Taktversorgung zu trennen. Im Normalfall reicht
jedoch das Abschalten kompletter Takt-Zweige, die ein ganzes Modul versorgen aus.
Verschiedene Untersuchungen und Ansätze zur Reduktion von statischer Verlustleistung
auf FPGAs finden sich in [ANT04, SGVT05, TL03, LPF09a]. In [TL03] wird die Ver-
lustleistung eines in 90 nm Technologie gefertigten Virtex-4 FPGAs beschrieben. Zu-
sätzliche Ursachen für statische Verlustleistung in 65 nm Strukturen und darunter sind
in [RCK07, Ras07] aufgeführt. In [ANT04] und [SGVT05] wurde die statische Verlust-
leistung abhängig von der Beschaltung der Eingänge eines Multiplexers in einem FPGA
Design untersucht. Die Ergebnisse zeigen, dass sich die statische Verlustleistung dadurch
signifikant ändern kann. Die SRAM Zellen, die den Selecteingang der Multiplexer steuern
(siehe Abbildung 2.7(b)), werden dabei allerdings nicht verändert.
In [LPF09a] wird das Löschen eines rekonfigurierbaren Moduls mit dessen Abschalten
über CG verglichen. Die Ergebnisse weisen darauf hin, dass sich durch Löschen des Mo-
duls neben der dynamischen Verlustleistung (wie beim CG) auch statische Verlustleistung
einsparen lässt. Allerdings wird in [LPF09a] für dieses Verhalten keine Erklärung gegeben.
Außerdem wurde in [LPF09a] nur die Verlustleistung des Cores betrachtet, nicht aber
dass beim Laden eines Bitstroms aus einem externen Speicher auch die Verlustleistung
der IO Pins steigt.

3.4 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden die aktuellen Forschungsarbeiten auf dem Gebiet der dynami-
schen Rekonfiguration, sowie eine Reihe an kommerziell erhältlichen Prozessoren für die
Bildverarbeitung im Automobil vorgestellt.
Die in Abschnitt 3.1 vorgestellten Prozessoren lassen alle einen Trend zu mehr Flexibilität
erkennen. Besonders der EyeQ2 Prozessor, der Hardwarebeschleuniger für die Low-level
Bildverarbeitung verwendet, kann vom Einsatz rekonfigurierbarer Hardware profitieren.
Durch den Einsatz von FPGAs lässt sich die Funktionalität der Co-Prozessoren nicht
nur im Nachhinein ändern, sondern es besteht zusätzlich die Möglichkeit benötigte Co-
Prozessoren zur Laufzeit des Systems zu laden.
Viele dynamisch rekonfigurierbare Systeme sind als Subsysteme an beispielsweise ein Co-
reConnect Mikroprozessor System gekoppelt. Innerhalb der rekonfigurierbaren Systeme
werden eigens entwickelte Bussysteme verwendet, die über Brücken an das Micropro-
zessorsystem angeschlossen sind. Beispiele hierfür sind die Sonic-on-a-Chip Architek-
tur [Sed06] und die RAPTOR Architektur [Ket09].
In fast der gesamten verfügbaren Literatur wird die Rekonfigurations-Geschwindigkeit

8Durch Clock Enables erfolgt die Freischaltung des Takteingangs.
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und der damit verbundene Durchsatz an Rekonfigurationsdaten als kritischer Designpa-
rameter erwähnt.
Ein Bedarf an Weiterentwicklungen besteht daher in der Erhöhung des Rekonfigurations-
Durchsatzes und einer damit einhergehenden Reduktion der Zeit, die für eine Rekonfigu-
ration aufzuwenden ist. Die Rekonfiguration soll dabei so schnell sein, dass zwischen zwei
aufeinanderfolgenden Video-Frames rekonfiguriert werden kann, ohne dass ein Video-
Frame verworfen werden muss.
Da gegenwärtig keine Richtlinien oder gar Bibliotheken zur Erstellung von Hardware-
Beschleunigern existieren, wird in dieser Arbeit eine modulbasierte Pixelpipline vorge-
stellt, mit Hilfe derer verschiedenste HWAs durch flexible Verschaltung realisiert werden
können.
Da bei abnehmender Strukturgröße die statische Verlustleistung in FPGAs eine immer
dominantere Rolle einnimmt, wird in dieser Arbeit ein Konzept und dessen Realisierung
zum dynamischen Powermanagement vorgestellt.
Dieser Bedarf an Weiterentwicklungen wird in den folgenden Kapiteln aufgegriffen und
detailliert erörtert.
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In diesem Kapitel wird die AutoVision Architektur vorgestellt. In dieser Architektur wer-
den die performanzlastigen Teile von Bildverarbeitungsalgorithmen in HW ausgelagert,
während der Rest frei programmierbar auf eingebetteten Standardprozessoren (PPC,
Microblaze) laufen soll. Viele Bildverarbeitungsoperationen auf Pixel(-umgebungen) er-
fordern sich oft wiederholende Prozesse und eignen sich daher gut für eine HW Imple-
mentierung (Bildvorverarbeitung). Diese Operationen werden als Pixel Level Operatio-
nen bezeichnet. Diese Vorverarbeitung bildet oft den echtzeitkritischen Teil, den es zu
beschleunigen gilt. Kontrollflußbasierte Teile der Bildverarbeitungsalgorithmen sind da-
gegen für die Implementierung auf einem Prozessor geeignet.
Dieses Kapitel ist folgendermaßen aufgebaut: In Abschnitt 4.1 werden zunächst De-
signrichtlinien vorgestellt, die maximalen Performanzzugewinn im Vergleich zu einer
prozessor-basierten Lösung gewährleisten sollen. Die Umsetzung dieser Richtlinien bil-
det das Grundkonzept der Hardware Acceleratoren (HWAs)1 im AutoVision System.
In Kapitel 4.2 wird die Sytemumgebung für die on-chip Bildverarbeitung vorgestellt.
Zusätzlich werden hier die für den on-chip Pixeltransfer notwendigen HW Komponenten
präsentiert.
In Abschnitt 4.3 wird dann die Realisierung der in Abschnitt 4.1 beschriebenen Kon-
zepte erläutert. Durch den modularen Aufbau der Pixelverarbeitungskette können ver-
schiedenste Bildverarbeitungsroutinen realisiert werden. Die HWAs regeln den Transfer
von Pixeldaten von und zum Speicher selbständig über DMA Transfers, was zu einer
deutlichen Entlastung der CPU führt. Durch den modulbasierten Aufbau der Pixelver-
arbeitungskette kann sich der Anwender auf die Implementierung der Operationen auf
ein einzelnes Pixel und dessen Nachbarschaft beschränken.
In Abschnitt 4.4 werden dann beispielhaft verschiedene Algorithmen für die Bildverarbei-
tung im Automobil, deren Umformung und Optimierung für eine HW Implementierung
vorgestellt. Die in diesem Abschnitt aufgeführten Algorithmen kommen im AutoVision
System zum Einsatz.

4.1 Hardware Beschleunigung

Die in Abschnitt 2.1 vorgestellten Sliding Window Verfahren wenden dieselbe Opera-
tion auf eine Vielzahl von Pixel und deren Umgebung an. Diese unabhängigen, daten-

1Hardware Acceleratoren sind Co-Prozessoren, deren Aufgabe in der Beschleunigung einer Operation
und der gleichzeitigen Entlastung einer CPU besteht.
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flußbasierten Operationen eignen sich hervorragend für HW Beschleunigung. In diesem
Abschnitt werden Konzepte zur Modellierung von Hardware Acceleratoren (HWAs) vor-
gestellt, die zu einem möglichst großen Performanzgewinn führen sollen. Hardware Be-
schleunigung für Bildverarbeitungsoperationen ist insbesondere dann sinnvoll, wenn die
folgenden Bedingungen erfüllt werden können.

• Erfordert eine Operation reguläre Scans über das Bild (Sliding Windows), ist es
sinnvoll kleine lokale Speicher zu verwenden, um mehrmaliges Lesen der selben
Pixeldaten aus dem Hauptspeicher zu vermeiden (s. Abschnitt 4.1.1).

• Erfordert eine Operation Lese-/Schreiboperationen aus zusammenhängenden Spei-
cherbereichen, sind Burst Transfers von Pixeldaten sinnvoll (s. Abschnitt 4.1.2).

• Erfordert eine Operation die Verarbeitung eines zentralen Pixels und einer großen
Pixelnachbarschaft, kann die Verarbeitung des zentralen Pixels mit jedem Pixel
innerhalb der Nachbarschaft parallel und theoretisch in einem Taktzyklus erfolgen
(s. Abschnitt 4.1.3).

• Erfordert der Algorithmus mehrere Scans über Eingangsbilder und Zwischenresul-
tate, kann eine gepipelinete Architektur die Verarbeitungszeit mitunter deutlich
verkürzen (s. Abschnitt 4.1.4).

• Führt die Prozessierung in HW zu einer signifikanten Datenreduktion, können ein-
gebettete Prozessoren im Anschluß auf der reduzierten Ergebnismenge (Featurelis-
te) weiterarbeiten (s. Abschnitt 4.1.5).

In der AutoVision SoC Architektur werden nur die performanzlastigen Teile in HW aus-
gelagert und durch HWAs beschleunigt. Geschickt umgesetzt, führt dies im Normalfall zu
einer Beschleunigung und einem reduzierten Ergebnisdatensatz, den weitere Komponen-
ten (CPUs, DSPs) weiterverarbeiten können. Der Rest des Algorithmus, der higher level
application code, ist frei programmierbar auf einer eingebetteten Standard CPU (PPC)
implementiert, um Flexibilität und einfache Updatebarkeit für zukünftige Algorithmen
zu erlauben. Zusätzlich soll es möglich sein, über die eingebettete CPU den Austausch
von HW Beschleunigern zu initiieren. Dieser Austausch wird explizit in Kapitel 5 be-
schrieben.

4.1.1 Lokale Speicher

Wie in Abbildung 4.1 zu erkennen ist, wird bei Sliding Window Operationen ein großer
Teil der Pixel im darauf folgenden Schritt erneut benötigt. Während in der ersten 3× 3
Nachbarschaft an Position 1 (mit dem zentralen Pixel 1

1) die Pixel 0
0 , ...,

2
2 verarbeitet

werden, sind es im darauf folgenden Schritt (an Position 2) die Pixel 0
1 ,...,

2
3 . Wie in

Abbildung 4.1 zu erkennen ist, werden 2NW
2NW +1 % der Pixel in der Nachbarschaft für den
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4.1 Hardware Beschleunigung

Abbildung 4.1: Beispiel für den sinnvollen Einsatz lokaler Speicher.

Folgeschritt benötigt, wenn das Processing Window einen Pixel weiter rückt. Anstatt
diese Pixel erneut aus dem Hauptspeicher zu laden, bietet es sich an, eine gewisse Anzahl
an mehrfach verwendeten Pixeln in einem lokalen Speicher innerhalb der HWAs abzulegen
und neue Pixel bei Bedarf nachzuladen.

4.1.2 Zugriff auf zusammenhängende Speicherbereiche (Bursting)

Wird mit einem Sliding Window zeilenweise über das Eingangsbild iteriert, macht es
Sinn komplette Bildzeilen zu laden. Anstatt dem HWA also die Pixel einzeln zuzuführen
und im lokalen Speicher abzulegen, wird lese- sowie schreibseitig auf zusammenhängende
Speicherbereiche zugegriffen. Dies hat den entscheidenden Vorteil der Auslastungsminde-
rung auf dem Interconnect (Bsp.:PLB) durch die Vermeidung zusätzlicher Arbitrations-
und Adressierungszyklen. So können relativ schnell komplette Bildzeilen geladen werden,
was vor allem bei regulären Scans von Sliding Windows sinnvoll ist.

4.1.3 Verarbeitung großer Pixelnachbarschaften (Parallelismus)

Bei Single Instruction Multiple Data (SIMD) (s. [GM07]) wird eine Instruktion auf meh-
rere voneinander unabhängige Operandenpaare angewendet. Die Operandenpaare können
in parallel angeordneten Prozessierungs-Elementen (PEs) verarbeitet werden. Typische
SIMD Operationen sind beispielsweise der Vergleich eines zentralen Pixels mit all den
umliegenden Pixeln in der Nachbarschaft oder eine Faltung der Nachbarschaft mit einem
Filterkern (Bsp.: morphologische Operatoren [GW08]).
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4 Die AutoVision SoC Architektur

Abbildung 4.2: Konzept zur parallelen Verarbeitung eines zentralen Pixels (M22) mit
seiner Nachbarschaft

In Abbildung 4.2 ist die Verarbeitung eines zentralen Pixels mit seinen 8 umliegenden Pi-
xeln (M11 bisM33) in einer 3×3 Nachbarschaft dargestellt. Bei sequentieller Ausführung
würden beispielsweise die 8 Vergleiche der umliegenden Pixel innerhalb eines PEs 8 Takt-
zyklen, bei 8-fach paralleler Ausführung jedoch nur einen Taktzyklus dauern. Innerhalb
der parallelen PEs muß nicht zwangsläufig die selbe Operation realisiert werden.

4.1.4 Sofortige Verarbeitung von Zwischenergebnissen (Pipelining)

Die Systemfrequenz in synchronen Schaltungen ist beschränkt durch den kritischen Pfad.
Der kritische Pfad ist dabei abhängig von der längsten Signallaufzeit durch die kombina-
torische Logik. Pipelining kann dazu verwendet werden, diesen kritischen Pfad durch das
Einführen zusätzlicher Registerstufen aufzubrechen und damit zu verkürzen. Auf höherer
Abstraktionsebene kann Pipelining verwendet werden, um beispielsweise den Durchsatz
in Bildverarbeitungssystemen zu erhöhen. Wenn ein Algorithmus mehrere Scans über ein
Eingangsbild und die daraus resultierenden Ergebnisbilder benötigt, werden oft mehrere
Zwischenresultate erzeugt. Anstatt diese Zwischenresultate komplett zu verarbeiten und
zurück in den Hauptspeicher zu schreiben, kann eine gepipelinete Verarbeitung verwendet
werden, um die Ausführungszeit drastisch zu verkürzen. Sobald genügend Zwischenre-
sultate für die nächste Pipelinestufe zur Verfügung stehen, kann mit der Verarbeitung
begonnen werden.
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4.2 System Übersicht

4.1.5 Reduktion der zu verarbeitenden Datenmenge (Feature conversion)

Die Verarbeitung von Bilddaten in HW macht besonders dann Sinn, wenn die Prozessie-
rung im Vergleich zu den Eingangsdaten eine Datenreduktion zur Folge hat, beispielsweise
Features extrahiert oder eine Region of Interest (ROI) bestimmt wurde. Bei einer Feature
Extraktion werden die Eingangsdaten in eine Menge von Punkten mit bestimmten Merk-
malen (Features) umgewandelt. Ein Feature kann die Koordinaten im Bild, die Größe,
eine durchschnittliche Helligkeit etc. von relevanten Daten im Eingangsbild enthalten.
Die weitere Verarbeitung einer Feature Liste kann dann auf einer on- oder off-chip CPU
oder einem DSP erfolgen.

4.2 System Übersicht

In Abbildung 4.3 ist ein Blockdiagramm der AutoVision Architektur dargestellt.

Abbildung 4.3: Blockdiagramm der AutoVision Architektur

Mit Hilfe von Abbildung 4.3 läßt sich der Datenfluß an Pixeldaten verdeutlichen. Die von
einer Kamera gelieferten Pixeldaten werden kurzfristig in einem Video Input Core (s. Ab-
schnitt 4.2.2.3) zwischengepuffert und dann über DMA Transfers mit Hilfe von Bursts in
den DDR/DDR2 SDRAM geschrieben. Alle Busmaster im AutoVision Sytem regeln die
Bursttransfers völlig selbstständig. Dies beinhaltet die Generierung von Requests und
die Berechnung der richtigen Speicheradressen. Vier konsekutiv aufgenommene Grau-
wertbilder der Kamera und die Ergebnisse der Bildverarbeitung werden im DDR/DDR2
SDRAM abgelegt. Von dort können HWAs (ebenfalls über DMA Transfers) oder CPUs
auf die Eingangsbilddaten zugreifen, diese verarbeiten und wieder zurückschreiben. Letzt-
endlich kann der Video Output Core die verarbeiteten Daten am Ausgang (VGA oder
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DVI Port) darstellen. Die Speicherorganisation im AutoVision System ist dabei wie folgt
geregelt. Reguläre Scans (Sliding Windows) über Bilder erlauben das Laden von Pixelda-
ten vor ihrer eigentlichen Verarbeitung. Durch diese Prefetching Methode kann bei einer
geeigneten Speicherorganisation sichergestellt werden, dass die Pixel rechtzeitig an der
Verarbeitungseinheit (z.B. HWA) zur Verfügung stehen. Auf den Entwicklungsboards
gibt es vier Speicherarten, die für das Puffern von Pixeldaten verwendet werden können.
Diese unterscheiden sich in Größe und Zugriffszeit. Ein nicht flüchtiger Flashspeicher
(Compact Flash (CF) Karte) kann zum Speichern zahlreicher Bilddaten und partiel-
len Bitströmen verwendet werden. Bereits aufgenommene Bildsequenzen können hier für
Testzwecke gespeichert werden. Teile der Bildsequenzen oder Bilder von der Kamera,
werden dann in den Hauptspeicher, ein DDR/DDR2 SDRAM, geladen. Die Bilddaten
werden vor ihrer Verarbeitung im Hauptspeicher zwischengepuffert, um beim Austausch
von HW Beschleunigern keine Pixel zu verlieren. Außerdem erlaubt das temporäre Spei-
chern im Hauptspeicher einen wesentlich schnelleren Zugriff auf die Bilddaten verglichen
mit einem Flash Speicher. Lokale Speicher in den HWAs werden meist durch Block RAMs
(BRAMs) seltener durch Distributed RAM realisiert. In den BRAMs werden nur einzelne
Pixelzeilen, nicht jedoch ganze Bilder gepuffert. Diese lokalen Speicher sind wesentlich
kleiner, dafür aber auch wesentlich schneller als der Hauptspeicher. Letztendlich werden
in Registern zentrale Pixel und deren umgebende Nachbarschaft zwischengespeichert, um
den simultanen Zugriff auf diese Daten in einem Taktzyklus zu erlauben.

4.2.1 HW Plattformen

Die AutoVision Architektur wurde auf einem XUPV2P board und auf einem ML507
der Firma Xilinx prototypisch implementiert, um damit Messungen an diesem System
durchzuführen. Im Folgenden wird nun das Xilinx ML507 Embedded System Entwick-
lungsboard vorgestellt. Ein Virtex-5 FX FPGA wurde ausgewählt, da diese Plattform
zur Implementierungszeit die aktuellste FPGA Plattform von Xillinx mit eingebettetem
PPC Core darstellte. Zudem ist die interne Struktur eines Virtex-5 FPGAs sehr ähnlich
zu Spartan-6 FPGAs, die vornehmlich bei Automobilanwendung, aufgrund geringer Kos-
ten und Verlustleistung zum Tragen kommen. Die ML507 Entwicklungsplattform ist in
Abbildung 4.4 dargestellt.
Auf dem ML507 Entwicklungsboard ist ein Virtex-5 XC5VFX70T-FFG1136 FPGA ver-
baut, der zur Steuerung zahlreicher Peripherie Komponenten verwendet werden kann.
Der FPGA beinhaltet 11200 CLB Slices, 44800 CLB Flip-Flops, 5,328 Kb (148 x 36 Kb)
an Block RAM, 128 DSP48E Slices sowie einen IBM PowerPC440 Processor. Zusätzlich
sind auf dem Board 256 MB an DDR2 SDRAM Speicher, ein DVI Video Output, Com-
pact Flash Speicher, 5 Push Buttons und 8 LEDs vorhanden. Das JTAG Interface wurde
für die Programmierung des FPGAs verwendet während die Kommunikation zwischen
PC und FPGA über eine RS232 Schnittstelle stattfindet.
Als Kamera wurde eine monochrome Flächenkamera des Herstellers JAI (CM-140MCL)
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4.2 System Übersicht

Abbildung 4.4: ML507 Virtex-5 Development Board [Xil09a]

mit Mini CameraLink Anschluß verwendet [JAI10]. Diese Kamera verfügt über einen
1/2” IT-Progressive-Scan-CCD Sensor der Bilddaten mit einer Auflösung von maximal
1392× 1040 Pixeln und einem Pixeltakt von 65 MHz liefert. Die 31 Bilder pro Sekunde,
die von der Kamera geliefert werden, führen auf eine Verarbeitungszeit von 32,25 ms pro
Bild, wenn die Daten in Echtzeit verarbeitet werden sollen.

4.2.2 Vision-based Intellectual Property cores

In diesem Abschnitt werden die IP cores vorgestellt, die zur Übertragung und Verar-
beitung von Bilddaten im AutoVision System genutzt werden. Zur Übertragung ist ein
IP Interface (IPIF) (s. Abschnitt 4.2.2.1 und 4.2.2.2), ein Video Input Core (s. Ab-
schnitt 4.2.2.3) und ein Video Output Core (s. Abschnitt 4.2.2.4) notwendig.
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4.2.2.1 Interface zur Anbindung an den PLB Bus

Das LIS PLB IPIF [Zep07] stellt im Gegensatz zum Xilinx PLB IPIF [Xil06b] eine we-
sentlich performantere Lösung dar. Es besteht aus getrennten Master und einem Slave
Teilen. Die Master- und Slave-Anbindung an einen Bus wurde in Abschnitt 2.3.1.1 vorge-
stellt. In der AutoVision Architektur wird nur der Master des LIS PLB IPIF verwendet,
da alle IP Cores Bilddaten über den Hauptspeicher (DDR/DDR2 SDRAM) austauschen.
Die Konfigurationsregister der IP Cores werden über den DCR (siehe Abschnitt 2.3.1.3)
beschrieben oder ausgelesen. Mit Hilfe eines IPIF (Intellectual Property Interface) kön-
nen verschiedene IP cores über den PLB miteinander verbunden werden und damit Daten
austauschen. Das LIS PLB IPIF wird verwendet, um Daten über den PLB Bus von oder
zu einem bestimmten IP Core zu transportieren. Um den PLB möglichst effizient zu nut-
zen und um unnötige Wartezyklen zu vermeiden, werden über das LIS PLP IPIF Daten
mit Hilfe von Bursts mit maximaler Weite von BW = 16 übertragen.

4.2.2.2 Interface zur Anbindung an den Multiport Memory Controller

Neben der Möglichkeit IP cores an den PLB anzubinden, besteht auch die Möglichkeit
der direkten Anbindung von IP cores über ein Native Port Interface (NPI) an den Xilinx
Multi-Port Memory Controller (MPMC) [Xil09b]. Die Umsetzung der Kontrollsignale von
IP Core zu MPMC übernimmt das LIS Native Port IP Interface (LIS NP IPIF). LIS PLB
IPIF und LIS NP IPIF besitzen IP-seitig die selben Anschlußpins, was bedeutet, dass IP
cores ohne Änderung des HDL Codes (mit Ausnahme eventueller Syntheseattribute zur
Anpassung an verschiedene Bus Datenweiten) an beide Interfaces angeschlossen werden
können. Da der MPMC Address Pipelining und eine maximale Burstweite BW von 32
unterstützt, sind über eine NPI Anbindung im Vergleich zu einer Anbindung über das
LIS PLB IPIF höhere Datenraten möglich. Über das LIS PLB IPIF und den PLB werden
simultane Lese- und Schreibtransfers unterstützt. Dies ist bei Verwendung eines einzelnen
NPI nicht möglich. Um gleichzeitig Lesen und Schreiben zu können, müssen in diesem
Fall zwei Ports am MPMC verwendet werden. Im Folgenden werden LIS PLB IPIF und
LIS NP IPIF unter dem Sammelbegriff IPIF zusammengefasst. Weitere Einzelheiten zum
LIS NP IPIF sind in [Alt09a] zu finden.

4.2.2.3 Video Input Core

Um verschiedene Accessory Boards zum Anschluß einer CameraLink Kamera, einer Ana-
log Kamera oder eines DVI Eingangs an die Entwicklungsboards ohne großen Aufwand
zu realisieren ist der Video Input Core (VIN) modular aufgebaut. Im Folgenden wird je-
doch nur noch die CameraLink Kamera erwähnt, da diese für Prototypenaufbau und Test
hauptsächlich eingesetzt wurde. Der VIN core besteht aus 3 Hauptmodulen. Der Input
Control Einheit, einem asynchronen FIFO und der Output Control, die in Abbildung 4.5
dargestellt sind.
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Abbildung 4.5: Video input core

Wie alle eigenen IP cores im AutoVision System lässt sich auch der VIN core über ein
IPIF sowohl an PLB als auch direkt an den MPMC anbinden. Die Pixeldaten von der Ca-
meraLink Kamera [JAI10] werden mit einer Frequenz von 65 MHz an den VIN geliefert.
Aus den Videoframes mit einer Auflösung von 1392× 1040 Pixeln wird eine konfigurier-
bare Region of Interest (ROI) ausgeschnitten. In den Prototypen wurden Bilder mit einer
Auflösung von 640 × 480 Pixeln verarbeitet. Über das Modul Input Control werden die
Pixeldaten in das asynchrone FIFO geschrieben. Dabei kann eine ROI definiert werden,
die den entsprechenden Bereich aus den Eingangsbilddaten extrahiert, um nur diese in
den Hauptspeicher zu übertragen. Die Bilddaten werden so lange im asynchronen FIFO
zwischengepuffert, bis genügend Daten für einen Burst der Weite BW zur Verfügung ste-
hen. Die Übertragung der Daten in den Hauptspeicher findet bei einer Frequenz von 100
MHz statt. Für den sicheren Übergang zwischen den beiden Taktdomänen wird ein asyn-
chrones FIFO verwendet [CA02]. Die Kamera liefert 10-Bit Grauwertpixel, von denen die
8 MSBs von den HWAs weiterverarbeitet werden. Der VIN Core lässt sich einfach ein-
gangsseitig auf 24 bzw. 32 bit Pixel erweitern. Für die farbliche Darstellung am Ausgang
sollen 32 Bit Bilder dargestellt werden, in denen erkannte Objekte farblich hervorgehoben
werden. Dazu werden die Grauwertdaten im Modul Output Control künstlich in 32-bit
Pixeldaten umgewandelt, indem der Grauwert eines Pixels für alle drei Farbkanäle über-
nommen wird. Der optionale Alphakanal wird dabei auf Null gesetzt. Der Vorgang ist in
Abbildung 4.6 dargestellt.
Das Generieren der zusätzlichen Requests für die Farbbilddaten, sowie die entsprechen-
de Adressberechnung für den Hauptspeicher wird ebenfalls vom Modul Output Control
übernommen. Mit Hilfe dieses Konzepts lässt sich auch der Anschluß von Farbkameras
realisieren. Ein modifiziertes Modul Input Control und eine Farb-zu-Grauwert Konver-
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Abbildung 4.6: Umwandlung von 8 Bit Grauwert- in 32 Bit Farbpixel

sion sind dafür ausreichend. Eine CPU kann somit bestimmte Merkmale direkt in den
Farbbilddaten kennzeichnen. Der in Abschnitt 4.2.2.4 beschriebene VOUT Core kann
dann direkt auf die Farbbilddaten zugreifen und diese am Ausgang darstellen. Weitere
Details des VIN Cores sind in [Gat09] beschrieben.

4.2.2.4 Video Output Core

Im AutoVision System wird das DDR/DDR2 SDRAM als Framebuffer verwendet. Zur
Darstellung von Bilddaten am Ausgang müssen die Video-Frames aus dem Hauptspei-
cher zum Video Output (VOUT) Core übertragen werden. Der VOUT Core besteht im
Wesentlichen aus vier Komponenten. Einem DCR Interface, einer Input FSM2, einem
asynchronen FIFO und einem DVI/VGA-controller block. Das asynchrone FIFO wird
zum temporären Puffern von Pixeldaten verwendet. Der VGA Controller sorgt für das
Bereitstellen der Pixeldaten und Steuersignale (HSYNC, VSYNC, blanking interval, etc.)
am Ausgang.
Um dem VOUT Core mitzuteilen, von welcher Adresse im Hauptspeicher die 8-Bit
Grauwert- oder 32 Bit Farbwertdaten zu lesen sind, wird über das DCR IF die ent-
sprechende Startadresse des Bildes übertragen. Die Verwendung von Grau- oder Farb-
wertdaten wird über ein Syntheseattribut konfiguriert.
Damit Bilder am Monitor flimmerfrei vom menschlichen Auge wahrgenommen werden,
müssen mindestens 60 fps ausgangsseitig dargestellt werden. Bei 31 Eingangsbildern muß
also jedes Bild im Schnitt etwa 1,93 mal zum Ausgang übertragen werden. Weitere Details
über die Umsetzung des Video Output Cores sind in [Hu08] zu finden. Da bei einem An-
schluß des VOUT Cores an den PLB ein großer Teil der Bandbreite für das Darstellen von
Bildern verwendet wird, bietet sich in diesem Fall eine Anbindung direkt an den MPMC
über ein LIS NP IPIF an. In diesem Fall kann die PLB Bandbreite beispielsweise für
HWAs genutzt werden. Alternativ bietet sich auch die Verwendung des in Abschnitt A.2

2FSM: Finite State Machine
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Abbildung 4.7: Video output core

beschriebenen Video Output Boards an. Dieses Board realisiert mit Hilfe von zwei SRAM
Speichern das so genannte Doublebuffering von Bilddaten. Bilddaten werden dabei vom
FPGA in eines der beiden SRAMs geschrieben, während gleichzeitig die Bilddaten aus
dem anderen SRAM dargestellt werden. Anstatt also jedes Bild im Schnitt 1,93 mal aus
dem Hauptspeicher zum VOUT Core zu übertragen, werden die Bilddaten nur einmal in
eines der beiden SRAMs geladen und von dort im Schnitt 1,93 mal dargestellt.

4.2.2.5 Optimierter Video Output core

In Abbildung 4.8 sind Konzept und Realisierung eines alternativen VOUT Cores darge-
stellt. Anstatt die Farbbilddaten direkt zum VOUT zu übertragen, werden bei diesem
Konzept die Farben im VOUT aus einem Grauwertbild und einer Farbwerttabelle zusam-
mengesetzt, wie in Abbildung 4.8(a) dargestellt. Zunächst liest der VOUT core sowohl die
Grauwertbilddaten, als auch die Farbwerttabelle mit denselben Dimensionen IW und IH
aus dem Hauptspeicher. Die Pixelweite beträgt bei beiden PW = 8 bit. Die Grauwertpixel
werden in unterschiedlichen Eingangsdatenpfaden prozessiert. Wie in Abbildung 4.8(b)
zu erkennen ist, wird über eine Multiplexerstruktur entschieden, ob die Grauwertpixel
oder ob ein Wert aus einer Color LUT ausgegeben werden soll. Der Selecteingang des
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(a) Konzept (b) Realisierung

Abbildung 4.8: Alternatives Konzept und Realisierung zur Reduktion der benötigten
Bandbreite.

Multiplexers wird durch das Least Significant Bit (LSB = Bit 0) der 8 bit Farbwerttabelle
getrieben. Hat das LSB den Wert 1, so wird ein Farbwert aus einer Color LUT übernom-
men. Ansonsten wird der Wert des Grauwertpixels an alle 3 Farbkanäle geschrieben.
Mit den 7 verbleibenden Most Significant Bit (MSBs) der Farbwerttabelle lassen sich
27 = 128 Farben unterscheiden, was mehr als ausreichend für die farbliche Markierung
verschiedener Objekte ist. Je nach Wert der eingehenden 7 MSBs wird durch die Color
LUT ein vorher festgelegter Farbwert am Ausgang erzeugt. Auch eine 32 Bit Darstellung
mit zusätzlichem 8 Bit Alpha Kanal ist mit diesem Konzept möglich. Die Farbwerttabel-
len werden normalerweise von einer on-chip CPU geschrieben, um beispielsweise Features
kenntlich zu machen. Falls kein Farboutput erwünscht ist, kann auf das Laden der Farb-
werttabelle auch verzichtet werden, um Bandbreite zu sparen. Die Color LUT kann auch
über Konfigurationsregister zur Laufzeit geändert werden. Um zu vermeiden, dass Werte
in der Farbwerttabelle aus zeitlich früheren Durchläufen zu einem verfälschten Ausgangs-
signal führen, muss die Farbwerttabelle 31 mal (aufgrund der Eingangsbildfrequenz) pro
Sekunde gelöscht werden. Diese Aufgabe übernimmt der VOUT Core. Bei Erhalt einer
Startadresse über den DCR zur Darstellung eines neuen Bildes, wird die zuvor angezeigte
Farbwerttabelle vom VOUT Core gelöscht, das heißt mit Nullen überschrieben.
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4.2 System Übersicht

(a) Orginales VOUT Design (b) Modifiziertes VOUT Design

Abbildung 4.9: Datenfluß beider Video Output Konzepte

4.2.2.6 Abschätzung des Datenaufkommens durch Pixeltransfers

In Abbildung 4.9 ist jeweils der Datenfluß für die beiden vorgestellten Konzepte darge-
stellt. I1 bzw. I2 stehen dabei für einen Schreibvorgang von 8 Bit Grauwert- bzw. 32
Bit Farbwertdaten vom VIN core über ein IPIF in den Hauptspeicher. Dementsprechend
stehen O1 bzw. O2 für einen Lesevorgang von 8 Bit Grauwert- bzw. 32 Bit Farbwertdaten
aus dem Hauptspeicher. Der VOUT core ist für das Löschen der 8-Bit Farbwerttabelle
zuständig, was durch den Schreibvorgang C (clear) repräsentiert wird.
Gleichung 4.1 wird lese- sowie schreibseitig für die Berechnung der benötigten Bandbreite
verwendet. Dabei repräsentiert FR die eingangs- bzw. ausgangsseitige Framerate in Hz,
IW und IH die Bildweite und -höhe und PW die Weite einzelner Pixel in Bit.

IBW = FR ∗ IH ∗ IW ∗ PW (4.1)

Die Kamera liefert 31 Bilder am Eingang. Ausgangseitig werden dagegen 60 Bilder pro
Sekunde dargestellt. In Tabelle 4.1 ist die Berechnung des Datenaufkommens für das
erste Konzept dargestellt.
Da der PLB über separate Busse für Lese- und Schreibtransfers verfügt, ist eine Auftei-
lung des Gesamtdatenaufkommens sinnvoll. Im Gegensatz zu dem in Abbildung 4.9(a)
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Schreibtransfer von 31 Grauwert-Bildern pro
Sekunde vom VIN in den Hauptspeicher (I1)

IBW (I1)=31 Hz*8 Bit*IW *IH

Schreibtransfer von 31 Farb-Bildern pro Se-
kunde vom VIN in den Hauptspeicher (I2)

IBW (I2)=31 Hz*32 Bit*IW *IH

Lesetransfer von 60 Farb-Bildern pro Sekun-
de aus dem Hauptspeicher zum VOUT (O2)

IBW (O2)=60 Hz*32 Bit*IW *IH

Schreibseitiges Gesamtdatenaufkommen: IBW (I1+I2)=1240 Bit/s*IW *IH
Leseseitiges Gesamtdatenaufkommen: IBW (O2)=1920 Bit/s*IW *IH

Tabelle 4.1: Datenaufkommen des originalen VOUT Konzepts

dargestellten Konzept, werden bei dem alternativen Konzept (s. Abbildung 4.9(b)) nur
noch Grauwertdaten vom VIN in den Hauptspeicher übertragen (I1). Der VOUT Core
lädt dann als Bus-Master selbständig die von der Dimension her identischen Grauwert
Bildddaten (O1) und die Farbwerttabelle (O1). Anschließend sorgt der VOUT Core für
das Überschreiben der gelesenen Farbwerttabelle mit Nullen. Die Berechnung des Daten-
aufkommens für dieses Konzept ist in Tabelle 4.2 dargestellt.

Schreibtransfer von 31 Grauwert-Bildern pro
Sekunde vom VIN in den Hauptspeicher

IBW (I1)=31 Hz*8 Bit*IW *IH

Lesetransfer von 60 Grauwert-Bildern pro
Sekunde aus dem Hauptspeicher zum VOUT

IBW (O1)=60 Hz*8 Bit*IW *IH

Lesetransfer von 60 Farbwerttabellen pro Se-
kunde aus dem Hauptspeicher zum VOUT

IBW (O1)=60 Hz*8 Bit*IW *IH

Schreibtransfer zum Löschen von 31 Farb-
werttabellen pro Sekunde

IBW (C)=31 Hz*8 Bit*IW *IH

Schreibseitiges Gesamtdatenaufkommen: IBW (I1+C)=488 Bit/s*IW *IH
Leseseitiges Gesamtdatenaufkommen: IBW (O1+O1)=960 Bit/s*IW *IH

Tabelle 4.2: Datenaufkommen des modifizierten VOUT Konzepts

Ein Vergleich der beiden Konzepte zeigt, dass das zweite Konzept zu einem reduzierten
Datenaufkommen führt. Bei Verwendung einer Grauwertkamera kann mit dem zweiten
Konzept schreibseitig rund 60% und leseseitig 50% an Bandbreite eingespart werden.
Jedoch besitzen beide Konzepte ihre Vor- und Nachteile. Mit Hilfe des ersten Konzepts
können auch Farbkameras verwendet werden. Innerhalb des VIN Cores werden dann
die RGB Daten in Grauwerte umgewandelt und zusammen mit den Farbbilddaten in
den Hauptspeicher übertragen. Die Umwandlung der Farbbilddaten in Grauwerte ist
notwendig, da die HWAs auf diesen Grauwerten arbeiten.
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4.2.3 Videodatenfluß

Die Bilddaten werden von der Camera-Link Kamera [JAI10] an den VIN Core geliefert.
Innerhalb des VIN Cores werden die Pixeldaten zwischen gepuffert, bis genügend Daten
für einen Full Burst zur Verfügung stehen. Mit Hilfe dieser Burst Transfers über den
PLB lassen sich die Daten effizient in den Hauptspeicher übertragen. Sobald ein Bild
vollständig in den Speicher geschrieben wurde, wird der PowerPC über einen Interrupt
benachrichtigt. Nach der Verarbeitung des Interrupts startet der PowerPC den HWA über
den DCR BUS, indem er die Startadresse des zu verarbeitenden Bildes im Hauptspeicher
und eventuelle Konfigurationssignale übergibt. Sobald der HWA dann richtig konfiguriert
wurde, initiiert er als Bus Master selbstständig DMA Lesetransfers. Dadurch wird die
CPU nicht in den Datentransfer involviert und ist während der Verarbeitungszeit in
Hardware im Idle Zustand und könnte daher andere Aufgaben übernehmen.
Die Verarbeitung der Pixeldaten erfolgt dann mit einem HWA, der aus den in Ab-
schnitt 4.3 beschriebenen Modulen zusammengesetzt ist. Die verarbeiteten Daten werden
dann im Ausgangspfad der Engine zwischen gespeichert, bis genügend Pixel für einen
Full Burst zur Verfügung stehen, die dann wiederum über DMA Transfers zurück in den
Hauptspeicher übertragen werden. Die Meldung, dass die letzten Daten aus dem HWA
in den Hauptspeicher übertragen wurden, erfolgt erneut durch einen Interrupt an den
PowerPC.

4.3 Eine Modulbibliothek für generische
Pixelverarbeitungspipelines

Die generische Pixelprozessierungspipeline basiert auf dem in [Her05] vorgestellten Kon-
zept der AddressEngine. Dieses Konzept wurde auf eine modulare Architektur erweitert,
um eine Vielzahl an verschiedenen Bildverarbeitungsalgorithmen realisieren zu können.
Im Gegensatz zu dem in [Her05] präsentierten abstrakten Modell, handelt es sich bei der
Pixelverarbeitungspipeline um ein realisiertes Konzept, auf dem zahlreiche HW Beschleu-
niger im AutoVision System basieren. Die erste Implementierung der AddressEngine in
Basiskonfiguration und den dazugehörigen Modulen ist in [Zep05] beschrieben. Details
über eine optimierte Version sind hingegen in [Jia08a] zu finden.
Abbildung 4.10 zeigt ein Blockschaltbild der Architektur der Pixelverarbeitungspipeli-
ne. In der Basiskonfiguration besteht diese Pipeline aus 7 verschiedenen Modulen. Den
Konfigurationsregistern, der InputFSM, dem Local Input Memory (LIM), der Matrix, der
User Logic, dem Local Output Memory (LOM) und der OutputFSM. Diese Module bilden
einen IP core zur Verarbeitung von Pixeldaten. Über ein (IPIF ) wird die Verbindung der
HWAs an einen PLB Bus oder direkt an einen MPMC realisiert. Ziel dieser Architektur
ist die Zusammenstellung der Pipeline aufgrund der gewünschten Bildverarbeitungsope-
ration. Da die HWAs als Bus-Master selbstständig Pixeltransfers über DMA initiieren,
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Abbildung 4.10: Blockdiagramm einer modul-basierten Pixelverarbeitungspipeline mit 8
kompletten Bildzeilen im lokalen Eingangsspeicher

kann sich der Anwender rein auf die Implementierung der Bildverarbeitungsoperation
und die Konfiguration der Einzelmodule beschränken. Das rechtzeitige und bandbrei-
tenschonende Transferieren von Pixeldaten von und zum HWA aus dem Hauptspeicher
soll dabei gewährleistet sein, und die gepipelinte Verarbeitung nicht unterbrechen. Im
Folgenden werden die 7 Einzelmodule kurz beschrieben.
Über die Konfigurationsregister lassen sich bestimmte Parameter, wie beispielsweise die
Größe der ROI ändern. Die Konfigurationsregister werden im AutoVision System über
den DCR Bus beschrieben.
Das Modul InputFSM ist für das Lesen und das temporäre Speichern der Pixeldaten im
Local Input Memory (LIM) zuständig. Dies beinhaltet das Senden von Requests und die
Adressberechnung der zu lesenden Daten im Hauptspeicher.
Das Modul LIM wird als lokaler Speicher für die von der Bildverarbeitungsoperation
gerade benötigten Pixeldaten verwendet. Hier werden komplette Bildzeilen zwischenge-
speichert.
Die Matrix wird in einem Scanmodus von links nach rechts und oben nach unten über
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das Bild geschoben. Dieses Modul stellt sicher, dass in jedem Taktzyklus innerhalb einer
Bildzeile ein zentrales Pixel mit seiner Nachbarschaft der User Logic zur Verfügung steht.
Die User Logic ist eine anwenderspezifizierte Pixel Operation auf ein zentrales Pixel und
seine Umgebung, die SIMD Operationen realisiert. Die verarbeiteten Pixel werden im
Local Output Memory (LOM) zwischengespeichert. Sobald genügend Daten für einen
Burst zur Verfügung stehen, werden diese in den Hauptspeicher übertragen. Letztendlich
ist die OutputFSM für das Initiieren des Schreibtransfers in den Hauptspeicher an die
korrekte Adresse verantwortlich. In den folgenden Unterabschnitten werden die eben
beschriebenen und weitere Module der Pixelverarbeitungspipeline detailliert erläutert.

4.3.1 Zur Designzeit adaptive Parameter (Generics)

Um maximale Flexibilität zu gewährleisten ist der VHDL Code generisch gehalten. Das
bedeutet, dass sich durch Setzen verschiedener Syntheseattribute, Signalbreiten, Dimen-
sionen von lokalen Speichern etc. ohne Änderung des eigentlichen VHDL Codes ändern
lassen. In VHDL werden diese Syntheseattribute durch die so genannten Generics rea-
lisiert. Die Generics müssen zur Designzeit bekannt sein, da jede Änderung dieser Pa-
rameter eine neue Platzierung und Verdrahtung nach sich zieht. In Abbildung 4.10 ist
beispielhaft eine Pixelprozessierungspipeline bestehend aus 7 Modulen dargestellt. In die-
ser Abbildung sind auch die Generics und ihr Einfluß auf die Architektur der Pipeline
zu erkennen. Die maximale Bildweite IW im Hauptspeicher wird durch die Adressweite
AW bestimmt. Die Bildhöhe IH wird dann nur durch den reservierten Speicherbereich
begrenzt. Um dem HWA mitzuteilen, wie lang eine Bildzeile maximal sein kann wird
AW verwendet. Die maximale Bildgröße, die im Moment durch die Grundeinstellungen
unterstützt wird ist 1024 x 1024 Pixel (AW = 10) . Eine maximale Auflösung von 2048
x 2048 kann verwendet werden, wenn der Parameter AW auf 11 (211 = 2048) geändert
wird. Dementsprechend müssen allerdings auch die Daten im Hauptspeicher angeordnet
sein. Die Datenweite DW entspricht der Busbreite. Der HWA muß theoretisch jeden Takt
Daten der Weite DW annehmen und weiterverarbeiten können. Die Anzahl an Bildzeilen
im LIM wird durch den Parameter NBL bestimmt. Abhängig von diesem Parameter ist
die maximale Größe der Nachbarschaftsweite NW . NW beschreibt wie viele Pixel zwi-
schen zentralem Pixel und der Matrixgrenze liegen. Bei einem einzelnen Pixel ist NW=0,
bei einer 3× 3 Matrix ist NW = 1, bei einer 5× 5 Matrix ist NW = 2 usw. Ist NBL = 8
kann NW maximal 3 sein (7× 7 Matrix). Die unterstützten Pixel-Farbtiefen, im Folgen-
den als Pixelweite (PW ) bezeichnet, sind Zweierpotenzen. Die gängigen im AutoVision
System auch verwendeten PW s sind 8, 16, 32 oder 64 Bit. 8 Bit pro Pixel (bbp) werden
für die Grauwertedarstellung eines Bildes verwendet. Im 16 Bit Pixelformat werden die
drei Grundfarben Rot, Grün und Blau (RGB) mit 5-6-5 Bit dargestellt. Es ist auch mög-
lich dieses Format für die Grauwertrepräsentation eines Bildes mit zusätzlichem 8-Bit
Kanal für Transparenz, dem so genannten α Kanal zu nutzen. Das 24-Bit RGB Format
kann ebenfalls um diesen Transparenzkanal erweitert werden, was dann in einer PW von
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32 resultiert. Falls keine Transparenz benötigt wird, bleibt dieser Kanal unbenutzt. Eine
PW von 64 kann verwendet werden, um zusätzliche Daten, neben der Farbinformation
eines Pixels zu übertragen. An dieser Stelle sei darauf hingewiesen, dass die Daten, die
vom HWA gelesen bzw. geschrieben werden nicht notwendigerweise Pixel sein müssen. In
vielen Fällen werden zwar Bilddaten vom HWA gelesen, das Resultat ist aber eine Liste
von Features. Die Größe eines Features, im Folgenden als Featureweite (FW ) bezeichnet,
kann je nach enthaltener Information von HWA zu HWA unterschiedlich sein. BW be-
stimmt die Burstweite, also die Anzahl an Wörtern mit Datenweite DW . In einem Burst
der Weite BW=16 auf einem 64 Bit breiten Bus, können 16 × 64 Bit = 128 Byte übertra-
gen werden. Eine Zusammenfassung aller Generics, die in der Pixelprozessierungspipeline
gewählt werden können, ist in Tabelle 4.3 dargestellt.

Symbol Bedeutung Range Description
AW Adress- 10 Bitweite der Koordinatenzähler innerhalb eines

weite Bildes. Bei AW =10 wird eine maximale Auflö-
sung von 1024× 1024 Pixeln unterstützt.

DW Daten(Bus)- 64 Legt die Weite des Dateneingangs und -ausgangs
weite fest. Entspricht im Normalfall der Busbreite.

PW Pixelweite [8, 64] Pixelweite oder Farbtiefe der Pixel. Kann als
jede Zweierpotenz konfiguriert werden, um Pixel-
weiten zwischen 8 und 64 Bit zu realisieren.

NW Nachbar- [0, 7] Legt die Nachbarschaftsweite fest. Die Matrix-
schaftsweite größe kann zwischen 1× 1 und 15× 15

ausgewählt werden.s
NBL Anzahl an [2, 16] Anzahl an Bufferlines im LIM. Als Zweierpotenz

Bufferlines konfigurierbar zwischen 2 und 16.
BW Burstweite [2, 32] Anzahl an DWords (64 Bit) innerhalb eines Bursts.
FW Featureweite [8, 64] Definiert die Featureweite.

Tabelle 4.3: Liste der verfügbaren Generics

4.3.2 Konfigurationsregister und Adressierung

Um die Flexibilität des HWAs zu erhöhen sind diverse Addressierungsparameter, die in
Abbildung 4.11 dargestellt sind, zur Laufzeit adaptiv. Diese Parameter sind in Konfigu-
rationsregistern gespeichert. Im Gegensatz zu den zur Designzeit adaptiven Parametern
(Generics) bedarf eine Änderung der Konfigurationsregister keiner erneuten Synthese.
Diese Parameter können beispielsweise dazu verwendet werden eine Region of Interest
(ROI) innerhalb des Bildes zu definieren. Pixelwerte, die bei einer Sliding Window Ope-
ration außerhalb der ROI liegen, könnten zusätzlich geladen werden. Um wie viele Pixel
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die ROI erweitert werden muß, wird durch die Nachbarschaftsweite NW bestimmt.

Abbildung 4.11: Parameter, die zur Laufzeit über Register konfigurierbar sind

Der Hauptspeicher ist Byte addressierbar, was bedeutet, dass jeweils 8 Bit adressiert
werden können. Daher kann theoretisch durch eine bestimmte Speicheradresse auf jedes
einzelne Pixel zugegriffen werden, wenn PW größer oder gleich 8 Bit ist. Die erste Adres-
se im Hauptspeicher repräsentiert die Basis-Adresse. Die Basis-Adresse ist im Normalfall
das erste Pixel (obere linke Ecke) des Eingangsbildes. Mit Hilfe der Basis-Adresse kann
die Adresse jedes Pixel im Bild nach Gleichung 4.2 berechnet werden. Die Variablen a und
b repräsentieren die x- bzw. y-Koordinate eines Pixels innerhalb des Bildes. Da ein Pixel
aufgrund von PW aus mehreren Bytes bestehen kann, ist auch die Adressberechnung ab-
hängig von der Pixelweite PW in Bytes. Basis-Adresse des Eingangs- und Ausgangsbildes
können über Konfigurationsregister festgelegt werden.

Address = (b ∗ IW + a) ∗ PW [Byte] +BasisAdresse (4.2)

In Tabelle 4.4 ist ist die beispielhafte Adressierung eines Pixels bei verschiedenen Werten
von PW dargestellt. Anhand von Gleichung 4.2 läßt sich nun auch erkennen, warum es
sinnvoll ist, für PW nur Zweierpotenzen zu verwenden. Die Multiplikation mit Zweier-
potenzen kann durch Shift-Operationen in HW realisiert werden. Beispielsweise hat ein
Pixel mit den Koordinaten (x, y) und einer Pixelweite PW von 4 Byte nach Gleichung 4.2
die Adresse (y ∗ 1024 + x) ∗ 4 + BasisAdresse. Ein Faktor von 1024 in Gleichung 4.2
resultiert in einer Shift-Operation von log2(1024) = 10 Bits nach links. Dementsprechend
wird durch die Multiplikation mit 4 auch der Ausdruck (y ∗ 1024 + x) 2 Bits nach links
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geschoben und anschließend zur Basis-Adresse addiert. Mit dieser Methodik ist es mög-
lich die Adressberechnung in HW sehr ressourcenschonend ohne die Verwendung von
Multiplizierern durchzuführen.

IW IH PW Pixel Koord. Pixel Addresse im Speicher
1024 1024 8 (128, 1) Basis-Adresse + 0x480

1024 1024 16 (128, 1) Basis-Adresse + 0x900

1024 1024 32 (128, 1) Basis-Adresse + 0x1200

1024 1024 64 (128, 1) Basis-Adresse + 0x2400

Tabelle 4.4: Beispielhafte Adressierung eines Pixels bei verschiedenen Pixelweiten PW

Die Pixeldaten werden über Direct Memory Access (DMA) vom Hauptspeicher zum HWA
transferiert. Nachdem der HWA die Basis-Adresse des zu verarbeitenden Bildes erhalten
hat, holt dieser sich selbstständig die entsprechenden Daten, verarbeitet sie und schreibt
sie zurück in den Hauptspeicher. Neben der Verarbeitung von ganzen Bildern wird auch
die Verarbeitung einer ROI unterstützt. Die Größe und Position der ROI innerhalb des
Bildes ist über die Parameter inpos_left, inpos_right, inpos_top und inpos_bottom zur
Laufzeit konfigurierbar. Für den Fall, dass die gewählte ROI an eine andere Stelle im
Bild zurück geschrieben werden soll, stehen weitere Konfigurationsregister (outpos_left,
outpos_right, outpos_top und outpos_bottom) zur Verfügung. Zusätzlich sind weitere
zur Laufzeit änderbare Parameter (adaptive Thresholds, zuschalten zusätzlicher Funk-
tionalität etc.), abhängig von der Funktion eines HWA denkbar, die in weiteren Konfi-
gurationsregistern realisiert werden.

4.3.3 Input FSM

Wie bereits erwähnt, ist das Modul InputFSM hauptsächlich für das Lesen und temporäre
Ablegen der Bilddaten im LIM verantwortlich. Das Abscannen des Eingangsbildes wird
durch zwei Finite State Machines (FSMs) realisiert. Einer Request State Machine (RSM)
und einer Data State Machine (DSM). Die RSM ist für die Iteration über die Bildzeilen
zuständig, während die DSM die Iteration über die Pixel innerhalb einer Zeile übernimmt.

4.3.3.1 Request State Machine (RSM)

Die RSM ist zusätzlich für das Senden von Requests und die erforderliche Adressberech-
nung für das Laden der Pixel aus dem Hauptspeicher zuständig.
Das Bild im Speicher kann in eine konfigurierbare Anzahl an Bursts mit der Länge BW
(typischerweise 16 (PLB) oder 32 (NPI)) unterteilt werden. Ein Burst der Weite BW = 16
bedeutet, dass 16 Pakete mit Datenweite DW vom Hauptspeicher zu dem anfordernden
IP core übertragen werden. Die grau markierte ROI in Abbildung 4.12(a) zeigt einen
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(a) Aufteilung eines Bildes mit ROI aufgrund
von Burstgrenzen

(b) Die beiden Zähler der Request State Machi-
ne

Abbildung 4.12: Unterteilung des Bildes anhand von Burstgrenzen und Zähler der Re-
quest State Machine

normalen Fall wenn linke und rechte Grenze der ROI nicht auf Burstgrenzen3 fallen.
Für das Bursten und die entsprechende Adressgenerierung sind zwei Zähler innerhalb
der RSM verantwortlich. Einer dieser Zähler ist inpos_x, der für die Pixelposition in
x-Richtung verwendet wird. Dieser Zähler springt von einer Burstgrenze zur nächsten.
Dieses Vorgehen ist in Abbildung 4.12(b) dargestellt. Die Anzahl an Pixeln pro Burst
PPB ist abhängig von PW und kann nach Gleichung 4.3 berechnet werden.

PPB =
BW [Dwords/Burst] ∗DW [Bits/Dwords]

PW [Bits/P ixel]
(4.3)

Um von einer Burstgrenze zur nächsten zu springen wird inpos_x um PPB erhöht.
Sobald die rechte Grenze der ROI erreicht ist wird inpos_x zurück an die Startposition
gesetzt, die immer einer Burstgrenze entspricht. Dies führt im Normalfall dazu, dass auch
nicht benötigte Pixel in das LIM geladen werden. Diese haben jedoch keine Auswirkung
auf das Ergebnisbild, da sie innerhalb des HWAs nicht verarbeitet werden. Jedoch ver-
einfacht dieses Konzept die Adressberechnung. Der Zähler inpos_y gibt die aktuelle y
Position innerhalb des Bildes an und wird Zeile für Zeile um eins erhöht bis das Ende
(inpos_bottom) der ROI erreicht ist. Dies ist ebenfalls in Abbildung 4.12(b) dargestellt.
Mit den beiden Parametern inpos_x und inpos_y kann die Startadresse für den nächsten

3Burstgrenzen sind spezielle Stellen im Speicher ab denen ein Burst maximaler Länge gestartet werden
kann.
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Burst berechnet werden. Die Adressen bestehen aus 32 Bit. Die von der RSM generierten
Zähler inpos_x und inpos_y repräsentieren die Koordinaten und damit die Pixelposition.
Die Zusammensetzung der Adresse für verschiedene PW ist in Abbildung 4.13 illustriert
und kann nach Gleichung 4.3 mit Hilfe von Shift-Operationen realisiert werden. Dies
geschieht indem die letzten (log2(PW ) − 3) Bit abgeschnitten werden. Somit kann auf
teure Divisionen in Hardware verzichtet werden.

Abbildung 4.13: Adresszusammensetzung für verschiedene Werte von PW

4.3.3.2 Data State Machine

Nach einer akzeptierten Lese-Anforderung (Read Request) müssen die ankommenden
Daten in das LIM geschrieben werden, was durch die DSM geregelt wird. Diese iteriert
über die Pixel innerhalb einer Zeile, oder genauer über die Pixel innerhalb eines Bursts.
Darüber hinaus ist die DSM für die Berechnung der Pixeladressen im LIM zuständig.

4.3.4 Local Input Memory (LIM)

Die Hauptaufgabe des Local Input Memory (LIM) ist das temporäre Speichern von Pi-
xeldaten, um das mehrmalige Laden von Pixeln aus dem Hauptspeicher zu vermeiden.
Das LIM ist somit als kleiner lokaler Speicher zu verstehen, der verwendet wird, um
zeitraubende Zugriffe aus dem Hauptspeicher zu vermeiden. Aufgebaut ist das LIM aus
einzelnen so genannten Bufferlines, die durch BRAMs realisiert werden. Eine einzelne
Bufferline ist für das Speichern einer kompletten Bildzeile des Eingangsbildes zuständig.
Durch die Aufteilung in verschiedene Bufferlines ist es möglich, simultan ein Pixel aus
jeder Bildzeile zu laden. Damit kann, wie in Abbildung 4.1 angedeutet, eine komplette
Spalte der nachfolgenden Matrix pro Taktzyklus geladen werden. Die Anzahl an Buf-
ferlines NBL, und somit die Größe des LIM, wird über Generics festgelegt. Das LIM
wird verwendet, um das in Abschnitt 4.1.1 beschriebene Konzept der lokalen Speicher
umzusetzen.
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Abbildung 4.14: Local Input Memory konfiguriert für 8 Bufferlines

Nachdem der Aufbau festgelegt ist, stellt sich die Frage nach Dimensionierung und Be-
füllung des LIM. Der naive Ansatz, die kompletten Bilddaten in das on-chip BRAM zu
laden, um die Zugriffszeit zu verkürzen ist aufgrund mangelnder Ressourcen nur schwer
realisierbar. Die Kapazität eines BRAMs in einem V2P oder V4 Device ist Γ = 512x32
Bit, ohne Beachtung der Parity Bits (mit Beachtung wären 512x36 Bit möglich). Auf
V5 steht die doppelte Größe zur Verfügung. Für das Speichern eines Bildes mit einer
Auflösung von 640x480 Pixel und einer Pixelweite von PW = 8 Bit im on-chip BRAM
benötigt man d640x480x8Bit

Γ e = 150 BRAMs. Dies übersteigt die Menge an verfügbaren
BRAMs auf beispielsweise dem verwendeten XCV2P30 Device, auf dem nur 136 BRAMs
zur Verfügung stehen. Anstatt die gesamten Bilddaten also in BRAMs abzulegen, wird
ein gepipelinter Ansatz verwendet.
Aus dem Hauptspeicher werden die Bilddaten via DMA Transfers in die Bufferlines des
LIM geladen. Die Anzahl an Bufferlines NBL ist im Normalfall wesentlich geringer als
die Bildhöhe IH . Nur die Bilddaten, die für die Verarbeitung eines zentralen Pixel und
seiner Nachbarschaft notwendig sind, werden im LIM temporär gespeichert. Ein Beispiel
ist in Abbildung 4.15 dargestellt.
Abbildung 4.15 zeigt ein LIM mit NBL = 8 Bufferlines. Die Nachbarschaft um das
zentrale Pixel soll eine Größe von 7 × 7 haben. Die aktuelle 4. Bufferline wird durch
das zentrale Pixel bestimmt. Der Scanmodus erfolgt zeilenweise von links nach rechts
und von oben nach unten. Wenn also das letzte Pixel der 4. Zeile verarbeitet wurde
(kurz bevor inpos_right erreicht ist), wird das zentrale Pixel auf das erste Pixel der
fünften Zeile verschoben (welches durch inpos_left definiert wird). Dadurch, dass die 8.
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Abbildung 4.15: Notwendigkeit einer zusätzlichen Bufferline beim Verschieben derMatrix
an den linken Rand der ROI

Bufferline bereits geladen war, kann die 7 × 7 Nachbarschaft sequentiell über alle Pixel
der 5. Zeile geschoben werden. Während der Prozessierung der Pixel in der fünften Zeile
kann gleichzeitig die nächste Zeile (im Beispiel die Neunte) nachgeladen werden. Um
also die Pipeline durch Nachladen von Pixeln nicht unnötig lange zu blockieren, muß
die Anzahl an Bufferlines NBL größer als die Matrixgröße MS sein. MS setzt sich aus
der Nachbarschaftsweite NW wie folgt zusammen: MS = (2NW + 1) × (2NW + 1). In
Tabelle 4.5 ist daher der Zusammenhang zwischen NBL, MS und NW dargestellt ist.

Matrixgröße MS Nachbarschaftsweite NW # an Bufferlines NBL

1 X 1 0 2
3 X 3 1 4
5 X 5 2 8
7 X 7 3
9 X 9 4 16
11 X 11 5
13 X 13 6
15 X 15 7

Tabelle 4.5: Abhängigkeit zwischen Matrixweite und Anzahl an Bufferlines in LIM
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4.3.5 Matrix

Die Matrix stellt der User logic pro Taktzyklus ein zentrales Pixel mit entsprechender
Nachbarschaft zur Verfügung. Im Gegensatz zum LIM verwendet die Matrix Register
für das Speichern der Pixel. Diese Designentscheidung beruht auf der Notwendigkeit, auf
die gesamten Pixeldaten (zentrales Pixel und Umgebung), die von der User Logic benö-
tigt werden in einem Taktzyklus zuzugreifen. Das Modul Matrix besteht aus einzelnen
Matrixelementen, in denen jeweils ein Pixel gespeichert ist. Die Anzahl an verwendeten
Registern pro Matrixelement ist hierbei abhängig von PW . Daher hat die Matrix den
höchsten Verbrauch an Registern unter allen Modulen. Beim Vorrücken der Matrix um
eine Position, muß nur eine Spalte mit Pixelwerten geladen werden. Die anderen Matrix-
elemente können durch Shifts aus den vorherigen Matrixelementen übernommen werden,
wie in Abbildung 4.16 dargestellt.

Abbildung 4.16: Aufbau und Funktionsweise der Matrix

Der Scan-Modus muß auf die im LIM liegenden Daten abgestimmt sein. Im Beispiel in
Abbildung 4.16 ist dieser Fall anhand einer 3 × 3 Nachbarschaft dargestellt. Aus dem
LIM wird eine neue Pixelspalte extrahiert und in die MatrixelementeM13,M23 undM33

geladen. Gleichzeitig werden die Werte aus dem Matrixelement M13 in Matrixelement

71



4 Die AutoVision SoC Architektur

M12 und MatrixelementM12 in MatrixelementM11 übernommen. Die Übernahme durch
Shiftoperationen in die anderen Register funktioniert analog. In Abbildung 4.17 ist die
Struktur einer 5× 5 Matrix dargestellt.

Abbildung 4.17: Struktur einer Matrix mit einer Größe von MS = 5× 5

Ein grau gefärbtes Quadrat in Abbildung 4.17 repräsentiert eine Spalte von Matrixele-
menten mit zwei kaskadierten Multiplexern. Das Select Signal des ersten Multiplexers
„load“ wird verwendet, um zu entscheiden, ob das Matrixelement eine Spalte aus dem
LIM laden soll, oder ob eine Kopie der Spalten aus den Matrixelementen der rechten Sei-
te gemacht werden soll. Das Signal des zweiten Multiplexers „sel“ entscheidet aus welchen
Bufferlines die Pixeldaten geladen werden sollen.
Die InputFSM lädt während der Verarbeitung einer Pixelzeile, die Nächste in das LIM.
Bevor jedoch eine weitere Pixelzeile in das LIM geladen werden kann, muß die InputFSM
warten, bis die Prozessierung der aktuellen Zeile abgeschlossen ist. Hierfür wird ein
Handshaking Protokoll zwischen Matrix und InputFSM verwendet.
Wenn das Ende der Zeile erreicht ist (definiert durch inpos_right) wird die Matrix an
den Anfang der nächsten Zeile verschoben (definiert durch inpos_left). Wenn die Matrix
an den Bildanfang verschoben wird, werden bei einer 5×5 Nachbarschaft 3 neue Spalten
geladen. Die beiden Spalten außerhalb des Bildbereichs werden durch Kopieroperationen
(definiert durch das Selectsignal „load“) hinzugefügt. Im Folgenden wird nur ein Konzept
zum Befüllen der Matrixelemente außerhalb des Bildbereichs vorgestellt.
Wenn für die Verarbeitung eines Bildes ein Sliding Window mit einer Pixelnachbarschaft
verwendet wird (beispielsweise bei Faltungsoperationen) und das Ausgangsbild dieselben
Dimensionen wie das Eingangsbild haben soll, muß die Randwertbehandlung betrachtet
werden. Das Problem bei der Randwertbehandlung ist in Abbildung 4.18(a) zu sehen.
Zu Beginn der Prozessierung eines Eingangsbildes mit einer Matrix in der linken oberen
Ecke liegen einige Matrixelemente außerhalb der definierten ROI. Falls die ROI kleiner
als die Eingangsbildgröße ist, können die benötigten Pixelwerte aus dem LIM geladen

72



4.3 Eine Modulbibliothek für generische Pixelverarbeitungspipelines

werden. Ist die ROI gleich der Eingangsbildgröße, müssen die Werte der außen liegen-
den Matrixelemente künstlich erzeugt werden. Dazu stehen drei verschiedene Methoden
zur Auswahl. Das Setzen von konstanten Werten, das Kopieren der äußersten Zeilen und
Spalten, und das Spiegeln an den äußersten Zeilen und Spalten. Das Setzen von Konstan-
ten ist vor allem bei binären Ausgangsbildern sinnvoll. In der AutoVision Architektur
werden allerdings fast ausschließlich die Pixel am Rand nach außen kopiert. In einigen
Ausnahmefällen wird das Spiegeln der Pixel am Bildrand verwendet (s. [Asc09]), was
wahlweise in der Matrix oder der User logic implementiert werden kann. Die Matrix-
elemente, die links oben außerhalb des Bildbereichs liegen, werden durch eine Kopie des
zentralen Pixels gefüllt. Die verbleibenden Matrixelemente, die außerhalb der ROI liegen,
verwenden eine Kopie der am nächsten liegenden Pixelwerte des Bildrandes.

(a) Füllen der Matrixelemente am Anfang des
Bildes

(b) Füllen der Matrixelemente am Anfang einer
Zeile

Abbildung 4.18: Randwertbehandlung an der linken Seite einer ROI

Wenn die Matrix an den Anfang einer Bildzeile gesetzt wird, liegen die Matrixelemente
links des zentralen Pixels außerhalb der ROI. Dies ist in Abbildung 4.18(a) dargestellt.
Auch hier werden die Pixel außerhalb der zu verarbeitenden ROI durch eine Kopie der
am nächsten liegenden Pixelwerte am Rand der ROI erzeugt. Wie in Abbildung 4.18(b)
zu erkennen ist, existiert ein ähnliches Problem am Ende einer Bildzeile. Ein so genannter
Readback Pfad (siehe Abbildung 4.17) wird verwendet, um die letzte gültige Spalte der
Matrixelemente zurückzulesen. Mit Hilfe dieser Kopiertechnik, kann das zentrale Pixel
samt Nachbarschaft bis zum Ende der ROI (inpos_right) geschoben werden. Auch in
diesem Fall wird eine Kopie der letzten Spalte am Bildrand verwendet, um die nicht
existierenden Matrixelemente außerhalb der ROI zu füllen.
Wenn die erste Bildzeile mit einer Matrix verarbeitet werden soll, sind überhalb und
unterhalb der ROI keine Bilddaten im LIM verfügbar, um die Matrixelemente außerhalb
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(a) Matrix am Ende einer Bildzeile (b) Matrix in der ersten Bildzeile

Abbildung 4.19: Matrixposition an den Rändern des Bildbereichs

der ROI zu füllen. Das Befüllen der Matrixelemente in der ersten Zeile ist in Abbil-
dung 4.19(b) dargestellt. Um das Problem der Befüllung in vertikaler Richtung zu lösen,
wird ein ähnliches Verfahren, wie in horizontaler Richtung verwendet. Die Pixel der zen-
tralen Bildzeile werden verwendet, um die außerhalb der ROI liegenden Matrixelemente
zu füllen. Es ist offensichtlich, dass das Selectsignal „sel“ zur Auswahl verschiedener Bild-
zeilen, abhängig von der y Koordinate der Matrix sein muss.
Bei der Verwendung von sehr großen Matrizen werden bei dieser Realisierung nicht nur
sehr viele Register, sondern auch sehr viele Multiplexer benötigt. Vergleiche haben ge-
zeigt [Jia08a], dass eine 15×15 Matrix für Pixel mit einer Weite von PW = 32 eine Anzahl
von 7312 Flip Flops und 12127 LUTs benötigt hat. Der Ressourcenverbrauch wird al-
so nicht von der Anzahl an Registern dominiert, sondern vielmehr von der Anzahl an
Multiplexern. Um den Ressourcenverbrauch zu senken, kann statt dem Kopieren der zen-
tralen Bildzeile das Setzen von Konstanten am Bildrand verwendet werden. Durch diese
Maßnahme lassen sich alle Multiplexer in Abbildung 4.17 bis auf zwei an der rechten
Seite entfernen. Diese Methode kann jedoch nur verwendet werden, wenn die Randwert-
behandlung unkritisch ist und nicht zu Standardunkonformität führt, wie beispielsweise
in [Asc09] beschrieben. In Abbildung 4.20 ist die Verwendung dieses Konzepts im Fall
einer 5 × 5 Matrix dargestellt. Jedes Matrixelement soll wiederum Pixel mit PW = 32
speichern. Um eine Matrix an der linken Bildgrenze der ROI zu füllen, wird ein 32 Bit-
vektor mit Nullen von rechts nach links durch die Spalten der Matrixelemente geschoben.
In den linken beiden Spalten von Matrixelementen in Abbildung 4.20 stehen dann Nul-
len, in den andern die Pixeldaten des Eingangsbildes. Bei Verwendung dieses Konzepts
zeigten die Syntheseergebnisse einen Verbrauch an Ressourcen von 7306 Flip Flops und
4670 LUTs.
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Abbildung 4.20: Modifizierte Struktur derMatrix beim Befüllen der außenliegenden Bild-
bereiche mit Nullen am linken Rand eines Bildes

4.3.6 User Logic

Die User Logic verarbeitet das zentrale Pixel und seine Umgebung, welche vom Modul
Matrix zur Verfügung gestellt wird parallel in verscheidenen PEs. Dies ist in Abbil-
dung 4.16 dargestellt. Die User Logic entscheidet, ob der HWA für Rücklichtdetektion,
Shapeerkennung oder die Berechnung des Optischen Flusses zuständig ist. Im Vergleich
zu anderen Modulen der Pixelprozessierungspipeline, die allesamt für den Pixeltransport
bzw. als Pixelpuffer verwendet werden, stellt die User Logic ein eigenständiges Modul dar,
das die Bildverarbeitungsoperation an sich beinhaltet. Beispiele für verschiedene Arten
der User Logic und somit auch verschiedene HWAs werden in Abschnitt 4.4 vorgestellt.
Erwähnenswert an dieser Stelle ist, dass die User Logic nur für die Pixelverarbeitung,
nicht aber für die Berechnung der Pixel Koordinaten verantwortlich ist.
Zusammen mit dem Modul Matrix realisiert die User Logic das Konzept der Parallel-
verarbeitung (siehe Abschnitt 4.1.3). Da die Matrix jeden Taktzyklus ein zentrales Pixel
mit Umgebung zur Verfügung stellt, kann die User Logic die unabhängigen Pixel massiv
parallel verarbeiten.

4.3.7 Intermediate Local Memory (ILM)

Nachdem die Pixeldaten verarbeitet wurden, werden sie im Normalfall zurück in den
Hauptspeicher oder zu einem Ausgang (Anzeige) transferiert. Wenn die verarbeiteten
Daten jedoch Zwischenresultate darstellen und diese Resultate von einer zusätzlichen
User logic weiterverarbeitet werden sollen, gibt es zwei Möglichkeiten, wie mit diesen Re-
sultaten verfahren werden kann. Wie bereits erwähnt, ist es möglich die Resultate in den
Hauptspeicher zurück zu senden, um sie für eine erneute Operation durch einen anderen
HWA von dort zu laden. Eine zweite Möglichkeit besteht im temporären Puffern von Zwi-
schenresultaten. Hierbei werden wenige verarbeitete Bildzeilen der Zwischenresultate in
on-chip BRAMs gespeichert. Sobald genügend Daten für die nächste Prozessierungsstufe
zur Verfügung stehen, kann die folgende User Logic mit der Bearbeitung beginnen. Diese
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Methode führt nicht nur zu einer reduzierten Gesamtverarbeitungszeit, sondern reduziert
auch deutlich die Buslast dadurch, dass Zwischenresultate weder in den Hauptspeicher
geschrieben, noch erneut gelesen werden müssen. Für das Puffern solcher Zwischenre-
sultate kann das Modul Intermediate Local Memory (ILM) zur Vertiefung der Pipeline
verwendet werden. Das ILM dient als temporärer Puffer für Daten, die von einer User
Logic verarbeitet wurden (im Folgenden als ’upstream’ bezeichnet) und als Input einer
weiteren User Logic dienen (im Folgenden als ’downstream’ bezeichnet). Ebenso wie das
LIM besteht auch das ILM aus einer konfigurierbaren Anzahl an Bufferlines NBL. Um
Daten aus dem ILM zu lesen wird eine Spalte adressiert. Am Ausgang erscheint dann
eine Anzahl von NBL Pixeln. Zwischen dem ILM und der downstream User Logic wird
erneut das Modul Matrix (siehe Abschnitt 4.3.5) benötigt, um einen zentralen Pixel mit
seiner Umgebung der downstream User Logic zur Verfügung zu stellen.
Ähnlich wie das LIM gibt auch das ILM ein Signal aus, welches das Laden neuer Buf-
ferlines untersagen kann. Die upstream User Logic darf beispielsweise keine neuen Daten
schreiben, wenn die downstream User Logic mit der Bearbeitung noch benötigter Bildzei-
len beschäftigt ist. Daher wird ein Handshaking-Protokoll verwendet, dass die gesamte
vorangehende Pipeline stoppen kann. Eine Bufferlines kann geschrieben werden, wenn
Gleichung 4.4 erfüllt ist:

w_pos_y− r_pos_y < NBL −NW (4.4)

w_pos_y und r_pos_y arbeiten auf den Bildzeilen. w_pos_y repräsentiert in diesem
Fall die aktuelle Bildzeile, die durch die upstream Logik geschrieben wurde. Dement-
sprechend wird mit r_pos_y die Bildzeile adressiert, die gerade von der downstream
Logik gelesen wird. Gleichung 4.4 berücksichtigt den Zählerüberlauf bei den Bildzeilen,
die überschrieben werden sollen. Zum Beispiel führen Werte von 0, 8, 16, etc. des Zäh-
lers w_pos_y immer zur Auswahl der Bufferline 0. Die Differenzanalyse von Lese- und
Schreibposition und das ständige Unterschreiten der Grenze NBL − NW verhindert das
ungewollte Überschreiben von Pixeln.
Abbildung 4.21 zeigt diesen Mechanismus für ein ILM mit 8 Bufferlines und einer 7× 7
Matrix. Die gegenwärtige Leseposition r_pos_y und die Nachbarschaftsweite von NW

= 3 überspannen die Bildzeilen 2 bis 8, was den Bufferlines 2 bis 7 und 0 entspricht.
Bufferline 1, die durch w_pos_y angezeigt wird, ist frei und kann beschrieben werden.
Das ILM realisiert damit das in Abschnitt 4.1.4 beschriebene Konzept. Weiterführende
Details zum LIM finden sich in [Hui09] beschrieben.

4.3.8 Local Output Memory (LOM)

Um ausgangsseitig das Blockieren der Pipeline durch Ergebnispixel zu verhindern ist ein
Local Output Memory (LOM) zwischen OutputFSM und der letzten User Logic notwen-
dig. Das LOM ist für das Sammeln der Ergebnispixel zuständig, die dann über einen
Burst Transfer in den Hauptspeicher übertragen werden.
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Abbildung 4.21: Verhindern des Überschreibens benötigter Daten durch den upstream

Die Berechnung der Pixelkoordinaten wird vom LOM durchgeführt. Diese Koordinaten
werden wiederum als Speicheradresse für die Pixel in einer Bufferline verwendet. Die
Koordinaten können zusätzlich für die Kommunikation mit der Output FSM verwendet
werden. Dadurch kann das Überschreiben von Daten im LOM, die noch nicht in den
Hauptspeicher geschrieben wurden verhindert werden. Analog zum LIM verwendet auch
das LOM BRAMs als lokalen Speicher.

Im Gegensatz zum LIM besteht das LOM allerdings nur aus einer Bufferline. Diese Buf-
ferline ist aus 2 parallel geschalteten BRAMs aufgebaut. Dies ist notwendig, da während
eines Burst-Transfers am Ausgang 64 Bit pro Taktzyklus zum Transfer über den PLB
verfügbar sein müssen. Im Gegensatz dazu, muß eingangsseitig ein Pixel mit der Weite
PW in das LOM geschrieben werden können. Aus diesem Grund sind mehrere Taktzy-
klen notwendig, um das LOM zu füllen, bevor ein Burst-Transfer gestartet werden kann.
Im Normalfall funktioniert das Füllen des LOM wesentlich langsamer als das Senden
der Pixeldaten in den Hauptspeicher. Daher kommt es innerhalb des LOM auch nicht
zu Überläufen. Bei der Verwendung von sehr großen Pixelweiten von PW = 64 oder
mehr wird einem Überlauf durch ein entsprechendes Signal vorgebeugt, das die Pipeline
stoppen kann. Der Aufbau des LOM ist dem des LIM sehr ähnlich und wird deshalb
nicht weiter beschrieben. Eine detaillierte Beschreibung der Implementierung des LOM
ist jedoch in [Jia08a] zu finden.
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4.3.9 Output FSM

Das Modul OutputFSM hat verglichen mit der InputFSM die genau gegensätzliche Funk-
tion. Die OutputFSM ist für das Schreiben der Pixel an die korrekte Adresse in den
Hauptspeicher verantwortlich. Dies beinhaltet die Bestimmung des korrekten Transfer-
typs und der damit verbundenen Burstweite, die Berechnung der Speicheradresse und das
Garantieren, dass genügend Daten für den jeweiligen Transfertyp im LOM zur Verfügung
stehen.
Im Vergleich zum Lesen der Pixeldaten aus dem Hauptspeicher ist das Schreiben ein
destruktiver Prozess. Lesen von Pixeldaten ändert im Gegensatz zum Schreiben nicht
den Inhalt des Hauptspeichers. Wird eine ROI von einem HWA verarbeitet, werden die
originalen Bilddaten häufig direkt mit den Ergebnispixeln überschrieben. Während beim
Lesen allerdings ein Burst-Transfer durchaus an einer Burstgrenze beginnen kann, die
außerhalb der ROI liegt, würde dies im Schreibfall zu korrupten Daten der Pixel außerhalb
der ROI führen. Je nach Größe und relativer Position der ROI kann ein Schreibtransfer in
3 unterschiedliche Transfertypen unterteilt werden. Ein single transfer zur Übertragung
einzelner Pixel, ein short transfer für die Übertragung in kurzen Bursts oder ein long
transfer für die Übertragung in Bursts maximaler Länge. Dies ist in Abbildung 4.22
dargestellt.

Abbildung 4.22: Verschiedene Arten von Schreibtransfers

Da die Datenweite DW des PLBs 64 Bit ist, sind Transfers mit weniger als 64 Bit nicht
möglich. Aufgrund von PW können jedoch mehrere Pixel in einem einzelnen 64 Bit Einzel-
transfer enthalten sein. Einige der Pixel innerhalb dieses Einzeltransfers könnten jedoch
Pixeldaten überschreiben, die außerhalb der ROI liegen. Dies würde zum ungewollten
Überschreiben der Pixel des Originalbildes führen. Um dieses Problem zu lösen wer-
den so genannte Byte Enables verwendet. Die Byte Enables kennzeichnen die gültigen
Bytes innerhalb eines Transfers. Um Byte Enables sinnvoll verwenden zu können, muß
unterschieden werden, ob ein Einzeltransfer an der linken oder rechten Grenze der ROI
stattfinden soll. Ein Einzeltransfer an der linken Seite einer ROI ist in Abbildung 4.23(a)
dargestellt. Die drei MSBs des Byte Enable Vektors sind in diesem Fall 0. Die gültigen
Bytes sind hingegen mit einer 1 gekennzeichnet. Im Gegenatz dazu sind die LSBs des Byte
Enable Vektors 0, wenn ein Einzeltransfer an der rechten Seite der ROI stattfindet. Dies
ist in Abbildung 4.23(b) dargestellt. Ein long transfer besteht immer aus der maximal
verfügbaren BW , welche 16 beim PLB und 32 beim NPI entspricht. Wenn ein Burst-
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Transfer beispielsweise auf dem PLB kürzer als 16 DWords ist, sollte ein short transfer
verwendet werden. Im Falle eines short transfers oder long transfers werden die Byte
Enables nicht verwendet, bzw. alle Bytes werden als gültig markiert. Die OutputFSM ist
somit für die Berechnung der korrekten Burstweite BW zuständig.

(a) Single Transfer zu Beginn einer Bildzeile (b) Single Transfer am Ende einer Bildzeile

Abbildung 4.23: Beispiel für Single Transfers zu Beginn und am Ende einer Bildzeile

Ein Beispiel, in dem alle drei Transfertypen verwendet werden ist in Abbildung 4.24
dargestellt. In diesem Beispiel wird eine ROI prozessiert. Jedes Pixel hat eine Weite von
PW = 8 Bit. inpos_left wurde auf 2 und inpos_right auf 258 gesetzt. Entsprechend den
zuvor definierten Transfertypen besteht der Schreibprozess zeitlich gesehen aus einem
single transfer, einem short transfer, einem long transfer und abermals einem single
transfer.

Abbildung 4.24: Beispiel verschiedener Transfertypen beim Schreiben einer Bildzeile

Wie die Input FSM besteht die Output FSM ebenfalls aus zwei verschiedenen FSMs
mit ähnlicher Funktionalität. Da sich die FSMs in Input FSM und Output FSM nur
unwesentlich unterscheiden, wird auf diese hier nicht weiter eingegangen. Zusammen mit
der Input FSM realisiert die Output FSM das in Abschnitt 4.1.2 beschriebene Konzept
des Bursting.

4.3.10 Feature Output Memory (FOM)

Das Ergebnis einer oder mehrerer Instanzen einer User Logic muß nicht notwendigerwei-
se wieder ein Bild sein. Einige Bildverarbeitungsalgorithmen werden für die Extraktion
von wichtigen Merkmalen oder Regionen verwendet, so genannten Features. Unter einem
Feature versteht man bestimmte Merkmale in einem Bild. Dies können beispielsweise
markante Punkte (Ecken), Objektlinien und Kurven (Kanten) aber auch Farben sein.
Die Extraktion von Features führt verglichen mit den Eingangsbilddaten in Normalfall
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zu einer signifikanten Datenreduktion. Extrahierte Features sind oft in einer zusammen-
hängenden Liste, der so genannten Featureliste, im Hauptspeicher abgelegt. Dabei kann
die Featureliste weit mehr Informationen als nur Koordinaten und Größe von Features
im Eingangsbild enthalten. Ein einzelnes Feature kann aus vielen Einzelinformationen
bestehen und kann durch eine Struktur (Struct) oder Klasse in C++ repräsentiert wer-
den. Das Feature Output Memory (FOM) nimmt die extrahierten Featuredaten der User
Logic entgegen und speichert sie bis zur Übertragung eines Bursts. Im Gegensatz zum
LOM, das einen Ergebnispixel für jedes Eingangspixel speichert, werden Daten nur in
das FOM geschrieben, wenn ein Feature detektiert wurde.

Die Features haben im Normalfall eine Weite FW , die sich von der Pixelweite PW un-
terscheidet, da ein Feature neben den Koordinaten im Bild die mittlere Helligkeit, die
Größe etc. enthalten kann. Ähnlich wie bei der Verwendung des LOM werden auch 64
Bit (PLB Breite) über den Bus in den Hauptspeicher geschrieben. Stellt man sich eine
Featureweite FW von 32 Bit vor, muß das FOM in der Lage sein zwei Feature pro Takt-
zyklus am Ausgang bereitzustellen. Ein long transfer mit BW = 16 besteht somit aus
16 ·64 Bit = 128 byte = 32 Feature. Da dies auch die Größe einer Bufferline im FOM ist,
wird pro long transfer eine Bufferline transferiert. Im Gegensatz zum LOM das BRAMs
als Speicher verwendet, nutzt das FOM distributed RAM für eine Bufferline.

Um die Pipeline nicht zu blockieren, verwendet das FOM zwei Bufferlines, um double
buffering zu realisieren. Sobald eine Bufferline gefüllt ist, wird ein Burst-Transfer initiiert.
Währenddessen wird die zweite Bufferline für das Speichern weiterer aus der User Logic
kommender Feature verwendet. Unter Annahme einer beliebigen User Logic, die jeden
Takt ein 32-Bit Feature ausgibt, werden für das Füllen einer Bufferline mindestens 32
Takte benötigt. Wie man sich jedoch vorstellen kann, resultiert in der Realität nicht
jedes Pixel in einem Feature. Ohne die Beachtung von Arbitrationszyklen etc. dauert
ein Transfer einer Bufferline in einem Burst der Weite BW = 16 nur 16 Taktzyklen.
Daher wird eine der beiden Bufferlines in jedem Fall neue Features von der User Logic
akzeptieren können. Das Handshakingsignal, das angibt, dass keine weiteren Daten mehr
ins FOM geschrieben werden können, wird aus Sicherheitsgründen dennoch verwendet,
wenn beispielsweise der PLB durch andere Transfers blockiert ist.

Wenn das FOM am Ende einer verarbeiteten ROI nicht leer ist, wird ein Signal benö-
tigt, das der Feature Output FSM anzeigt, dass ein letzter Burst-Transfer durchgeführt
werden muß, um die verbleibenden Feature in den Hauptspeicher zu schreiben. Wenn
das letzte Pixel von der User Logic prozessiert wurde, wird von der User Logic ein so
genanntes „NULL-feature“ generiert. Dieses „NULL-feature“ signalisiert das Ende einer
zu verarbeitenden ROI und dass keine weiteren Feature mehr ins FOM geschrieben wer-
den. Sobald das „NULL-feature“ in das FOM geschrieben wurde, wird ein letzter Burst
an Daten initiiert, um die restlichen Feature in den Hauptspeicher zu schreiben. Des
weiteren wird das „NULL-feature“ für die Bestimmung der Anzahl an Featuren in der
Featureliste durch den PPC verwendet.
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4.3.11 Feature Output FSM

Das FOM wird durch die Feature Output FSM ausgelesen. Die gelesenen Feature wer-
den dann über ein IPIF in den Hauptspeicher übertragen. Um die Last auf dem PLB so
gering wie möglich zu halten wird nur der Transfertyp long transfer (s. Abschnitt 4.3.9)
verwendet. Dies ist ohne Weiteres möglich, da die Feature Liste nicht in das Eingangsbild
zurückgeschrieben wird und daher keine Gefahr besteht, ungewollt Daten zu überschrei-
ben. Im Vergleich zur OutputFSM ist die Feature Output FSM daher einfacher aufgebaut.
Wie in der InputFSM und der OutputFSM gibt es in der Feature Output FSM auch zwei
FSMs, die ähnlich zu denen in Abschnitt 4.3.3 sind. Die Feature Output FSM zusammen
mit dem FOM sind für die Umsetzung des in Abschnitt 4.1.5 beschriebenen Konzeptes
verantwortlich. Weitere Details zur Feature Output FSM und zum FOM sind in [Hui09]
zu finden.

4.3.12 Read Arbiter

Wenn mehr als ein Eingangsdatenpfad verwendet werden soll, um z.B. Pixel aus zwei
verschiedenen Eingangsbildern zu laden und in zwei unterschiedlichen LIM abzulegen,
wird ein Read Arbiter verwendet. Der Vergleich von Daten aus mehreren verschiedenen
Eingangsbildern ist beispielsweise bei der Berechnung des Optischen Flusses [Ste04] oder
bei der Disparitätsschätzung in Stereokamera Systemen notwendig. Der Read Arbiter
regelt die Anfragen mehrerer Instanzen der InputFSM. Die ankommenden Daten werden
der Pipeline zugeführt, deren Anfrage akzeptiert wurde. Details zum Read Arbiter sind
in [Jia08b] zu finden.

4.4 Bildverarbeitungsalgorithmen der AutoVision
Architektur

In diesem Abschnitt werden verschiedene Bildverarbeitungsalgorithmen vorgestellt, die
aufgrund unterschiedlicher Fahrsituationen bei videobasierter Fahrerassistenz zum Ein-
satz kommen könnten. Es werden jedoch nur die in HW ausgelagerten Teile der Algo-
rithmen vorgestellt, da es sich bei diesen, um den echtzeit-kritischen Teil handelt.

4.4.1 Eckendetektion mit der ShapeEngine

Eine der fundamentalen Aufgaben in der Bildverarbeitung ist die Reduktion einer sehr
großen Eingangsdatenmenge (Pixel) auf wenige interessante Merkmale (Features). Ecken-
detektoren repräsentieren eine Möglichkeit, um sinnvolle Merkmale zu extrahieren, die
anschließend für die Objektdetektion, das Finden von gemeinsamen Punkten in Stereobil-
dern oder Bewegungstracking eingesetzt werden können. Ein Vergleich dreier bekannter
Eckendetektoren und ihre Eignung für eine HW Implementierung finden sich in [WD04].

81



4 Die AutoVision SoC Architektur

Aufgrund seiner geringen Komplexität und der damit zu erwartenden ressourcenschonen-
den Implementierung wurde der SUSAN Algorithmus zur Eckendetektion für eine HW
Implementierung gewählt.
SUSAN ist eine Abkürzung für Smallest Univalue Segment Assimilating Nucleus. Der
SUSAN Algorithms wurde von S.M. Smith und J.M. Brady vorgestellt und ist in [SB97]
beschrieben. Die Eckendetektion mit dem SUSAN Algorithmus kann in zwei Abschnitte
unterteilt werden. Im ersten Abschnitt wird für jedes Pixel im Eingangsbild der univalue
segment assimilating nucleus (USAN) Wert bestimmt. Dieses Zwischenresultat wird als
USAN Bild bezeichnet. Im zweiten Abschnitt wird das USAN Bild nach lokalen Minima
untersucht, die Ecken im Eingangsbild repräsentieren.
Der USAN Wert wird berechnet, indem zunächst eine zirkuläre4 Maske um ein bestimm-
tes Pixel r0 (der so genannte Nucleus) gelegt wird. Anschließend wird der Grauwert des
Nucleus mit allen Pixeln r innerhalb des Radius der Maske verglichen. Wird ein Pi-
xel innerhalb der Nachbarschaft bei diesem Vergleich (aufgrund eines vorher definierten
Schwellwertes) als ähnlich klassifiziert, wird der USAN Wert um 1 erhöht. Der USAN
Wert für den Nucleus r0 gibt also die Anzahl der ähnlichen Pixel innerhalb der zirkulären
Nachbarschaft an.

Abbildung 4.25: Berechnung des USAN Wertes: 5 zirkuläre Masken platziert an verschie-
denen Stellen eine Bildes liefern unterschiedliche USAN Werte [SB97]

Abbildung 4.25 zeigt ein Beispielbild in dem die Maske an 5 verschiedenen Stellen plat-
ziert wurde. Da der Nucleus im Beispiel immer auf einer dunklen Fläche platziert ist,
repräsentieren dunkle Pixel innerhalb der Maske die zum Nucleus ähnlichen Pixel. In
Abbildung 4.25 ist zu erkennen, dass die Anzahl an ähnlichen Pixel in der Maske (also

4zirkulär: kreisförmig
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der USAN Wert) maximal ist, wenn sich die Maske innerhalb eines homogenen Bereiches
befindet (e). Der USAN Wert nimmt ab, wenn die Maske eine Kante erreicht (c, b). Noch
kleinere USAN Werte können erreicht werden, wenn die Maske nahe einer Ecke platziert
wird (d). In diesem Beispiel erreicht der USAN Wert ein lokales Minimum, wenn die Mas-
ke exakt auf einer Ecke platziert wird (a). Wenn der USAN Wert also in etwa der Hälfte
des theoretisch möglichen USAN Wertes von nmax=36 innerhalb der Maske entspricht,
kann auf eine Kante im Bild geschlossen werden. Ist der USAN Wert kleiner als die Hälfte
des theoretisch möglichen USAN Wertes innerhalb der Maske (< nmax

2 ), kann auf eine
Ecke im Bild geschlossen werden. USAN Werte größer als als die Hälfte des theoretisch
möglichen USAN Wertes müssen nicht weiter betrachtet werden und können bereits vor
der nächsten Prozessierungsstufe verworfen werden. Um zu entscheiden, ob ein Pixel mit
zugehörigem USAN Wert als potentieller Kandidat für eine Ecke weiterverarbeitet wird,
wird der geometric threshold g eingesetzt. g spezifiziert ab welchem USAN Wert eine
Weiterverarbeitung nicht mehr stattfindet.
Formalisiert bedeutet dies folgendes: Gegeben sei ein Nucleus r0, ein weiteres Pixel r
innerhalb der Maske und deren Grauwerte I(r0) und I(r). Aus diesen Parametern wird
eine similarity function c(r, r0) definiert.

c(r, r0) =

{
1 if |I(r)− I(r0)| ≤ t
0 if |I(r)− I(r0)| > t

(4.5)

Im Folgenden wird der Betrag der Grauwertdifferenz zwischen Nucleus und Pixel in-
nerhalb der Maske als ∆I bezeichnet (∆I = |I(r) − I(r0)|). Gleichung 4.5 enthält den
Parameter t, den so genannten similarity threshold. Falls nicht anders spezifiziert, wird
fortführend t zu 20 angenommen. Der similarity threshold t definiert den betragsmäßig
maximalen Helligkeitsunterschied zwischen Nucleus und Pixel innerhalb der Maske. t
entscheidet somit, ob ein Pixel ähnlich zum Nucleus ist und damit in die Berechnung
des USAN Wertes einfließt. Durch die Wahl von t kann der SUSAN Algorithmus an
verschiedene Characteristiken des Eingangsbildes, wie etwa Kontrast oder das Rauschen
von der Kamera angepasst werden. Je kleiner t gewählt wird, desto unwahrscheinlicher
ist es, dass ein Pixel in die Berechnung des USAN Wertes einfließt. Rmask sei die Menge
aller Pixel innerhalb der Maske mit Ausnahme des Nucleus r0. Der USAN Wert kann
dann folgendermaßen berechnet werden:

n(r0) =
∑

r∈Rmask

c(r, r0) (4.6)

Schließlich kann die so genannte Corner Response, die einer Ecke einen bestimmten Wert
zuweist, berechnet werden.

R(r0) =

{
g − n(r0) if n(r0) < g
0 otherwise (4.7)
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Gleichung 4.7 bildet geringe USAN Werte auf große Response Werte ab und umgekehrt.
Homogene Bereiche mit einem hohen USAN Wert führen daher zu einer sehr geringen
Response und werden nicht weiter betrachtet. An dieser Stelle sei darauf hingewiesen,
dass die Einführung der Response Berechnung die Suche nach minimalen USAN Werten
in eine Suche nach Maxima umwandelt.
Der bereits erwähnte geometric threshold g unterdrückt große USAN Werte und schließt
diese von einer Weiterverarbeitung aus. Für die Eckendetektion sollte g weniger als nmax

2
sein. Dieser Wert unterdrückt die Response von Kanten, da diese größere USAN Werte
als Ecken aufweisen, wie in Abbildung 4.25 ersichtlich ist.
Obwohl die similarity function (Gleichung 4.5) sehr einfach zu berechnen ist, wird in der
Praxis eine stabilere Version verwendet [SB97]:

c(r, r0) = e
−
(

∆I
t

)6

(4.8)

Gleichung 4.5 liefert nur eine binäre Entscheidung, d.h. ob ein bestimmtes Pixel ab-
hängig von t ähnlich zum Nucleus ist (=1) oder nicht (=0). Im Gegensatz dazu weist
Gleichung 4.8 dem Helligkeitsunterschied einen Wert zwischen 0 und 1 zu. Gleichung 4.8
gibt also an, wie ähnlich ein Pixel innerhalb der Maske zum Nucleus ist. Dies erlaubt klei-
ne Variationen (durch z.B. Rauschen) ohne den Wert von c(r, r0) zu sehr zu ändern. Bis
zu dieser Stelle sind keine Modifikationen an dem in [SB97] beschriebenen Algorithmus
vorgenommen. Um für eine Implementierung in HW jedoch Integer Arithmetik anstatt
Floating Point Operationen verwenden zu können, wird Gleichung 4.8 mit dem Faktor
100 multipliziert und auf die nächste Integer Zahl gerundet. Dies ist in Gleichung 4.9
dargestellt.

c(r, r0) = round
(

100 · e−
(

∆I
t

)6)
(4.9)

Da sich t während der Verarbeitung eines Bildes nicht ändert und da nur eine begrenzte
Anzahl an Helligkeitsunterschieden ∆I zu berechnen sind (256 bei 8 Wert Grauwertpi-
xeln), ist die Berechnung einer LUT sinnvoll. Die Adressen 0 bis 255 der LUT (insgesamt
also 256 Einträge) repräsentieren alle möglichen Helligkeitsunterschiede ∆I bei Grau-
wertbildern. Unter diesen Adressen sind die entsprechenden Ergebnisse aus Gleichung 4.9
hinterlegt mit jeweils einem Wert zwischen 0 und 100. Die LUT kann vor jeder Verarbei-
tung eines Bildes neu erstellt werden. Durch Verwendung einer LUT wird die Berechnung
von Gleichung 4.9 nur 256 mal durchgeführt anstatt mehrmals für jedes Pixel im Bild.
Für eine HW Implementierung bieten sich entweder Gleichung 4.5 oder Gleichung 4.9
an. Die Implementierung von Gleichung 4.5 benötigt nur einige Komparatoren. Jedoch
können kleine Änderungen der Helligkeitswerte einzelner Pixel (verursacht durch z.B.
Rauschen) einen großen Einfluß auf den c(r, r0) ausüben und damit die Qualität des
Ergebnisses beeinflussen. Im Gegensatz dazu ist die Berechnung von Gleichung 4.9 in
HW äußerst komplex. Vor allem die Exponentialfunktion und die Division sind schwer
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zu realisieren und müssen entsprechend genaue Werte liefern. Wie bereits erwähnt, kann
eine LUT verwendet werden, um die Werte von c(r, r0) bereits im Vorfeld der eigentli-
chen Bildverarbeitung zu berechnen. Die in dieser LUT gespeicherten Werte sind stark
abhängig vom similarity threshold t. t führt nicht nur zu einer Verschiebung entlang der
x-Achse sondern verändert auch den Verlauf der Kurve, wie in Abbildung 4.26 zu sehen
ist.

0 10 20 30 40 50 60 70
0

10

20

30

40

50

60

70

80

90

100

| Brightness difference |

S
im

ila
rit

y

Weighting function for different thresholds

 

 
t=20 (exp)
t=20 (hard)
t=20 (linear)
t=35 (exp)
t=35 (hard)
t=35 (linear)
t=50 (exp)
t=50 (hard)
t=50 (linear)

Abbildung 4.26: Die beiden in [SB97] vorgestellten similarity functions und deren lineare
Approximation nach Gleichung 4.13 abhängig von t

Da t zur Laufzeit adaptierbar sein soll, müssen die Werte der LUT erneut berechnet wer-
den, sobald sich t ändert. Aus Komplexitätsgründen wird daher eine lineare Approxima-
tion von Gleichung 4.9 verwendet, die sich mit Addierern und Multiplizierern realisieren
lässt. Die zu approximierende Funktion c(r, r0) aus Gleichung 4.9 kann abschnittsweise
definiert werden. 100, clin(∆I) und 0. Da c(∆I) symmetrisch zur y-Achse gilt dies auch für
die approximierte Funktion. Die abschnittsweise definierte Definition zur Approximation
im Wertebereich für c(r, r0) von 0 bis 255 ist in Gleichung 4.10 dargestellt.

c̃(r, r0) =


100 clin(r, r0) > 100
0 clin(r, r0) < 0
clin(r, r0) otherwise

(4.10)

c(r, r0) wird also bis zu einem gewissen Wert ∆I,a den Wert 100, und ab einem Wert
∆I,b den Wert 0 besitzen. Zwischen ∆I,a und ∆I,b wird der Verlauf von Gleichung 4.9
durch eine Gerade mit Gleichung approximiert.

clin(r, r0) = a(t) ·∆I + b(t) = −
137, 49

t
·∆I + 175 (4.11)

Wie in [Hui09] gezeigt werden konnte, minimiert eine Wahl von a =137,49 und b = 175
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den quadratischen Fehler zwischen den approximierten Werten clin(r, r0) und den exak-
ten Werten c(r, r0). Der Kurvenverlauf für die beiden in [SB97] vorgestellten similarity
functions und für die approximierte Version ist in Abbildung 4.26 für die Schwellwerte
t = 20, t = 35 und t = 50 dargestellt.
Um eine Division in HW zu vermeiden, wird Gleichung 4.13 (eine Umformung von Glei-
chung 4.11) verwendet.

clin(r, r0) =
256

256
·
(
−137.49

t
·∆I + 175

)
(4.12)

=
1

256
· (−MST ·∆I + 175 · 256)

Die Division durch 256 in HW kann mit Hilfe von Shiftoperationen um 8 Bit nach
rechts implementiert werden. Damit sind keine Divisionen in HW notwendig und für
die Berechnung von 4.13 wird nur ein Multiplizierer verwendet. Der Wert des modi-
fied_similarity_threshold (MST ) hingegen wird in SW (beispielsweise auf einer einge-
betteten CPU) berechnet. Die Berechnung von MST erfolgt dabei nur einmal für jedes
Bild mit Hilfe von Gleichung 4.13.

MST = round
(

137.49 · 256

t

)
(4.13)

Der berechnete Wert für MST , der vom similarity threshold t abhängt, wird per Device
Control Register (DCR) Bus zum HWA übertragen. Das es sich beim MST um einen
zur Laufzeit adaptiven Parameter handelt, wird für diesen Parameter ein Konfigurati-
onsregister (s. Abschnitt 4.3.2) verwendet.
Wie in [WD04] beschrieben, lässt sich der SUSAN Algorithmus durch die zuvor genannten
Umformungen einfach in HW implementieren. Trotz der perfekten Lokalisation von Ecken
in synthetischen Bildern, entschieden sich Wang et. al. in [WD04] für eine Implementie-
rung des Harris/Plessy Algorithmus [HS88] in HW, aufgrund der qualitativ besseren
Ergebnisse. Im allgemeinen schneidet der SUSAN Algorithmus bei nicht synthetischen
Bildern im Bezug auf die Genauigkeit schlechter ab als der Harris/Plessy Algorithmus.
Wie in Abbildung 4.27 zu sehen ist, werden an vielen Stellen fälschlicherweise Ecken
erkannt. Dieses Verhalten des SUSAN Algorithmus liegt darin begründet, das zwar nach
ähnlichen Pixeln innerhalb der Maske gesucht wird, deren räumliche Verteilung jedoch
außer acht gelassen wird. Im Folgenden werden darum 3 Postulate definiert, um die der
originale SUSAN Algorithmus erweitert wird. Die Verwendung der drei Postulate soll
die Anzahl an falsch detektierten Ecken (False Positives) reduzieren bei gleichzeitiger
Beibehaltung der Rotationsinvarianz5 des SUSAN Algorithmus. Um auf eine korrekt de-
tektierte Ecke schließen zu können, müssen alle drei Postulate erfüllt sein. Falls nicht

5Das Ergebnis des USAN Wertes ist unabhängig von einer Drehung der Maske.
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anders definiert, wird im Folgenden für t der Wert 20 und für g der Wert 1750 angenom-
men.

(a) Falsch detektierte Ecke an einer Fahrbahnmar-
kierung (t=20)

(b) Richtig detektierte Ecke an einem Reifen (t=20)

(c) Falsch detektierte Ecke an einem Geländer
(t=20)

(d) Falsch detektierte Ecke an einer Fahrbahnmar-
kierung (t=20)

Abbildung 4.27: In allen Abbildungen ist ein Ausschnitt des Ergebnisbildes (links), die
kreisrunde Grauwert-Maske um die detektierte Ecke (Mitte) und die
Maske in der die zum Nucleus ähnlichen Pixel markiert sind (rechts) zu
sehen

1. Postulat: Dominante Pixelgruppen

Die Pixel innerhalb der zirkulären Maske können in drei Mengen unterteilt werden. Die
Menge an Pixeln, die einen ähnlichen Grauwert wie der Nucleus besitzen SIM , die Menge
an unähnlichen Pixeln, die wesentlich dunkler sind, als der Nucleus NSIM_D und die
Menge an unähnlichen Pixeln, die wesentlich heller sind, als der Nucleus NSIM_B.
Gleichung 4.14 wird verwendet, um zu bestimmen, ob ein Pixel r Element der Menge
SIM , NSIM_D oder NSIM_B ist.

r ε


SIM |I(r)− I(r0)| ≤ t
NSIM_B I(r)− I(r0) > t
NSIM_D I(r)− I(r0) < −t

(4.14)

Die Unterteilung der Pixel in diese Mengen ist notwendig um das erste Postulat zu for-
mulieren:
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1. Postulat: Eine Ecke setzt voraus, dass es immer eine dominante Gruppe innerhalb der
zirkulären Maske gibt, die sich vom Nucleus unterscheidet.

Dies bedeutet, dass entweder NSIM_D oder NSIM_B eine dominante Gruppe dar-
stellen. Die Kardinalität6 der Menge NSIM_D oder der Menge NSIM_B muß dabei
größer als 19 sein, was etwas mehr als die Hälfte der Gesamtzahl der Pixel innerhalb der
zirkulären Maske ist. Mit Hilfe dieses Postulats können besonders effektiv False Positives7

an hell-dunkel bzw. dunkel-hell Übergängen entfernt werden.
Ein Beispiel ist in Abbildung 4.27(a) dargestellt. Der Bildauschnitt links zeigt einen Teil
des Ergebnisbildes in dem Ecken detektiert wurden. Wie in diesem Bildausschnitt zu
sehen ist, werden besonders an der Fahrbahnmarkierung Ecken falsch detektiert. Der
Grund hierfür läßt sich durch die nähere Analyse der entsprechnden Grauwert-Maske
(Mitte) einer dieser falsch detektierten Ecken (markiert mit rotem Kreis) erkennen. Die
Verwendung eines similarity thresholds von t = 20 führt auf die in Abbildung 4.27(a)
dargestellte Similarity-Matrix. In der Similarity-Matrix sind die Grauwert Pixel den drei
Mengen SIM , NSIMB und NSIMD zugewiesen. Zu erkennen ist, dass nur ein Pixel
(abgesehen vom Nucleus selbst) ähnlich zum Nucleus ist (grün markiert). Da dieses eine
Pixel bestimmt geringer als g = 1750 ist, wird an solchen Stellen fälschlicherweise eine
Ecke detektiert. Da weder die Kardinalität der Menge NSIM_D noch die der Menge
NSIM_B größer als 19 ist, werden diese falsch detektierten Ecken durch Verwendung
des ersten Postulats entfernt. Im Gegensatz dazu hat die Menge NSIM_D in Abbil-
dung 4.27(b) eine Kardinalität von 25, die Mengen SIM und NSIMB hingegen nur 4
und 7. Anhand von Postulat 1 wird damit auf eine richtig detektierte Ecke geschlossen.

2. Postulat: Center-Matrix
In natürlichen Bildern existieren viele Fälle in denen Ecken falsch detektiert werden,
obwohl das 1. Postulat verwendet wird. Einer dieser Fälle ist in Abbildung 4.27(c) darge-
stellt. In diesem Fall ist der USAN Wert abermals kleiner als g. Der SUSAN Algorithmus
detektiert deshalb erneut eine falsche Ecke. Bei der Suche nach dominanten Gruppen (1.
Postulat) ist erkennbar, dass NSIM_B eine Kardinalität von 26 aufweist. Das bedeutet,
dass auch das 1. Postulat die falsch detektierte Ecke nicht entfernt. Daher ist ein weiteres
Postulat notwendig, dass die Fälle behandelt, die nicht vom 1. Postulat abgedeckt werden.

2. Postulat: Eine Ecke setzt voraus, dass gegenüber liegende Pixel innerhalb der Center-
Matrix nicht zur selben Menge der ähnlichen Pixel SIM gehören.

Die Elemente der 3× 3 Center-Matritzen, die in Abbildung 4.27 dargestellt sind, werden

6Kardinalität: Anzahl der Elemente einer Menge.
7False Positives sind fälschlicherweise erkannte Features, die in diesem Fall das Kriterium einer Ecke
erfüllen
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mit den Buchstaben A bis I markiert. Wenn A und I oder B und H oder C und G oder
D und F Elemente der Menge SIM sind, führt das 2. Postulat dazu, dass die zugehörige
falsch detektierte Ecke entfernt wird. Im in Abbildung 4.27(c) dargestellten Fall sind D
und F Elemente der Menge SIM . Diese Ecke wird daher als falsch erkannt.

3. Postulat: Analyse von Grenzbereichen
Bei der Betrachtung von Abbildung 4.27(d) ist zu erkennen, dass weder das 1. noch das
2. Postulat in der Lage sind, die falsche Ecke, die vom SUSAN Algorithmus detektiert
wurde, als solche zu erkennen. Innerhalb der zirkulären Maske existiert NSIM_D als
dominante Gruppe mit einer Kardinalität von 20. Zusätzlich existieren in der Center-
Matrix keine gegenüberliegenden Pixel, die der Menge SIM angehören. Das Problem in
diesem Fall ist, dass die ähnlichen Pixel räumlich weit über die zirkuläre Maske verteilt
sind, obwohl diese Pixel eigentlich zu einer zusammenhängenden Struktur (weiße Fahr-
bahnmarkierung) gehören. Dieses Problem taucht häufig auch bei verrauschten Bildern
auf. Um dieses Problem zu lösen, wird die nicht dominante Gruppe (NSIM_B in Ab-
bildung 4.27(d)) mit der Menge SIM vereinigt. Die Pixel in dieser Vereinigungsmenge
werden im Folgenden als Strukturpixel bezeichnet, wenn, wie in diesem Fall eine do-
minante Gruppe existiert. Durch Vereinigung der beiden Mengen, kann das 3. Postulat
formuliert werden.

3. Postulat: Eine Ecke setzt voraus, dass Pixel aus der Vereinigung der nicht dominanten
Gruppe und der Menge an ähnlichen Pixeln SIM nicht in gegenüberliegenden Grenzbe-
reichen der zirkulären Maske liegen.

Die Grenzbereiche xmin, xmax, ymin and ymax sind in Abbildung 4.27(d) dargestellt. Das
3. Postulat untersagt bei Ecken die Existenz von Strukturpixeln sowohl in den Bereichen
xmin und xmax als auch in ymin und ymax. Wie in Abbildung 4.27(d) zu erkennen ist,
enthalten die Grenzbereiche ymin und ymax nur Pixel der dominanten Gruppe. Im Ge-
gensatz enthalten die Grenzbereiche xmin als auch xmax Strukturpixel, welche diese Ecke
als inkorrekt ausweisen. Die Analyse ganzer Grenzbereiche anstatt einzelner Pixel an der
Grenze, macht diese Methodik wesentlich robuster gegenüber verschieden Winkelstellun-
gen von z.B. Fahrbahnmarkierungen.

4.4.1.1 Implementierung der SE in HW

Die ShapeEngine (SE) ist die VHDL Implementierung des SUSAN Algorithmus. Der Na-
me ShapeEngine wurde aufgrund der Tatsache gewählt, dass viele Ecken am Profil (Sha-
pe) bzw. der Silhouette von Fahrzeugen gefunden werden. Die SE besteht aus mehreren
gepipelinten User Funktionen und wurde komplett mit der in Abschnitt 4.3 vorgestellten
Modulbibliothek realisiert. Durch die gepipelinete Verarbeitung werden Datentransfers
zwischen Engine und Hauptspeicher (Video-Frame Buffer) minimiert. Anstatt die Zwi-
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schenresultate zurück in den Hauptspeicher zu schreiben, werden diese in ILMs (s. Ab-
schnitt 4.3.7) zwischengepuffert. Die SE wurde prototypisch auf einem Xilinx XC2VP30
Device implementiert.

Abbildung 4.28: Block Diagramm des eingebetteten Systems mit ShapeEngine aufgebaut
aus Elementen der in Abschnitt 4.3 präsentierten Modulbibliothek

In Abbildung 4.28 ist ein Blockdiagramm eines eingebetteten Systems mit den für die
Pixelverarbeitung wichtigen Komponenten dargestellt. Der Übersichtlichkeit wegen sind
Module, wie beispielsweise der VIN und der VOUT ausgespart. Wie zu erkennen ist,
besteht die SE aus drei Teiloperationen, die mit Hilfe von Sliding Window Operationen
realisiert werden können. Einem Tiefpaßfilter zur Rauschunterdrückung, der Berechnung
der USAN Werte und der Suche nach lokalen Maxima. Alle lokalen Speicher, mit Aus-
nahme des FOM sind mit BRAMs realisiert. Der Verbrauch an BRAMs sowie jeweils die
Größe der folgenden Matrix ist in Abbildung 4.28 zu erkennen. Über ein IPIF (in Abbil-
dung 4.28 ist beispielhaft ein LIS PLB IPIF dargestellt) gelangen die Bilddaten in den 1.
Verarbeitungsabschnitt. Sobald genügend Pixel für die Verarbeitung im ersten LIM zur
Verfügung stehen, wird mit der Prozessierung begonnen. Das LIM muß dabei mindestens
die Größe haben, um die Pixelnachbarschaft, die vom folgenden Verarbeitungsabschnitt
benötigt wird, zu speichern. Eine User Logic zur Realisierung eines Tiefpassfilters (siehe
Abschnitt 2.1) ist optional und wird synthetisiert, wenn das entsprechende Generic ge-
setzt wird. In diesem Fall besteht der erste Verarbeitungsabschnitt aus einem LIM mit
NBL = 4 Bufferlines, einer 3 × 3 Matrix und der User Logic, die eine Tiefpassfilterung
der Bildeingangsdaten mit einem 3× 3 Filterkern vornimmt. Das ILM (bzw. das LIM ,
wenn das Generic für den Tiefpassfilter nicht gesetzt ist) bildet den Beginn des nächsten
Verarbeitungsabschnitts. Dieser Abschnitt besteht neben dem ILM aus einer 7×7 Matrix
und einer User Logic zur Berechnung der Corner Response. Die verarbeiteten Pixel bil-
den ein Corner Response Bild, das dem nächsten Verarbeitungsabschnitt zur Detektion
von lokalen Maxima zugeführt wird. Dieser Abschnitt unterscheidet sich leicht von den
anderen, da er nicht für jedes Eingangs- auch ein Ergebnispixel erzeugt. Vielmehr wird
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nur ein Ergebnis in das FOM zurück geschrieben, wenn eine Ecke tatsächlich detektiert
wurde. Neben der Pixelverarbeitungspipeline verfügt die SE über Konfigurationsregister
über die beispielsweise die Größe einer ROI, t oder g geändert werden kann.
Details zur Implementierung der SE sind in [Hui09], [CHRS09] und [Kil07] zu finden.
Weitere Implementierungsdetails zu den drei Postulaten zur qualitativen Verbesserung
der Resultate des SUSAN Algorithmus sowie dem SW Teil sind in [Rau09] aufgeführt.

4.4.2 Rücklichtdetektion mit der TaillightEngine

Wie bereits in Abschnitt 4.4.1 erwähnt, ist es sinnvoll die Eingangsdatenmenge (Pixel)
auf wenige interessante Merkmale (Features) zu beschränken. Da bei Fahrten in dunklen
Tunneln oder bei Nachtfahrten aufgrund der Kontrastverhältnisse eine Eckendetektion
nicht mehr zuverlässig funktioniert, müssen in diesen Fällen andere markante Merkmale
verwendet werden. Als geeignete Merkmale in dunklen Tunneln oder bei Nachtfahrten
bieten sich die Rückleuchten von Fahrzeugen an. Der im Folgenden beschriebene Algo-
rithmus ist speziell für den Einsatz in Tunneln oder während Nachtfahrten mit getrennten
Fahrbahnen (Bsp. Autobahnen) gedacht.

Abbildung 4.29: Eingangsbild (links) und binäres Zwischenresultat (rechts) in dem nur
noch annähernd Runde Lichtpunkte (Spotlights) übrig sind

Abbildung 4.29 zeigt eine typische Szene in solchen Umgebungen. Gut zu erkennen, und
daher ein markantes Merkmal, sind die aktiven Lichtquellen, wie beispielsweise die Rück-
leuchten der Fahrzeuge oder die Lichtquellen an der Decke des Tunnels. Viele der gegen-
wärtigen Methoden zur video-basierten Detektion von Fahrzeugleuchten sind stark ab-
hängig von einem vorher spezifizierten Schwellwert [BHD00, Che09, ABJ+08, CCCW06]
und damit auch von den oft stark variierenden Belichtungsverhältnissen in Tunneln.
Zur Bestimmung eines geeigneten Schwellwertes wurde beispielsweise die Farbe eines
Rücklichts miteinbezogen [ICaB05, OGJ08]. Schwellwertbasierte Verfahren berücksich-
tigen jedoch nicht die Form eines Objekts. Dies erschwert die Unterscheidung zwischen
weiteren hellen Objekten, wie z.B. Fahrbahnmarkierungen, Verkehrsschildern oder der
hellen Tunnelausfahrt. Daher wurde in [ACS08] eine HW beschleunigte Version eines Al-
gorithmus zur Rücklichterkennung vorgestellt, die die Form von Objekten miteinbezieht.
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Zum besseren Verständnis des später beschriebenen HWAs zur Lichterkennung wird der
Algorithmus kurz vorgestellt. Vor der Detektion von Lichtern, den so genannten Spot-
lights, steht deren Definition. Spotlights sind annähernd runde, besonders helle Stellen
im Bild, die von relativ dunklen Pixeln umschlossen werden. Rückleuchten von Fahrzeu-
gen fallen typischerweise in diese Kategorie. Zur Erkennung dieser Rückleuchten wird
das Eingangsbild mit einem Strukturfilter durchsucht. Dieser Strukturfilter sucht nach
annähernd runden, hellen Objekten und ist damit unabhängig vom umgebenden Licht.
Der Strukturfilter wird durch eine Maske repräsentiert, die aus zwei Mengen besteht. PF
repräsentiert die Menge an Pixeln, die den Rahmen (Frame) der Struktur festlegen. Die
Menge PS hingegen definiert die Struktur selbst nach der im Bild gesucht werden soll.
Die Pixelmengen PS und PF sind in Abbildung 4.30 dargestellt.

(a) (b) (c) (d)

Abbildung 4.30: Suche nach möglichen Lichtpunkten mit zwei unterschiedlichen Masken
PS und PF in (a) und (b). In (c) und (d) wird die Maske auf verschiedene
Pixel des Eingangsbildes angewendet

Wenn alle Pixel der Menge PS von ihrem Grauwert her heller sind, als die Pixel der Menge
PS , werden die Koordinaten des CP im binären Ausgangsbild markiert. Abhängig davon,
wie die Pixel der Menge PS verteilt sind (s. Abbildung 4.30(a) und Abbildung 4.30(b))
werden mehr oder weniger Spotlights gefunden. Wenn alle Pixel der Menge PF dunkler
sind als alle Pixel der Menge PS ist das zentrale Pixel CP ein Spotlight. Die Operation
funktioniert damit wie eine Erosion [GW08], bei der im Ergebnisbild überall dort ein
Pixel markiert wird, wo das Strukturelement gefunden wurde. Diese Bedingung kann
folgendermaßen formalisiert werden:

min(lum(PS)) > max(lum(PF )) + threshold (4.15)

Gleichung 4.15 repräsentiert damit die Bedingung für ein Spotlightpixel, die durch helle
Stellen im Bild charakterisiert sind, die von relativ dunklen Pixeln umschlossen werden.
Die Funktionen min(lum()) und max(lum()) liefern dabei den minimalen bzw. maxi-
malen Luminanz- oder Helligkeitswert einer Pixelmenge. Optional kann über den Wert
threshold zur Laufzeit eingestellt werden, wie sehr sich Pixel der Menge PS und PF
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unterscheiden. In den meisten Fällen kann auf threshold jedoch verzichtet werden. Ab-
bildung 4.30(c) zeigt die auf einem Rücklicht platzierte Maske. Gut zu erkennen ist,
dass alle Pixel des Strukturelementes (PS) heller sind, als die Menge an Pixeln PF am
Rand der Maske, was auf ein Spotlight schließen lässt. Im Gegensatz dazu ist in Abbil-
dung 4.30(d) die Maske an einer Fahrbahnmarkierung platziert. Die hellen Pixel tauchen
in diesem Fall sowohl in der Menge PS , als auch in der Menge PF auf. Gleichung 4.15
ist damit nicht erfüllt und im Gegensatz zu einem schwellwertbasierten Verfahren, wird
bei dieser Art von Fahrbahnmarkierungen kein Pixel im Ausgangsbild markiert. Die For-
men von PS und PF entscheiden darüber, welche Art von Spotlights gefunden wird. Ein
Rücklicht muß mindestens die Pixel der Menge PS abdecken, um überhaupt erkannt zu
werden. Zugleich muß das Rücklicht aber auch in den Rahmen passen, der durch die
Pixel der Menge PF aufgespannt wird. Um auch große Lichter zu erkennen, wurde für
PF eine 15 × 15 Nachbarschaft gewählt. Wenn PS annähernd so groß wie PF gewählt
wird (s. Abbildung 4.30(b)), schränkt dies den Suchraum erheblich ein. Wenn auf der
anderen Seite PS auf ein Pixel reduziert wird (s. Abbildung 4.30(a)), werden eine Men-
ge heller Stellen im Bild gefunden, die alle potentielle Rückleuchten darstellen können.
In AutoVision wurde der zweite Ansatz gewählt, da mit einem Scan über das Bild ei-
ne große Anzahl an Spotlights gefunden wird, die dann im SW Teil ausgedünnt werden
kann. Eine Alternative wäre das stufenweise verkleinern (downsampling) von Eingangs-
bilddaten und das anschließende Absuchen der daraus resultierenden Bildpyramide mit
einem Strukturelement derselben Größe, wie in Abbildung 4.31 dargestellt.

Abbildung 4.31: Scannen einer Bildpyramide mit demselben Strukturelement, zur Detek-
tion verschieden großer Elemente

Das Resultat der Spotlight-Suche ist ein binäres Bild mit den Dimensionen des Eingangs-
bildes. Einzelne Spotlights können abhängig von ihrer Größe aus einem oder mehreren
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Spotlight-Pixeln bestehen. Im folgenden Schritt werden die Spotlights gelabelt und in
eine Liste geschrieben. Die nachfolgenden Stufen des Algorithmus arbeiten dann mit die-
ser Liste aus Lichtpunkten (Features) und deren Eigenschaften. Um ein Bild zu Labeln,
wird das binäre Bild nach Spotlight-Pixeln (1-Pixel) durchsucht. Zusammenhängende
Spotlight-Pixel werden dann zu Lichtregionen geclustert. Anschließend wird für jede Re-
gion ein eigenes Label vergeben. Die Suche nach zusammenhängenden Pixeln wird in der
Bildverarbeitung als „Connected Component Labeling“ bezeichnet und ist unter ande-
rem in [GW08] beschrieben. Eine Realisierung des „Connected Component Labeling“ auf
Xilinx FPGAs ist beispielsweise in [TVCSC05] beschrieben.

(a) Nachbarschaftspixel in ei-
ner 8-er Nachbarschaft

(b) Beim Scannen von rechts nach links bereits
verarbeitete Pixel und damit bekannte Labels

Abbildung 4.32: 8-er Pixel-Nachbarschaft und die beim Scannen von links nach rechts 4
bekannten Labels für das Connected Component Labeling [Alt06]

Unter zusammenhängenden Pixeln werden in dieser Arbeit Pixel verstanden, die direkt
mit dem zentralen Pixel CP verbunden sind. Das sind alle Pixel in der 8-er Nachbarschaft
um CP . In Abbildung 4.32(a) sind diese Pixel (gelb) dargestellt. Gehört einer der Pixel in
der 8-er Nachbarschaft bereits einem Label an, erhält das zentrale Pixel ebenfalls dieses
Label. Da das binäre Bild jedoch zeilenweise von links nach rechts untersucht wird, ist
nur von den in Abbildung 4.32(b) gelb markierten Pixeln bekannt, zu welchem Label sie
gehören. Die verschiedenen Fälle, die beim Labeln auftreten können und die daraus resul-
tierende Vorgehensweise im Algorithmus, sind im Entscheidungsbaum in Abbildung 4.33
dargestellt.
Wie in Abbildung 4.33 zu erkennen ist, werden nur Spotlightpixel (1-Pixel) mit Labeln
versehen. Die 0-Pixel werden keiner Region zugeordnet. Abhängig davon, ob die 4 Pixel
links überhalb (s. Abbildung 4.32(b)) des zentralen Pixels bereits gelabelt wurden, ergibt
sich die Zuweisung von CP zu einer neuen oder bereits existenten Region. Um sicher
zustellen, daß alle Spotlightpixel dem richtigen Label zugeordnet wurden, muß gewartet
werden bis das letzte Pixel verarbeitet wurde.
Nachdem die Rückleuchten erkannt und gelabelt sind, können verschiedene Eigenschaf-
ten, wie Anzahl der Pixel in der Region, relative Helligkeit, Position im Bild etc. mit-
einander verglichen werden, um auf ein Rücklichterpaar eines Fahrzeugs zu schließen.
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Abbildung 4.33: Entscheidungsbaum zur Vergabe von Labels

Da der Algorithmus nach Lichterpaaren sucht, können beispielsweise Motorräder nicht
detektiert werden. Die erkannten Lichtregionen und Lichterpaare werden dann in das Ein-
gangsbild gezeichnet und am Ausgang dargestellt. Ein Ergebnis des Algorithmus zeigt
Abbildung 4.34.

Abbildung 4.34: Ergebnis des Algorithmus zur Rücklichtdetektion. Markiert sind detek-
tierte Lichter, ihre Bewegungsvektoren und die erkannten Fahrzeuge

In Abbildung 4.35 ist ein Ablaufdiagramm des Algorithmus zur Rücklichterkennung dar-
gestellt. Die Aufteilung in HW- und SW-Teil wurde aufgrund eines Profiling durchge-
führt. Details hierzu sind in [Alt06] aufgeführt. Durch das Profiling eines SW-Modells
des Algorithmus konnten die Spotlightdetektion und das Labeln dieser Spotlights als die
echtzeitkritischen Teile identifiziert werden. Der Algorithmus besteht aus den folgenden
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Schritten.

Abbildung 4.35: Ablaufdiagramm des Algorithmus zur Rücklichterkennung

Der HW Teil, der aus Spotlight-Erkennung und Labeln besteht, schreibt eine Liste an
gelabelten Lichtern zurück in den Hauptspeicher. Eine CPU kann dann auf die Liste zu-
greifen, um statische Lichtquellen (Tunnelbeleuchtung) mit Hilfe von Bewegungsvektoren
zu detektieren und um Lichter zu potentiellen Lichtpaaren zusammen zu fassen. Weitere
Einzelheiten zum HW und SW Teil sind in [ACS08], [Alt06] und [Pom08] aufgeführt.

4.4.2.1 Implementierung der TE in HW

Der HWA für die Rücklichterkennung wird als TaillightEngine (TE) bezeichnet. Ein
Blockdiagramm der TE ist in Abbildung 4.36 dargestellt.
Wie in Abbildung 4.36 zu sehen ist, besteht der HW Beschleuniger für die Rücklichterken-
nung ebenfalls aus der in Abschnitt 4.3 beschriebenen Modulbibliothek. Das Absuchen
des Eingangsbildes mit dem Strukturelement und das anschließende Zusammenfassen
und Labeln der Lichtregionen, kann durch zwei Sliding Window Operationen realisiert
werden. Im Gegensatz zu der in Abschnitt 4.4.1 vorgestellten SE, wird für das Labeln der
Regionen in der TE jedoch keine zweite Pipelinestufe bestehend aus ILM, Matrix und
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Abbildung 4.36: Blockdiagramm der TaillightEngine

separater User Logic verwendet. Da das Ergebnis der Spotlight Suche ein binäres Bild ist,
können diese Daten bequem in einem BRAM innerhalb der ersten User Logic zwischen
gepuffert werden, was zu einer Einsparung an Ressourcen führt. Erst wenn alle Pixel des
binären Zwischenergebnisbildes durch den Labeling-Prozeß verarbeitet wurden, kann die
Liste von Lichtern in den Hauptspeicher übertragen werden. Die Liste entspricht in die-
sem Fall also auch einer Featureliste. Jedoch wurde bei der TE als Ausgangsdatenpfad
das LOM und die OutputFSM gewählt, anstatt des FOM und der Feature Output FSM.
FOM und Feature Output FSM werden normalerweise verwendet, wenn nicht kontinu-
ierlich Daten von der User Logic an den Ausgang gesendet werden. Dies ist bei einer
Featuredetektion natürlich der Fall. Da jedoch alle Lichter (Feature) in der User Lo-
gic gespeichert werden, können diese am Ende der Verarbeitung kontinuierlich in den
Hauptspeicher geschrieben werden. Daher werden, obwohl es sich um Features handelt,
in diesem Fall LOM und OutputFSM verwendet.

4.4.3 Kontrastveränderung mit der ContrastEngine

Das Einsatzgebiet des HWAs zur Kontrastveränderung, der ContrastEngine (CTE), ist
der dunkle Einfahrtsbereich von Tunneln. Die Aufgabe der CTE besteht in der Kontrast-
erhöhung innerhalb einer vorher definierten ROI. Die ROI kann entweder das gesamte
Eingangsbild umfassen oder nur einen Teilbereich des Eingangsbildes, bespielsweise eine
Tunneleinfahrt. Die Koordinaten und Größe der ROI können zur Laufzeit von anderen
HWAs geliefert werden, beispielsweise von einem HWA für Tunnelerkennung.
In [Lu09] ist die Analyse und Bewertung zweier Methoden zur Kontrastveränderung
beschrieben. Die beiden betrachteten Methoden sind die Histogram Equalization und
das Contrast Stretching [GW08]. Aufgrund der qualitativ besseren Ergebnisse wurde das
Contrast Stretching für die Implementierung in HW ausgewählt. In Gleichung 4.16 ist
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die Berechnung für Histogrammspreizung dargestellt.

g(x, y) = (f(x, y)− Pmin)×
( b− a
Pmax − Pmin

)
+ a (4.16)

f(x, y) repräsentiert hierbei die Eingabefunktion, also den orginalen bzw. geglätteten
Grauwert. Pmin und Pmax legen den Bereich des Histogramms des Eingangsbildes fest,
auf den die Kontrasterhöhung angewendet werden soll. a und b geben an, auf welchen
Bereich das ursprüngliche Histogramm aufgeweitet bzw. gespreizt werden soll. Pmin und
a sind dabei die unteren, b und Pmax hingegen die oberen Grenzen.

(a) Generelles Mapping (b) Mapping für geringe
Luminanzwerte

(c) Mapping für hohe
Luminanzwerte

Abbildung 4.37: Verschiedene Methoden des Contrast Stretching

In Abbildung 4.37(a) ist dies für den generellen Fall dargestellt. Ein bestimmter Bereich
aus dem Histogramm des Eingangsbildes, der durch Pmin und Pmax festgelegt ist, wird
aufgeweitet. Um den möglichen Grauwertbereich möglichst voll auszuschöpfen werden
die minimalen und maximalen Werte a und b zu 0 bzw. 255 gewählt. Für den Einsatz
der Histogrammspreizung in einer dunklen Umgebung, stellt sich die Frage nach einem
passenden Wertepaar Pmin und Pmax. In Abbildung 4.38 ist beispielhaft eine dunkle
Tunneleinfahrt und das zugehörige Histogramm dargestellt.
Wie in Abbildung 4.38 zu erkennen ist, wird in Bereichen mit schlechten Kontrastverhält-
nissen (Tunneleinfahrten) eher der untere Teil des Histogramms von Interesse sein. Pmin
wird daher bei dunklen Tunneleinfahrten zu 0 gewählt. Die Abbildung eines dunklen
Grauwertbereichs auf das volle Grauwertspektrum bei a=0, b=255 und Pmin=0 ist in
Abbildung 4.37(b) dargestellt. Gleichung 4.16 reduziert sich demnach auf Gleichung 4.17.

g(x, y) = f(x, y)×
( 255

Pmax

)
(4.17)

98



4.4 Bildverarbeitungsalgorithmen der AutoVision Architektur

Abbildung 4.38: Eingangsbild und zugehöriges Histogramm

Die letzte Unbekannte in der Gleichung ist Pmax. Pmax darf nicht zu groß gewählt wer-
den, da die Histogrammspreizung ansonsten keine Verbesserung bringt, wie in Abbil-
dung 4.39(a) dargestellt. Pmax wurde kurz hinter dem zweiten lokalen Maximum im
Histogramm zu 200 gewählt. Sowohl im gespreizten Histogramm als auch im Ausgangs-
bild lassen sich keine wesentlichen Unterschiede erkennen. Bei einer Wahl von Pmax=30,
also kurz nach dem ersten lokalen Maximum, ist in Abbildung 4.39(c) ein Fahrzeug ohne
Beleuchtung zu erkennen. Pmax sollte bei dunklen Einfahrten also eher klein gewählt
werden.
Um Pmax automatisch zu bestimmen, besteht die Möglichkeit, die ROI, welche die Tun-
neleinfahrt repräsentiert, nach den maximal vorkommenden Grauwerten im Bereich der
Tunneleinfahrt abzusuchen. Durch die Tunnelbeleuchtung wird dieser Maximalwert je-
doch sehr oft über 200 liegen. Damit ist praktisch keine Histogrammspreizung mehr
erkennbar, wie in Abbildung 4.39(a) dargestellt ist. Wesentlich sinnvoller ist daher die
Definition eines fixen Wertes. Um Divisionen in HW zu vermeiden, wird der Ausdruck
( 255
Pmax

) zu 2, 4, 8 gewählt, was fixen Werten von Pmax von etwa 128, 64 und 32 entspricht.
Bei sehr hellen Eingangsbildern, beispielsweise bei Tunnelausfahrten, besteht die Mög-
lichkeit die Histogrammspreizung für eine Kontrastreduktion zu verwenden. Dieser Fall
ist in Abbildung 4.37(c) dargestellt. In diesem Fall wird Pmax zu 255 gewählt a und b
bleiben wie im vorherigen Fall bei 0 und 255. Gleichung 4.16 reduziert sich demnach auf
Gleichung 4.18.

g(x, y) = (f(x, y)− Pmin)× 255

255− Pmin
(4.18)

Auch hier besteht die Möglichkeit die ROI nach den minimal vorkommenden Grauwerten
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(a) Verarbeitetes Bild bei Pmax = 200 (b) Gespreiztes Histogramm bei Pmax = 200

(c) Verarbeitetes Bild bei Pmax = 30 (d) Gespreiztes Histogramm bei Pmax = 30

Abbildung 4.39: Verschiedene Ergebnisse der Kontrastspreizung bei unterschiedlichen
Werten von Pmax

Pmin zu durchsuchen. Für eine einfache Implementierung in HW bietet sich jedoch auch
hier an den Ausdruck f(x, y) − Pmin mit einer Zweierpotenz zu multiplizieren. Dazu
wird der Ausdruck z = 255

255−Pmin
konstant auf 2, 4 und 8 gesetzt was Pmin Werten von

ungefähr 128, 192 und 224 entspricht. Bei dieser Art von Berechnung muß noch darauf
geachtet werden, dass f(x, y) > Pmin ist. Daher ergibt sich für die Kontrastspreizung bei
sehr hellen Bildbereichen die abschnittsweise definierte Funktion

g(x, y) =

{
(f(x, y)− Pmin)× z f(x, y) > Pmin
0 sonst (4.19)

In Abbildung 4.40 ist ein Eingangsbild und das verarbeitete Bild bei geringen Luminan-
zwerten im Bereich einer Tunneleinfahrt zu sehen.

100



4.4 Bildverarbeitungsalgorithmen der AutoVision Architektur

(a) Eingangsbild (b) Verarbeitetes Bild

Abbildung 4.40: Eingangsbild und Ergebnis der CTE innerhalb der ROI

Ein Problem bei der Kontrasterhöhung besteht darin, dass Bildrauschen mitverstärkt
wird. Deshalb muß vor jeder Kontrasterhöhung eine Rauschunterdrückung stattfinden.
Diese Rauschunterdrückung wird mit Hilfe des in Abschnitt 3.1 beschriebenen Tiefpaß-
filters durchgeführt.

4.4.3.1 Implementierung der CTE in HW

Ein Blockdiagram der CTE ist in Abbildung 4.41 dargestellt.

Abbildung 4.41: Blockdiagramm der ContrastEngine

Von allen HWAs ist die CTE die am wenigsten Komplexeste. Die User Logic besteht aus
einem 3×3 Tiefpaßfilter und einer Logic zur Kontrastspreizung. Da die Kontrastspreizung
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nicht auf Pixelumgebungen, sondern auf einzelnen Pixeln arbeitet, kann diese Operation
direkt auf das Ergebnispixel des Tiefpaßfilters angewendet werden. Über die Konfigura-
tionsregister können die Größe und Position der ROI festgelegt werden. Weiterführende
Details über die Implementierung der ContrastEngine sind in [Lu09] aufgeführt.

4.4.4 Bewegungsdetektion mit dem Optischen Fluß

Bewegte Objekte wie Fußgänger oder Fahrradfahrer zu erkennen ist vor allem in städti-
schen Gebieten wichtig, um in zukünftigen Fahrerassistenzsystemen gegebenenfalls auto-
nom bremsen zu können. Für die Bewegungsdetektion wird der Optische Fluß (OF) einge-
setzt. Nach [HS81] ist der OF die Verteilung von Geschwindigkeitsvektoren zu bewegten
Teilen oder Mustern in einem Bild. Der OF entsteht durch eine Bewegung zwischen Ob-
jekten in einer Szene und dem Betrachter. Das Grundprinzip der Berechnung des OF ist
in Abbildung 4.42 dargestellt. Ein zweidimensionales Video-Frame aufgenommen zum
Zeitpunkt tk wird mit Ik(x, y) und Pixel innerhalb dieses Bildes mit ik(x, y) bezeichnet.
Für ein bestimmtes Pixel ik(xa, ya) im Videoframe Ik(x, y) muss der OF Algorithmus
das korrespondierende Pixel ik(xb, yb) im darauffolgenden Videoframe Ik+1 finden.
Wenn eine Korrespondenz gefunden wurde, kann ein Bewegungsvektor berechnet werden,
der in Pixel ik+1(xa, ya) entspringt und in Pixel ik+1(xb, yb) endet. Dieser Bewegungs-
vektor wird dann in Frame Ik+1(x, y) eingezeichnet. Die Korrespondenzfindung ist in
Abbildung 4.42 dargestellt.

Abbildung 4.42: Korrespondenzfindung beim Optischen Fluß

Eine Übersicht von verschiedenen Algorithmen zur Berechnung des OF ist in [BB95]
aufgeführt. Eine weiterer Ansatz zur Berechnung des Optischen Flusses wird in [ZW94]
präsentiert. In diesem Ansatz wird die so genannte Census-Transformation verwendet.
Bei der Census-Transformation wird ein Pixel durch die Helligkeitsverteilung in seiner
unmittelbaren Umgebung dargestellt. Erweiterungen des in [ZW94] beschriebenen An-
satzes, führten in [Ste04] zu der Berechnung des OF. Für die Berechnung des OF in
Echtzeit existieren bereits einige FPGA Implementierungen, die von tensor-basierten Me-
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thoden in [WLN07], über background subtraction Methoden in [SCW+06] zu Gradienten-
Techniken beschrieben in [MRAE03] reichen.
Der in dieser Arbeit verwendete Algorithmus zur Bestimmung des OF basiert auf der
in [Ste04] vorgestellten Methode. Stein verwendet in [Ste04] die Census-Transformation
um korrespondierende Pixel in aufeinander folgenden Video-Frames zu finden und damit
den OF zu bestimmen. Dazu wird jedes Pixel ik(x, y) des Eingangsbildes Ik(x, y) in eine
so genannte Signatur ξk(x, y) umgewandelt. Das Ergebnis ist das so genannte Census-Bild
Ξk(x, y). Die Transformation eines Pixels in eine Signatur geschieht wie folgt:

• Eine bestimmte Anzahl an Nachbarschafts-Pixeln, im Folgenden als Census-Kardi-
nalität Nc bezeichnet, wird für einen Vergleich mit dem zentralen Pixel ausgewählt.

• Wird ein Nachbarschafts-Pixel mit dem zentralen Pixel verglichen, fällt eine ter-
näre Entscheidung. Entweder der Grauwert des Nachbarschafts-Pixels ist dem des
zentralen Pixels ähnlich, er ist wesentlich kleiner oder wesentlich größer. Als ähn-
lich gilt ein Nachbarschafts-Pixel, wenn sein Luminanzwert innerhalb des Bereichs
[i(x, y)− ε, i(x, y) + ε] liegt. Wesentlich kleiner bzw. größer ist der Nachbarschafts-
Pixel, wenn sein Grauwert unterhalb bzw. überhalb dieses Bereiches liegt. Die
Gleichung zur Berechnung der Signatur ist in Abbildung 4.43 dargestellt. Alle Nc

ternären Enscheidungen werden zusammengefügt und bilden damit die Signatur
ξk(x, y) des Pixels ik(x, y).

• Die direkten Nachbarn des zentralen Pixels fließen nicht notwendigerweise in die
Berechnung der Signatur mit ein. Die Census sampling distance dc1 gibt daher den
Abstand vom zentralen zum nächsten betrachteten Pixel an. Die Census sampling
distance dc2 hingegen gibt den Abstand vom zentralen bis zu dem am weitesten
entfernten Pixel an, dass für die Berechnung der Signatur verwendet wird. Die Wahl
von dc1 und dc2 kann die Qualität der Ergebnisse stark beeinflussen, wie in [CLJS09]
gezeigt werden konnte.

In Abbildung 4.43 ist die Berechnung einer Signatur mit dc1 = 2, dc2 = 4, ε = 4 and
Nc = 16 dargestellt.
Die Census-Transformation wird dann auf zwei aufeinander folgende Bilder angewendet.
Die beiden daraus resultierenden Bilder Ξk(x, y) und Ξk+1(x, y) werden dann in einem
folgenden Matching Schritt nach gleichen Signaturen untersucht. Im Unterschied zu der
in [ZW94] vorgestellten Methode, in der Hamming-Distanzen zur Korrespondenzfindung
eingesetzt werden, können bei diesem Konzept Korrespondenzen allein durch den Signa-
turvergleich gefunden werden.
Der in [Ste04] vorgestellte Ansatz ist besonders für eine Implementierung auf einer CPU
geeignet, was immer dann vorteilhaft ist, wenn viele sequentielle Anweisungen verarbeitet
werden müssen.
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Abbildung 4.43: Beispiel einer durch die Census-Transformation erzeugten Signatur

Die grundlegenden Verarbeitungsschritte des Algorithmus werden im Folgenden darge-
stellt. Den ersten Schritt bildet ein Tiefpaßfilter (siehe Abschnitt 3.1) zur Rauschun-
terdrückung im Eingangsbild. Anschließend wird die Census-Transformation auf jedes
einzelne Pixel angewandt und im letzten Schritt das Matching von Signaturen durchge-
führt.
Wie in Abbildung 4.44 dargestellt, wird eine Census-Signatur ξk(x, y) für jedes Pixel aus
Ik(x, y) erzeugt. Bei dieser Implementierung dient der Signaturvektor als Speicheradresse.
Die Werte, die unter dieser Adresse gespeichert werden, sind die zur Signatur gehörenden
Pixelkoordinaten x und y. Die Koordinaten der Pixel aus Video-Frame Ik(x, y) werden
dabei in der ersten Spalte abgelegt.
Ein Zähler dient zur Feststellung wie viele gleiche Signaturen im Bild vorkommen. Dieser
Zähler wird ebenfalls in der ersten Spalte der Tabelle gespeichert. Wird also über dieselbe
Signatur auf diese Werte zugegriffen, wird dieser Zähler erhöht, die Koordinaten jedoch
nicht verändert.
Nachdem jedes Pixel in Video-Frame Ik(x, y) in eine Signatur umgewandelt wurde, wird
der Video-Frame Ik+1(x, y) auf dieselbe Weise verarbeitet. Die erzeugten Signaturen für
Ik+1(x, y), sowie die jeweiligen Zähler werden in der zweiten Spalte der Tabelle abgelegt.
In einem weiteren Schritt werden Korrespondenzen ermittelt, indem über die Zählerein-
träge beider Spalten iteriert wird. Gesucht wird nach eindeutigen Korrespondenzen, das
bedeutet Einträge, in denen beide Zähler genau 1 sind.
Die interessanten Korrespondenzen sind also diejenigen, die ein Pixel aus Bild tk injektiv
auf ein Pixel aus Bild tk+1 abbilden. In diesem Fall wird genau ein Pixel in Videofra-
me tk+1 gefunden mit der selben Signatur wie genau ein Pixel in Videoframe tk. Die
gefundenen Korrespondenzen werden in einer Liste abgelegt und optionale Nachverarbei-
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Abbildung 4.44: SW Implementierung

tungsschritte können Fehlkorrespondenzen entfernen.
Der Algorithmus in dieser Form ist für eine Verarbeitung auf einer CPU zugeschnit-
ten. Für eine Implementierung in HW muss speziell ein Augenmerk auf die Faktoren
geworfen werden, die schwer in HW zu implementieren sind und in einem hohen Per-
formanzverlust resultieren. Bei Verwendung einer ternären Repräsentation der Signa-
turen werden 316 ≈ 26-bit verwendet. Diese Signaturen dienen als Speicheradresse für
die jeweiligen Pixelkoordinaten. Durch diese Konvention werden die Signaturen von zwei
aufeinanderfolgenden Pixeln nicht an aufeinanderfolgende Adressen im Speicher geschrie-
ben. Vielmehr führt die Verwendung von Signaturen als Speicheradresse zu hochgradig
unzusammenhängenden Speicherbereichen. Daher können für das Zurückschreiben der
Signaturen und den jeweiligen Pixelkoordinaten keine Burst-Transfers verwendet wer-
den (s. Abschnitt 4.1.2), was zu einer hohen Performanzeinbuße führt. Die Änderung
eines Zählerstandes in einer Tabelle kann in SW relativ einfach mit der Verwendung von
Pointern realisiert werden. Für ein Zählerupdate in HW ist jeweils ein Lese- und ein
Schreibtransfer über den Bus notwendig. Zudem werden bei der Verwendung solch eines
globalen Matching Verfahrens (Finden von Korrespondenzen innerhalb des gesamten
Videoframes) Bewegungsvektoren gefunden, die nahezu das gesamte Bild überspannen
und oft False Positives sind. In Abbildung 4.45 ist das Problem des globalen Matching
Verfahrens deutlich zu erkennen.
Um diese Art an Fehlkorrespondenzen zu eliminieren, wird oft der Suchraum für mögliche
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Abbildung 4.45: Falsche Bewegungsvektoren an der Peripherie von Fahrzeugen bei glo-
balem Matching Verfahren

Korrespondenzen beschränkt. Auch in [Ste04] wird die Länge der Bewegungsvektoren auf
70 Pixel limitiert. All diese Punkte zeigen, dass der Algorithmus in dieser Form ungeeignet
für eine Implementierung in HW ist.

4.4.4.1 Für eine HW Implementierung optimierter Algorithmus

In HW ist es möglich, einfachere, von einander unabhängige Operationen inhärent par-
allel zu verarbeiten. Um Bursttransfers verwenden zu können, wurde der Algorithmus
aus [Ste04] modifiziert. Anstatt die Signaturen als Speicheradressen zu verwenden, unter
der die Pixelkoordinaten in Tabellenform gespeichert werden, funktioniert der modifizier-
te Algorithmus umgekehrt. In der HW Version dienen die Pixelkoordinaten als Speicher-
adresse, unter der die Signaturen, der jeweiligen Pixel gespeichert werden. In diesem Fall
werden aus den x und y Koordinaten die Speicheradressen nach Gleichung 4.2 berech-
net. Dieser geringfügige Unterschied ermöglicht die Verwendung von Burst-Transfers. Da
das erste Pixel, das verarbeitet wurde auch wieder an die erste Stelle im Hauptspeicher
zurück geschrieben wird, sind nun Ergebnistransfers in zusammenhängende Speicherbe-
reiche möglich, was Bursttransfers ermöglicht. Dieser Schritt wird für jedes Pixel in den
Videoframes Ik(x, y) und Ik+1(x, y) (siehe Abbildung 4.46) durchgeführt.
Das Matching zweier aufeinander folgender Census-Bilder Ξk(x, y) und Ξk+1(x, y) wird in
einem nachfolgenden Schritt ausgeführt. Eine Signatur ξk(x, y) aus Census-Bild Ξk(x, y)
wird gegen eine Signatur ξk+1(x, y) und die umgebende (Signatur-)Nachbarschaft aus
Census-Bild Ξk+1(x, y) verglichen. Mit anderen Worten sucht der Algorithmus die Si-
gnatur ξk(x, y) in der Nachbarschaft um die Signatur ξk+1(x, y). In Abbildung 4.47 ist
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Abbildung 4.46: HW Implementation

die Signatursuche in HW exemplarisch dargestellt.
Durch die Verwendung dieses lokalen Matching Verfahrens (Finden von Korrespon-
denzen innerhalb einer Pixelnachbarschaft) sind Fehlkorrespondenzen über das gesamte
Bild nicht mehr möglich. Zusätzlich kann der Vergleich der Signatur ξk(x, y) mit allen
Signaturen innerhalb der Nachbarschaft um ξk+1(x, y) parallelisiert werden. Im besten
Fall benötigt der Vergleich der Signatur ξk(x, y) mit allen anderen Signaturen innerhalb
der Nachbarschaft um ξk+1(x, y) einen Taktzyklus. Gesucht wird nur nach injektiven
Korrespondenzen, also Korrespondenzen, die genau einmal innerhalb der Nachbarschaft
gefunden werden. Bei diesem Konzept wird daher weder eine Tabelle noch ein Zähler für
die Anzahl an Korrespondenzen benötigt. Jedoch ist dieser Algorithmus aufgrund des
Vergleichs einer einzelnen Signatur mit einer großen Nachbarschaft ungeeignet für eine
Implementierung in SW. Da die Census-Transformation abgeschlossen sein muß, bevor
mit dem Matching begonnen wird, werden diese beiden Operationen in zwei unterschied-
lichen HWAs realisiert.

Implementierung der Census Transformation in HW Der erste HWA, die CensusEn-
gine (CSE) ist für die Transformation jedes Pixels ik(x, y) in eine Signatur ξk(x, y) ver-
antwortlich. Dadurch, dass für jedes Pixel ik(x, y) im Videoframe Ik(x, y) eine Signatur
ξk(x, y) erzeugt wird, ist das Ergebnis der CSE ein so genanntes Census-Bild Ξk(x, y).
Die InputFSM generiert die Requests und schreibt die ankommenden Pixeldaten in das
LIM. Das LIM kann vier komplette Bildzeilen speichern und besteht aus 4 BRAMs. Die
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Abbildung 4.47: Signaturmatching innerhalb einer 15× 15 Nachbarschaft

darauffolgende Matrix stellt in jedem Taktzyklus eine 3 × 3 Nachbarschaft für die User
Logic zur Verfügung. Die erste User Logic im Falle der CSE ist ein Tiefpassfilter, der
Rauschen aus dem Eingangsbild Ik(x, y) filtern soll. Der verwendete Tiefpassfilter ist in
Abschnitt 3.1 beschrieben. Anstatt die tiefpassgefilterten Pixeldaten in den Hauptspei-
cher zurück zu schreiben, wird in der CSE das Konzept des Pipelining verwendet (siehe
Abschnitt 4.1.4). Die tiefpassgefilterten Pixeldaten werden daher in ein ILM geschrieben.
Sobald genügend Daten vorhanden sind, um eine 15× 15 Matrix der zweiten User Logic
zur Verfügung zu stellen, kann mit der Verarbeitung begonnen werden. In der zweiten
User Logic der CSE wird die Census-Transformation realisiert. Jedes tiefpassgefilterte
Pixel und seine Nachbarschaft werden hierbei in eine 32-Bit Signatur ξk(x, y) transfor-

Abbildung 4.48: Blockdiagramm der CensusEngine
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miert. Im LOM werden dann genügend Signaturen zwischengespeichert, um anschließend
einen Bursttransfer über die OutputFSM zu starten, um das Census-Bild Ξk(x, y) zurück
in den Hauptspeicher zu schreiben. Die Daten werden daher exakt gleich verarbeitet, wie
in Abschnitt 4.4.4.1 beschrieben.

Implementierung des Signatur-Matchings in HW Die Hauptaufgabe der Matchin-
gEngine (ME) besteht im Finden korrespondierender Signaturen in aufeinanderfolgen-
den Videoframes Ik(x, y) und Ik+1(x, y). Die ME sucht innerhalb eines zuvor definierten
Suchbereichs (15 × 15 in diesem Fall) nach Korrespondenzen. Ein wesentlicher Unter-
schied zwischen CSE und ME ist, dass Letztere zwei Eingangsdatenpfade benötigt. Dies
ist notwendig, da die ME Daten von zwei verschiedenen Bildern lesen und temporär
speichern muß. Ein Blockdiagramm der ME ist in Abbildung 4.49 dargestellt.

Abbildung 4.49: Blockdiagramm der MatchingEngine

Der Eingang besteht aus zwei separaten Datenpfaden. Ein Read Arbiter wird verwendet,
um die Requestversuche der beiden InputFSMs zu regeln. Zusätzlich ist dieser auch
für die Weiterleitung der Pixeldaten aus zwei unterschiedlichen Census-Bildern in den
jeweils richtigen Eingangsdatenpfad verantwortlich. Der erste Eingangsdatenpfad fordert
Daten des Census-Bildes Ξk(x, y) und stellt der User Logic eine Signatur ξk(x, y) bereit.
Der Suchbereich wird durch den zweiten Eingangsdatenpfad zur Verfügung gestellt. Die
Matrix des zweiten Eingangsdatenpfades übergibt der User Logic eine Signatur ξk+1(x, y)
aus dem Census-Bild Ξk+1(x, y) samt seiner umgebenden 15 × 15 Nachbarschaft. Das
Matching, also die Analyse, ob die Signatur ξk(xa, ya) in der Suchregion genau einmal
vorkommt, kann in einem Taktzyklus durchgeführt werden. Falls die 15×15 Suchregion zu
klein ist, um schnellere Bewegungen zu detektieren, kann entweder die Matrix vergrößert,
oder die Videoframerate verdoppelt werden.
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4.5 Zusammenfassung

In diesem Abschnitt wurde das AutoVision System vorgestellt, ein integriertes FPGA-
basiertes System zur Echtzeit-Bildverarbeitung. Die AutoVision Architektur nutzt Co-
prozessoren (HWAs) um performanzlastige Teile (Pixel-level Operationen) von Bildver-
arbeitungsalgorithmen zu beschleunigen. Dazu wurde zunächst eine SW Version der be-
trachteten Algorithmen erstellt, die anschließend einem Profiling unterzogen wurden.
Durch das Profiling ist es möglich die performanzlastigen Teile zu identifizieren, da nur
diese in Hardware umgesetzt wurden. Der verbleibende Rest der Algorithmen, der so
genannte Higher-level Application Code wurde dabei in SW belassen, um auf einer ein-
gebetteten CPU (PPC) zu laufen. Durch die Auslagerung der Pixel-level Operationen in
HW konnte die Echtzeitfähigkeit (Verarbeitung eines Bildes in 32,25 ms) des Systems
erreicht werden.
Der HW-Teil der betrachteten Algorithmen (die HWAs) wurde mit Hilfe einer Modul-
bibliothek entworfen. Einzelne Elemente dieser Bibliothek lassen sich flexibel zu einer
Pixelverarbeitungspipeline zusammenschalten, um verschiedenste Operationen auf Pixel
und deren Nachbarschaften zu realisieren. Dabei setzen einzelne Elemente dieser Modul-
bibliothek verschiedene Konzepte um, die zur Beschleunigung bzw. Datenreduktion in
HW führen können. Die Elemente der Modulbibliothek lassen sich zur Designzeit über
Syntheseattribute (Generics) bzw. zur Laufzeit über Konfigurationsregister an die jewei-
ligen Algorithmen anpassen.
Auf der einen Seite unterscheiden sich die betrachteten HWAs durch die unterschiedliche
Konfiguration von Generics und die flexible Verschaltung der Bibliothekselemente sehr
deutlich. Auf der anderen Seite kann durch die Verwendung der Bibliothekselemente die
Entwurfszeit bei neuen HWAs verkürzt werden.
Das in diesem Kapitel vorgestellte typische Szenario zeigt, dass unter Umständen nur ein
geringer Anteil der verfügbaren HWAs zu einem bestimmten Zeitpunkt benötigt wird.
Um nicht unnötig logische Ressourcen für nicht benötigte HWAs zur Verfügung stellen zu
müssen, wird versucht, den zu einem bestimmten Zeitpunkt gewünschten HWA gegen den
nicht benötigten HWA auszutauschen. Dies wird durch die Rekonfigurationsmöglichkeit
von FPGAs ermöglicht. Durch diesen Austausch lässt sich ein situationsadaptives System
zur Echtzeitbildverarbeitung realisieren. Die Realisierung dieses Austauschs von HWAs,
wird im folgenden Kapitel beschrieben.

110



5 Ein dynamisch rekonfigurierbares SoC für die
Bildverarbeitung

In der AutoVision Architektur ist es möglich, HW Acceleratoren (HWAs) während der
Laufzeit des Systems situationsabhängig auf dem FPGA auszutauschen. Videobasierte
Fahrerassistenz ist dabei nur eines von vielen möglichen Anwendungsdomänen für den
Austausch von HWAs. Weitere mögliche Anwendungsdomänen sind beispielsweise die
Robotik und Software Defined Radio. Generell macht der Austausch von HWAs über-
all dort Sinn, wo HW Beschleunigung benötigt wird und sich die Anwendungsbereiche
verschiedener HWAs gegenseitig ausschließen. Dies ist der Fall bei videobasierter Fah-
rerassistenz, da HW Beschleunigung notwendig ist, um Echtzeitbildverarbeitung in einem
eingebetteten System im Fahrzeug zu realisieren.
Die Idee HW Module während der Laufzeit des Systems durch eine Art Zeit-Multiplex
Betrieb die selben Ressourcen eines FPGAs verwenden zu lassen, erlaubt eine wesentlich
größere Menge an Funktionalität, als normalerweise auf ein programmierbares Device
passen würde. Dieser, in Kapitel 4 bereits erwähnte Austausch von HW Beschleuni-
gern, wird durch die Fähigkeit der Dynamisch Partiellen Rekonfiguration (DPR) (s. Ab-
schnitt 2.2.6) von Xilinx FPGAs ermöglicht. DPR ist die Fähigkeit einen Teil des FPGAs
(partiell) während der Laufzeit (dynamisch), das bedeutet ohne Reset des Systems, aus-
zutauschen. Während des Austauschs von HW Beschleunigern wird der Rest des Systems
nicht beeinflußt. Dies bedeutet, dass parallel zum Austausch laufende Prozesse auf dem
FPGA weder angehalten noch resettet werden müssen. Für die prototypische Implemen-
tierung wurden die Xilinx Virtex Plattformen gewählt, da DPR zum Zeitpunkt dieser
Arbeit nur auf diesen Plattformen voll unterstützt wird. Die in diesem Kapitel vorgestell-
ten Konzepte lassen sich jedoch auch auf zukünftige FPGA Generationen anwenden. Für
einen späteren Einsatz im Fahrzeug sind beispielsweise automotive zertifizierte low-cost
Devices, wie die Xilinx Spartan Familie verfügbar. Beim Entwurf von rekonfigurierbaren
Systemen ist die Zeit, die für den Austausch der Module benötigt wird ein kritischer
Parameter. Vor allem in Echtzeit- oder sicherheitskritischen Systemen muß die Rekon-
figuration möglichst schnell durchgeführt werden. Die Rekonfiguration in eingebetteten
System ist jedoch mit zusätzlichem Overhead, den so genannten Rekonfigurations-Kosten,
verbunden.
Unter Rekonfigurations-Kosten wird der Overhead (Ressourcen, Latenz, Verlustleistung)
verstanden, der im System zusätzlich durch DPR entsteht. Ein gewisser Teil an logischen
Ressourcen (LUTs, Flip-Flops etc.) muß zunächst reserviert werden, um die DPR auf dem
FPGA zu ermöglichen. Durch den Zeit-Multiplex Betrieb verschiedener HWAs wird dann
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wiederum versucht, diese zusätzlichen Ressourcen zu kompensieren und im Vergleich zum
nicht rekonfigurierbaren System eine zusätzliche Einsparung zu erzielen.
In diesem Kapitel werden daher Konzepte und Methoden vorgestellt, um diese so ge-
nannten Rekonfigurations-Kosten zu senken, um die Rekonfiguration bei maximaler Ge-
schwindigkeit durchzuführen. Die im Folgenden vorgestellten Methoden zur Erhöhung des
Konfigurationsdatendurchsatzes, der Ressourcen- und Verlustleitungseinsparung sind im
Wesentlichen generell anwendbar. Die Methodik zur Reduktion der Bitstromgröße hin-
gegen ist Xilinx-spezifisch. Der hier vorgestellte Ansatz lässt sich auf beliebige Anwen-
dungsbereiche der Video- und Bilddatenverarbeitung übertragen, die der HW Beschleu-
nigung für Echtzeitverarbeitung bedürfen. DPR macht vor allem dann Sinn, wenn sich
die Beschleuniger aufgrund ihrer Einsatzgebiete gegenseitig ausschließen. Video-basierte
Fahrerassistenz ist eine mögliche Anwendung, bei der die Echtzeit-Bildverarbeitung von
mehreren Algorithmen in verschiedensten Fahrsituationen gewährleistet sein muß. Eine
Zusammenfassung der Vorteile von DPR wird in [Kao05] gegeben. Bevor man DPR in
einem eingebetteten System realisiert, sollten die folgenden Fragen beantwortet werden.

• Ist es sinnvoll DPR einzusetzen? Bedarf die Anwendung mehrerer sich gegenseitig
ausschließender HWAs?

• Wo verläuft die Grenze zwischen rekonfigurierbarem und statischem Teil?

• Welche Arten von Konfigurations-Kosten entstehen und wie lassen sich diese mini-
mieren?

• Zu welchem Zeitpunkt wird die Rekonfiguration gestartet und wie läuft der Rekon-
figurations-Vorgang ab?

• Welche Schwierigkeiten entstehen im Entwurfsfluß von Rekonfigurierbaren Syste-
men im Gegensatz zu nicht Rekonfigurierbaren und wie können diese gelöst werden?

Diese Fragen werden in den folgenden Abschnitten dieses Kapitels aufgegriffen und be-
antwortet. Zunächst wird jedoch ein typisches Szenario vorgestellt, in dem es sinnvoll
ist, verschiedene Bildverarbeitungsalgorithmen aufgrund der Fahrsituation einzusetzen.
Diese sich gegenseitig ausschließenden Fahrsituationen stellen den idealen Einsatzort für
DPR dar.

5.1 Gegenseitig ausschließende Fahrsituationen

Die folgenden Fahrsituationen dienen als Beispiel dafür, dass verschiedene Fahrsitua-
tionen unterschiedliche Bildverarbeitungsalgorithmen und damit verschiedene HW Be-
schleuniger benötigen, um beispielsweise Objekte auf und neben der eigenen Fahrspur zu
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erkennen. Der einfachste Ansatz die Funktionalität für verschiedene Situationen bereit-
zustellen, ist die gesamte Funktionalität auf einem Device verfügbar zu machen, was wie-
derum die Kosten erhöht. Dieser Ansatz wird bei der ASIC Fertigung (s. [RV06]) verfolgt,
da nachträgliche Änderungen in HW nicht möglich sind. Jedoch existieren auch schon in
heutigen Fahrzeugen kamerabasierte Systeme, die nicht permanent genutzt werden und
damit unnötig Chipfläche benötigen. Tagesabhängige Funktionalität, wie beispielsweise
Nachtsichtsysteme und Fernlichtassistent werden nur Nachts bzw. in der Dämmerung ver-
wendet. Fahrtrichtungsabhängige Funktionalität, wie der videobasierte Einparkassistent
oder Lane Departure Warning (LDW) werden nur bei Rückwärts- bzw. Vorwärtsfahrt
eingesetzt. Fußgängererkennung wird typischerweise in städtischen Gebieten eingesetzt,
nicht auf Autobahnen. Eine Übersicht über diese gegenwärtigen FAS ist in [WHW09] auf-
geführt. Zusätzlich lassen sich verschiedene andere Algorithmen vorstellen, die abhängig
von der Wettersituation die Bildverarbeitung vornehmen.
Als Beispiel für eine alltägliche Fahrsituation und eine spätere prototypische Implemen-
tierung wird in AutoVision das folgende Szenario betrachtet: ein Fahrzeug fährt bei Ta-
geslicht auf einer Autobahn. Andere Fahrzeuge können hier durch Featurepunkte (Ecken)
(s. Abschnitt 4.4.1) an ihrer Peripherie erkannt werden, wie in Abbildung 5.1(a) zu er-
kennen ist. Kurze Zeit später erreicht das Fahrzeug einen Autobahntunnel. Hier macht
es wenig Sinn Featurepunkte an der Peripherie von Fahrzeugen zu suchen, da vor dem
Fahrzeug nur die dunkle Tunneleinfahrt liegt. Sinnvoller ist es hingegen, die Tunnelein-
fahrt zu detektieren und eine Kontrasterhöhung (s. Abschnitt 4.4.3) auf die Einfahrt
anzuwenden, um eventuell liegen gebliebene Fahrzeuge zu detektieren. Dieser Fall ist
in Abbildung 5.1(b) dargestellt. Im Tunnel selbst sind aufgrund der schwachen Kon-
trastverhältnisse die Rückleuchten der Fahrzeuge markante Featurepunkte, die von den
Tunnellichtern unterschieden werden müssen. Die Detektion von Lichtpaaren (s. Ab-
schnitt 4.4.2) ist in Abbildung 5.1(c) zu erkennen. Am Tunnelausgang könnte trotz
blendendem Sonnenlicht eine Kontrastreduktion dazu führen, dass zumindest die vor-
ausfahrenden Fahrzeuge erkannt werden können. Innerhalb von Städten kann dann eine
Bewegungsdetektion mit Hilfe des Optischen Flusses verwendet werden, um Fußgän-
ger oder Fahrradfahrer zu erkennen. Die Bewegungsdetektion mit Hilfe des Optischen
Flusses (s. Abschnitt 4.4.4) ist in Abbildung 5.1(d) dargestellt. Dieses Szenario kann be-
liebig durch die bereits erwähnten Situationen erweitert werden. Das Szenario hat weder
einen Anspruch auf Vollständigkeit, noch müssen die oben genannten Operationen genau
in diesen Situationen durchgeführt werden. Es dient rein als Visualisierung dafür, dass
verschiedene Fahrsituationen unterschiedlicher Algorithmen für die Bildverarbeitung be-
dürfen.
Für die Echtzeit-Bildverarbeitung in den oben genannten Situationen werden verschie-
dene HWAs benötigt. Diese wurden in Abschnitt 4.4 vorgestellt. Die HWAs sind als Bus
Master an den Processor Local Bus (PLB) oder direkt an dem MPMC angeschlossen
und können daher selbstständig Pixeltransfers via DMA initiieren. Simultane Lese- und
Schreibtransfers werden auf dem PLB durch separate Lese- und Schreibbusse unterstützt.
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(a) ShapeEngine (SE) (b) ContrastEngine (CTE)

(c) TaillightEngine (TE) (d) Optischer Fluß (OF )

Abbildung 5.1: Originalbild und verarbeitetes Ausgangsbild der ShapeEngine 5.1(a), der
ContrastEngine 5.1(b), der TaillightEngine 5.1(c) und des Optischen
Flusses 5.1(d)

Die Extraktion von Featurepunkten an der Peripherie von Fahrzeugen wird von der in
Abschnitt 4.4.1 vorgestellten ShapeEngine (SE ) übernommen. Die Kontrasterhöhung
im Bereich dunkler Tunneleinfahrten erfolgt durch die ContrastEngine (CTE ) (s. Ab-
schnitt 4.4.3). Die Pixelbearbeitung innerhalb von Tunneln oder bei Nacht, um Fahr-
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zeuglichter zu erkennen, wird durch die TaillightEngine (TE ) die in Abschnitt 4.4.2
vorgestellt wurde realisiert. Letztendlich kann der HWA für den Optischen Fluß (OF )
zur Detektion von bewegten Objekten wie beispielsweise Fußgängern und Fahrradfah-
rern verwendet werden. Der HWA für den Optischen Fluß besteht aus zwei sequentiell
laufenden HWAs der CensusEngine (CSE ) und der MatchingEngine (ME ), die in Ab-
schnitt 4.4.4 vorgestellt wurden. Die Eingangsbilder und verarbeiteten Bilder aller HWAs
sind in Abbildung 5.1 dargestellt.
Wie anhand dieses simplen Szenarios ersichtlich wird, bedürfen unterschiedliche Fahr-
situationen auch unterschiedlicher Algorithmen für die Bildverarbeitung und dadurch
zwangsläufig verschiedener HWAs. Daher ist es sinnvoll die benötigte Funktion nur bei
Bedarf zu laden, anstatt alle HW Beschleuniger parallel zu implementieren. Die Tatsa-
che, dass bestimmte HW Beschleuniger in manchen Situationen nicht verwendet werden,
führt auf die Frage, warum diese HWAs Platz auf dem FPGA belegen sollten, obwohl sie
eigentlich nicht benötigt werden. Aus diesem Grund wird die schnelle DPR eingesetzt,
um die benötigten HWAs zur Laufzeit zu laden, während gleichzeitig unbenutzte Teile
entfernt werden.

5.2 Festlegung der Rekonfigurations-Grenze

Bei der Erstellung eines DPR Designs müssen zur Designzeit die Rekonfigurations-Grenzen
feststehen. Das bedeutet auch, daß die Elemente des statischen und rekonfigurierbaren
Anteils festgelegt sein müssen. In Abbildung 5.2 sind zwei mögliche Rekonfigurations-
Grenzen bei einem beispielhaften Anschluß eines HWAs an den PLB abgebildet. Diesel-
ben Fälle sind bei einem Anschluß an den MPMC über ein LIS NP IPIF vorstellbar.

(a) Rekonfigurations-Grenze zwischen PLB und
IPIF

(b) Rekonfigurations-Grenze zwischen IPIF und
HWA

Abbildung 5.2: Mögliche Rekonfigurations-Grenzen

In Abbildung 5.2(a) liegt die Rekonfigurations-Grenze zwischen PLB und IPIF. In Ab-
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bildung 5.2(b) dagegen zwischen IPIF und HWA. Die Festlegung der Rekonfigurations-
Grenze hat einen entscheidenden Einfluß auf die Größe der PRR, und somit auch auf
die zu erwartende Bitstromgröße und letztendlich auch auf die Rekonfigurations-Zeit. In
Abschnitt 4.4 sind die verschiedenen HWBeschleuniger dargestellt. Anhand der Blockdia-
gramme läßt sich leicht erkennen, daß sich die HWAs (Bsp.: ME und CSE ) bereits nach
dem IPIF unterscheiden. Aufgrund der Konfiguration durch die Generics sind weitere
Gemeinsamkeiten zwischen den einzelnen HWAs nur mit sehr großem Aufwand identifi-
zierbar. Zur Identifikation welche Strukturen zwischen den einzelnen HWAs noch gleich
sind, kann beispielsweise der in [RM06] beschriebene Ansatz verwendet werden. Dort wird
versucht auf Netzlistenebene Gemeinsamkeiten zwischen zwei verschiedenen Designs zu
erkennen und diese dann dementsprechend gleich zu platzieren und zu verdrahten. Diese
gleich verdrahteten Anteile werden dann nicht mehr in die partiellen Bitströme übernom-
men. Allerdings werden bei dieser Methodik immer nur die Gemeinsamkeiten zwischen
zwei PRMs untersucht. Da sich die Engines signifikant hinter dem IPIF unterscheiden
(Bsp.: InputFSM bei TE, Read Arbiter bei ME ) wird die Rekonfigurations-Grenze direkt
hinter das IPIF gelegt, wie in Abbildung 5.2(b) dargestellt.

(a) DCR IF innerhalb des PRM (b) DCR IF außerhalb des PRM

Abbildung 5.3: Mögliche Anbindung eines PRM an den DCR Bus

Wie in den Blockschaltbildern der HWAs in Abschnitt 4.4 ebenfalls zu erkennen ist, befin-
det sich das DCR IF innerhalb der HWA Wrapper. Um die HWAs zu rekonfigurieren, ist
in diesem Fall der gesamte DCR Bus über das entsprechende Rekonfigurations-Interface
(RIF, s. Abschnitt 5.3.1.3) zu führen, wie in Abbildung 5.3(a) dargestellt. Der DCR ar-
beitet jedoch nach dem Daisy Chain Prinzip. Würde ein DCR Slave (wie bei der DPR)
kurzfristig aus dieser Kette herausgenommen, so wäre die Daisy Chain unterbrochen.
Um dies zu vermeiden, wird das DCR Slave Interface außerhalb des Engine Wrappers
platziert und im statischen Teil des Systems untergebracht (s. Abbildung 5.3(b)). Durch
diese Designentscheidung werden im Sinne einer Vorfilterung nur noch die Konfigurati-
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onsdaten an die Engine übermittelt, die auch für diese bestimmt sind. Zusammenfassend
ist festzustellen, dass beim Austausch eines PRMs gegen ein anderes alle Interfaces zu
Kommunikationsressourcen außerhalb der PRR zu platzieren sind.

5.3 Reduktion von Rekonfigurations-Kosten

Die Verwendung von DPR in einem FPGA-basierten System ist, wie bereits erwähnt, mit
zusätzlichen Rekonfigurations-Kosten verbunden. Unter Rekonfigurations-Kosten wird in
dieser Arbeit der Zusatz an Fläche, Zeit und Verlustleistung verstanden, der durch die
Einführung von DPR im System entsteht. In den folgenden Abschnitten werden daher
die Beiträge zur Fläche, der Zeit und Verlustleistung, sowie Konzepte zu deren Reduktion
vorgestellt.

5.3.1 DPR Komponenten (DPR-Overhead)

Die in diesem Abschnitt aufgeführten Komponenten, werden im Folgenden als DPR Over-
head bezeichnet. Diese Komponenten werden dem System zunächst hinzugefügt, um spä-
ter eine Reduktion der logischen Ressourcen durch DPR zu erzielen. Um eine möglichst
große Einsparung an logischen Ressourcen zu erhalten, muß der DPR Overhead so gering
wie möglich sein.

5.3.1.1 IP Interface (IPIF)

Ebenso wie bei den Engines ist es möglich, den in Abschnitt 5.3.1.2 beschriebenen ICAP
Controller selektiv an den PLB Bus oder direkt an den MPMC anzubinden. Dies ge-
schieht über ein IP Interface (IPIF). Als IPIF werden in dieser Arbeit das LIS PLB
IPIF [Zep07] oder das LIS NP IPIF [Alt09a] verstanden. Eine detaillierte Beschreibung
der Interfaces ist in Abschnitt 4.2.2 zu finden. Falls der Durchsatz des angeschlossenen
IP cores wichtiger ist, als die verbrauchten Ressourcen, sollte der Core über ein LIS NP
IPIF angeschlossen werden. Beim Einsatz des LIS NPIs wird eine maximale Burstweite
BW von 32 und Address Pipelining unterstützt. Eine ressourcensparende, aber dennoch
performante Lösung ist durch den Einsatz eines LIS PLB IPIF gegeben.

5.3.1.2 ICAP Controller

Um den FPGA intern zu (re-)konfigurieren muß eine Schnittstelle zum Konfigurations-
Layer existieren. Diese Schnittstelle bildet der in Abschnitt 2.2.3 beschriebene Internal
Configuration Access Port (ICAP). Der Controller, um ICAP die notwendigen Konfigura-
tionsdaten zu liefern, besteht aus einer FSM zur Generierung der Requests, einem FIFO,
das als temporärer Speicher genutzt wird, einem DCR Interface für die Übertragung für
Kontrolldaten und einem CRC IP Core zur Laufzeitverifikation der Bitstromdaten.
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Abbildung 5.4: Blockdiagramm des ICAP Controllers

Die Burstweite BW , die Datenweite DW der ankommenden Daten und die ICAP In-
put Weite IIW sind über Syntheseattribute, so genannte Generics, konfigurierbar, um
möglichst viele Plattformen zu unterstützen [CZS+08].
Durch den modularen Aufbau und die Wahl der entsprechenden Generics ist es auch
beim ICAP Controller möglich, einen Anschluß an den PLB, oder direkt an den MPMC
zu realisieren. Neben den zusätzlichen Ressourcen besteht der einzige Unterschied bei
einem Direktanschluß an den MPMC darin, dass Bursts mit einer Weite von BW=32 Bit
und Address Pipelining unterstützt werden.
Das DCR Interface wird für die Kommunikation zwischen PPC und ICAP Controller
verwendet. Der PPC sendet die Startadresse des zu ladenden partiellen Bitstroms zu-
sammen mit der Anzahl an zu übertragenden Bursts über den DCR in einem 32-Bit
Wort an den ICAP Controller. Diese Kontrolldaten dienen gleichzeitig als Startsignal für
den Rekonfigurationsvorgang. An dieser Stelle sei darauf hingewiesen, dass der in dieser
Arbeit vorgestellte ICAP Controller weder einen Microprozessor für den Start der Re-
konfiguration noch einen Bus wie den PLB zur Datenübertragung benötigt. Durch den
modularen Aufbau lässt sich der Controller nicht nur an den MPMC, sondern beispiels-
weise auch an ein Network on chip (NoC) oder einen Crossbar Switch anbinden. Die
Modularität des ICAP Controllers erlaubt ein einfaches Entfernen des DCR Interfaces
und eine einfache Anpassung an jede beliebige Interconnect Struktur, um das notwendige
32-Bit Wort zum Start der Rekonfiguration, von jedem beliebigen Modul im SoC senden
zu können.
Sobald die Kontrolldaten vom ICAP Controller empfangen wurden, wird der erste Re-
quest von der FSM generiert. Über DMA Transfers können Bitstromdaten direkt aus dem
Hauptspeicher übertragen werden, ohne daß der PPC in den Transfer involviert werden
muß. Dies führt zu einer Auslastungsminimierung auf dem PPC, der sich somit auf die
Verarbeitung der Higher Level Algorithmen beschränken kann. Da sowohl der ICAP
Controller als auch der MPMC Bursts (s. Abschnitt 2.3.2.1) und Address Pipelining
(s. Abschnitt 2.3.2.2) unterstützen, können theoretisch DW Bit zum ICAP Controller
übertragen werden. Da die IIW jedoch in vielen Fällen geringer ist als DW , sorgt ein
Multiplexer am Ausgang dafür, dass die Pakete richtig aufgeteilt und in der richtigen
Reihenfolge an ICAP geliefert werden. Sobald gültige Datenworte am Eingang des ICAP
Controllers anliegen, ist die FSM für das Schreiben der Daten ins FIFO zuständig und
damit auch für die interne Adressgenerierung.
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Das FIFO muß die Möglichkeit haben DW ankommende Bit vom PLB oder direkt vom
MPMC zu speichern. Da in V2P und V4 Devices die BRAMs eine maximale Daten-
breite von 32 Bit aufweisen, werden für die Implementierung des FIFOs bei einem 64
Bit breiten Anschluß zwei parallele BRAMs verwendet. In V5 Devices ist die maximale
Eingangsdatenbreite der BRAMs 64 Bit, so daß bei einem DW = 64 Bit breiten Bus
nur noch ein BRAM notwendig ist. In V4 und V5 Devices existieren zusätzlich in je-
dem BRAM dedizierte, hart verdrahtete FIFO Controller für die Implementierung von
schnellen synchronen und asynchronen FIFOs. In [Alf08] wird eine Übersicht über FIFOs
in V5 Devices gegeben. Um den Übergang zwischen zwei unterschiedlichen Taktdomä-
men zu realisieren, werden auch im ICAP Controller asynchrone Fifos verwendet (s.
Abschnitt 2.3.3). Damit ist es möglich die Bitstromdaten mit einer Frequenz fr unab-
hängig von der Schreibfrequenz fw auszulesen. Ein Füllstandsanzeiger im FIFO wird
verwendet, um die Requestgenerierung der FSM zu steuern. Passt ein kompletter Burst
in das FIFO, wird ein neuer Request gestartet. Ist das FIFO annähernd voll, wird auf
einen erneuten Request vorerst verzichtet.
Um zu verifizieren, ob die Bitstromdaten korrekt am ICAP Controller angekommen sind,
wird ein Modul (CRC IP) zur Laufzeitverifikation der Daten verwendet. Dieses Modul be-
rechnet während der Rekonfiguration einen CRC-Wert und gehört als Teil des ICAP Con-
trollers ebenfalls zum DPR Overhead. Das CRC Modul ist detailliert in Abschnitt 5.3.2.3
beschrieben. In [CZS+08] und [Alt09b] sind weitere Implementierungsdetails des ICAP
Controllers aufgeführt.

5.3.1.3 Rekonfigurations-Interface (RIF)

Um vor, während und nach der Rekonfiguration eine sichere Verbindung zwischen rekon-
figurierbarem und statischem Teil sicherzustellen, wird ein Rekonfigurations-Interface
(RIF) verwendet. Das RIF sitzt genau auf der Rekonfigurationsgrenze (s. Abschnitt 5.2)
und etabliert eine sichere Verbindung zwischen statischem Teil und PRM.
In Abbildung 5.5 sind die (je nach verwendetem Designflow) optionalen, unidirektionalen
Busmacros [HBB04] zu erkennen. Da in diesem Beispiel das PRM rechts des statischen
Teils liegt, werden die Signale aus dem PRM in den statischen Teil von rechts nach
links (R2L) übertragen. Dementsprechend findet die Übertragung der Signale aus dem
statischen Teil in das PRM von links nach rechts (L2R) statt.
Während der Rekonfiguration können sich Signale zwischen statischem Teil und PRM
unvorhersehbar ändern. Kritisch sind insbesondere die Netze, die ein PRM verlassen, da
sich Signaländerungen direkt auf den statischen Teil auswirken und zu Fehlern führen
können. Um die Störeinflüsse genau daran zu hindern, muß eine Vorrichtung existieren,
die diese Netze während der Rekonfiguration vom statischen Teil abtrennt. In [Xil10c]
wird daher die Verwendung eines Enable Signals empfohlen, das den statischen vom re-
konfigurierbaren Teil während der DPR abtrennt. Die dazu notwendige Vorrichtung im
RIF wird im Folgenden als Disconnector bezeichnet und ist ebenfalls in Abbildung 5.5
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Abbildung 5.5: RIF für ein rekonfigurierbares Modul rechts des statischen Teils

dargestellt. Der Disconnector besteht im Wesentlichen aus einer Multiplexer-Struktur,
um die vom PRM ausgehenden Signale bei Bedarf über ein DCR Interface durch- bzw.
auf konstant ’0’ zu schalten. Die Steuerung der Multiplexer erfolgt über das Enable Re-
gister, welches vom DCR Interface gespeist wird. Somit ist es einfach möglich, die Signale
über die Rekonfigurationsgrenze vom PPC (DCR-Master) aus zu trennen. Werden, wie
beim MBRF (s. Abschnitt 2.2.7.2) Busmacros verwendet, so bietet sich eine ressourcen-
schonende Implementierung der Multiplexer-Struktur des Disconnectors direkt in den
LUTs der Macros an. Da im Partitions-basierten Flow keine Macros mehr notwendig
sind (s. Abschnitt 2.2.7.3), muß in diesem Fall der Disconnector separat implementiert
werden.

Um während der Rekonfiguration das PRM zu resetten, kann selektiv über das DCR
Interface ein Reset (high-aktiv) initiiert werden. Dieses Resetsignal wird im Resetregister
gespeichert. Der Ausgang des Resetregisters, sowie der Reset aus dem statischen Teil
(häufig das Bus-Resetsignal), werden über ein Oder-Gatter an das PRM übertragen. Ist
einer der beiden Resets (oder beide gemeinsam) aktiv, wird das PRM resettet. Das DCR
IF innerhalb des RIF kann zur Steuerung weiterer Enable Signale verwendet werden.
Beispielsweise könnten über ein Enable Signal ganze Äste eines Taktbaums abgeschaltet
werden, wie in Abschnitt 5.3.3 beschrieben.
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5.3.2 DPR Latenz

In diesem Abschnitt wird der zeitliche Overhead vorgestellt, der durch DPR dem System
hinzugefügt wird. Zunächst wird beschrieben von welchen Faktoren die Rekonfigurations-
Zeit abhängt. Anschließend werden Konzepte präsentiert, mit denen versucht wird die
Rekonfigurations-Zeit zu minimieren.

5.3.2.1 Formalisierung des Rekonfigurations-Durchsatzes

Wie in Abschnitt 5.1 bereits vorgestellt, bedürfen verschiedene Fahrsituationen unter-
schiedlicher Algorithmen und damit unterschiedlicher HW Beschleuniger für die Bild-
verarbeitung. Bei der Verwendung von DPR in videobasierten Fahrerassistenzsystemen,
besonders wenn es sich um sicherheitskritische Funktionen handelt, darf durch DPR kein
Videoframe verloren gehen. Diese Bedingung führt zu der Anforderung, dass die Re-
konfiguration so schnell wie möglich durchgeführt wird, zumindest aber so schnell, dass
die Echtzeitanforderungen (Verarbeitung von 31 fps = 32.25 ms Verarbeitungszeit für
einen Videoframe) nicht verletzt werden. Auch nicht bei mehreren Rekonfigurationen pro
Video-Frame. Abhängig davon, wann und wie oft ein System rekonfiguriert wird, spricht
man von Inter Video Frame Reconfiguration oder Intra Video Frame Reconfiguration.

Inter Video Frame Reconfiguration (InterVFR) Die Inter Video Frame Rekonfigura-
tion (InterVFR) ist definiert als der gegenseitige Austausch zweier Module zwischen zwei
aufeinander folgenden Videoframes. In Abbildung 5.6(a) wird die Verarbeitungszeit des
ersten HWAs als Ti1 definiert. Die Ausführungszeit eines zweiten HWAs wird als Ti2
definiert. Die Rekonfigurations-Zeit, die für den Austausch der Module benötigt wird ist
definiert als TR. Wenn also Ti1 + TR < 32, 25ms (31 fps) ist, ist die InterVFR mög-
lich. Das bedeutet, dass sowohl die Bildverarbeitung mit der ersten Engine als auch die
nachfolgende Rekonfiguration abgeschlossen werden kann, bevor die Verarbeitung mit
der zweiten Engine beginnt. Die InterVFR Rekonfiguration wird für den Austausch von
CTE, SE und TE eingesetzt.

(a) InterVFR (b) IntraVFR

Abbildung 5.6: Inter und Intra Video Frame Rekonfiguration

Intra Video Frame Reconfiguration (Inter VFR) Die Intra Video Frame Rekonfigu-
ration (IntraVFR) ist definiert als der gegenseitige Austausch zweier Module innerhalb
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eines Videoframes. Der Optische Fluß [CLJS09] als auch die in [Asc09] beschriebene Bild-
kompression stellen mögliche Anwendungen für die InraVFR dar. Wie in Abschnitt 4.4.4
bereits beschrieben, besteht der HWA für den OF aus zwei sequentiell arbeitenden Engi-
nes, der CSE und der ME. Die Zeit, um ein Bild mit der CSE zu verarbeiten ist definiert
als Ti1. Die benötigte Zeit für die Verarbeitung mit der ME sei Ti2. Da die partiellen
Bitstromgrößen zweier HWAs im Normalfall nicht gleich sind, unterscheiden sich auch
die jeweiligen Rekonfigurations-Zeiten. Die Zeit für die erste Rekonfiguration wird daher
mit TR1, die Zeit für die zweite Rekonfiguration mit TR2 bezeichnet. Der Ablauf der
IntraVFR ist in Abbildung 5.6(b) beschrieben. Wenn Ti1 + Ti2 + TR1 + TR2 < 32, 25ms
(31 fps) erfüllt ist, ist die IntraVFR realisierbar. IntraVFR is generell dann sinnvoll ein-
setzbar, wenn ein HWA auf ein globales Resultat eines anderen HWAs warten muss. Dies
ist dann der Fall, wenn die beiden Operationen nicht pipelinebar sind. Die Konzepte zu
InterVFR und IntraVFR wurden in [CAAS10] und [CAS10] vorgestellt.
Für die schnelle Rekonfiguration ist der Zugriff auf den Speicher, in dem die partiellen
Bitströme vorgehalten werden ein wichtiges Kriterium. Beim Speichern der partiellen
Bitströme im on-chip BRAM ist zwar ein schneller Zugriff auf die Daten gegeben, jedoch
ist diese Ressource bei mehreren großen partiellen Bitströmen schnell erschöpft. Des Wei-
teren sollten die Ressourcen, die durch DPR dem System hinzugefügt werden, minimal
gehalten werden (s. Abschnitt 5.3.1). Eine Alternative besteht im Speichern der partiellen
Bitströme in einem off-chip Flash Speicher. Hier könnten problemlos alle partiellen Bit-
stromdaten gespeichert werden. Dadurch werden keine Ressourcen für die Speicherung
auf dem FPGA benötigt. Flash Speicher sind im Normalfall langsamer als SRAM oder
SDRAM und daher nur bedingt geeignet. Eine weitere Möglichkeit besteht im Speichern
der partiellen Bitströme in einem off-chip SRAM oder DDR/DDR2 SDRAM. Da große
SRAM Speicher im Vergleich zu DDR SDRAM sehr teuer sind, weil das DDR SDRAM
ohnehin bereits im System zum Puffern von Bilddaten vorhanden ist, werden die parti-
ellen Bitströme dort gespeichert. Da es sich bei BRAM, SRAM und DDR SDRAM um
flüchtige Speicher handelt, müssen die partiellen Bitströme während der Initialisierung
in die entsprechenden Speicher übertragen werden. Dies kann beispielsweise über Ether-
net [BCY+09] oder durch Speichern der Bitströme in einem Flash Speicher geschehen.
Neben dem Speichern aller partiellen Bitstromdaten im Flash Speicher, wird häufig ein
lokales Puffer kurz vor dem Konfigurations-Interface verwendet. Dieses Puffer dient zum
temporären Speichern von Teilen des zu ladenden partiellen Bitstroms.
Bei der on-chip Rekonfiguration verwenden die meisten der in der Literatur beschrie-
benen Ansätze ein FIFO als lokalen Bitstromspeicher [LPF09a, LKLJ09]. Entweder als
temporäres Puffer oder um, wie bereits erwähnt, die Bitstromdaten komplett im on-chip
BRAM abzulegen. In Abbildung 5.7 ist schemenhaft der Aufbau eines ICAP Controllers
mit lokalem Speicher (FIFO) dargestellt. Der Aufbau entspricht dem in Abbildung 5.4.
Anstatt die Bitstromdaten wie beispielsweise in [LKLJ09] komplett im on-chip BRAM
abzulegen, werden diese gepipelined vom Hauptspeicher in das FIFO geladen. Da der Fla-
schenhals in den meisten Systemen im Transfer von Bitstromdaten zum Konfigurations-
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Abbildung 5.7: Blockdiagramm eines ICAP Controllers

Interface (ICAP) besteht, konzentrieren sich viele Autoren auf Techniken, die das FIFO
über den gesamten Zeitraum der Rekonfiguration gefüllt halten. Dies wird u.a. durch
einen Direktanschluß des ICAP Controllers an einen externen Speicher [LPF09a] oder
durch Bitstromkompression [LH01, HUWJ04, PMW04] erreicht.
Die Menge an Daten, die pro Takt in das FIFO geschrieben werden kann ist abhängig von
der Datenweite des Busses DW , der Burstweite BW und der Latenz L. L ist die Anzahl
an Taktzyklen, die vom ersten Request bis zum Zeitpunkt vergeht, an dem die Daten
am IP Core zur Verfügung stehen. fw bezeichnet die Frequenz, die verwendet wird, um
eine bestimmte Menge an Daten in das FIFO zu schreiben. fw ist üblicherweise gleich
der Busfrequenz. Mit Hilfe der Gleichung 5.1 kann der Durchsatz am Eingang des FIFOs
TPw, also die Menge an Daten pro Takt, die in das FIFO geschrieben wird, berechnet
werden.

TPw =
BW [cycles] ∗DW [bit]

BW [cycles] + L[cycles]
∗ fw (5.1)

Die Busfrequenz wird übelicherweise zu 100 MHz gewählt, was auch der maximal spe-
zifizierten Betriebsfrequenz von ICAP auf V4 und V5 entspricht [Xil10c]. Im Vergleich
dazu ist der Durchsatz am Ausgang des FIFOs TPr, also die Menge an Daten pro Takt,
die aus dem FIFO gelesen wird, nicht nur abhängig von der Auslesefrequenz fr, sondern
auch von der ICAP Input Datenweite IIW . Der maximale Durchsatz am Ausgang des
ICAP Controllers kann mit Gleichung 5.2 berechnet werden.

TPr = IIW ∗ fr ∗BF (5.2)

BF ist der Busy Factor. Er zeigt an, welchen Prozentsatz des Konfigurations-Vorgangs
ICAP in der Lage ist neue Daten zu akzeptieren und damit nicht „BUSY“ ist. Der BF
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wird durch Auswertung des in Abschnitt 5.3.2.3 beschriebenen busy Signals bestimmt,
das von der ICAP Schnittstelle geliefert wird. Der BF wird in Abschnitt 5.3.2.3 näher
erläutert. Grundsätzlich bleibt das FIFO gefüllt, wenn sichergestellt werden kann, dass
TPw größer als TPr ist, also Gleichung 5.3 erfüllt ist.

TPw > TPr (5.3)

Einsetzen von Gleichung 5.1 sowie Gleichung 5.2 in Gleichung 5.3 resultiert in Glei-
chung 5.4.

BW [cycles] ∗DW [bit]

BW [cycles] + L[cycles]
∗ fw > IIW [bit] ∗ fr ∗BF (5.4)

Gleichung 5.4 kann nun verwendet werden, um zu berechnen, ob das FIFO die gesamte
Zeit gefüllt bleiben kann, falls die entsprechenden Parameter bekannt sind. Um zu ver-
meiden, dass niederpriore IP Cores die Rekonfigurations-Geschwindigkeit verlangsamen,
wird der ICAP Controller im AutoVision System mit höchster Priorität an den Bus oder
direkt an den MPMC angeschlossen. Dies ist vor allem bei Anwendungen sinnvoll, die ma-
ximale Rekonfigurations-Geschwindigkeit erfordern. Ein stets gefülltes FIFO ist wichtig,
um garantieren zu können, dass die maximale Datenmenge (IIW Bit pro Taktzyklus) an
der ICAP Schnittstelle bereit steht. Ist dies sichergestellt, kann der maximale Durchsatz
an Konfigurations-Daten TPr an der ICAP Schnittstelle mit Gleichung 5.2 berechnet
werden. Ist der exakte Durchsatz TPr (gemessen oder berechnet) und die Bitstromgröße
BS bekannt, berechnet sich die Rekonfigurations-Zeit tR nach Gleichung 5.5.

tR =
BS
TPr

+ L (5.5)

L ist in diesem Fall die initiale Latenz, um die ersten Bytes an Konfigurations-Daten
in das FIFO zu laden. L wird vom ersten Rekonfigurations-Trigger bis zum Erscheinen
der ersten Bitstromdaten an der ICAP Schnittstelle gemessen. Messungen im AutoVision
System zeigen, dass L abhängig vom verwendeten Speicher (DDR oder DDR2 SDRAM)
und entsprechendem Controller zwischen 30 und 50 Taktzyklen liegt. Für große partielle
Bitströme von mehreren KB ist L vernachlässigbar gering.

5.3.2.2 Reduktion der Bitstromgröße (Combitgen)

Bei Betrachtung von Gleichung 5.5 ist klar ersichtlich, dass kürzere Rekonfigurations-
Zeiten entweder durch Reduktion von BS oder Erhöhung von TP erreicht werden können.
In diesem Abschnitt wird daher eine Methode vorgestellt, mit der die Bitstromgröße
reduziert werden kann. Diese Methode beschreibt die Reduktion von Overhead nachdem
der partielle Bitstrom generiert wurde und ist im Combitgen Tool [CMS06] realisiert.
Combitgen ist ein Kommandozeilentool, das optimierte partielle Bitströme erzeugt. Es
funktioniert für alle V2P und V2 Devices. Durch den schematisch sehr ähnlichen Aufbau
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des Konfigurations-Layers (siehe Abschnitt 2.2.2) ist das Konzept einfach auf neuere
Devices (V4, V5, V6) übertragbar. Combitgen wird nach (a posteriori) der Erstellung
der initialen Bitströme eingesetzt. Als Eingabe für Combitgen dienen die so genannten
Toplevel Bitströme1, die zur initialen Programmierung des FPGAs verwendet werden.
Combitgen erstellt partielle Bitströme, die nur die unterschiedlichen Konfigurations-
Frames zwischen allen Toplevel Designs enthalten. Dies bedeutet im Umkehrschluß, dass
all diejenigen Konfigurations-Frames, die in den Toplevel Bitströme gleich sind, nicht
in die jeweiligen partiellen Bitströme übernommen werden. Damit kombiniert Com-
bitgen die Vorteile des DBRFs (siehe Abschnitt 2.2.7.1) und des MBRFs (siehe Ab-
schnitt 2.2.7.2), während die entsprechenden Nachteile gemindert werden. Combitgen
liest die Toplevel Bitströme ein, verarbeitet diese und generiert für jeden Toplevel Bit-
strom einen entsprechenden partiellen Bitstrom. Mit diesen partiellen Bitströmen ist es
(ähnlich wie beim MBRF) möglich von jedem Design in jedes andere zu wechseln. Ab-
bildung 5.8 zeigt den Ablauf bei 3 verschiedenen Toplevel Bitströme.

Abbildung 5.8: Combitgendatenfluß mit 3 Toplevel Bitströmen als Eingang und 3 resul-
tierenden partiellen Bitströmen, aus denen der Overhead entfernt wurde

Wie in Abbildung 5.8 zu erkennen ist, wird nach dem Einlesen der Bitströme innerhalb
des Programms ein 2-dimensionales Array, das so genannte Pseudo FPGA Memory, pro
Toplevel Bitstrom angelegt. Das Pseudo FPGA Memory simuliert den Konfigurations-

1Toplevel Bitströme sind vollständige Bitströme, um das Device initial zu konfigurieren
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Layer eines FPGAs, oder genauer, eine bestimmte Konfigurations-Row eines Devices
bestehend aus NF

R Konfigurations-Frames. Die aus den Toplevel Bitströmen extrahierten
Konfigurations-Daten (ohne Paketheader) werden in die entsprechenden Pseudo FPGA
Memories geschrieben. Nachdem alle Pseudo FPGA Memories gefüllt sind, werden Konfi-
gurations-Frames mit gleicher Adresse aus allen Designs miteinander verglichen. Konfigu-
rations-Frames mit gleicher Adresse, jedoch unterschiedlichen Inhalts, sind grau in Abbil-
dung 5.8 hinterlegt. Wird ein Unterschied in den Konfigurations-Frames zwischen den ver-
schiedenen Toplevel Designs festgestellt, wird der entsprechende Konfigurations-Frame in
der so genannten Differential Frame-Bitmap markiert. Die Länge der Differential Frame-
Bitmap ist abhängig von der Anzahl an Konfigurations-Frames per Konfigurations-Row
NF
R (siehe Tabellen A.3 bis A.5). Um Combitgen für V4, V5, V6 oder Spartan Devi-

ces zu erweitern, muß nur jede Konfigurations-Row einzeln betrachtet werden und die
partiellen Bitströme demnach zusammengesetzt werden. An dem Konzept selbst ändert
sich dabei nichts. Nachdem die Überprüfung auf Unterschiede abgeschlossen ist, wird die
Differential Frame-Bitmap prozessiert. Der Konfigurations-Frame aus Toplevel 1, 2 bzw.
3, der dem Eintrag in der Differential Frame-Bitmap entspricht, wird aus dem entspre-
chenden Pseudo FPGA Memory extrahiert und in den partiellen Bitstrom 1, 2 bzw. 3
übernommen. Das bedeutet, dass die Adressen der Konfigurations-Frames in allen par-
tiellen Bitströmen dieselben sind und sich lediglich die Konfigurations-Daten, die sich
hinter dieser Adresse verbergen unterscheiden.
Im Gegensatz zu den partiellen Bitströmen, die mit demMBRF generiert wurden, besteht
ein partieller Bitstrom, der mit Combitgen generiert wurde aus einzelnen Konfigura-
tions-Frames statt aus Konfigurations-Columns. Die Verwendung von einzelnen Frames
kann mitunter zu erheblich kleineren Bitstromgrößen führen, besonders wenn große Teile
der PRMs gleich sind. Zusätzlich bleibt der Vorteil bestehen, von jedem Toplevel zu
jedem anderen Toplevel rekonfigurieren zu können. Durch Combitgen wird der partielle
Bitstrom völlig neu zusammen gesetzt. Um die Integrität des Bitstroms zu wahren, wird
daher ein CRC berechnet und am Ende in den Bitstrom übernommen. Des weiteren wird
ein Bitstromheader (s. Abschnitt 2.2.4) generiert.
Um die Bitstromgrößen noch weiter zu reduzieren, wird das Multiple Frame Write Kom-
mando (s. Abschnitt 2.2.5) verwendet. Dies kann zu einer reduzierten Bitstromgröße
führen, wenn viele Konfigurations-Frames mit demselben Inhalt vorhanden sind. Im Ge-
gensatz zu Xilinx’ Bitgen Tool, das MFWR nur bei mehreren gleichen Frames verwendet,
setzt Combitgen dieses Feature ein, um einzelne Konfigurations-Frames ohne Pad-Frame
zu schreiben. In Abschnitt 2.2.5 wurden zwei Möglichkeiten beschrieben, mit denen Bit-
stromdaten aus dem FDRI in das Konfigurations-Memory geschrieben werden können.
Mit Hilfe eines gepipelineten Ansatzes durch den folgenden Konfigurations-Frame, oder
durch Schreiben zweier Pad Wörter an das MFWR Register. In allen Xilinx Bitströmen
werden einzelne Frames mit der gepipelineten Methode geschrieben. Durch den Einsatz
der zweiten Methode im Combitgen Tool, können unnötige Pad Daten vermieden und
die Bitstromgröße somit weiter reduziert werden. Weitere Einzelheiten über Combitgen
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sind in [CMS06] erläutert. Eine Gegenüberstellung der Größe, der mit den Xilinx Tools
und der mit Combitgen erzeugten partiellen Bitströmen ist in Tabelle 5.1 aufgeführt.

Modul MBRF ohne MBRF mit Combitgen o. header m. Kompression
MFWR MFWR [byte] m. padding [byte]
[byte] [byte] [byte]

CTE 560.513 403.902 397.454 397.440 66.938
SE 560.513 403.863 397.454 397.440 230.857
TE 560.513 403.898 397.454 397.440 176.099
BM 560.513 310.711 290.634 290.560 32.356

Tabelle 5.1: Ergebnisse von Combitgen auf der V2P Plattform

Mit Combitgen erzeugte partielle Bitströme können von FPGA Programmiertools, wie
Xilinx’ Impact genutzt werden. Wie in Abschnitt 2.2.4 dargestellt, enthält ein partieller
Bitstrom jedoch noch weitere Daten (Header), die für die eigentliche Konfiguration nicht
von Bedeutung sind und daher entfernt werden können. An dieser Stelle wird davon aus-
gegangen, dass nur partielle Bitströme verwendet werden, die auch für das entsprechende
Device erzeugt wurden. Während der Initialisierungsphase des AutoVision Systems, wird
beim Kopieren der partiellen Bitstomdaten aus einem nicht flüchtigen Speicher in den
Hauptspeicher der Header entfernt und die verbleibenden Bitstromdaten auf ein ganz-
zahliges Vielfaches eines Bursts der Weite BW gepadded. Dies dient dazu sicherzustellen,
dass nach der erfolgreichen Rekonfiguration, der CPP innerhalb des ICAP nicht erneut
synchronisiert wird, wenn der partielle Bitstrom nur mit Hilfe von vollen Bursts zum
ICAP übertragen wird. In der fünften Spalte von Tabelle 5.1 sind daher die Größen, der
mit Combitgen erzeugten Bitströme ohne Header, jedoch mit Pad Wörtern dargestellt.
All diese Maßnahmen tragen zur Reduktion der Bitstromgröße und nach Gleichung 5.5
deshalb auch zur Reduktion der Konfigurations-Zeit bei. Bitstromkompression hingegen
hat bei ständig gefülltem FIFO keine Auswirkung auf die Rekonfigurations-Zeit, da die
komprimierten Bitstromdaten wieder dekomprimiert werden müssen, bevor sie der ICAP
Schnittstelle zugeführt werden können. Die Kompression von Bitströmen hat jedoch eine
positive Auswirkung auf den Speicherplatz der partiellen Bitströme und die Last auf dem
Verbindungsmedium (Bus, NoC, etc.) zwischen Hauptspeicher und ICAP. In der letzten
Spalte von Tabelle 5.1 sind die Größen der komprimierten partiellen Bitströme, die mit
Combitgen generiert wurden dargestellt. Die Kompression erfolgte mit den in [HUWJ04]
vorgestellten Ansätzen und Tools.

5.3.2.3 Durchsatzmaximierung von Konfigurations-Daten

Um den maximalen Durchsatz an Rekonfigurations-Daten an der ICAP Schnittstelle
zu erreichen, sind nach Formel 5.2 drei Parameter zu berücksichtigen. IIW , BF und
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fr. Da die ersten beiden Parameter devicespezifisch und somit vorgegeben sind, bleibt
nur die maximal spezifizierte Frequenz für fr zu wählen. Laut [Xil10c] ist die maximale
ICAP Frequenz für V4 und V5 jeweils 100 MHz. Ohne Verwendung des in Abschnitt 5.3.2
erwähnten BUSY Signals liegt die maximale Frequenz in V2 Architekturen, mit der ICAP
betrieben werden kann, bei 50 MHz. Zusätzlich ist es notwendig Sorge dafür zu tragen,
dass das FIFO im ICAP Controller gefüllt bleibt. Daher muß insbesondere Gleichung 5.4
erfüllt sein. Dies wird durch Bursting (s. Abschnitt 2.3.2.1) und Address Pipelining (s.
Abschnitt 2.3.2.2) erreicht.
Um den Durchsatz nach Gleichung 5.2 zu erhöhen, besteht die Möglichkeit ICAP zu über-
takten. Da Änderungen der Systemfrequenz meist mit sehr großem Aufwand verbunden
sind, wird nur fr erhöht. Für den Übergang zwischen verschiedenen Taktdomänen werden
asynchrone FIFOs verwendet (s. Abschnitt 2.3.3).
Um ICAP außerhalb des spezifizierten Bereichs zu betreiben, ist es möglich auf V2P ein
simples Handshaking Protokoll zu verwenden. Falls ICAP nicht bereit ist neue Daten an-
zunehmen, wird dies über den BUSY Ausgang des ICAP angezeigt. Um also jeden Takt,
in dem ICAP nicht BUSY ist, Daten an die Schnittstelle zu liefern, wird das BUSY Si-
gnal als Handshaking-Signal verwendet. Der Busy Factor BF in Gleichung 5.2 zeigt an,
wie oft ICAP nicht in der Lage ist neue Daten zu akzeptieren, also „busy“ ist. Jedoch kann
das BUSY -Signal für den Konfigurations-Vorgang nur auf V2 und V2P verwendet wer-
den. Auf V4 und V5 ist dieses Signal nur beim Readback der Konfigurations-Daten aktiv,
so dass es beim Konfigurations-Vorgang nicht als Handshaking-Signal verwendet werden
kann (s. [Xil07] und [Xil09d]). Somit ist es theoretisch möglich ICAP auf V2P durch Aus-
wertung dieses Signals zu übertakten, um damit den Durchsatz an Konfigurations-Daten
zu erhöhen.

Abbildung 5.9: Busy signal während des Konfigurations-Vorgangs auf V2P bei 100 MHz
(Screenshot aus Chipscope)

In Abbildung 5.9 ist eine Aufnahme des Konfigurations-Vorgangs auf V2P dargestellt.
Klar ersichtlich ist die Häufigkeit des Busy Signals (BUSY_ICAP). Ist ICAP beispiels-
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weise bei 10% des Konfigurations-Vorgangs nicht in der Lage neue Konfigurations-Daten
anzunehmen (also „busy“), liefert dies einen BF von 0,9. Der BF zeigt also prozentual
an, wie oft ICAP während des Konfigurations-Vorgangs in der Lage ist neue Daten zu
akzeptieren.
Ab einer bestimmten Frequenz, die aufgrund von Prozessschwankungen zwischen ver-
schiedenen Devices derselben Familie unterschiedlich sein kann, kann auch dem Busy
Signal nicht mehr vertraut werden. ICAP außerhalb der spezifizierten Bereiche zu ver-
wenden, erfordert also eine Möglichkeit der Überprüfung auf Korrektheit. Diese Verifika-
tion des Konfigurations-Prozesses sollte zur Laufzeit stattfinden. Um eine Aussage über
die Korrektheit (auch bei Verwendung des Busy Signals) zu treffen, muß sichergestellt
sein, dass die Konfigurations-Daten sowohl richtig an der ICAP Schnittstelle ankommen,
als auch fehlerfrei ins Konfigurations-Memory geschrieben werden.
Das Übertakten des ICAP Controllers jenseits der spezifizierten Frequenzen stellt völ-
lig neue Anforderungen an die AutoVision Architektur. Neben der Funktionalität der
rekonfigurierbaren Module muß nun zusätzlich der Konfigurations-Prozess zur Laufzeit
verifiziert werden. Beim Übertakten können mehrere Fehlerquellen auftreten. Entweder
sind die Daten, die am ICAP Controller ankommen bereits korrupt oder der Configura-
tion Packet Prozessor (CPP), der hinter der ICAP Schnittstelle sitzt, schreibt die Daten
nicht korrekt in das Konfigurations-Memory.

Abbildung 5.10: Systemdomänen in einem dynamisch rekonfigurierbaren System

Um die Laufzeitverifikation zu realisieren, wird das FPGA in die User-Domäne und die
System-Domäne unterteilt. Die User-Domäne beinhaltet alle konfigurierbaren Ressourcen
(Speicher, Bussystem, ICAP controller etc.) und endet direkt vor der ICAP Schnittstelle,
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wie in Abbildung 5.10 zu sehen ist. Die System-Domäne beinhaltet den ICAP und damit
den CPP, auf dessen Register nicht zugegriffen werden kann und der für das Schreiben
der Daten in den Konfigurations-Layer zuständig ist. Während der Laufzeit müssen beide
Domänen auf Fehler untersucht werden. Um die Integrität der Bitstromdaten in der
User-Domäne zu überprüfen bevor sie der ICAP Schnittstelle zugeführt werden, wird
ein eigener IP Core eingesetzt. Der IP Core besteht aus einem Cyclic Redundancy Check
(CRC) IP Modul, welches direkt vor die ICAP Schnittstelle geschaltet wird. Dieses Modul
analysiert die ankommenden Bitstromdaten und berechnet zur Laufzeit einen CRC-16
Wert. Die Berechnung des CRC-16 Wertes, die auch bei Combitgen (s. Abschnitt 5.3.2.2)
eingesetzt wird, ist in [Xil08b] beschrieben.
Die Verifikation in der System-Domäne stellt sicher, dass die Daten an die entsprechende
Stelle im Konfigurations-Memory geschrieben wurden. Durch die Zusammenführung der
Verifikationsinformationen aus beiden Domänen kann während der Laufzeit eine Aussa-
ge über Erfolg (success) oder Scheitern (failure) des Rekonfigurations-Prozesses gemacht
werden. Falls korrupte Bitstromdaten beim ICAP Controller ankommen, selbst wenn nur
ein einzelnes Bit vertauscht ist, wird dies erkannt und der Konfigurations-Prozess kann
neu gestartet werden. Das Data_out Signal in Abbildung 5.10, das einen Konfigurations-
Fehler in der System-Domäne anzeigt, ist eine logische ODER-Verknüpfung mehrerer in-
terner, nicht dokumentierter Fehlersignale. Eines dieser Fehlersignale basiert auf einem
erneuten CRC Check in der System Domäne. Falls beim Schreiben ins Konfigurations-
Memory ein Fehler auftritt, beispielsweise durch Übertakten der ICAP Schnittstelle,
wird dies erkannt. Um dem User Informationen aus der System-Domäne über Erfolg oder
Scheitern eines Konfigurations-Prozeses mitzuteilen, werden während der Konfigurations-
Phase am Ausgang der ICAP Schnittstelle bestimmte Daten über den gegenwärtigen
Zustand generiert. Abhängig von den Daten am ICAP Output kann hier überwacht wer-
den, ob ICAP richtig synchronisiert (0xDF) oder desynchronisiert (0x9F) wurde und
ob ein Konfigurations-Fehler (0x1F) aufgetreten ist [Xil10c]. Die Information aus bei-
den Domänen wird dann im CRC IP Core zusammengeführt, um zur Laufzeit den
Konfigurations-Vorgang zu verifizieren. Dadurch, dass diese Information zur Laufzeit,
also parallel zum Konfigurations-Prozess selbst durchgeführt wird, entstehen beim Re-
konfigurations-Durchsatz und der damit verbundenen Rekonfigurations-Zeit keine zusätz-
lichen Latenzen. Sollte ein Fehler detektiert werden, kann der Rekonfigurations-Prozess
beispielsweise erneut gestartet werden. Auf einem V5 bei einer Frequenz von fr = 200
MHz trat bei über 14 Millionen getesteten Rekonfigurationen kein einziger Fehler auf.
Weitere Details über die Laufzeitverifikation sind in [CAAS10] und [Ahm09] zu finden.

5.3.3 Verlustleistung während der Rekonfiguration

In diesem Abschnitt wird der Overhead an Verlustleistung vorgestellt, der durch DPR
dem System hinzugefügt wird. Die Gesamtverlustleistung in einem FPGA setzt sich laut
Abschnitt 2.3.4 aus zwei Teilen zusammen: der statischen und der dynamischen Ver-
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lustleistung. Zunächst wird die statische Verlustleistung betrachtet. Zum besseren Ver-
ständnis wird die gesamte statische Verlustleistung vereinfachend unterteilt in einen Part
Pdevice, der vom Device selbst, und einen weiteren Teil Pconfig, der von der Konfiguration
des FPGAs abhängt. Pdevice ist die statische Verlustleisung des FPGAs, die von der Span-
nungsversorgung der Konfigurations-SRAM-Zellen abhängt. Ihre Höhe ist abhängig von
der Architektur und verwendeten Technologie. Pconfig ist die statische Verlustleistung,
die von der Konfiguration des FPGAs abhängt. Pconfig ist unabhängig davon, ob in einer
SRAM Speicherzelle eine 1 oder eine 0 gespeichert ist. Jedoch beeinflusst die Konfigurati-
on einer SRAM Zelle wiederum die Beschaltung von Transistoren im funktionalen Layer
und damit die statische Verlustleistung. Einige Select Eingänge von Multiplexern sind
direkt an Konfigurations-SRAMs angeschlossen, was auch in [SGVT05] erwähnt und dar-
gestellt wird. In [TL03] ist zusätzlich ein Beispiel dargestellt, das die Datenabhängigkeit
der statischen Verlustleistung von der Beschaltung der Eingangspins eines Multiplexers
zeigt. Die statische Verlustleistung ändert sich also je nach Beschaltung der im funktio-
nalen Layer verwendeten Transistoren. Daraus lässt sich schlussfolgern, dass der DPR
Overhead, der im Vergleich zu einem nicht rekonfigurierbaren Design hinzukommt und
die sich gegenseitig ausschließenden HWAs, die sich im rekonfigurierbaren System die
Ressourcen teilen, die statische Verlustleistung beeinflussen. Da die Konfiguration die
statische Verlustleistung nachweislich beeinflusst [TL03, SGVT05], stellt sich die Frage,
ob DPR genutzt werden kann, um statische Verlustleistung zumindest kurzfristig ein-
zusparen. Durch das konfigurations-Frame-weise Ändern der SRAM Inhalte, ändert sich
auch der Wert der statischen Verlustleistung jedes mal, wenn ein Konfigurations-Frame in
den Konfigurations-Layer geschrieben wird. Der DPR Overhead verändert die statische
Verlustleistung dadurch, dass zusätzliche SRAM Zellen konfiguriert werden müssen.
Die dynamische Verlustleistung hingegen ist laut Gleichung 2.10 abhängig von der Fre-
quenz. Wird beispielsweise der ICAP Controller übertaktet, steigt auch die dynamische
Verlustleistung proportional mit der Frequenz. Je höher die Frequenz mit dem der ICAP
Controller versorgt wird, desto schneller die Rekonfiguration und desto höher auch die
dynamische Verlustleistung. In [TKR+06] werden die Hauptverursacher und ihr Anteil
an statischer und dynamischer Verlustleistung aufgeführt.
Die statische Verlustleistung wird nach [TKR+06] vor allem durch die Konfigurations-
SRAM-Zellen und die Konfiguration der Routing Switches (Verdrahtung) bestimmt. Die
dynamische Verlustleistung hängt vor allem von der Verdrahtung ab. Vergleichbare Er-
gebnisse für die dynamische Verlustleitung in Virtex-II FPGAs werden in [SKB02] ge-
nannt.

5.3.3.1 Konzepte zur qualitativen Einsparung von Verlustleistung

Gegenüber ASICs und ASSPs haben FPGAs bezüglich Power Management noch deut-
liche Nachteile. Methoden wie, dynamisches power gating, dynamisches voltage oder
frequency scaling, und threshold-voltage Manipulation existieren selbst in den neues-
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Abbildung 5.11: Verteilung der statischen und dynamischen Verlustleistung [TKR+06]
auf Spartan3 FPGAs

ten Xilinx Devices nicht [Wil09]. Jedoch wird eine dieser Techniken, das Kontrollieren
der Schwellwertspannung von Multi-threshold Transistoren, auf Altera Devices unter-
stützt [Alt07]. Auf FPGAs ist es jedoch möglich den Takt für ungenutzte Teile über das
so genannte Clock Gating (CG) abzuschalten [ZRM06]. Clock Gating wird auf Regis-
ter Transfer Ebene implementiert und trennt gezielt Teile des Taktbaums, welche für
die Versorgung von unbenutzten sequentiellen Elementen wie BRAMs oder Flip-Flops
verwendet werden. Während der Idle Zeit eines IP Cores reduziert sich die dynamische
Verlustleistung durch CG um den Anteil, den das nicht benutzte Modul zum Gesamtver-
brauch beisteuert. CG hat jedoch keinen Einfluss auf die statische Verlustleistung. Zhang
et. al. präsentieren in [ZRM06] einen Ansatz, um CG auf Registerebene zu realisieren.
Oft ist diese feingranulare Lösung jedoch nicht notwendig, da es gewünscht ist ganze IP
Cores während ihrer Idle Zeit abzuschalten.

In Abbildung 5.12 ist die Realisierung von CG in einem Multitaktratensystem anhand
eines Blockdiagramms dargestellt. Der Übersichtlichkeit wegen sind nur die wichtigsten
Takte im System aufgeführt. Es fehlen beispielsweise die Takte für den Hauptspeicher
und den Systemtakt. Das realisierte CG Konzept in der AutoVision Architektur funktio-
niert analog. In Virtex-5 FPGAs und späteren Generationen läßt sich CG von einzelnen
Modulen relativ einfach implementieren. Bedingung hierfür ist, dass im clock generator
wrapper ein eigener Takt für die abschaltbaren Module definiert wird. Der clock gene-
rator wrapper dient zur Konfiguration der Phase locked loops (PLLs). In synchronen
FPGA Schaltungen muß der Takt gleichmäßig an alle getakteten Bauelemente (Register
und BRAMs) verteilt werden. In Xilinx FPGAs wird für die Taktverteilung über den
gesamten Chip ein spezieller Takttreiber verwendet, ein BUFG. Dieser Takttreiber wird
durch ein Generic im clock generator instantiiert. Um CG für ein spezielles Modul zu
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Abbildung 5.12: Realisierung von Clock Gating in einem Multitaktratensystem

realisieren, wird der BUFG für den entsprechenden Takt im clock generator jedoch nicht
instantiiert. Stattdessen wird ein BUFCE, ein Takttreiber mit Enableeingang, verwen-
det. Instantiiert wird der BUFCE außerhalb des abzuschaltenden Moduls. Dies hat zur
Folge, dass bei der Platzierung genau dasselbe Xilinx Primitive (ein BUFGCTRL) wie
für den BUFG verwendet wird, allerdings mit Enable-Signal.
Liu et. al. vergleichen in [LPF09a] den Einsatz von CG mit dem Überschreiben des PRM
mit einem Blank Bitstrom2. Dabei wird ein PRM während seiner IDLE Zeit vom Takt
durch CG getrennt. Das Abschalten des Taktes über den BUFGCTRL verursacht keine
weitere Verlustleistung. Wenn das PRM durch einen Blank Bitstrom komplett entfernt
wird, verschwindet der komplette Ast des Taktbaums. Damit sollte die dynamische Ver-
lustleistung im selben Maße sinken wie bei CG. Während des Rekonfigurations-Prozesses
steigt die dynamische Verlustleistung des Cores allerdings durch Umladen der Inhalte der
SRAM Zellen. Zusätzlich steigt dabei die dynamische Verlustleistung der I/Os, da ein
Bitstrom aus einem externen Speicher geladen werden muß. Das bedeutet, dass sich DPR

2Ein Blank Bitstrom ist ein partieller Bitstrom, um ein PRM aus einer PRR heraus zu löschen. An-
schlusspunkte in Switch-Matrizen von Netzen des statischen Teils, die die PRR überspannen sind
auch im Blank Bitstrom enthalten.
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gegenüber CG nur lohnt, wenn das abzuschaltende Modul längere Zeit inaktiv ist. Je-
doch hat die DPR im Gegensatz zu CG auch einen positiven Einfluss auf die statische
Verlustleistung. In [LPF09a] wird beschrieben, ab welcher Zeitspanne die Abschaltung
eines Moduls über DPR (blanken der PRR mit Nullen) anstatt über CG sinnvoll ist.
Allerdings wird dort nicht die steigende Verlustleistung der I/Os berücksichtigt. Anstatt
jedoch wie in [LPF09a] beschrieben, entweder CG oder DPR zur Einsparung von Ver-
lustleistung einzusetzen, lässt die maximale Optimierung erzielen, wenn in einem System
sowohl DPR als auch CG eingesetzt wird.
Da es in der Literatur jedoch keine Angaben gibt, wie ein FPGA für eine möglichst ge-
ringe statische Verlustleistung zu konfigurieren ist, und da eine Analyse und Auswertung
aller möglichen Konfigurationen in sinnvoller Zeit nicht möglich ist, wird versucht den
Anteil Pconfig empirisch durch Überschreiben der PRR mit einem Blank Bitstrom zu re-
duzieren. Durch eine Konfiguration der PRR mit Nullen (exklusive der Anschlusspunkte
der die PRR überspannenden Netze des statischen Teils) wird eine Reduktion von Pconfig
erwartet.
Alle in der Literatur beschriebenen Ansätze (mit Ausnahme von [LPF09a]) versuchen
nachdem der FPGA einmal initial konfiguriert wurde eine Einsparung von statischer
Verlustleistung durch Modifikationen im funktionalen Layer zu erreichen. In [ANT04]
und [SGVT05] wurde in Simulationen versucht, die Multiplexerein- und ausgänge in
Switch Matrizen mit 0 zu beschalten, um auf diese Art statische Verlustleistung einzu-
sparen. Die Ergebnisse in [TL03], [ANT04] und [SGVT05] zeigen, dass Nullen an den
Eingängen und am Select-Port eines Multiplexers nicht notwendigerweise zum gerings-
ten Wert von statischer Verlustleistung führt. Allerdings wird dort jeweils auch nur der
subthreshold Leckstrom Isub und der Gate (Oxide) Leakage Strom Ig betrachtet. Der
Band-to-Band Tunneling Strom IBTBT dagegen nicht.

5.3.3.2 Dynamisches Power Management in DPR Systemen

Wie in Abschnitt 5.1 beschrieben, wird DPR bei sich gegenseitig ausschließenden Fahr-
situationen eingesetzt. Im AutoVision System existieren bei der Inter- sowie IntraVFR
neben den PRMs noch weitere IP Cores, die sich in ihrer Verarbeitung gegenseitig ab-
wechseln. So verarbeitet ein HWA entweder Bilddaten oder er wird rekonfiguriert. Der
ICAP Controller hingegen wird während der Rekonfiguration benötigt, nicht aber wenn
Bilddaten verarbeitet werden. Dies gilt insbesondere, wenn nur eine PRR im System
existiert. Bei mehreren PRRs kann der ICAP Controller selbstverständlich einen neu-
es PRM laden, während ein Weiteres in einer anderen PRR gerade beschäftigt ist. Die
These Verlustleistung durch die Kombination von CG und DPR einsparen zu können,
stützt sich auf die Tatsache, dass es IP cores gibt, die einen relativ hohen Anteil an der
dynamischen Verlustleistung tragen und nicht durch einen Blank Bitstrom entfernt wer-
den können (ICAP Controller, NPI). Diese IP Cores (DPR Overhead) sind jedoch einen
Großteil der Zeit inaktiv und lassen sich während ihrer inaktiven Phase über CG abschal-
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ten. In Abbildung 5.13 ist ein möglicher Ablauf eines dynamischen Power Managements
während eines Videoframes dargestellt.

Abbildung 5.13: Aktivitätsdiagramm von DPR und CG während eines Videoframes

In Abbildung 5.13 sind die Zeiten in denen der ICAP Controller inaktiv und aktiv ist, rot
bzw. grün dargestellt. Wenn, wie in Abbildung 5.13 ein HWA (CSE ) mit Bildverarbei-
tung beschäftigt ist, ist der ICAP Controller inaktiv und kann während dieser Zeit über
CG abgeschaltet werden. Wenn über den ICAP Controller rekonfiguriert wird, ist der
HWA inaktiv und kann während dieser Zeit (auch während der Rekonfiguration) via CG
abgeschaltet werden. Bei der IntraVFR wiederholt sich dieses Vorgehen. Ist ein Blank
Modul geladen, können sowohl die leere PRR als auch der ICAP Controller abgeschaltet
werden. Dieses Konzept ist auf eine beliebige Anzahl an HWAs übertragbar und lässt
sich durch den Einsatz von insgesamt drei BUFCEs realisieren, wie in Abbildung 5.12
dargestellt ist. Eine Instanz für den HWA, eine Instanz für den leseseitigen Teil und eine
Instanz für den schreibseitigen Teil des ICAP Controllers. Da es sich im AutoVision Sys-
tem um ein zentral verwaltetes System handelt, übernimmt der PPC die Taktsteuerung.
Sobald ein Interrupt von einem HWA abgesetzt wurde, kann der ICAP Controller über
CG eingeschaltet und im selben Moment der HWA vom Takt getrennt werden. Wird
anschließend ein Interrupt vom ICAP Controller gesendet, um zu signalisieren, dass die
Rekonfiguration beendet ist, kann der HWA wieder angeschaltet und der ICAP Controller
abgeschaltet werden. Die Logik zum Abschalten des Taktes sollte außerhalb der abzu-
schaltenden Module platziert werden. Im AutoVision System wurde das RIF gewählt,
das ohnehin bereits zum Abschalten der ausgehenden Signale der PRR verwendet wird.
Im Wrapper des RIFs werden somit auch die BUFCEs instantiiert. Über das DCR IF
innerhalb des RIF können selektiv alle BUFCEs ein- und ausgeschaltet werden. Durch
die Entscheidung das Taktmanagement in das RIF zu übernehmen, können nun mit ein
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und demselben DCR Kommando gleichzeitig der Disconnector deaktiviert, CG für der
HWA ein- und für den ICAP Controller abgeschaltet werden. Das DCR IF steuert daher
die Enable Leitungen der BUFCEs (gestrichelte Verbindungen in Abbildung 5.12).
Ergebnisse hinsichtlich Ressourcenverbrauch, Performanz und Verlustleistung des rekon-
figurierbaren Systems sind in Kapitel 6 aufgeführt.

5.4 Rekonfigurations Scheduling

Um garantieren zu können, dass die Rekonfiguration nicht zu Qualitätseinbußen oder
gar zum Verlust ganzer Video-Frames führt, findet die DPR im AutoVision System
an zuvor definierten Zeitpunkten statt. Dies ist notwendig, um die Systemintegrität zu
gewährleisten. Die HWAs sollen während ihrer Verarbeitung nicht unterbrochen wer-
den. Anstatt bei jeder Anfrage, das Device direkt im Anschluss zu rekonfigurieren, wer-
den die Rekonfigurations-Anfragen gesammelt und das Device wird nach der Prozes-
sierung eines HWAs rekonfiguriert. Um einen reibungslosen Ablauf zwischen Bildverar-
beitung und Rekonfiguration zu gewährleisten, muß eine Ablaufplanung, ein so genann-
tes Rekonfigurations-Scheduling, festgelegt werden. Das Rekonfigurations-Scheduling legt
den Zeitpunkt und den Ablauf einer Rekonfiguration fest.

Abbildung 5.14: Blockdiagramm der AutoVision Architektur auf dem Virtex-II Pro

In Abbildung 5.14 sind die wichtigsten Komponenten der rekonfigurierbaren AutoVision
Architektur dargestellt. Im Folgenden wird nun eine Übersicht über den Datenfluß im re-
konfigurierbaren System gegeben, um anschließend festzulegen wann die Rekonfiguration
stattfindet.
Bevor mit der eigentlichen Bildverarbeitung und Rekonfiguration begonnen werden kann,
werden während der Initialisierungsphase die partiellen Bitströme aus einem Flash Spei-
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cher in den Hauptspeicher (hier DDR SDRAM) geschrieben. Wie bereits in Abschnitt 4.2
erwähnt, werden die Bilddaten vor ihrer Verarbeitung zunächst im Hauptspeicher abge-
legt, damit mehrere Instanzen (HWAs , CPUs etc) auf die Orginalbilddaten zugreifen
können. DPR liefert einen weiteren Grund für das temporäre Speichern von Bilddaten.
Um den Verlust von Bilddaten während der Rekonfiguration zu vermeiden, müssen die
Bilddaten zwischengepuffert werden. Erfolgt während der Verarbeitung durch einen HWA
eine Rekonfigurationsanforderung, wird dieser Request zurückgestellt, bis der HWA die
Verarbeitung abgeschlossen hat. Anschließend wird die Rekonfigurations-Anforderung
verarbeitet.
Nachdem dieses Kommando abgesetzt ist, wird die DPR durchgeführt. Bei einem Di-
rektanschluss des ICAP Controllers an den MPMC (gestrichelte Verbindung in Abbil-
dung 5.14) wird das zentrale Interconnect, der PLB Bus, nicht zusätzlich mit Rekonfigu-
rations-Daten belastet. Den Abschluß des Rekonfigurations-Prozesses meldet der ICAP
Controller über einen Interrupt an den PPC.
Nach der Festlegung des Rekonfigurations-Zeitpunktes wird nun der Ablauf einer Re-
konfiguration erläutert. Der Ablauf eines einzelnen Rekonfigurationsvorgangs bei der In-
terVFR bzw. der IntraVFR (s. Abschnitt 5.3.2) ist gleich. Nur die Anzahl an Rekon-
figurationen unterscheiden sich. Eine Ablaufplanung der Rekonfigurationssteuerung bei
der IntraVFR des OF ist in Abbildung 5.15 dargestellt. Die InterVFR Rekonfiguration
entspricht der zweiten Rekonfiguration in Abbildung 5.15.
Bei der InterVFR wird die Higher-level Bildverarbeitung auf dem PPC direkt nach dem
Absetzen des DCR Kommandos gestartet, um den Disconnector abzuschalten und den
ICAP Controller zu initialisieren gestartet. Mit dem Abschalten des Disconnectors wird
gleichzeitig der Taktbaum für den HWA abgeschaltet und für den ICAP Controller ak-
tiviert. Der eigentliche Rekonfigurations-Prozess läuft dann parallel zur Verarbeitung in
SW. Im Vergleich zu einem nicht rekonfigurierbaren System verlängert sich somit die
Verarbeitungszeit um die beiden abzusetzenden DCR Signale und ist mit etwa 20 Pro-
zessorzyklen vernachlässigbar gering.
Verglichen mit einem nicht rekonfigurierbaren OF Design, bei dem der PPC nur mit der
Bearbeitung der Featureliste beschäftigt ist, ist dieser in einem rekonfigurierbaren System
minimal stärker ausgelastet. Neben der Featureverarbeitung muß sich der PPC nun um
weitere Aufgaben kümmern. Der PPC wird immer dann durch einen Interrupt benach-
richtigt, wenn ein IP Core seine Aufgabe beendet hat. Darüber hinaus ist der PPC für
die Rekonfiguration von Census- und MatchingEngine zuständig, was die Initialisierung
des ICAP Controllers und das An- bzw. Abschalten des RIF beinhaltet.
Falls ein Prozessor mit den zusätzlichen Aufgaben überlastet ist, lässt sich die AutoVisi-
on Architektur auf ein Multiprozessor-System erweitern, wie in [CSH07] und [Che09] be-
schrieben. Hierbei übernimmt ein weiterer Prozessor das Rekonfigurationsmanagement.
Dieser kann das Interrupthandling und die Konfiguration des ICAP übernehmen. Zu-
sätzlich könnte dieser die Bitstromdaten analysieren, um die Platzierung einzelner CLBs
und BRAMs zu visualisieren wie in [HBB+07], [Bra06] und [Lan10] beschrieben.
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Abbildung 5.15: Verschiedene Schritte beim Ablauf einer DPR im Optischen Fluß Sys-
tem.

Ein Blank Bitstrom kann verwendet werden, um die vorherige Konfiguration zu löschen.
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In Abbildung 5.15 ist das OF Design mit vier Rekonfigurationen während eines Video-
Frames (IntraVFR) dargestellt. Nach der Verarbeitung der Eingangsbilddaten sendet die
CSE einen Interrupt an den PPC. Dieser Interrupt wird verarbeitet und die ausgehen-
den Verbindungen im RIF werden geöffnet. Der PPC sendet daher über den DCR Bus
ein Kommando, um das RIF abzuschalten. Während der Rekonfiguration wird über das
DCR Interface im RIF ein Resetsignal an das PRM übertragen. Dies stellt sicher, dass
nach der Rekonfiguration alle Register in einem definierten Zustand sind. Direkt nach
Absetzen des Kommandos zum Abschalten des RIF, wird der ICAP Contoller initiali-
siert. Hierzu werden vom PPC, wiederum über ein DCR Kommando, die Startadresse
des zu ladenden Blank Bitstroms und die Anzahl der dazu notwendigen Bursts in einem
32-bit Wort übertragen. Sobald der ICAP Controller diese Daten erhalten hat, beginnt
er selbstständig über DMA Transfers die Bitstromdaten aus dem Hauptspeicher zu holen
und lokal im FIFO zu puffern. Nach der Rekonfiguration ist das PRM aus der PRR ge-
löscht und der ICAP Controller sendet einen IRQ über den Interrupt Controller an den
PPC. Nach der Verarbeitung dieses Interrupts (etwa 300 Takte) wird sofort die anschlie-
ßende Rekonfiguration initiiert. Abermals wird über den DCR ein Kommando an den
ICAP Controller gesendet, dass die Startadresse des partiellen Bitstroms für die ME,
sowie die dafür notwendige Anzahl an zu übertragenden Bursts beinhaltet. Nachdem
die ME auf das Device konfiguriert wurde, wird der PPC über einen Interrupt benach-
richtigt. Nun kann der Reset für das PRM zurückgenommen und die Initialisierung der
Konfigurationsregister in der ME gestartet werden. Zuvor wird der Takt über CG für
den HWA wieder aktiviert und der des ICAP Controllers deaktiviert, um dynamische
Verlustleistung einzusparen. Nach der vollständigen Initialisierung des PRMs über den
DCR kann der Disconnector wieder angeschaltet werden. Letztendlich wird das PRM
über einen erneuten DCR Befehl gestartet, sobald ein neuer Frame im Hauptspeicher
liegt.

5.5 Ein optimierter modulbasierter Designflow für DPR
Systeme

In Abbildung 5.16 ist der Entwurfsablauf für ein rekonfigurierbares FPGA Design dar-
gestellt. Die einzelnen IP Cores, die meist in einer HW Beschreibungssprache (HDL)
wie Verilog oder VHDL vorliegen, werden im Xilinx Platform Studio (XPS) zu einem
eingebetteten System zusammengeführt. Dieses System liegt zunächst nur als Blackbox
Beschreibung vor. Die Boxen, welche die einzelnen Module umfassen und die Schnittstel-
len zur hierarchisch höchsten Ebene spezifizieren, werden als Wrapper bezeichnet. Durch
die Synthese wird diese abstrakte Beschreibung der Schaltung automatisch in Netzlisten
(Native Generic Circuit (NGC) bzw. EDIF Files) überführt. Für jeden IP Core Wrapper
wird dabei eine eigene Netzliste erzeugt.
Für ein rekonfigurierbares Design auf V2 müssen dem Design beim modulbasierten Ent-
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Abbildung 5.16: Designflow für ein dynamisch rekonfigurierbares System

wurfsfluß noch Busmacros hinzugefügt werden. Diese liegen als Native Macro Circuit
(NMC) Files vor. Im anschließenden Prozess werden die Netzlisten aller IP Core Wrap-
per, der Busmacros und ein User Constraint File (UCF), das Timing- und Platzierungs-
bedingungen enthält, in ein so genanntes Xilinx Native Generic Database (NGD) File
umgewandelt. In diesem Translate Prozess werden die logischen Elemente in Xilinx Primi-
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tives übersetzt. Im MAP Prozess werden die im NGD File definierten logischen Elemente
auf FPGA Elemente, wie BRAMs und CLBs abgebildet. Das erzeugte File ist eine un-
verdrahtete, so genannte Native Circuit Description (NCD). Die logischen Constraints,
die über das UCF in das NGD übernommen wurden, werden vom MAP Prozess für die
Abbildung auf FPGA Elemente verwendet. Zusätzlich werden bei diesem Schritt, nach
Festlegung einer bestimmten FPGA Zielarchitektur, logische Constraints in so genannte
Physical Constraints umgewandelt und in ein Physical Constraints File (PCF) übernom-
men. Das PCF beinhaltet einen Teil für die im UCF beschreibenden Contraints und einen
Teil, der vom Mapper generiert wurde. Der letztere Teil wird bei jedem Durchlauf des
MAP Prozesses modifiziert.
Der anschließende Place and Route Prozess (PAR) nutzt das gemappte NCD File für
die Platzierung und Verdrahtung des Designs und generiert ein NCD File für die Erstel-
lung eines Bitstrom Files, mit dem der FPGA anschließend konfiguriert werden kann.
Vor der Bitstromerstellung sollte allerdings überprüft werden, ob das Design die gefor-
derten Timing Constraints einhält und damit die erforderliche Taktfrequenz im Design
erreicht. Dies wird am Ende jedes automatisch erzeugten PAR Berichts angezeigt. Für
einen ausführlicheren Timingbericht wird im XPS Entwurfsfluß das TRACE (Timing
Reporter And Circuit Evaluator) Tool verwendet. Nach Eingabe des verdrahteten NCDs
und des PCFs wird das Einhalten der Timing Constraints überprüft. Alternativ kann
der Timing Analyzer (TA) zur Verifikation des Timings verwendet werden. Verletzt das
Design die Timingbedingungen nicht, kann ein partieller Bitstrom mit Hilfe des Bitgen
Tools generiert werden. Weiterführende Details zu den einzelnen Prozessschritten und
den jeweiligen Optionen sind in [Xil08a] zu finden.
Die Überprüfung auf korrekte Funktionsweise des Designs sollte zunächst mit einem nicht
rekonfigurierbaren Design im XPS erfolgen, da DPR Designs aufgrund der zeitlichen Ver-
änderung des Konfigurations-Memory wesentlich schwerer zu debuggen sind als statische
Designs. Treten bereits Fehler im statischen Design (mit allen für die Rekonfiguration
notwendigen Modulen) auf, kann auf die Erzeugung partieller Bitströme verzichtet wer-
den. Die Tests müssen für alle rekonfigurierbaren Module durchgeführt werden, um die
korrekte Funktionsweise im nicht rekonfigurierbaren System zu gewährleisten.
Falls das statische Design inklusive DPR Overhead und dem zu rekonfigurierenden Mo-
dul fehlerfrei funktioniert, kann mit der Generierung des DPR Systems begonnen werden.
Dazu werden die Netzlisten aus dem XPS Design zusammen mit dem größten PRM, den
Busmacros und dem UCF in PlanAhead geladen. Beim Floorplanning eines rekonfigu-
rierbaren Designs wird die Größe (abhängig vom größten PRM) und Position der PRR
festgelegt.
Zudem werden die Busmacros an den Grenzen der PRR platziert. Die so erzeugten Cons-
traints werden in das UCF File übernommen. Grundsätzlich besteht der MBRF (s. Ab-
schnitt 2.2.7.2) aus 3 Einzelphasen: Der static implementation Phase, der PRM imple-
mentation Phase und der merge Phase. In der static implementation Phase werden der
statische Anteil des Designs verdrahtet und die zuvor definierte PRR ausgespart. Außer
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Netzen des statischen Teil, die die PRR überspannen und eventuelle Anschlußpunkte in
den Switch Matrizen innerhalb der PRR nutzen, wird innerhalb der PRR nichts konfi-
guriert. Da diese Anschlußpunkte von den PRMs nicht mehr verwendet werden dürfen,
wird neben dem platzierten und verdrahteten NCD File ein weiteres File erzeugt, welches
die vom statischen Design bereits verwendeten Anschlußpunkte beinhaltet. Dieses so ge-
nannte „static.used“ File wird bei der Platzierung und Verdrahtung jedes einzelnen PRM
Moduls verwendet. Dies ist notwendig, um in der anschließenden merge Phase sicher zu
stellen, dass es zu keinen mehrfach belegten Ressourcen innerhalb der PRR kommt.
Die parallele Implementierung der rekonfigurierbaren Module auf Multiprozessor-Systemen
wird von den Xilinx Tools unterstützt. Ergebnis jeder PRM Implementierung ist ein in-
nerhalb der PRR platziertes und verdrahtetes NCD file. Innerhalb bedeutet hier, dass
weder logische Elemente noch Netze außerhalb der PRR verlaufen. Die im static.used
File aufgeführten Anschlußpunkte werden dabei in den PRMs ausgespart. Die erzeugten
NCD Files werden anschließend jeweils mit dem statischen Design in der merge Pha-
se zusammengeführt. Zwischenergebnis in diesem Prozessschritt ist ein platziertes und
verdrahtetes NCD File, das sowohl den statischen als auch den rekonfigurierbaren Teil
beinhaltet. Da in der Merge Phase der MAP Schritt nicht erneut ausgeführt wird, wird
kein neues PCF File für das zusammengeführte Design erzeugt. Dieses PCF ist jedoch für
die statische Timinganalyse sehr wichtig. Jedoch kann das PCF des entsprechenden XPS
Designs zur Verifikation verwendet werden, sofern die Constraints in diesem Design und
dem rekonfigurierbaren Design dieselben sind. Sind alle Timing Constraints eingehalten,
können die erzeugten partiellen Bitströme verwendet werden. Neben einem Bitstrom für
die initiale Programmierung des FPGAs mit statischem und rekonfigurierbarem Teil,
wird ein partieller Bitstrom erzeugt, der nur das rekonfigurierbare Modul enthält. Zu-
sätzlich wird ein weiterer partieller leerer Bitstrom (Blank Bitstrom) erzeugt, der zum
Löschen der PRR verwendet werden kann.

5.5.1 Probleme des modulbasierten Entwurfsflusses

Wie in Abschnitt 2.2.7.3 bereits erwähnt, gibt es zwei Arten von Macros: Synchrone und
Asynchrone. Das Einfügen von asynchronen Macros verlängert den kombinatorischen
Pfad, verglichen mit dem nicht rekonfigurierbaren Design. Durch synchrone Macros wird
eine zusätzliche Registerstufe in den logischen Pfad eingefügt.
Abbildung 5.17 zeigt zwei Probleme bei der Verwendung von synchronen Macros. In
Abbildung 5.17(a) liegen die Register 1 und 2 beispielsweise im statischen Teil und sind
durch einen kombinatorischen Pfad im PRM miteinander verbunden. Kombinatorische
Pfade sind durch graue Logikwolken dargestellt. Ein weiteres Register 3 im statischen Teil
und Register 4 im PRM sind ebenfalls durch kombinatorische Teile im statischen sowie
im PRM Teil miteinander verbunden. Die Ergebnisse durch die kombinatorische Logik
werden im selben Takt an den Registern 2 und 4 erwartet. Durch Einfügen von synchronen
Macros wird das Ergebnis an Register 2 um zwei Takte und an Register 4 um einen Takt
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(a) Erstes Problem (b) Zweites Problem

Abbildung 5.17: Probleme bei der Verwendung von synchronen Macros

verzögert. Damit erscheinen die Ergebnisse an den Registern 2 und 4, um einen Takt
verzögert. Ein weiteres Problem bei der Verwendung von synchronen Macros entsteht
bei Feedback Pfaden, wie in Abbildung 5.17(b) zu erkennen ist. Im Takt x werden der
Ausgang aus der kombinatorischen Logik und das Ergebnis aus den vorherigen Takt x-1
in einem AND-Gatter zusammengeführt. Verläuft die Rekonfigurations-Grenze zwischen
Gatter und Register und werden synchrone Macros verwendet, stimmen die eingehenden
Signale am Gatter zeitlich nicht mehr überein. Die Verwendung von synchronen Macros
kann also zu Änderungen an der Funktionalität der Schaltung führen. Ist dies nicht der
Fall, sollten synchrone Macros auf jeden Fall verwendet werden. Die Anbindung des DCR
IF an das PRM wird beispielsweise über synchrone Macros realisiert, da in diesem Fall
nur die Latenz erhöht, nicht aber die Funktionalität verändert wird. Falls möglich, sollten
immer synchrone Macros verwendet werden.
Die beiden zuvor genannten Probleme treten beispielsweise bei der Anbindung des LIS
PLB IPIF über synchrone Macros an den HWA auf. Deshalb müssen in der AutoVi-
sion Architektur auch asynchrone Macros verwendet werden. Da es jedoch, wie bereits
erwähnt, keine Gesamtoptimierung hinsichtlich Timing beim in [SBB+06] präsentierten
modul-basierten Designflow gibt, führt die Verwendung von asynchronen Macros zu an-
deren Problemen.
Wie beim Entwurfsfluß in Abbildung 5.16 dargestellt, können globale Timing Verletzun-
gen erst detektiert werden, wenn die merge Phase abgeschlossen ist. Wenn das Gesamt-
design bei einer Frequenz von 100 MHz laufen soll, kann der kritische Pfad eine maximale
Länge von 10 ns haben, ohne das Timing zu verletzen.
Wie in Abbildung 5.18 zu erkennen ist, existiert zwischen Registern und asynchronen
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Abbildung 5.18: Probleme bei der Verwendung asynchroner Macros

Busmacros kombinatorische Logik. Bei der Platzierung und Verdrahtung des statischen
Teils kommt es zu keinen Timingverletzungen, da beide Pfade zwischen Registern und
Busmacros 4 ns betragen. Dies gilt ebenfalls für den Pfad im PRM, der eine Verzögerung
von 5 ns hat. Nach dem Zusammenführen beider Designs in der merge Phase entsteht je-
doch ein langer kombinatorischer Pfad von (4+5+4) = 13 ns, was zu einer Verletzung der
Timing constraints führt. Dies resultiert aus dem bereits erwähnten Problem, dass keine
globale Optimierung über das Gesamtdesign stattfindet und statischer Teil und PRM
keine Kenntnis voneinander besitzen. Die Problematik bei der Verwendung asynchroner
Macros ist in [Che07] detailliert beschrieben.
Zur Veranschaulichung der Problematik wird das rekonfigurierbare SoC in verschiedene
Mengen unterteilt. Trivial ist die Aufteilung des Systems in zwei disjunkte Mengen:
Die Menge S, welche die Elemente des statischen Teils enthält und die Menge R, die ein
rekonfigurierbares Modul enthält. S enthält somit die IP Cores des statischen Teils (Video
input/output, memory controller, CPU etc.) und R enthält das PRM. Die Aufteilung in
verschiedene Mengen ist in Abbildung 5.19 dargestellt.
Methoden, wie die Platzierung von Macros nahe bei einander, können nicht garantieren,
dass das Timing tatsächlich eingehalten wird. Dadurch, dass S und R im in [SBB+06]
vorgestellten Designflow komplett isoliert voneinander betrachtet werden, handelt es sich
bei der Verwendung von asynchronen Macros um Zufall, wenn die Zeitbedingungen ein-
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Abbildung 5.19: Aufteilung des rekonfigurierbaren SoCs in verschiedene Mengen

gehalten werden.

5.5.2 Überwindung des modularen Design Gaps

Die Lösung der Problematik besteht in einer weiteren Unterteilung der Menge S. Die
IP Cores des statischen Teils, die über asynchrone Macros mit dem PRM verbunden
sind werden in der Menge V zusammengefasst. Im AutoVision System sind dies das RIF
und das IPIF. Der Rest des statischen Designs bildet die Menge U . S ist also die Ver-
einigungsmenge der beiden disjunkten Mengen U und V . Anstatt nun statischen und
rekonfigurierbaren Anteil getrennt von einander zu platzieren und zu verdrahten, werden
in der module phase V und R zusammen implementiert. Dies ist durch die gestrichelte
Linie in Abbildung 5.19 gekennzeichnet. Aus dem bereits platzierten und verdrahteten
statischen Design werden mit Hilfe des Xilinx Floorplanners oder Planahead die Plat-
zierung und die Verdrahtung der Elemente der Menge V extrahiert und in das UCF der
PRMs übernommen. Die platzierten CLBs etc. werden dabei durch Platzierungscons-
traints festgehalten. Die Beibehaltung der Verdrahtung erfolgt in einzelnen, besonders
kritischen Fällen durch so genannte Directed Routing Constraints. Dadurch werden die
Elemente von V mit in die Platzierung und Verdrahtung während der module phase über-
nommen. Ist die Platzierung und Verdrahtung für die Mengen R und V abgeschlossen,
und wurden keine Timingfehler im Design festgestellt, treten durch die Einbeziehung
der Menge V nach der Merge Phase auch keine Timingfehler auf. In der Merge Phase
wird dann die Menge V aus dem Modulteil entfernt und gegen die platzierten und ver-
drahteten Elemente von V aus dem statischen Teil ersetzt. Durch diese Methodik wird
sichergestellt, dass es nach der Merge Phase zu keinen Timingfehlern kommt.

145



5 Ein dynamisch rekonfigurierbares SoC für die Bildverarbeitung

5.6 Zusammenfassung

Ziel der in diesem Kapitel vorgestellten Konzepte und Realisierungen, war der Aufbau
einer dynamisch rekonfigurierbaren Architektur zur Bildverarbeitung. Zunächst wurde
ein Szenario vorgestellt, in dem verschiedene Bildverarbeitungsalgorithmen aufgrund der
gegenwärtigen Fahrsituation in video-basierten Fahrerassistenzsystemen eingesetzt wer-
den. Da die Umsetzung der Algorithmen im AutoVision System besteht beschleunigten
HW-Teil (HWAs) und einem flexiblen SW-Teil. Da in bestimmten Fahrsituationen nur
ein Subset der verfügbaren Algorithmen zur Bildverarbeitung und damit auch nur ein
geringer Teil der HWAs benötigt wird, wurde eine Architektur zum situationsbedingten
Austausch von HWAs während der Laufzeit des Systems vorgestellt.
Die DPR bedarf einer einheitlichen Schnittstelle zum Austausch der HWAs. Die im Auto-
Vision System verwendeten HWAs bestehen alle aus den Elementen der Modulbibliothek.
Durch die unterschiedliche Konfiguration und Verschaltung der Einzelelemente der Mo-
dulbibliothek, sind HWAs sehr verschieden, so dass es sinnvoll ist, das gesamte Modul
auszutauschen.
Um ein nicht rekonfigurierbares System in ein DPR System zu überführen sind zusätzliche
Rekonfigurations-Kosten aufzuwenden. Unter Rekonfigurations-Kosten wird der Zusatz
an Fläche, Zeit und Verlustleistung verstanden, der durch die Einführung von DPR im
System entsteht. Daher wurden in diesem Kapitel Konzepte und deren Umsetzung zur
Einsparung von Rekonfigurationskosten vorgestellt. In einem DPR System sollen sich ge-
genseitig ausschließende HWAs dieselbe Fläche in einer Art Zeit-Multiplexbetrieb teilen.
Die Einsparung nicht benötigter HWAs hat ebenfalls einen Einfluß auf Fläche, Zeit und
Verlustleistung. Insgesamt wird im rekonfigurierbaren AutoVision System versucht mög-
lichst viel Fläche durch den Einsatz von DPR einzusparen, bei gleichzeitiger Minimierung
der für den dynamischen Austausch notwendigen Zeit und Verlustleistung. Aus diesem
Grund wurde der Durchsatz an Rekonfigurationsdaten maximiert, um den Austausch
verschiedener HWAs möglichst schnell durchzuführen. Zusätzlich wurde ein Konzept für
ein dynamisches Powermanagement vorgestellt, mit dem Verlustleistung eingespart wer-
den soll, indem Module vom Takt getrennt werden bzw. komplett vom FPGA mit Hilfe
der DPR entfernt werden.
Durch die Einführung von DPR in einem integrierten FPGA-basierten System, soll der
normale Ablauf nicht gestört werden. Das bedeutet, dass es inakzeptabel ist, wenn durch
die DPR ein oder gar mehrere Video-Frames verworfen werden müssen. Insbesondere,
wenn es sich um sicherheitskritische Funktionen handelt. Abhängig davon, ob eine DPR
zwischen zwei aufeinander folgenden Video-Frames, oder mehrere DPRs innerhalb eines
Video-Frames stattfinden, wird zwischen Inter Video Frame Rekonfiguration (InterVFR)
und Intra Video Frame Rekonfiguration (IntraVFR) unterschieden.
Durch Festlegen bestimmter Zeitpunkte während der Verarbeitung eines Video-Frames,
kann sichergestellt werden, dass bei möglichst kurzen Rekonfigurations-Zeiten kein Video-
Frame verworfen werden muß und die DPR somit „verlustfrei“ abläuft. In einem Re-
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konfigurations-Scheduling sind daher Rekonfigurations-Zeitpunkte und -Ablauf festgelegt
worden.
Zusätzlich sind Probleme und deren Lösung beim modulbasierten Entwurfsfluß [LBM+06]
aufgezeigt worden, der für die Erstellung des InterVFR Designs auf einem V2P FPGA
verwendet wurde. Für die Implementierung des IntraVFR Designs auf einem V5 wurde
ein neuartiger partitionsbasierter Entwurfsfluß [Xil10c] verwendet, bei dem diese Proble-
me nicht mehr auftraten.
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6 Ergebnisse und Bewertung

In diesem Kapitel werden die am Prototyp gemessenen Ergebnisse hinsichtlich Perfor-
manz, Ressourcenverbrauch und Verlustleistung dargestellt. Diese Ergebnisse werden mit
in der Literatur verfügbaren Ergebnissen verglichen und anschließend bewertet.

6.1 Verarbeitungszeit der Hardware Acceleratoren

In diesem Abschnitt sind die Verarbeitungszeiten der einzelnen HWAs dargestellt. Die
Messungen wurden an lauffähigen, prototypischen Meßaufbauten vorgenommen. Der Pro-
totyp für die InterVFR wurde auf einem XUPV2P Board der Firma Digilent mit einem
XC2VP30 FPGA implementiert. Aufgrund der nur 8 Bit breiten ICAP Schnittstelle auf
dem V2P Device wurde der Prototyp für die IntraVFR auf einem ML507 Board mit
einem XC5VFX70T FPGA implementiert. Zunächst werden die Ergebnisse auf der V2P
Plattform betrachtet.
Um zyklengenau die Ausführungszeit zu bestimmen, wurde in allen HWAs ein HW-Zähler
implementiert. Dieser Zähler beginnt mit dem ersten empfangenen DCR Kommando, das
vom PPC gesendet wurde, um den HWA zu initialisieren und zu starten. Die Messung
endet, wenn der HWA ein Interrupt Signal absetzt, um dem PPC mitzuteilen, dass die
Verarbeitung abgeschlossen ist. Neben der Verarbeitungszeit spielt auch die Effektivität
der Pixelverarbeitung eine wichtige Rolle. Da eine beliebig hohe Taktfrequenz f zu einer
beliebig niedrigen Verarbeitungszeit t führen kann, wird der Ergebnisdurchsatz betrach-
tet, also wie viele Pixel pro Takt ppt verarbeitet werden können. Die Anzahl an Pixeln
ist abhängig von den Dimensionen des Eingangsbildes IH und IW . Alle Messungen wur-
den, falls nicht anders erwähnt, mit Bildern der Dimensionen IW = 640 und IH = 480
durchgeführt. In Gleichung 6.1 ist die Berechnung des Durchsatzes ppt dargestellt.

ppt =
IW ∗ IH
f ∗ t

(6.1)

Als effektiv gilt in dieser Arbeit ein Durchsatz von ppt = 1. Das bedeutet, dass in jedem
Taktzyklus ein Pixel mit seiner Nachbarschaft verarbeitet werden kann, was auch der
Zielsetzung im AutoVision System entspricht. Ein Bild mit VGA Auflösung (640× 480)
besteht aus insgesamt 307200 Pixeln, die verarbeitet werden müssen. Alle HWAs im In-
terVFR Design auf dem V2P System arbeiten bei einer Taktfrequenz von 100 MHz (10
ns Zyklenzeit). Daraus ergibt sich eine theoretische Verarbeitungszeit von 307200 x 10 ns
= 3072 µs, wenn jeden Taktzyklus ein Pixel verarbeitet werden kann. Da in der modul-
basierten Pixelverarbeitungspipeline jedoch zunächst der lokale Speicher (LIM ) gefüllt
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6.1 Verarbeitungszeit der Hardware Acceleratoren

werden muß, bevor mit der Bildverarbeitung begonnen werden kann, wird die Verar-
beitungszeit etwas größer sein. Nachdem das letzte Pixel verarbeitet wurde, werden die
letzten verarbeiteten Pixel zurück in den Hauptspeicher geschrieben, was die Verarbei-
tungszeit zusätzlich erhöht. Bei einer Framerate von 31 fps bleiben 1/31 = 32,25 ms Zeit,
um die Pixel-Level Operationen in HW und den Higher-Level Application Code in SW
zu verarbeiten. Gelingt es, die Verarbeitung der Pixel-Level Operationen in etwa 3,25 ms
abzuschließen, bleiben 29 ms für die Verarbeitung des Higher-Level Application Codes
auf dem PPC. Bei der parallelen Implementierung zweier gleicher Hardwarebeschleuniger
und der Aufteilung der Bilddaten in zwei gleich große Bereiche, lässt sich die Ausfüh-
rungszeit in HW auf Kosten der zusätzlichen logischen Ressourcen halbieren. Dies gilt
jedoch nur, wenn die Pixeldaten für beide HWAs schnell genug aus dem Speicher geladen
werden können und wenn der Algorithmus eine Aufteilung erlaubt. Die Ergebnisse aller
im Folgenden vorgestellten Implementierungen sind in Tabelle 6.2 aufgeführt.
Zunächst wird die in Abschnitt 4.4.1.1 beschriebene ShapeEngine (SE), die den modi-
fizierten SUSAN Eckendetektor [CHRS09] realisiert, untersucht. Die SE benötigt 3142
µs, um das komplette Bild zu verarbeiten. Insgesamt können laut Gleichung 6.1 mit
der SE (640 × 480)/(100MHz × 3, 142ms) = 0.9777 Pixel pro Taktzyklus (ppt) ver-
arbeitet werden, was einer theoretischen Framerate von 1 Frame/ 3,142 ms = 318.27
fps entspricht. Dies ist annähernd ein Pixel pro Taktzyklus. Die SE übertrifft somit die
Ergebnisse in [THAE00] (119.76 fps bei 60 MHz, 512× 512 Auflösung und ppt = 0,526)
und [AERP02] (60 fps bei 66MHz, 640× 480 Auflösung und ppt = 0,279).
Um eine Schätzung für die Beschleunigung zu erhalten, die mit der SE erreicht werden
kann, wurde eine optimierte C Version des SUSAN Algorithmus mit OpenCV [Bra00]
implementiert. Tests auf einem Intel Core2Duo E8400 bei einer Taktfrequenz von 3,00
GHz lieferten 11,7 ms Sekunden bei der Verarbeitung mit dem unmodifizierten SUSAN
Algorithmus [SB97], 15,6 ms für den Harris/Plessy Algorithmus [HS88] und 27,0 ms für
den modifizierten SUSAN Algorithmus, wie er in Abschnitt 4.4.1 beschrieben wurde.
Der Vergleich mit der Implementierung des Algorithmus auf einer CPU zeigt die mögli-
che Beschleunigung (3,142 ms vs. 27,0 ms) in HW sogar bei 30-fach niedrigeren Taktfre-
quenzen. Auch auf GPUs lassen sich Bildverarbeitungsalgorithmen beschleunigen. Zum
Zeitpunkt dieser Arbeit waren allerdings keine Implementierungen des SUSAN Algorith-
mus in der Literatur erwähnt. In [TCG08] werden allerdings Ergebnisse des Harris/Plessy
Algorithmus auf einer GPU dargestellt. Obwohl die Verarbeitungszeit auf der NVIDIA
GeForce 8800 GTX 768 Mb GPU mit einer Shader-Taktfrequenz von 1350 MHz geringer
ist, lassen sich umgerechnet nur (640 × 480)/(1350MHz × 2.6ms) = 0.088 Pixel pro
Taktzyklus verarbeiten.
Im Anschluß wurde die Ausführungszeit der in Abschnitt 4.4.2.1 vorgestellten Taillight-
Engine (TE) untersucht. In der TE wird zunächst das gesamte Bild mit einem Sliding
Window prozessiert, um mögliche Lichtpunkte (Feature) zu finden. Nach diesem Schritt
wird für jede Lichtregion ein Label vergeben. Wie in Abschnitt 4.4.2 beschrieben, muß
auf die Verarbeitung des letzten Pixels gewartet werden, bevor die Liste von gelabelten
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Lichtern zurück in den Hauptspeicher geschrieben werden kann. Nach der Verarbeitung
des letzten Pixels wird die in der TE zwischengepufferte Liste von gelabelten Lichtern
mit Hilfe von Burst-Transfers komplett in den Hauptspeicher übertragen, was die Zeit
insgesamt erhöht. Daher ergibt sich für die TE eine Verarbeitungszeit von 3177 µs.
Die TE kann somit (640× 480)/(100MHz × 3, 177ms) = 0.9669 Pixel pro Taktzyklus
(ppt) verarbeiten. Zwar existieren in der Literatur ähnliche Algorithmen zur nächtli-
chen Rücklichterkennung von Fahrzeugen, jedoch keine FPGA Realisierungen davon.
In [FSF10] wurde ein ähnlicher Algorithmus auf einer Pentium D 1.8 GHz dual core
CPU implementiert. Um die reine Verarbeitungszeit zu messen, wurde die Monitoraus-
gabe der verarbeiteten Daten deaktiviert. Im besten Fall konnte somit eine Rate von 47
fps bei einer Bildauflösung von 720 × 576 erreicht werden. Die Verarbeitung von 47 fps
resultiert in einer Verarbeitungszeit pro Bild von 1 Frame/ 47 fps = 21,27 ms. Somit kön-
nen (720×576)/(1800MHz×21, 27ms) = 0.0108 Pixel pro Taktzyklus (ppt) verarbeitet
werden. Weitere Algorithmen zur Rücklichterkennung werden in [OGJ08] und [ABJ+08]
vorgestellt. Allerdings fehlen die Angaben zur Verarbeitungszeit und der verwendeten
Plattform.
Die in Abschnitt 4.4.3.1 beschriebene ContrastEngine (CTE) besitzt nur eine User Lo-
gic zur Realisierung von Tiefpassfilter und Histogrammspreizung und benötigt daher
auch die geringste Verarbeitungszeit von 3081 µs. Dies bedeutet wiederum, dass (640×
480)/(100MHz×3, 081ms) = 0.997 Pixel pro Taktzyklus mit der CTE verarbeitet wer-
den können. In [KM09] wird ebenfalls ein HWA für die Histogrammspreizung vorgestellt.
Bei einer Frequenz von 209,4 MHz kann dieser HWA 537.9 Bilder pro Sekunde mit einer
Auflösung von 640 × 480 Pixeln verarbeiten. Dies resultiert in einer Verarbeitungszeit
von 1/537,9 fps = 1,859 ms pro Bild und damit in (640× 480)/(209, 4MHz × 1, 859ms)
= 0.7891 verarbeiteten Pixeln pro Taktzyklus.

Verarbeitungszeit
ε = 30 ε = 8

Settings dc1 = 3, dc2 = 7, dc1 = 3, dc2 = 7,
ca. 17000 features ca. 17000 features

Image Operation
HW Model SW Model

(FPGA 100MHz,) (Core 2, 1.86GHz)
(PPC 300MHz)

Tiefpaßfilter 3.95ms 1.87ms
Census Transformation

Matching 5.92ms 38.68msEinzeichen von Bewegungsvektoren 12.3ms
Gesamtzeit 22.17ms 40.55ms

Tabelle 6.1: Vergleich der Verarbeitungszeit des Optischen Flusses in HW und SW ba-
sierend auf etwa 17000 gefundenen Features

Die Census-Transformation zur Berechnung des Optischen Flusses wurde in den HWAs
CensusEngine (CSE) und MatchingEngine (ME) implementiert und in Abschnitt 4.4.4.1
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6.1 Verarbeitungszeit der Hardware Acceleratoren

bzw Abschnitt 4.4.4.1 vorgestellt. Zunächst wird die Verarbeitungszeit der beiden HWAs
des Optischen Flusses auf der V2P Plattform betrachtet. Die Ausführungszeit der CSE
beträgt 3950 µs (ppt = 0,7777) und beinhaltet die Rauschunterdrückung mit einem
Tiefpaßfilter und die Census-Transformation (s. Abschnitt 4.4.4.1). Da die CSE 8-Bit
Grauwert-Pixel liest, jedoch 32-Bit Farbpixel zurück in den Hauptspeicher schreibt,
bremst der Ausgangsdatenpfad den Eingangsdatenpfad aus. Zudem unterstützt der ver-
wendete DDR SDRAM Controller auf der V2P Plattform keine simultanen Lese- und
Schreib-Transfers, wodurch sich die erhöhte Verarbeitungszeit der CSE erklären lässt.
Dieses Problem führt in der ME zu einer noch höheren Verarbeitungszeit von 5920 µs
(ppt = 0,5189). In der ME müssen die Daten der beiden Census-Bilder Ξk(x, y) und
Ξk+1(x, y) in zwei Eingangspipelines geladen werden, wie in Abbildung 4.49 zu erkennen
ist. Messungen zeigen, dass etwa 30 Takte benötigt werden, Daten über einen Burst der
Weite BW = 16 komplett zu übertragen. Die 30 Takte wurden vom ersten Request des
Masters über das IPIF bis zur Übertragung des letzten Wortes gemessen. Die Request-
Phase hat somit eine Länge von 14 Takten bis das erste Datenwort am Eingang der ME
erscheint. Wenn 2 Census-Bilder mit PW = 32 Bit und einer Auflösung von 640×480 zur
ME in 128 Byte Bursts übertragen werden sollen, werden 2∗640∗480∗32bits

128∗8bit = 19, 200 Burst-
Transfers benötigt. Wenn für jeden Burst-Transfer 30 Takte benötigt werden, ergibt sich
eine Zeit von 19, 200 ∗ 30 ∗ 1

100Mhz = 5760µs, was der gemessenen Verarbeitungszeit von
5920 µs sehr nahe kommt. Im System zur Berechnung des Optischen Flusses, kann damit
klar der Memory Controller [Xil06a] als Flaschenhals identifiziert werden. Abhilfe könn-
ten in diesem Fall Bursts der Weite BW=32 und die Verwendung von Address Pipelining
schaffen, die beide jedoch nicht vom verwendeten Memory Controller unterstützt werden.
Die Verarbeitung der Feature in SW ist stark abhängig von der Anzahl gefundener Kor-
respondenzen (Feature). Zahlreiche Tests haben belegt, dass etwa 1000 Features pro
Millisekunde auf dem mit 300 MHz getakteten PPC verarbeitet werden können. Im Ge-
gensatz dazu ist die Verarbeitungszeit in HW unabhängig von der Anzahl gefundener
Korrespondenzen und damit konstant. Um wiederum ein Gefühl für die Beschleunigung
mit Hilfe der beiden HWAs zu bekommen, wurde die Ausführungszeit mit einer opti-
mierten SW Variante ermittelt, die auf dem in [Ste04] vorgestellten Algorithmus basiert.
Die Verarbeitungszeiten sind in Tabelle 6.1 dargestellt.
Für das IntraVFR Design wurde wie beschrieben, der Optische Fluß auf das ML507
Board portiert. Aufgrund von auftretenden Timingfehlern sind die CSE und die ME nur
mit 75 MHz getaktet. Daraus ergibt sich eine theoretische Verarbeitungszeit der Bilder
mit VGA Auflösung von 307200 x 1/75MHZ = 4096 µs. Für die Verarbeitungszeit eines
Bildes mit der CSE wurde ein Wert von 4,3 ms (ppt = 0,9534) gemessen. Die Verar-
beitungszeit mit der ME betrug 6,5 ms (ppt = 0,6308). In [WLN07] wird die FPGA
Implementierung eines 3D-Tensor basierten Verfahrens [Far00] zur Bestimmung des Op-
tischen Flusses beschrieben. Auf der gewählten Plattform, einem V2P FPGA, können
64 fps bei einer Auflösung von (640 × 480) mit 100 MHz Taktfrequenz verarbeitet wer-
den. Ein einzelner Frame wird somit in 1 Frame/ 64fps = 15,625 ms prozessiert. Damit
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können (640 × 480)/(100MHz × 15, 625ms) = 0,1966 Pixel pro Taktzyklus berechnet
werden. In einem Frühwerk [WH97] wurde die Census-Transformation auf der PARTS1

Engine zur Berechnung einer Stereo-Korrelation2 implementiert. Die PARTS Engine ist
ein PCI-Board mit 16 Xilinx 4025 FPGAs und verarbeitet 42 fps bei einer Auflösung
von (320 × 240). Die Ergebnisse sind aus heutiger Sicht nicht mehr repräsentativ, die
Literaturquelle wurde jedoch aus Gründen der Vollständigkeit trotzdem aufgeführt. Ein
Vergleich ist somit unangebracht. Zusammenfassend sind die Ergebnisse aller zuvor be-
schriebenen Implementierungen nochmals in Tabelle 6.2 dargestellt.

Algorithmus Plattform Modell Frequenz Bild- ppt Zeit-
(MHz) Auflösung (ms)

Eckendetektion
SUSAN [THAE00] FPGA XCV50 60 512 × 512 0,526 8,35
SUSAN [AERP02] FPGA XCV1000 66 640 × 480 0,279 16,67
Harris [TCG08] GPU 8800 GTX 1350 640 × 480 0,088 2,6

SUSAN CPU Intel E8400 3000 640 × 480 0,0038 27
SUSAN FPGA V2P30 100 640 × 480 0,9777 3,142

Rücklichtdetektion
[FSF10] CPU Pentium D 1800 720 × 576 0.0108 21,27
[ACS08] FPGA V2P30 100 640 × 480 0,9669 3,177

Kontrasterhöhung
Histogramm- FPGA V4LX160 209,4 640 × 480 0,7891 1,859

spreizung [KM09]
Histogramm- FPGA V2P30 100 640 × 480 0,997 3,081
spreizung

Optischer Fluß
Tensor- FPGA V2P30 100 640 × 480 0,1966 15,625

basiert[WLN07]
Census-Trans- FPGA V2P30 100 640 × 480 0,7777 3,95
formation CSE
Census-Trans- FPGA V2P30 100 640 × 480 0,5189 5,92
formation ME
Census-Trans- FPGA V5FX70T 75 640 × 480 0,9534 4,3
formation CSE
Census-Trans- FPGA V5FX70T 75 640 × 480 0,6308 6,5
formation ME

Tabelle 6.2: Vergleich der Ausführungszeiten verschiedener Algorithmen für die Bildver-
arbeitung auf verschiedenen Plattformen

Wie in Tabelle 6.2 zu erkennen ist, arbeiten die HWAs im AutoVision System (mit
Ausnahme der ME ) sehr effektiv (ppt ∼ 1). In beiden Prototypen wurden die HWAs
über ein LIS PLB IPIF angebunden. Bei einem direkten Anschluß über ein LIS NP IPIF
ist eine weitere Verkürzung der Verarbeitungszeit zu erwarten.

1Programmable And Reconfigurable Tool Set
2In einem Stereo-Kamerasystem werden das linke und das rechte Kamerabild korreliert, um eine 3D
Tiefenschätzung zu erhalten.
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6.2 Verbrauch an logischen Ressourcen (Fläche)

In diesem Abschnitt ist der logische Ressourcenverbrauch (Flächenbedarf), also die An-
zahl an verwendeten LUTs, Registern, BRAMs etc. im InterVFR und IntraVFR Design
samt der darin verwendeten HWAs dargestellt. Zusätzlich ist der Ressourcenverbrauch
des ICAP Controllers aufgeführt, der mit anderen in der Literatur verfügbaren Ergeb-
nissen verglichen wird.

6.2.1 Ressourcenverbrauch im InterVFR Design

Das InterVFR Design wurde prototypisch auf einem XUPV2P Board der Firma Digilent
mit einem XC2VP30 FPGA implementiert. In Tabelle 6.3 ist der Verbrauch für ein nicht
rekonfigurierbares Design, mit SE, CTE und TE und deren Anschlüsse über LIS PLB
IPIF und DCR IF dargestellt. Die Zahlen in Klammern geben den prozentualen Ver-
brauch im Bezug auf die insgesamt auf einem XC2VP30 Device verfügbaren Ressourcen
an.

Entity SLICES REGISTER LUTs BRAMs
Total Available (XC2VP30) 13696 27392 27392 136

Static 4057 (30%) 4651 (17%) 5564 (21%) 36 (26%)
ShapeEngine (SE) 4846 (35%) 2990 (10%) 8706 (32%) 40 (29%)

ContrastEngine (CTE) 697 (5%) 383 (1%) 1299 (5%) 6 (4.5%)
Taillight (TE) 3282 (23%) 3106 (11%) 6160 (22%) 12 (9%)

LIS PLB IPIFs (für 3 HWAs) 669 (5%) 1041 (3%) 948 (3.5%) 0 (0%)
DCR IFs (für 3 HWAs) 209 (1%) 198 (1%) 117 (1%) 0 (0%)

Total 13760 (101%) 12369 (45%) 22794 (83%) 94 (69%)

Tabelle 6.3: Ressourcenverbrauch des nicht rekonfigurierbaren Designs (XC2VP30)

In Tabelle 6.4 ist der Ressourcenverbrauch durch den DPR Overhead dargestellt. Der
Overhead besteht im InterVFR Design aus dem ICAP Controller (ohne Readback), einem
zugehörigen Busanschluß (LIS PLB IPIF) und dem RIF.

Entity SLICES REGISTER LUTs BRAMs
LIS-IPIF 223 (1.6%) 347 (1.3%) 316 (1.2%) 0 (0.0%)

ICAP Controller 125 (0.9%) 161 (0.6%) 182 (0.7%) 2 (1.5%)
Disconnector 40 (0.3%) 66 (0.2%) 40 (0.1%) 0 (0.0%)

Total Overhead 388 (2.8%) 574 (2.1%) 538 (2.0%) 2 (1.5%)

Tabelle 6.4: Ressourcenverbrauch des DPR Overhead

Für ein DPR System muß der DPR Overhead hinzugefügt werden, um dadurch unbe-
nutzte HWAs, LIS PLB und DCR IFs einzusparen. Um die Einsparung an Ressourcen
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durch die Rekonfiguration mit dem Verbrauch des nicht rekonfigurierbaren Designs (sie-
he Tabelle 6.3) fair zu vergleichen, wird das rekonfigurierbare Design mit dem größten
HWA (SE ) als Benchmark verwendet. Wie bereits erwähnt, bestimmt der größte rekon-
figurierbare IP Core die Größe der PRR und damit die vorzusehende Menge an logischen
Ressourcen. Der Ressourcenverbrauch dieses Designs ist in Tabelle 6.5 dargestellt.

Entity SLICES REGISTER LUTs BRAMs
Total Available (XC2VP30) 13696 27392 27392 136

Static 4057 (30%) 4651 (17%) 5564 (21%) 36 (26%)
ShapeEngine (SE) 4846 (35%) 2990 (10%) 8706 (32%) 40 (29%)
DPR Overhead 388 (2.8%) 574 (2.1%) 538 (2%) 2 (1.5%)

LIS PLB IPIF (für 1 HWA) 223 (2%) 347 (1%) 316 (1%) 0 (0%)
DCR IF (für 1 HWA) 40 (0%) 66 (0%) 39 (0%) 0 (0%)

Total 9554 (71%) 8504 (31%) 15163 (55%) 78 (57%)

Tabelle 6.5: Ressourcenverbrauch im InterVFR Design (XC2VP30)

Der geringere Ressourcenverbrauch des rekonfigurierbaren im Gegensatz zum nicht re-
konfigurierbaren Design führt in diesem Fall dazu, dass ein kleineres und damit kosten-
günstigeres FPGA, wie zum Beispiel das XC2VP20 Device verwendet werden kann.

Abbildung 6.1: Ressourcenvergleich zwischen nicht rekonfigurierbarem und InterVFR
Design bei unterschiedlichen HWAs

Um den Unterschied zwischen DPR Design und nicht rekonfigurierbarem Design heraus-
zustellen, wird der Ressourcenverbrauch des nicht rekonfigurierbaren Designs als 100%
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angenommen. In Abbildung 6.1 ist der Verbrauch in LUTs, Registern und BRAMs an-
gegeben. In den Balkendiagrammen repräsentiert (a) das nicht rekonfigurierbare Design
mit statischem Teil, 3 verschiedenen Engines (CTE, TE und SE ) und 3 PLB IPIFs.
Die DCR Interfaces sind in dieser Darstellung aufgrund ihres geringen Verbrauchs nicht
separat aufgeführt. Fall (b) zeigt die Ressourcenauslastung des rekonfigurierbaren De-
signs, mit DPR Overhead und einem LIS IPIF, wenn ein Blankmodul geladen ist. Der
Verbrauch im rekonfigurierbaren Design bei geladener CTE, TE und SE ist in (c), (d)
und (e) dargestellt. Die Größe der PRR und damit die verwendbaren Ressourcen werden
durch das größte PRM definiert. Denkt man an Einsparung, muß daher immer gegen das
Modul verglichen werden, welches am meisten Ressourcen verbraucht. In Abbildung 6.1
ist zu erkennen, dass durch Verwendung von DPR ein erheblicher Anteil eingespart wer-
den kann, nämlich 31% Register, 35% LUTs und 17% BRAMs.

6.2.2 Ressourcenverbrauch im IntraVFR Design

Abbildung 6.2: Ressourcenvergleich zwischen nicht rekonfigurierbarem und IntraVFR
Design bei unterschiedlichen HWAs

In Abbildung 6.2 ist der Resourcenverbrauch im IntraVFR System dargestellt. Vergli-
chen wird der Verbrauch an Registern, LUTs und BRAMs des nicht rekonfigurierbaren
Designs (a), des rekonfigurierbaren Designs mit einem geladenen Blank Modul (b), ge-
ladener CensusEngine (c) und geladener MatchingEngine (d). Um einen fairen Vergleich
ziehen zu können, wird wie auch im InterVFR Design, der Ressourcenverbrauch des nicht
rekonfigurierbaren Designs als 100% angenommen. Wie aus Abbildung 6.2 ersichtlich ist,
können bei der Berechnung des OF durch IntraVFR 12% der Register, 24% der LUTs
und 19% der BRAMs eingespart werden. Dies scheint auf den ersten Blick nicht sehr
beeindruckend. Wenn man sich jedoch vor Augen führt, dass es sich bei der Rekonfigura-
tion von zwei Modulen, um den denkbar schlechtesten Fall handelt, relativiert sich diese
geringe Einsparung. Wenn beispielsweise das InterVFR mit dem IntraVFR Design auf
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einem Device zusammengeführt wird, sind sehr große Ressourceneinsparungen zu erwar-
ten, da sich dann SE, CTE, TE, CSE und ME dieselbe Fläche auf dem FPGA teilen
würden. Zusätzlich kann man sich DPR für weitere Fahrsituationen vorstellen (z.B. ver-
schiedene Wettersituationen), um den passenden HWA in einer bestimmten Situation zur
Verfügung zu stellen.

6.2.3 Ressourcenverbrauch des ICAP Controllers

In Tabelle 6.4 ist der Ressourcenverbrauch des DPR Overhead inklusive ICAP Control-
ler dargestellt. Folgend wird der Ressourcenverbrauch der eigenen Implementierung des
ICAP Controllers mit in der Literatur verfügbaren Ergebnissen verglichen. Um einen
fairen Vergleich zwischen dem Ressourcenverbrauch bei ICAP Controllern zu erhalten,
müssen die unterstützten Funktionalitäten betrachtet und gegeneinander abgewogen wer-
den. Beispielsweise ist wichtig, wo der ICAP Controller angeschlossen ist (OPB, PLB,
NPI) und was die Logik innerhalb des Controllers an Fläche (Ressourcen) verbraucht.

4-LUT 4-LUT used 4-LUT used as Register BRAMs
(total) as logic shift registers

Gesamt 17088 17088 17088 17088 68
(V4FX20) (100%) (100%) (100%) (100%) (100%)

OPB HWICAP 608 (3.6%) 576 (3.4%) 32 (0.2%) 368 (2.2%) 1 (1.5%)
+Bridge

XPS HWICAP 3275 (19.2%) 907 (5.3%) 2368 (13.9%) 417 (2.4%) 0 (0.0%)
DMA HWICAP 4277 (25.0%) 1843 (10.8%) 2434 (14.2%) 977 (5.7%) 0 (0.0%)
MST HWICAP 1083 (6.3%) 1083 (6.3%) 0 (0.0%) 918 (5.4%) 2 (2.9%)
BRAM HWICAP 963 (5.6%) 614 (3.6%) 320 (1.9%) 469 (2.7%) 32 (47.1%)
ICAP_I [LD09] 177 (1.0%) 0 (0.0%) 0 (0.0%) 303 (1.8%) 0 (0.0%)

[HL09] 18 (0.1%) 18 (0.1%) 0 (0.0%) 31 (0.2%) 25 (36.8%)
[LPF09b] 336 (2.0%) 336 (2.0%) 0 (0.0%) 367 (2.1%) 0 (0.0%)
LIS ICAP 334 (2.1%) 332 (2.1%) 2 (0.1%) 269 (1.5%) 2 (2.9%)

LIS PLB IPIF 671 (3.9%) 671 (3.9%) 0 (0.0%) 347(2.0%) 0 (0.0%)
LIS NP IPIF 29 (0.2%) 29 (0.2%) 0 (0.0%) 7 (0.1%) 0 (0.0%)
LIS RB ICAP 529 (3.1%) 529 (3.1%) 0 (0.0%) 218 (1.3%) 2 (2.9%)

Tabelle 6.6: Ressourcenverbrauch verschiedener ICAP Controller auf V4 (Erweiterte Ta-
belle aus [LKLJ09])

In Tabelle 6.6 ist der Ressourcenverbrauch des ICAP Controllers inklusive der Veri-
fikationslogik (siehe Abschnitt 5.3.2.3) dargestellt. Für einen Vergleich sind zusätzlich
in der Literatur verfügbare Ergebnisse aufgeführt. Um einen fairen Vergleich mit den
in [LKLJ09] angeführten Ergebnissen zu erhalten, wurde das eigene System für einen
V4FX20 synthetisiert. Um einen möglichst großen Vorteil hinsichtlich Ressourceneinspa-
rung durch DPR zu erhalten, muß wie in Abschnitt 5.3.1 beschrieben, der DPR Overhead
so gering wie möglich gehalten werden. Auffallend in Tabelle 6.6 sind daher die Ergebnis-

156



6.3 Durchsatz an Rekonfigurationsdaten

se des BRAM HWICAP aus [LKLJ09] und die Ergebnisse aus [HL09], in denen 32 bzw.
25 BRAMs für den ICAP Controller verwendet werden. In diesen Realisierungen wird
versucht, die Bitstromdaten komplett oder zum großen Teil zwischen zu puffern, bevor
sie der ICAP Schnittstelle zugeführt werden, um schnellen Zugriff zu gewährleisten. Da
diese hohe Anzahl an BRAMs im Vergleich zu einem nicht rekonfigurierbaren System zu-
erst wieder eingespart werden muß, erscheint diese Lösung unpraktikabel. Mit Ausnahme
des OPB HWICAP und des XPS HWICAP unterstützt keiner, der in Tabelle 6.6 auf-
geführten ICAP Controller, Readback-Funktionalität. Da eine modifizierte Version des
in [Zha07] und [Lan10] beschriebenen ICAP Controllers Readback-Funktionalität besitzt,
ist der Verbrauch dieses ICAP Controllers in der letzten Zeile von Tabelle 6.6 angegeben.
Wie in [CZS+08] beschrieben, kann der ICAP Controller über das Setzen von Generics
an jede Virtex oder Spartan Familie angepasst werden. Aufgrund der 6-Input LUTs und
der größeren BRAMs auf V5, verbraucht der LIS ICAP Controller ohne Verifikationslo-
gik 118 Register, 111 LUTs und 1 BRAM. Mit Verifikation kommen 102 LUTs, und 22
Register hinzu.
Werden zusätzlich komprimierte Bitströme wie in [HL09] verwendet, muß der Ressourcen-
verbrauch für die Dekompressoreinheit mit in den Gesamtverbrauch eingerechnet werden.
In [HL09] werden allerdings keine Werte für dieses Modul genannt, jedoch sind vergleich-
bare Werte für ein HW Modul einer LZSS Dekompression beispielsweise in [HUWJ04]
zu finden. Der den jeweiligen ICAP Controllern entsprechende und erreichte Durchsatz
an Rekonfigurationsdaten ist im folgenden Abschnitt 6.3 aufgeführt.

6.3 Durchsatz an Rekonfigurationsdaten

In diesem Abschnitt werden die Ergebnisse des auf V2P, V4 und V5 erreichten Rekon-
figurationsdurchatzes aufgeführt. Ein hoher Durchsatz an Rekonfigurationsdaten an der
ICAP Schnittstelle ist erforderlich, um die zusätzliche Latenz durch die Rekonfiguration
möglichst gering zu halten und damit die InterVFR und die IntraVFR realisieren zu
können. In Abschnitt 5.3.2.3 wurde erwähnt, dass die maximal spezifizierte Frequenz mit
der ICAP getaktet werden kann, auf einem V2P Device bei 50 MHz und auf V4 und
V5 Devices bei 100 MHz liegt. Bei einer ICAP Input Datenweite IIW von 8 Bit auf
V2P Devices und IIW = 32 Bit auf V4 und V5 Devices ergibt sich damit ein maximaler
Durchsatz von Rekonfigurationsdaten von 50 MB/s auf V2P Devices bzw. 400 MB/s auf
V4 und V5 Devices.
Durch die Verwendung des busy Signals, kann ICAP bei Frequenzen über den spezifi-
zierten 50 MHz betrieben werden. Bei diesem Übertakten der ICAP Schnittstelle muß
das busy Signal als handshaking signal verwendet werden, um sicher zu stellen, dass die
Konfigurationsdaten korrekt an den internen Paketprozessor CPP weitergegeben wer-
den. Auf V4 und V5 wird das busy Signal während der Konfiguration nicht getrieben,
nur während des Readbacks. Eine maximale Frequenz, bei der ICAP noch funktioniert,
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wird allerdings nicht angegeben. Daher wurde zunächst die maximal mögliche Frequenz
auf V2P bestimmt. In Tabelle 6.7 sind die Ergebnisse zusammen gefasst. Für die Bestim-
mung der maximalen Frequenz wurden 15 verschiedene XUPV2P Boards verwendet. Die
Bitströme wurden, wie in den anderen Designs auch, während der Initialisierungsphase
in das DDR SDRAM kopiert, um schnelleren Zugriff zu erlauben. Um dieselben Bedin-
gungen in allen Designs zu schaffen, wurde dieselbe Größe für die PRR gewählt. Das
MFWR Feature wurde absichtlich deaktiviert, um alle Messungen mit einer Bitstrom-
größe von 73600 Byte durchzuführen. Die Bitstromdaten wurden in allen Designs mit
einer Frequenz von fw = 100 MHz in das FIFO des ICAP Controllers geschrieben. Ein
Zähler in HW wird verwendet, um zyklengenau die Rekonfigurationsdauer zu messen.
Der busy Faktor BF wurde für einen bestimmten Wert von fr bestimmt, indem über
alle Messungen gemittelt wurde. Bis zu einer Frequenz fr von 150 MHz war die Re-
konfiguration auf allen Devices fehlerfrei. Aufgrund von Fertigungstoleranzen erreichten
einige der Devices eine Frequenz von 170 MHz. Dies wurde durch ein Zurücklesen der
Konfigurationsdaten über die JTAG Schnittstelle bei spezifizierten, wesentlich geringeren
Frequenzen verifiziert. Der zurückgelesene Bitstrom wurde anschließend mit dem initia-
len Bitstrom verglichen. Die Ergebnisse der Messungen sind in Tabelle 6.7 dargestellt.
Der Taktzähler unterscheidet sich zwischen den einzelnen Messungen, je nachdem wie oft
das busy Signal beobachtet werden konnte. An dieser Stelle sei darauf hingewiesen, dass
sich das busy Signal nicht proportional zur Frequenz fr verhält.

fw fr Takt- tR BF TPr
[MHz] [MHz] zähler [µs] [MB/s]

100 80 80800 1010.00 0.911 72.87
100 90 81462 905.13 0.903 81.31
100 100 80871 808.71 0.910 91.01
100 110 81054 736.85 0.908 99.88
100 120 81222 676.85 0.906 108.74
100 130 81692 628.40 0.901 117.12
100 140 81935 585.25 0.898 125.75
100 150 80703 538.02 0.912 136.80

Tabelle 6.7: ICAP Performance Ergebnisse auf 15 verschiedenen XUPV2P Boards bei
verschiedenen Frequenzen fr

In [CZS+08] konnte gezeigt werden, dass der maximale Durchsatz TP für V2P bei 100
MHz erreicht werden konnte. Um auf V4 und V5 ebenfalls den maximal möglichen Durch-
satz an Rekonfigurationsdaten zu erreichen, muß der Transfer vom Hauptspeicher zum
ICAP Controller optimiert werden. Durch den modularen Aufbau kann der ICAP Con-
troller ohne Modifikation über ein LIS PLB IPIF an den PLB, oder über ein LIS NP
IPIF direkt an den MPMC angeschlossen werden. Für beide Möglichkeiten wurden zahl-
reiche Tests durchgeführt, um den maximalen Durchsatz zu bestimmen. Ein Durchsatz
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jenseits der spezifizierten 400 MB/s [Xil10c] kann nur durch Anschluß des ICAP Con-
trollers über ein LIS NP IPIF an den MPMC oder an einen 128-Bit breiten PLB und
durch Verwendung von Address Pipelining erreicht werden. In Tabelle 6.8 sind die er-
zielten Ergebnisse dargestellt. Darin werden diese gegen die in der Literatur genannten
Ergebnisse verglichen.

Device fw Anschluß IIW fr TPr [MB/s] TPr [MB/s]
[MHz] [Bit] [MHz] gemessen theoretisch

V4 (Xilinx) 100 PLB 32 100 22.9 400
V4 [LD09] 90 cust. Link 32 90 29.0 360

V4 [SPA+08] 100 cust. Link 32 144 219.31 576
V4 [MMT+08] 100 OPB 32 100 350.0 400
V4 [LKLJ09] 100 PLB/NPI 32 100 371.4 400
V4 [HL09] 100 PLB 32 100 400 400

V4 [LPF09a] 100 PLB 32 100 400 400
V4 100 PLB/NPI 32 100 400 400
V5 100 PLB/NPI 32 100 400 400
V5 100 NPI 32 125 500 500
V5 150 NPI 32 150 600 600
V5 150 NPI 32 200 800 800
V5 150 NPI 32 250 1000 1000
V5 200 NPI 32 300 1200 1200

Tabelle 6.8: Durchsatz verschiedener ICAP Controller auf V4 und V5 bei verschiedenen
Frequenzen fr

Die Angaben ohne Literaturverweis entsprechen den eigenen Ergebnissen mit Ausnah-
me des Xilinx ICAP Controllers in der ersten Zeile von Tabelle 6.8. Dieser sehr niedrige
Durchsatz kommt durch Anbindung des ICAP Controllers als Slave an den PLB zustande.
Damit muß eine eingebettete CPU den Transfer von Bitstromdaten zum ICAP Controller
regeln. Wie in Tabelle 6.8 zu erkennen ist, wurde in vielen Arbeiten versucht, den maxi-
mal spezifizierten Durchsatz von 400 MB/s zu erreichen. In [HL09] und [LPF09a] konnte
dieser auch erreicht werden. In [HL09] aber nur auf Kosten eines sehr hohen BRAM Ver-
brauchs wie in Abschnitt 6.2.3 beschrieben. In der Literatur lagen zum Zeitpunkt dieser
Arbeit keine Quellen zum Rekonfigurations-Durchsatz auf V5 vor. Wie auch auf V4, ist
ICAP auf V5 bis zu einer Frequenz von 100 MHz spezifiziert [Xil10c]. Die Ergebnisse auf
V2P, sowie die Ergebnisse von Shelburne et. al. [SPA+08] lassen jedoch darauf schlie-
ßen, dass ein Übertakten des ICAP Controllers möglich ist. Um die maximal mögliche
Frequenz zu bestimmen, wurde fr in Schritten von 50 MHz erhöht und die Konfigurati-
on nach der in Abschnitt 5.3.2.3 beschriebenen Methode verifiziert. In Tabelle 6.8 sind
die Frequenzen aufgeführt, mit denen die Konfiguration fehlerfrei durchgeführt werden
konnte. Die maximale Frequenz fr von 300 MHz wurde in diesem Fall durch Timingfehler
begrenzt (eventuell kann die ICAP Schnittstelle mit höheren Frequenzen umgehen). Wie
in Tabelle 6.8 zu erkennen ist, wurde ein maximaler Rekonfigurationsdurchsatz von 1,2
GB/s erreicht. Der erreichte Durchsatz ist damit 3 mal höher als der laut Spezifikation
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mögliche Durchsatz von 400 MB/s und somit auch 3 mal höher als alle in der Literatur
aufgeführten Ergebnisse, was ein wesentliches Ergebnis dieser Arbeit darstellt.

6.4 Verlustleistung in DPR Systemen

Um einen fairen Vergleich zwischen DPR und nicht rekonfigurierbarem Design anstellen
zu können, muß nicht nur der Anteil an Verlustleistung berücksichtigt werden, der wäh-
rend der DPR hinzukommt, sondern auch der Anteil, der durch den DPR Overhead verur-
sacht wird. Dieser Abschnitt ist daher wie folgt unterteilt: zunächst wird der Messaufbau
in Abschnitt 6.4.1 beschrieben. In Abschnitt 6.4.2 wird dann isoliert betrachtet, was der
DPR Overhead im Vergleich zu Designs ohne DPR Overhead zur Gesamtverlustleistung
beiträgt. Abschnitt 6.4.3 befasst sich mit dem Anteil, der durch den Vorgang der DPR
selbst erzeugt wird. Im Anschluß wird als Worst Case Abschätzung die Verlustleistung
im IntraVFR Design mit mehreren Rekonfigurationen pro Video Frame betrachtet. Die
Ergebnisse hierzu sind in Abschnitt 6.4.4 dargestellt. In Abschnitt 6.4.5 wird dann die
Optimierung hinsichtlich Verlustleistung durch Einsatz des in Abschnitt 5.3.3.2 vorge-
stellten dynamischen Power Managements erläutert.

6.4.1 Versuchsaufbau zur Verlustleistungsmessung in DPR Systemen

Wie in Abschnitt 5.3.3 erwähnt, beeinflußt DPR direkt das Konfigurations-Memory des
FPGAs, das von der Core Spannung des FPGAs versorgt wird. Um die Core Verlustleis-
tung des FPGA zu bestimmen, müssen sowohl die am FPGA anliegende Spannung, als
auch die Stromaufnahme bekannt sein. Die Core Versorgungsspannung VCore beträgt 1,0
V. Zur Messung der Stromaufnahme, kann ein Shunt Widerstand RShunt eingesetzt wer-
den. Da auf dem verwendeten ML507 Board mit einem XC5VFX70T Device werksseitig
kein Shunt Widerstand vorhanden ist, wurden alle Verlustleistungsmessungen auf dem
ML510 Board mit einem XC5VFX130T Device durchgeführt und das IntraVFR Design
aus diesem Grund auf diese Plattform portiert. Auf dem ML510 Board ist bereits ein
Shunt Widerstand von 2, 2 mΩ im Spannungsversorgungspfad des Cores integriert. Dieser
Shunt Widerstand wird eingesetzt, um den Spannungsabfall zu messen, da dieser propor-
tional zur Stromaufnahme ist. Die Core Versorgungsspannung sowie der Spannungsabfall
am Shunt können dann mit entsprechenden Messverstärkern und Voltmetern gemessen
werden. In Abbildung 6.3 ist die Messschaltung dargestellt.
Da bei einem Shunt Widerstand R Shunt von 2, 2 mΩ nur ein sehr geringer Spannungs-
abfall im mV Bereich gemessen werden konnte, der zusätzlich durch Rauschen verfälscht
wurde, ist dieser durch einen Widerstand R Shunt = 22 mΩ desselben Typs und Herstel-
lers ersetzt worden. Ein größerer Shunt Widerstand sollte jedoch nicht verwendet werden,
da der Spannungsabfall am Widerstand nicht größer als 50 mV sein darf. In [Xil09e] wird
eine Toleranz von 1 V ± 50 mV als zulässig angegeben. Gleichung 6.2 dient zur Berech-
nung der Stromaufnahme des Cores.
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Abbildung 6.3: ML510 Versuchsaufbau

I Core =
VShunt
R Shunt

=
VShunt
22mΩ

(6.2)

Die Verlustleistung, die während einer DPR entsteht, wurde mit einem Tektronix TDS
5104B Oszilloskop gemessen. Der Spannungsabfall am Shunt wurde mit einem Tektro-
nix AM502 Differenzverstärker um den Faktor 100 verstärkt. Die Gesamtverlustleistung
PGesamt ergibt sich aus der Summe von Core Verlustleistung PCore und I/O Verlustleis-
tung PIO. Genaue Messungen von PIO sind auf dem ML510 jedoch nicht möglich, da
an der Spannungsversorgung der I/O Pins weitere Komponenten angeschlossen sind, die
die Messung verfälschen. Zudem fehlt werksseitig ein Shunt Widerstand im Spannungs-
versorgungspfad der I/O Pins. Von außen betrachtet, besteht kein Unterschied zwischen
nicht rekonfigurierbarem und DPR Design. Die Bilddaten, sowie die partiellen Bitströme
werden im Hauptspeicher abgelegt und über dieselben Pins auf das FPGA übertragen.
Wie allerdings in [Hüb07] gezeigt werden konnte, wird die I/O Verlustleistung während
einer DPR ansteigen. Ähnlich wie bei den Ressourcen, wird auch bei der Verlustleistung
versucht, den Beitrag an Verlustleistung, den der DPR Overhead Core Verlustleistung
PCore beisteuert, so gering wie möglich zu halten. Daher wird im folgenden Abschnitt
beschrieben, um welchen Beitrag der DPR Overhead PCore erhöht.

6.4.2 Verlustleistung durch DPR Overhead

Die Leistungsaufnahme des IntraVFR Designs, direkt nach der initialen Konfiguration,
ohne dass Bildverarbeitung (Berechnung des Optischen Flusses) oder Rekonfiguration
im System stattfindet, bildet die Basis der Messungen in diesem Abschnitt. Die Bildver-
arbeitung im nicht rekonfigurierbaren und im DPR System ist in beiden Fällen exakt
gleich und muß deshalb bei Verlustleistungsuntersuchungen, bedingt durch DPR, nicht
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weiter betrachtet werden. Um die Verlustleistung eines DPR Systems mit der eines nicht
rekonfigurierbaren Systems zu vergleichen, müssen alle Unterschiede betrachtet werden,
die einen Einfluß auf die Verlustleistung haben. Der erste Unterschied besteht im DPR
Overhead (siehe Abschnitt 5.3.1). Dieser liefert einen Beitrag zur Core Verlustleistung
PCore. Mit Hilfe der Gleichung 6.3 kann PCore berechnet werden.

PCore = (VCore) × ICore (6.3)

Die am FPGA anliegende Versorgungsspannung VCore ist die Gesamtversorgungsspan-
nung VSupply von 1.0 V, reduziert um den Spannungsabfall am Shunt Widerstand VShunt
(VCore = VSupply − VShunt). Da VCore im Gegensatz zu VShunt (max. 50 mV) jedoch we-
sentlich größer ist und qualitative Aussagen getroffen werden, wird im folgenden VShunt
vernachlässigt. VCore wird bei allen folgenden Messungen zu 1,0 V angenommen. Alle
Designs, die für die Messreihen verwendet wurden, sind in Abbildung 6.4 schematisch
dargestellt.

Abbildung 6.4: Layout der Messsysteme mit verschiedenen Komponenten

Fall (a) und Fall (b) zeigen das statische IntraVFR Design (mit CSE und ME ) ohne
bzw. mit DPR Overhead. Die Fälle (c) und (d) zeigen den statischen Teil ohne HWAs
(bzw. mit geladenem Blank Modul) einmal ohne bzw. mit DPR Overhead. In (e) und
(f) sind die beiden Designs dargestellt, die neben dem statischen Teil die CensusEngine
beinhalten, einmal ohne bzw. mit DPR Overhead. Die CSE ist hierbei innerhalb der
PRR platziert, deren Fläche durch das größte rekonfigurierbare Modul im Design (hier:
ME ) bestimmt wird. Analog dazu werden in (g) und (h) die Fälle dargestellt, wenn nur
die ME statt der CSE auf dem Device ist.
Durch die Messungen der verschiedenen Designs einmal ohne und einmal mit DPR Over-
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head wurde versucht, den Anteil der Verlustleistung zu bestimmen, der durch Einfügen
dieser Komponenten entsteht. Wie bereits in Abschnitt 5.3.1 beschrieben, zählen zum
DPR Overhead der ICAP Controller, das RIF, das LIS NP IPIF, sowie ein zusätzli-
cher Port am MPMC. In Abschnitt 6.3 wurde gezeigt, dass ICAP auf V5 bis zu einer
Frequenz von 300 MHz fehlerfrei funktioniert. Je höher allerdings die Taktung der zum
DPR Overhead gehörenden Komponenten, desto höher auch die dynamische Verlustleis-
tung. Um möglichst aussagekräftige (und frequenzabhängige) Ergebnisse für den Teil an
Verlustleistung zu bekommen, der durch den DPR Overhead verursacht wird, wurden
verschiedene Messungen durchgeführt. Für die in Abbildung 6.4 aufgeführten Fälle (b),
(d), (f) und (h) wurden jeweils 9 verschiedene Systeme aufgesetzt. Die Frequenz fR wur-
de in Schritten von 25 MHz von 100 MHz bis 300 MHz erhöht, was auf 9 unterschiedliche
Systeme führt. Mit Ausnahme der Lesefrequenz fr gibt es in diesen 9 Systemen jedoch
keine Änderungen. Die Systeme (a), (c), (e) und (g) dienen bei diesen Messungen als
Referenz. Die Messungen an den verschiedenen Systemen sind in Tabelle 6.9 dargestellt.
Der Zuwachs an Verlustleistung durch DPR Overhead in Tabelle 6.9 rührt hauptsächlich
von der dynamischen Verlustleistung her, wie an der starken Frequenzabhängigkeit zu
erkennen ist. Anhand der Gleichung für die dynamische Verlustleistung erwartet man
hierbei einen linearen Anstieg, der auch in Tabelle 6.9 zu erkennen ist. Dies ist jedoch
nur der Fall, wenn sich die Verdrahtung zwischen den einzelnen Messungen nicht ändert.
Bei geändertem Routing, steigt die Verlustleistung keineswegs linear und nimmt in be-
stimmten Fällen bei steigender fR sogar ab, wie in [Alt09b] gezeigt werden konnte. Wie in
Abschnitt 5.3.3, [TKR+06] und [Don07] erwähnt wird, ist für etwa 60% der dynamischen
Verlustleistung die Verdrahtung (Routing) verantwortlich. Um also aussagekräftige Er-
gebnisse zu erhalten, ist auf die gleiche Verdrahtung zwischen den verschiedenen Designs
zu achten. Da der einzige Unterschied zwischen den Designs mit verschiedenen Frequen-
zen fR im Teilerverhältnis des Clock Generators besteht, stellt sich die berechtigte Frage
nach einer Möglichkeit, das Teilerverhältnis, unter Beibehaltung der Verdrahtung, ma-
nuell zu ändern. Dies ist mit Hilfe des FPGA Editors möglich. Durch Laden eines NCD
Files in den FPGA Editor können die Einstellungen der entsprechenden PLL und damit
auch insbesondere das Teilerverhältnis, verändert werden. Damit lassen sich alle Designs
mit unterschiedlichen ICAP Frequenzen erzeugen, ohne dass die Verdrahtung modifiziert
wird. Die verschiedenen Designs, aus denen die in Tabelle 6.9 dargestellten Ergebnisse
gewonnen wurden, sind auf diese Art erzeugt. Die Zeilen in Tabelle 6.9 in denen keine Fre-
quenz fR angegeben ist, repräsentieren die Designs ohne DPR Overhead. Aus Gründen
der Übersichtlichkeit wird jeweils in der ersten Spalte das zur Messung verwendete Sys-
tem aus Abbildung 6.4 angegeben. In der zweiten Spalte ist die Frequenz fR aufgeführt,
die verwendet wurde, um Konfigurationsdaten aus dem FIFO des ICAP Controllers zu
lesen und der ICAP Schnittstelle zuzuführen. In der dritten Spalte ist der gemessene
Spannungsabfall am Shunt Widerstand aufgeführt. Der Core Strom ICore in der vierten
Spalte wird nach Gleichung 6.2 berechnet. Analog dazu berechnet sich die Core Verlust-
leistung PCore nach Gleichung 6.3. In der fünften Spalte ist die Verlustleistungs-Differenz
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zwischen dem Design ohne und mit DPR Overhead aufgeführt. Die Ergebnisse in dieser
Spalte zeigen also an, welchen Anteil der DPR Overhead zur Gesamtverlustleistung des
Systems beiträgt im Vergleich zum nicht rekonfigurierbaren Design. Im Normalfall ist im-
mer derselbe Zuwachs an Verlustleistung zu erwarten, der durch den DPR Overhead dem
System hinzugefügt wird. Die unterschiedlichen Werte in der sechsten Spalte von Tabel-
le 6.9 kommen dadurch zu Stande, dass die Designs ohne DPR Overhead (a), (c), (e) und
(g) eine andere Platzierung und Verdrahtung besitzen, wie die Designs (b), (d), (f) und
(h). Die gleiche Verdrahtung zwischen den Designs mit DPR Overhead führt bei linear
steigender Frequenz annähernd zum selben Zuwachs an dynamischer Verlustleistung, wie
in der letzten Spalte von Tabelle 6.9 zu erkennen ist. Geringe Abweichungen resultieren
zwar aus Messungenauigkeiten, jedoch ist der Zuwachs an Verlustleistung augenschein-
lich linear. Vergleicht man die Ergebnisse der Systeme mit DPR Overhead mit denen der
Systeme ohne DPR Overhead, kann man einen deutlichen Zuwachs an Verlustleistung
feststellen.
In allen Fällen lässt sich erkennen, dass PCore zwischen etwa 10% (bei 100 MHz) und
20% (bei 300 MHz) ansteigt, wenn der DPR Overhead dem System hinzugefügt wird.
Dieser Zuwachs soll später durch das Entfernen nicht benötigter IP Cores vom FPGA
(durch DPR) kompensiert werden. Im folgenden Abschnitt 6.4.3 wird nun der Anteil an
Verlustleistung betrachtet, der durch die DPR selbst entsteht.
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System ICAP Shunt Core Core Zuwachs durch ∆ Power
Frequenz Voltage Current Power DPR Overhead Difference
fR [MHz] [mV] ICore [A] PCore [W] [mW] [mW]

(a) - 39,3 1,79 1,79 - -
(b) 100 42,6 1,94 1,94 150,00 -
(b) 125 43,1 1,96 1,96 172,73 22,73
(b) 150 43,5 1,98 1,98 190,91 18,18
(b) 175 44,0 2,00 2,00 213,64 22,73
(b) 200 44,4 2,02 2,02 231,82 18,18
(b) 225 44,7 2,03 2,03 245,45 13,64
(b) 250 45,0 2,05 2,05 259,09 13,64
(b) 275 45,4 2,06 2,06 277,27 18,18
(b) 300 45,7 2,08 2,08 290,91 13,64
(c) - 33,6 1,53 1,53 - -
(d) 100 34,9 1,59 1,59 59,09 -
(d) 125 35,3 1,60 1,60 77,27 18,18
(d) 150 35,6 1,62 1,62 90,91 13,64
(d) 175 35,9 1,63 1,63 104,55 13,64
(d) 200 36,3 1,65 1,65 122,73 18,18
(d) 225 36,6 1,66 1,66 136,36 13,64
(d) 250 36,9 1,68 1,68 150,00 13,64
(d) 275 37,2 1,69 1,69 163,64 13,64
(d) 300 37,5 1,70 1,70 177,27 13,64
(e) - 34,1 1,55 1,55 - -
(f) 100 38,7 1,76 1,76 209,09 -
(f) 125 39,1 1,78 1,78 227,27 18,18
(f) 150 39,4 1,79 1,79 240,91 13,64
(f) 175 39,8 1,81 1,81 259,09 18,18
(f) 200 40,2 1,83 1,83 277,27 18,18
(f) 225 40,5 1,84 1,84 290,91 13,64
(f) 250 40,8 1,85 1,85 304,55 13,64
(f) 275 41,1 1,87 1,87 318,18 13,64
(f) 300 41,6 1,89 1,89 340,91 22,73
(g) - 36,8 1,67 1,67 - -
(h) 100 40,0 1,82 1,82 145,45 -
(h) 125 40,4 1,84 1,84 163,64 18,18
(h) 150 40,7 1,85 1,85 177,27 13,64
(h) 175 41,1 1,87 1,87 195,45 18,18
(h) 200 41,4 1,88 1,88 209,09 13,64
(h) 225 41,8 1,90 1,90 227,27 18,18
(h) 250 42,1 1,91 1,91 240,91 13,64
(h) 275 42,5 1,93 1,93 259,09 18,18
(h) 300 42,9 1,95 1,95 277,27 18,18

Tabelle 6.9: Verlustleistungsmessungen für verschiedene Systeme mit und ohne DPR
Overhead bei verschiedenen Frequenzen fR
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6.4.3 Verlustleistung während einer DPR

Der in Abschnitt 6.4.2 beschriebene Anteil an Verlustleistung durch DPR Overhead ist
ein permanentes Phänomen. Durch die Verwendung dieser zusätzlichen Komponenten
ändert sich sowohl die statische als auch dynamische Verlustleistung um einen gewissen
Prozentsatz. Der Anteil an Verlustleistung, der durch den Vorgang der DPR erzeugt
wird ist hingegen ein temporäres Phänomen. In Designs, die nur sehr selten (ein paar
mal pro Stunde/Tag) dynamisch rekonfiguriert werden, spielt die zusätzliche dynamische
Verlustleistung, die durch DPR entsteht praktisch keine Rolle. Im IntraVFR Design des
Optischen Flusses ist der Beitrag zur Verlustleistung allerdings nicht mehr zu vernach-
lässigen. Verlustleistungsmessungen in DPR Systemen, in denen sehr oft rekonfiguriert
wird, sind alles andere als einfach, da es sich um ein hoch dynamisches System handelt.
Rekonfigurationszeiten liegen oft im µs Bereich, was die Messung deutlich erschwert.
Um den Verlauf der Verlustleistung während einer DPR dennoch zu analysieren, wur-
den die folgenden Experimente durchgeführt. Um sicher zu stellen, dass die PRR vor
einer Rekonfiguration komplett leer ist und damit eventuell fehlerhafte Konfigurationen
auszuschließen, kann ein Blank Bitstrom verwendet werden. Wie in Abschnitt 5.3.3.1
erwähnt, wird erwartet, dass das Entfernen eines HWAs durch einen Blank Bitstrom
einen positiven Einfluß auf die Verlustleistung hat. Daher wurde untersucht, ob es aus
Verlustleistungsgesichtspunkten ebenfalls Sinn macht das alte PRM zu löschen, anstatt
direkt das neue PRM per Rekonfiguration zu laden. Das Überschreiben einer alten Kon-
figuration mit einer neuen, ohne vorheriges Löschen der alten Konfiguration, wird als
Scrubbing bezeichnet. Hierfür wird wiederum das IntraVFR Design zur Berechnung des
Optischen Flusses verwendet. Im ersten Versuch wird die CSE direkt durch die ME und
umgekehrt ersetzt. Im zweiten Versuch wird dann das alte Modul durch einen Blank
Bitstrom gelöscht, bevor das eigentliche Modul geladen wird.
Vor der Durchführung der Experimente wurden die folgenden Überlegungen angestellt:
die statische Verlustleistung einer einzelnen SRAM Zelle ist weitgehend unabhängig da-
von, ob eine 0 oder 1 gespeichert ist. Der Unterschied ist verschwindend gering [Ras07].
Daher ändert sich die statische Verlustleistung des Konfigurations-Layers auch nicht (oder
kaum) bei einer DPR. Allerdings ist der Konfigurations-Layer direkt mit dem funktio-
nalen Layer verbunden, wie bereits in Abschnitt 2.2.2 beschrieben wurde. Ein Beispiel
dafür ist in Abbildung 6.5 dargestellt.
Eine SRAM Zelle aus dem Konfigurations-Layer steuert den Select Eingang eines 2-zu-1
Multiplexers im funktionalen Layer. Dabei wird der Aufbau eines 2-zu-1 Multiplexers
in [TL03] wie folgt dargestellt. Der Multiplexer besteht aus zwei NMOS Transistoren
N2 und N3. Die SRAM Zelle ist dabei zum einen direkt mit dem Gate von N3 und
zum anderen mit dem Eingang eines Inverters (bestehend aus NMOS Transistor N1 und
PMOS Transistor P2) verbunden. Der Ausgang des Inverters ist mit dem Gate von N2

verbunden. Somit kann über die Konfiguration der SRAM Zelle genau einer der beiden
Multiplexereingänge I1 und I2 auf den Ausgang O durchgeschaltet werden. Abhängig
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Abbildung 6.5: Realisierung eines 2-zu-1 Multiplexers im funktionalen Layer. Das Select-
Signal des Multiplexers ist mit einer SRAM Speicherzelle verbunden

vom Inhalt der SRAM Zelle, der direkte Auswirkung auf die Werte an den Gates von N1,
N2, N3 und P1 hat und den Werten und Drain bzw. Source dieser Transistoren, kann die
statische Verlustleistung signifikant variieren wie in Abbildung 2.21 dargestellt ist. Eine
Änderung des Konfigurations-Layers führt also unter Umständen zu einer erheblichen
Änderung der statischen Verlustleistung im funktionalen Layer. Da die Rekonfiguration
frameweise erfolgt(s. Abschnitt 2.2.5), sollte sich beim Schreiben jedes Frames auch ein
anderer Wert für die statische Verlustleistung ergeben. Ähnliches gilt auch für eine Rea-
lisierung des 2:1 Multiplexers mit einem NMOS und einem PMOS Transistor.
In Abbildung 6.6 ist der Spannungsabfall am Shunt Widerstand, der wie bereits erwähnt
proportional zur Stromaufnahme ist, während einer DPR zu sehen. Der wellenförmige
Verlauf in 6.6(a) und 6.6(b) weist tatsächlich darauf hin, dass sich die statische Verlust-
leistung bei jedem geschriebenen Frame ändert.
Abbildung 6.6(a) zeigt den Verlauf des Scrubbing Prozesses, wenn direkt zwischen den
beiden HWAs rekonfiguriert wird. In Abbildung 6.6(b) hingegen ist der Verlauf des Span-
nungsabfalls zu sehen, wenn ein Blank Bitstrom zum Löschen der PRR verwendet wird.
Wenn nicht rekonfiguriert wird, bleibt der Spannungsabfall annähernd konstant und ist
nur von den gegenwärtig auf dem Device konfigurierten Modulen abhängig. So lassen
sich in Abbildung 6.6 verschiedene Spannungslevel erkennen, wenn keine Rekonfiguration
aktiv ist. Abhängig von dem gerade konfigurierten Modul wird zwischen dem Level für das
Blank Modul (BM-Level), die CSE (CSE-Level) und die ME (ME-Level) unterschieden.
ME-Level und CSE-Level sind in beiden Abbildungen gleich. Die Werte der BM-, CE
und ME-Level entsprechen den Werten in Tabelle 6.9 bei fR = 200 MHz.
Der höchste Spannungsabfall am Shunt Widerstand tritt in Abschnitt 3) bei der Rekon-
figuration vom BM zur ME auf, wie in Abbildung 6.6(b) dargestellt. Betrachtet wird
in diesem Fall der Bereich vom BM-Level bis zur höchsten Spannungsspitze. Der Un-
terschied beträgt 6mV, was umgerechnet an dieser Stelle ungefähr einer Verlustleistung
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(a) Rekonfiguration von CSE in ME (Scrubbing) (b) Rekonfiguration von CSE in ME mit vorheri-
gem Löschen der PRR durch einen Blank Bit-
strom

Abbildung 6.6: Stromaufnahme während einer DPR

von 270 mW entspricht. Addiert man diesen Betrag zur Verlustleistung, wenn das Blank
Modul geladen und der DPR Overhead bei 200 MHz getaktet ist (1,65W), ergibt sich an
der höchsten Spannungsspitze ein Wert von 1,92W.
Um eine Abschätzung der Verlustleistung (Durchschnittswert) während einer DPR zu
erhalten, kann für die Dauer des Rekonfigurationsvorgangs die so genannte Rekonfigura-
tionsenergie WCore nach Gleichung 6.4 bestimmt werden.

WCore =

∫ t2

t1

P (x) dx (6.4)

WCore entspricht dabei der Fläche unterhalb der Kurve in Abbildung 6.6(a) und Ab-
bildung 6.6(b). Teilt man die Rekonfigurationsenergie anschließend durch die Dauer der
Rekonfiguration TR, erhält man die durchschnittliche Verlustleistung während einer DPR.
Da sich die genaue Bestimmung der Rekonfigurationsernergie relativ schwierig gestaltet
und da qualitative Aussagen getroffen werden, wird die Rekonfigurationsenergie im Fol-
genden durch ein Rechteck approximiert, wie in Abbildung 6.6(b) dargestellt. Damit kann
für die Dauer einer DPR ein konstanter Wert angegeben werden. Für die Höhe des Recht-
ecks wird die maximal gemessene Verlustleistung von 1,92 W als sinnvolle Worst Case
Abschätzung verwendet. Die tatsächliche Rekonfigurationsenergie ist natürlich wesentlich
geringer. Obwohl bei den anderen Rekonfigurationen, die gemessenen Spannungsspitzen

168



6.4 Verlustleistung in DPR Systemen

und damit auch die Rekonfigurationsenergie ebenfalls augenscheinlich kleiner sind, wird
ebenfalls dieser konstante Wert zur Abschätzung verwendet. Dass bei der Rekonfigura-
tion von einem Blank Modul zur ME der höchste Spannungsabfall gemessen wurde, läßt
sich durch die Tatsache erklären, dass große Teile des Konfigurations-Memories geändert
werden müssen, um einen HWA in eine leere PRR zu konfigurieren. Daher ist nicht nur
von Bedeutung welches Modul vor einer Rekonfiguration geladen war, sondern auch wie
viele Teile des Konfigurations-Memories umgeladen werden müssen. Dies läßt sich bei
genauerer Betrachtung auch mit Hilfe von Abbildung 6.6(b) belegen. In Abschnitt 2)
und 4) wird derselbe Blank Bitstrom verwendet, um ein Modul aus der PRR zu löschen.
Die Verläufe unterscheiden sich jedoch deutlich.
Des Weiteren lässt sich in Abbildung 6.6 beobachten, dass beim Scrubbing Prozess quan-
titativ höhere Spannungsspitzen erreicht werden, was durch die Pfeile gekennzeichnet ist.
Dies weist auf eine höhere Rekonfigurationsenergie hin. Allerdings ist bei der Verwen-
dung des Blank Bitstroms eine zweite Rekonfiguration notwendig, was anhand der in
Abbildung 6.6 gezeigten Kurvenverläufe in jedem Fall zu einer höheren Verlustleistung
PCore führt.
Anhand dieser Ergebnisse ist ersichtlich, dass es nicht sinnvoll ist einen Blank Bitstrom
zur Einsparung von Verlustleistung zu verwenden, um ein altes Modul vor der eigentlichen
Rekonfiguration aus der PRR zu löschen. Alternativ kann jedoch Clock-Gating eingesetzt
werden, wie in Abschnitt 6.4.5 beschrieben.
An dieser Stelle sei auf den sehr niedrigen BM-Level im Vergleich zu CSE-Level und
ME-Level hingewiesen. Die Konfiguration mit einem Blank Bitstrom könnte daher bei
längerer Inaktivität eines Moduls also zu einer reduzierten Verlustleistung führen. Ob sich
der Aufwand einer Rekonfiguration im Vergleich mit anderen Methoden wie beispielsweise
Clock Gatiing (CG) lohnt, wird in Abschnitt 6.4.5 beschrieben.

6.4.4 Verlustleistung im IntraVFR System

Um einen fairen Vergleich zwischen einem DPR System und einem nicht rekonfigurierba-
ren System zu erhalten, müssen alle bisher aufgeführten Aspekte berücksichtigt werden.
Für das nicht rekonfigurierbare Design bleibt die Core Verlustleistung für die Zeitdauer
eines Videoframes annähernd konstant und beträgt 1,79 W. Im rekonfigurierbaren Sys-
tem hingegen ist die Verlustleistung stark abhängig davon, welches Modul gerade geladen
wurde und mit welcher Frequenz rekonfiguriert wird. Daher bietet es sich an, die Worst
Case Verlustleistung abschnittsweise für die Module und die Rekonfiguration anzugeben.
Die gemessenen Verlustleistungen für die Rekonfiguration, sowie die Verlustleistungen bei
geladenem Blank Modul, CSE und ME, sind in Tabelle 6.10 nochmals zusammengefasst.
Der DPR Overhead wurde mit einer Frequenz von fr = fW = 200 Mhz getaktet, was
einem Rekonfigurationsdurchsatz von 800 MB/s entspricht.
Die Werte in Tabelle 6.10 entsprechen denen aus Tabelle 6.9. Wie bereits erwähnt, ist
die Verlustleistung, die durch die Berechnung des Optischen Flusses in den HWAs und
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Verlustleistung ohne DPR:
Blank Module 1.65 W

CSE 1.83 W
ME 1.88 W

Worst case Annahme während DPR:
DPR 1.92 W

Tabelle 6.10: Verlustleistung des IntraVFR Sytems des Optischen Flusses

auf dem PPC entsteht, im DPR und im nicht rekonfigurierbaren Design gleich und wird
daher nicht weiter betrachtet. Für eine Rekonfiguration wird ein konstanter Worst Case
Wert von 1,92 W angenommen (s. Abschnitt 6.4.3). Wie bereits gezeigt wurde, ist der Zu-
wachs an Verlustleistung während einer DPR weitaus geringer. In Abbildung 6.7 ist eine
Zeitachse dargestellt, die den Ablauf während eines Video-Frames (bei 31 fps) charakteri-
siert. Jedem Zeitabschnitt wird hierbei die gemessene bzw. approximierte Verlustleistung
aus Tabelle 6.10 zugewiesen.

Abbildung 6.7: Zeitachse mit auftretender Verlustleistung im IntraVFR Design

Die partiellen Bitströme für CSE und ME haben eine Größe von 1,12 MB, was bei einem
Durchsatz an Rekonfigurationsdaten von 800 MB/s einer gemessenen Rekonfigurations-
zeit von 1,4 ms entspricht. Die Ausführungszeiten für die HWAs und Rekonfiguration
entsprechen denen in Abschnitt 6.1 und Abschnitt 6.3. Um einen durchschnittlichen Leis-
tungsverbrauch angeben zu können und diesen mit dem des nicht rekonfigurierbaren De-
signs vergleichen zu können, werden die einzelnen Verlustleistungen mit den entsprechen-
den Zeitabschnitten gewichtet. Dies entspricht wiederum der Rekonfigurationsenergie für
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den bestimmten Zeitabschnitt. Die Summation aller Einzelenergien und die anschließen-
de Division durch 32,25 ms (Framedauer bei 31 fps) resultiert in der durchschnittlichen
Verlustleistung während eines Frames. In Tabelle 6.11 sind nochmals alle Einzelenergien,
die einen Beitrag zur Verlustleistung liefern dargestellt.

Verlustleistung in unterschiedlichen Sektionen:
CSE (4.3 ms + 18.65 ms) x 1.83 W
ME 6.5 ms x 1.88 W
DPR 2 x 1.4 ms x 1.92 W

Durchschnittliche Verlustleistung für die Dauer eines Video-Frames:
1.85 W

Tabelle 6.11: Durchschnittliche Verlustleistung im IntraVFR System

Die durchschnittliche Worst Case Gesamtverlustleistung von 1,85 W ist demnach höher,
als die des nicht rekonfigurierbaren Designs von 1,79 W. An dieser Stelle sei jedoch
darauf hingewiesen, dass es sich bei dem Austausch von 2 Modulen um den denkbar
schlechtesten Fall für die Rekonfiguration handelt. Bei 3 Modulen und mehr ist eine
Verlustleistungseinsparung zu erwarten.
In Abbildung 6.7 ist erkennbar, dass die CSE die meiste Zeit die Ressourcen der PRR
belegt. Insgesamt (4.3 + 18.65) ms = 22,95 ms. Die CSE ist also während der Census
Transformation und der Verarbeitungszeit der Features auf dem PPC auf dem Device
präsent. Mit Beginn des neuen Videoframes kann also sofort mit der Verarbeitung der
Pixeldaten begonnen werden. Während der Verarbeitungszeit auf dem PPC liefert jedoch
die CSE einen Beitrag zur Verlustleistung, obwohl sie zu diesem Zeitpunkt nicht aktiv ist.
Hier besteht zusätzliches Optimierungspotential. In Abschnitt 6.4.3 wurde gezeigt, dass
durch das Laden eines Blank Bitstroms Verlustleistung eingespart werden kann. Daher
ist in Abbildung 6.8 ein alternativer Ablauf dargestellt.
Anstatt direkt nach der Verarbeitungszeit der ME zurück in die CSE zu konfigurieren,
wird ein Blank Bitstrom geladen. Die PRR bleibt somit während der Verarbeitungszeit
des PPCs zunächst leer. Erst kurz bevor der neue Video Frame zu erwarten ist, wird in
die CSE zurück konfiguriert. Durch die nicht benutzten Ressourcen während der Verar-
beitung in SW, läßt sich ein Teil der Verlustleistung Pcore einsparen, wie in Tabelle 6.12
zu sehen ist.
Im denkbar schlechtesten Fall (2 austauschbare Module) ist die Worst Case Abschätzung
für die Verlustleistung von 1,76 W sogar minimal besser, als die des nicht rekonfigurier-
baren Designs mit 1,79 W. Die einzige Änderung, die vorzunehmen ist, besteht in der
Änderung des Rekonfigurationsablaufs, wie in Abbildung 6.8 zu sehen ist. Jedoch resul-
tiert das Laden eines zusätzlichen partiellen Bitstroms in einer erhöhten Verlustleistung
der I/Os, wie anhand der Ergebnisse in [Hüb07] zu erkennen ist. Insgesamt sollten so we-
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6 Ergebnisse und Bewertung

Abbildung 6.8: Zeitachse mit optimierter Verlustleistung im IntraVFR Design

Verlustleistung in unterschiedlichen Sektionen:
CSE 4.3 ms x 1.83 W
ME 6.5 ms x 1.88 W

Blank Module 17.25 ms x 1.65 W
DPR 3 x 1.4 ms x 1.92 W

Durchschnittliche Verlustleistung für die Dauer eines Video-Frames:
1.76 W

Tabelle 6.12: Optimierte durchschnittliche Verlustleistung im IntraVFR System

nig Rekonfigurationen wie möglich durchgeführt werden, wenn die partiellen Bitströme
aus einem externen Speicher geladen werden müssen. Das Laden eines Blank Bitstroms
im IntraVFR System lohnt sich im Hinblick auf die Gesamtverlustleistung deshalb nicht.
Durch die Verwendung von Clock-Gating (CG) besteht dennoch die Möglichkeit dy-
namische Verlustleistung im IntraVFR Design einzusparen. Die Ergebnisse der in Ab-
schnitt 5.3.3.1 beschriebenen Konzepte werden im folgenden Abschnitt 6.4.5 präsentiert.

6.4.5 Ergebnisse des Dynamischen Power Managements in DPR Systemen

In Abschnitt 5.3.3.2 wurde ein Konzept zum dynamischen Power Management in DPR
Systemen vorgestellt. Dabei wird versucht inaktive IP Cores vom Takt über CG zu tren-
nen. Die schematische Darstellung eines Systems zum dynamischen Power Management
ist in Abbildung 5.12 dargestellt. Die folgenden Messungen wurden an diesem System
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6.4 Verlustleistung in DPR Systemen

auf dem ML510 Board durchgeführt.
Für die Messungen wurde der FPGA mit einem initialen Bitstrom konfiguriert. Wenn so-
wohl der HWA (in diesem Fall die CSE ) als auch der leseseitige Teil des ICAP Controllers
abgeschaltet sind (fR Domain in Abbildung 5.12), konnte ein Spannungsabfall von 35,7
mV gemessen werden. Dies entspricht einer Core Verlustleistung PCore von 1,62 W. Wird
hingegen die bereits konfigurierte CSE per CG zugeschaltet, erhöht sich dieser Wert auf
37,6 mV, was einer Core Verlustleistung von 1,71 W entspricht. Das bedeutet, dass der
Anteil an dynamischer Verlustleistung, den die CSE bei der gegebenen Verdrahtung ins-
gesamt zur Core Verlustleistung PCore beiträgt, bei etwa 5% liegt bzw. 0,09 W beträgt.
Bei Zuschaltung der fR Domain des ICAP Controllers und bei abgeschaltetem HWA wur-
den 38,4 mV gemessen, was den Wert der Core Verlustleistung auf 1,74 W erhöht. Das
sind etwa 8% der Gesamtverlustleistung bzw. 0,12 W zusätzlich. Da sich Verarbeitung
in einem HWA und Rekonfiguration im gegenwärtigen AutoVision System mit nur einer
PRR gegenseitig ausschließen, werden niemals ICAP Controller und HWA gleichzeitig
aktiv sein. Dies ändert sich natürlich, wenn mehrere PRRs auf dem Device existieren,
da in diesem Fall durchaus ein HWA aktiv sein kann, während ein anderer HWA gerade
rekonfiguriert wird. Um Messfehler auszuschließen, wurden der Spannungsabfall bei ak-
tivem HWA und ICAP Controller gemessen. Die Messung lieferte einen Wert von 40,2
mV, was einer Verlustleistung von 1,83 W entspricht. Mit getaktetem ICAP Controller
(0,12 W) und HWA (0,09 W) wird im Gesamtsystem eine Core Verlustleistung Pcore von
(1,62 W + 0,21 W =) 1,83 W erzeugt. Dies entspricht auch dem Wert, der in Tabelle 6.9
bei geladener CSE und fR = 200 MHz zu finden ist. Es besteht auch die Möglichkeit,
das gegenwärtige PRM durch einen Blank Bitstrom aus der PRR zu entfernen, anstatt
über CG abzuschalten. Damit wird die PRR, ähnlich wie beim CG, auch nicht mehr mit
Takt versorgt, was zu einer reduzierten dynamischen Verlustleistung führt. Jedoch gibt
es einen Unterschied zwischen der Verwendung von CG und der Verwendung eines Blank
Bitstroms. Der Unterschied ist in Tabelle 6.13 dargestellt.

geladener ICAP HWA Messung PCore ∆
HWA getaktet getaktet [mV] [W] [W]
CSE nein nein 35,7 1,62 0,0
CSE nein ja 37,6 1,71 0,09
CSE ja nein 38,4 1,74 0,12
BM ja nein 36,3 1,65 0,03
BM nein nein 33,7 1,53 -0,09
CSE ja ja 40,2 1,83 0,21

Tabelle 6.13: Verlustleistungsmessungen unter Verwendung von CG bei einer ICAP Fre-
quenz fR von 200 MHz und geladener CSE

Wird die CSE durch einen Blank Bitstrom entfernt, ergibt sich ein wesentlich niedrigerer
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Wert (1,65 W) an Verlustleistung, verglichen mit dem Abschalten des HWAs über CG.
Dies weist drauf hin, dass das Entfernen des PRMs aus der PRR mit einem Blank Bit-
strom zusätzlich die statische Verlustleistung beeinflußt, wie schon in Abschnitt 5.3.3.1
beschrieben. Mit diesem Versuchsaufbau läßt sich nun messen, wie hoch der Anteil an dy-
namischer Verlustleistung ist, der durch den HWA bzw. durch die fR Domain des ICAP
Controllers erzeugt wird. Zusätzlich kann mit diesem Versuchsaufbau gezeigt werden,
was sich an statischer Verlustleistung einsparen läßt, wenn ein HWA durch einen Blank
Bitstrom entfernt wird. Ist der Takt für ICAP Controller und HWA aktiviert, wurde ins-
gesamt eine Core Verlustleistung von 1,83 W gemessen. Abschalten des Taktes der CSE
über CG resultiert in einer Verlustleistung von 1,74 W. Daraus läßt sich schlussfolgern,
dass die CSE 0,09 W an dynamischer Verlustleistung beisteuert. Wird zusätzlich die
vom Takt getrennte CSE durch einen Blank Bitstrom aus der PRR entfernt, reduziert
sich die Core Verlustleistung auf 1,65 W. Somit kann auch die statische Verlustleistung
um 0,09 W reduziert werden. Daher ist es bei längerer Inaktivität (länger als 1 Sekun-
de) eines PRMs ratsam, dieses durch einen Blank Bitstrom aus der PRR zu entfernen,
um zusätzlich Verlustleistung einzusparen. Bei längerer Inaktivität kann die zusätzliche
dynamische I/O Verlustleistung, die durch das Laden partieller Bitströme aus einem ex-
ternen Speicher entsteht, kompensiert werden. Dies ist im IntraVFR System nicht der
Fall. Das zusätzliche Laden des partiellen Bitstroms für das Blank Modul wird aufgrund
der in [Hüb07] präsentierten Messergebnisse zu einer erhöhten Gesamtverlustleistung
(PCore + PIO) führen.
Durch Einsatz des dynamischen Power Managements (s. Abschnitt 5.3.3.2) kann im In-
traVFR dennoch Verlustleistung eingespart werden. Der Ablauf während eines Video-
Frames und die Verlustleistungen für jeden Abschnitt bei Verwendung von CG sind in
Abbildung 6.9 dargestellt.
Ist der ICAP Controller über CG vom Takt getrennt, lassen sich laut Tabelle 6.13 insge-
samt 0,12 W an dynamischer Verlustleistung einsparen. Dementsprechend reduziert sich
die Gesamtverlustleistung bei geladener CSE von 1,83 W auf 1,71 W. Um den selben
Betrag reduziert sich PCore, wenn die ME geladen ist. In diesem Fall von 1,88 W auf
1,76 W. Während einer DPR im AutoVision System ist der HWA inaktiv und kann über
CG vom Takt getrennt werden. Wie in Tabelle 6.13 zu erkennen ist, reduziert sich die
gesamte Core Verlustleistung dann um 0,09 W. Dieser Betrag wird von der Worst Case
Abschätzung für eine DPR subtrahiert, so dass sich ein Betrag von 1,83 W anstatt 1,92
W ergibt. Wird die CSE direkt im Anschluß an die ME wieder auf das Device kon-
figuriert, kann im Anschluß sowohl der ICAP Controller als auch der HWA vom Takt
getrennt werden, da beide für den Rest des Video Frames inaktiv sind. In diesem Fall
reduziert sich die gesamte Core Verlustleistung bei geladener CSE, um den Betrag, den
der ICAP Controller (0,12 W) und der HWA (0,09 W) an dynamischer Verlustleistung
beisteuern von 1,83 W auf 1,62 W. Die durchschnittliche Verlustleistung bei Verwendung
des dynamischen Power Managements ist in Tabelle 6.14 dargestellt.
Insgesamt resultiert die Verwendung des dynamischen Power Managements in einer

174



6.4 Verlustleistung in DPR Systemen

Abbildung 6.9: Zeitachse mit bei Verwendung des dynamischen Power Managements im
IntraVFR Design

durchschnittlichen Core Verlustleistung von 1,68 W. Dieser Wert ist wesentlich gerin-
ger, als der des nicht rekonfigurierbaren Systems von 1,79 W. Wenn ein nicht rekonfi-
gurierbares System allerdings in ein DPR System umgewandelt werden kann, setzt dies
sich gegenseitig ausschließende IP Cores auf dem FPGA voraus. Ist dies in einem nicht
rekonfigurierbaren System der Fall, können die inaktiven IP Cores jederzeit über CG
abgeschaltet werden, um somit zusätzlich dynamische Verlustleistung einzusparen.
Da die Rekonfigurationszeit, wie in Gleichung 5.5 zu erkennen ist, proportional zur Fre-
quenz fr ist, stellt sich die Frage, ob die schnelle Rekonfiguration auch aus Verlustleis-
tungsgesichtspunkten Vorteile bringt. In [LPF09a] zeigen die Ergebnisse, dass die Rekon-

Verlustleistung in unterschiedlichen Sektionen:

CSE 4,3 ms x 1,71 W (ICAP deaktiviert)
CSE 18,65 ms x 1,62 W (ICAP und HWA deaktiviert)
ME 6,5 ms x 1,76 W (ICAP deaktiviert)
DPR 2 x 1,4 ms x 1,83 W (HWA deaktiviert)

Durchschnittliche Verlustleistung für die Dauer eines Video-Frames:
1,68 W

Tabelle 6.14: Durchschnittliche Verlustleistung bei dynamischem Power Management im
IntraVFR System.
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6 Ergebnisse und Bewertung

figurationsenergieWCore bei einem Rekonfigurationsdurchsatz von 400 MB/s geringer ist
als bei 50 MB/s. Daher scheint eine schnellere Rekonfiguration auch für den Verbrauch
an Core Verlustleistung vorteilhaft zu sein. In [LPF09a] wurde der ICAP Controller al-
lerdings immer mit derselben Frequenz von 100 MHz getaktet. Das bedeutet in beiden
Fällen ist der Spannungslevel und damit auch die Verlustleistung zu Beginn der Mes-
sungen gleich. Dies ist im IntraVFR Design nicht der Fall. Um in diesem Design einen
höheren Durchsatz zu erreichen, wurde der ICAP Controller übertaktet. Mit höherer
Frequenz erhöht sich aber auch der Spannungslevel und damit auch die Verlustleistung
zu Beginn einer Messung, wie in Tabelle 6.9 zu erkennen ist. Durch die Erhöhung des
Rekonfigurations-Durchsatzes mit höheren Frequenzen konnte insgesamt keine Einspa-
rung oder Erhöhung der Verlustleistung PCore nachgewiesen werden.

6.5 Zusammenfassung

In Kapitel 6 wurden die Ergebnisse präsentiert, die aus Messungen an zwei prototypischen
Implementierungen hervorgingen. Zuerst wurden die Verarbeitungszeiten der HWAs und
deren Effektivität vorgestellt. Fast alle HWAs sind in der Lage annähernd 1 Pixel mit
seiner Nachbarschaft pro Taktzyklus zu verarbeiten. Bei einer Bildauflösung von 640 ×
480 Pixeln entspricht dies einer Verarbeitungszeit von ca. 3 ms, so dass im Normalfall
genügend Zeit für die Verarbeitung in SW auf dem PPC bleibt, bevor der nächste Video-
Frame im System erscheint.
Durch die Einführung von DPR konnten bei 3 HWAs im InterVFR System 31% an Re-
gistern, 35% an LUTs und 17% an BRAMs auf der V2P Plattform eingespart werden.
Durch weitere HWAs, wie die in [Cra06] beschriebene EdgeEngine zur Fahrspurerken-
nung, können insgesamt noch mehr Ressourcen eingespart werden. Im IntraVFR System
auf einem V5 mit 2 austauschbaren HWAs konnten 12% der Register, 24% der LUTs und
19% der BRAMs eingespart werden. Der DPR Overhead konnte so gering gehalten wer-
den, dass sich durch Einführung der DPR wie erwartet ein deutlicher Vorteil hinsichtlich
der Ressourcen ergab.
Durch das Übertakten und Verifizieren der Konfigurationsdaten konnten die höchsten
Durchsätze auf V2P und V5 erreicht werden. Durch die damit verbundenen kurzen Re-
konfigurationszeiten, konnte das Konzept der InterVFR und der IntraVFR überhaupt
in den Prototypen realisiert werden. Die IntraVFR lässt sich überall dort einsetzen, wo
die nächste Prozessierungsstufe ein globales Ergebnis der vorherigen Stufe benötigt, die
beiden Stufen also nicht pipelinebar sind.
Letztendlich bleibt festzustellen, dass sowohl bei der InterVFR als auch bei der IntraV-
FR Ressourcen eingespart werden können. Um überhaupt Verlustleistungsmessungen an
FPGAs bei verschiedenen Frequenzen durchführen zu können, ist auf die gleiche Verdrah-
tung zwischen den verschiedenen Systemen zu achten. Überlappt die Rekonfiguration mit
der Verarbeitung der Bilddaten oder Features in SW auf dem PPC, entstehen im System
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6.5 Zusammenfassung

keine zusätzlichen Latenzen. Dies ist im InterVFR System der Fall. Im IntraVFR Sys-
tem hingegen erhöht sich die Verarbeitungszeit um die Dauer einer Rekonfiguration (bei
2 Rekonfigurationen pro Video-Frame). Das IntraVFR Design wird aufgrund der zu la-
denden partiellen Bitströme insgesamt mehr Verlustleistung (PCore +PIO) verbrauchen,
wie das nicht rekonfigurierbare Design. Falls ein PRM jedoch für längere Zeit (Sekun-
denbereich und darüber) inaktiv ist (beispielsweise im InterVFR Design), sollte es mit
einem Blank Bitstrom vom Device entfernt werden, statt den Takt über CG abzuschal-
ten, um zusätzlich Verlustleistung einzusparen. Im InterVFR Design bei Verwendung des
dynamischen Powermanagements ist in den meisten Fällen davon auszugehen, dass die
Gesamtverlustleistung niedriger ist als beim nicht rekonfigurierbaren Design.
Im IntraVFR Design kann beim Austausch von zwei Modulen keine Verbesserung der
Gesamtverlustleistung erzielt werden. Dennoch kann die Core Verlustleistung PCore durch
das dynamische Power Management in einem DPR System deutlich reduziert werden.
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7 Zusammenfassung und Ausblick

In dieser Arbeit wurde das AutoVision System, ein integriertes System zur Echtzeit-
Bildverarbeitung vorgestellt, das beispielsweise bei videobasierter Fahrerassistenz einge-
setzt werden kann. Dieses System nutzt Hardware Acceleratoren (HWAs) um Bildverar-
beitungsalgorithmen zu beschleunigen. Durch eine modul-basierte Pixelverarbeitungspi-
peline kann die Entwicklungszeit der HWAs verkürzt werden. Beispielhaft wurden mit
Hilfe einer Modulbibliothek verschiedene HWAs für die Bildverarbeitung erstellt, die
CPU-basierte Lösungen in der Ausführungszeit deutlich übertreffen, obwohl die Takt-
frequenz der HWAs signifikant niedriger ist. Durch die Konfiguration der Elemente der
Modulbibliothek (über Syntheseattribute) und deren flexible Verschaltung mit weiteren
Elementen unterscheiden sich die HWAs in ihrem Aufbau deutlich voneinander.
Um nicht alle möglichen HWAs auf dem FPGA vorhalten zu müssen, wurde ein An-
satz und dessen Realisierung vorgestellt, um die HWAs abhängig von der gegenwärtigen
Fahrsituation zur Laufzeit des Systems zu laden und gleichzeitig unbenutzte HWAs zu
entfernen. Der statische Teil des Systems muß dabei weder angehalten noch resettet
werden. In diesem situationsadaptiven SoC wurden Optimierungen durchgeführt, um so
schnell wie möglich rekonfigurieren zu können. Die in dieser Arbeit präsentierten Ergeb-
nisse zeigen, dass es bei einer Framerate von 31 fps ohne weiteres möglich ist zwischen
zwei Video-Frames (interVFR) und sogar mehrmals innerhalb eines Video-Frames (in-
traVFR) zu rekonfigurieren, ohne dass ein einziger Video-Frame verworfen werden muß.
Diese hochperformante Lösung benötigt verglichen mit dem Gesamtsystem nur einen
geringen Anteil der Ressourcen, sodass trotz durch Hinzufügen dieses Overheads, der
mit der Einführung von DPR in einem System einhergeht, eine deutliche Einsparung an
Ressourcen durch den Austausch von HWAs erzielt werden konnte.
Anstatt die DPR nur für den Austausch von on-chip Funktionionalität zu nutzen, wurde
in dieser Arbeit ein Ansatz vorgestellt, um DPR zur aktiven Einsparung von statischer
und dynamischer Verlustleistung einzusetzen. Alle Systeme auf SRAM-basierten FPGAs
lassen sich durch diesen Ansatz erweitern, um nicht benötigte Module und damit unnö-
tige Verursacher von Verlustleistung vom FPGA zu entfernen. Voraussetzung hierfür ist
ein partitionsbasiertes Design, dessen Erstellung beispielsweise von den neusten Xilinx
Entwicklungstools unterstützt wird.
Um die DPR in Fahrzeugen einzusetzen muß die AutoVision Architektur auf low-cost
Devices wie die Spartan Serie von Xilinx portiert werden. Der modulare Aufbau der
Architektur erlaubt dies ohne große Änderungen, wie beispielsweise in [Ali09] gezeigt
werden konnte. Der PBRF unterstützt momentan jedoch nicht die Devices der Spar-
tan Serie. Dies wird sich aber in den neuen FPGA Generationen von Xilinx der Artix
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und Kintex Serie ändern. Diese Devices präsentieren eine kostengünstige Alternative zu
Mikrocontrollern und können durch Automotive-Zertifizierung auch verbreitet in Fahr-
zeugen eingesetzt werden.
Mit dieser Arbeit wurde gezeigt, dass gegenwärtige ASICs zur Bildverarbeitung im Auto-
mobil, wie der EyeQ2 Chip von Mobileye durch den Einsatz von rekonfigurierbarer Hard-
ware profitieren können. Ob sich die dynamisch partielle Rekonfiguration von FPGAs in
industriellen Anwendungen durchsetzt, bleibt dennoch abzuwarten. Es wird immer HW
Lösungen (ASICs, ASSPs) geben, die mit einer höheren Rechenleistung oder geringerer
Verlustleistung aufwarten können. Doch vielleicht setzen sich in Zukunft auch hier nicht
die schnellsten oder verlustleistungsärmsten Lösungen durch, sondern die, die sich am
schnellsten an Veränderungen anpassen.
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A Appendix

A.1 Aufbau des Bitstromheaders

00 09 0f f0 0f f0 0f f0 0f f0 00 00 01 Header ...ð.ð.ð.ð...
61 00 0b 73 79 73 74 65 6d 2e 6e 63 64 00 Design Name a..system.ncd.
62 00 0b 32 76 70 33 30 66 66 38 39 36 00 Device Name b..2vp30ff896.
63 00 0b 32 30 30 38 2f 30 38 2f 32 37 00 Datum c..2008/08/27.
64 00 09 31 38 3a 34 33 3a 30 34 00 Uhrzeit d..18:43:04.
65 00 16 1b 24 Bitstromlänge e...$
ff ff ff ff Dummy word
aa 99 55 66 Sync word

Tabelle A.1: Bitstromheader für ein XC2VP30 Device

Wie in Tabelle A.1 zu erkennen ist sind im Bitstromheader verschiedene Informationen
über den Bitstrom selbst enthalten. Im Anschluß an diese Informationen folgen ein oder
mehrere Dummy Worte (0xFFFFFFFF). Anschließend folgt das Synchronisationswort
(SYNC) 0xAA995566, um den Configuration Packet Processor CPP zu synchronisieren.
Keines der am Konfigurations-Interface bzw. CPP ankommenden Pakete wird verarbei-
tet, solange das SYNC Wort nicht vom CPP empfangen wurde.
Aus Gründen der Vollständigkeit sind in diesem Abschnitt die einzelnen Segmente des
Bitstromheaders aufgeführt. Aus Tabelle A.1 läßt sich leicht die Struktur des Bitstrom-
headers anhand der einzelnen Segmente erkennen. Die ersten 2 Byte (0x0009) geben
die Länge des folgenden Headers in Byte an. Anschließend symbolisieren 2 weitere Byte
(0x0001) die Länge der folgenden Daten, in diesem Fall 1 Byte. Dieses Byte symbolisiert
den Beginn der einzelnen Headersegmente. Diese Segmente sind von a bis e durchnum-
meriert. Der Wert 0x61 entspricht dem ASCII Zeichen a und weißt auf den Beginn des
folgenden Design Namens hin. Die Struktur der nun folgenden Segmente wiederholt sich
ständig. Das erste Byte weißt auf Design Name (a), Device Name (b), Datum (c) oder
Uhrzeit (d) hin. Die anschließenden 2 Byte (0x000b) charakterisieren jeweils die Län-
ge der Segmente. Ein abschließendes Byte (0x00) repräsentiert das Ende, des alten und
gleichzeitig den Beginn eines neuen Segments. Eine Ausnahme bildet das Segment für die
Bitstromlänge. Hier werden die anschließenden 4 Bytes als Bitstromlänge interpretiert.
Zusammenfassend sind die einzelnen Segmente des Bitstromheaders mit korrespondie-
render Länge in Tabelle A.2 dargestellt.
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Segment 1
2 Bytes Länge: 0x0009 Byte big endian
9 Bytes Präambel
2 Bytes Länge: 0x0001 Byte 1 Byte
Segment 2
1 Byte Wert: 0x61 („a“)
2 Bytes Länge: 0x000b Byte 11 Byte
11 Bytes String des Design Namens „system.ncd“
Segment 3
1 Byte Wert: 0x62 („b“)
2 Bytes Länge: 0x000b 11 Byte
11 bytes String des Device Namens „2vp30ff896“
Segment 4
1 Byte Wert: 0x63 („c“)
2 Bytes Länge: 0x000b 11 Byte
11 Bytes String des Datums „2008/08/27“
Segment 5
1 Byte Wert: 0x64 („d“)
2 Bytes Länge: 0x0009 9 Byte
9 Bytes Zeit-String „18:43:04“
Segment 6
1 byte Wert 0x65 („e“)
4 Bytes Länge: 0x00161b24 Länge der folgenden Bitstromdaten
Tabelle A.2: Bitstromheader für ein XC2VP30 Device unterteilt in Segmente

A.2 Accessory Boards

In Abbildung A.1 sind zwei Accessory Boards zum Einspielen digitaler Videodaten dar-
gestellt, die von B. Gatscher bei der Firma Sensor to Image GmbH entwickelt wur-
den [Gat09]. Abbildung A.1(a) zeigt ein Accessory Board zur direkten Anbindung einer
CameraLink Kamera [JAI10]. Die Bilddaten werden in diesem Fall im Rohdatenformat
an die Pins des FPGA geliefert. Eine andere Alternative, um Bilddaten digital in das Au-
toVision System einzuspeisen, besteht in der Verwendung eines DVI Input Boards, das in
Abbildung A.1(b) dargestellt ist. In diesem Fall kann beispielsweise ein PC als Bildquelle
verwendet werden. Die Anpassung der Framerate wird FPGA-seitig vorgenommen.
Abbildung A.2(a) zeigt ein Accessory Board zur Ausgabe digitaler Videodaten, dass von
R. Hartl implementiert wurde und das zugehörige Blockschaltbild in Abbildung A.2(b).
Das Video Output Board realisiert das Konzept des Double Buffering mit Hilfe zweier
SRAMs. Somit sind die Bilddaten nur einmal über den PLB Bus und den VOUT Core
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(a) CameraLink Input Board (b) DVI Input Board

Abbildung A.1: Accessory Boards zum Einspielen digitaler Videodaten

(a) Video Output Accessory Board (b) Blockschaltbild des Video Out-
put Boards

Abbildung A.2: Accessory Boards zur Ausgabe digitaler Videodaten

in die SRAMs zu übertragen und können von dort mit einer beliebigen Frequenz am
Ausgang (Monitor) dargestellt werden. Während Bilddaten über den Switch 1 in das
erste SRAM geschrieben werden, stellt der Video Output Core die Bilddaten über Switch
2 aus dem zweiten SRAM am Monitor dar. Ein Blockschaltbild des Video Output Boards
ist in Abbildung A.2(b) dargestellt. Über die vom VOUT Core gesteuerten Switches wird
entschieden, welches der beiden SRAMs beschrieben und welches ausgelesen wird.
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A.3 Konfigurationsframes

A.3 Konfigurationsframes

In den folgenden Tabellen A.3 bis A.5 sind die Anzahl an Konfigurations-Bits für alle
V2P, V4 und V5 Devices dargestellt. In der letzten Zeile der Tabellen ist die Anzahl
an Konfigurations-Frames per Konfigurations-Column NF

C dargestellt. NF
C ist abhängig

von der Device-Familie (V2P, V4 oder V5). Die Spalte O repräsentiert die Anzahl an
Overhead-Frames pro Konfigurations-Row. Overhead-Frames werden verwendet, um die
Anzahl an Konfigurations-Frames pro Konfigurations-Row auf einen bestimmten Wert
zu padden. NR

D repräsentiert die Anzahl an Konfigurations-Rows pro Device und NF
D

die Gesamtzahl an Konfigurations-Frames auf dem Device. HF ist die Höhe eines 1-Bit
breiten Konfigurations-Frames.
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