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  第1章　综合阶段
 
1.1　综合设置分析
 
1.1.1　−flatten_hierarchy
 
−flatten_hierarchy在综合设置（Synth Design）中的位置如图1.1所示。
 

 [image: img]
 图1.1


 
−flatten_hierarchy有三个可选值，每个值的具体含义如表1.1所示[1]。通常来讲，当−flatten_hierarchy为none时，工具进行的优化最少，消耗的资源最多，层次保留最为完整。相反，当其为full时，工具进行的优化最多，消耗的资源最少，层次完全被打平（只能看到顶层）。从这个角度来说，−flatten_hierarchy的三个值体现了工具对设计层次完整性和优化力度的折中。在通常情况下，使用默认值rebuilt即可。
 

 表1.1

 [image: img]

 
−flatten_hierarchy是一个全局设置（凡是出现在综合设置中的均为全局设置），意味着对设计中的所有模块生效。如果期望模块中的某个层次使用与−flatten_hierarchy的可选值不同的层次优化方式，则要用到综合属性（Synthesis Attribute）中的KEEP_HIERARCHY，它只能在RTL代码中使用，其优先级高于−flatten_hierarchy。
 
在Verilog版中，KEEP_HIERARCHY的使用方法如下。
 
(* KEEP_HIERARCHY="yes" *) module uart_r ();
 
在VHDL版中，KEEP_HIERARCHY的使用方法如下。
 
作用于entity:
 
attribute KEEP_HIERARCHY : string;
 
attribute KEEP_HIERARCHY of uart_rx : entity is "yes";
 
作用于Instance：
 
attribute KEEP_HIERARCHY : string;
 
attribute KEEP_HIERARCHY of uart_rx_u0 : label is "yes";
 
结论：
 
① 对于−flatten_hierarchy，通常使用默认值rebuilt即可。使用默认值rebuilt的一个好处是，在使用Vivado Logic Analyzer 时，可快速根据层次找到待观测信号。
 
② KEEP_HIERARCHY的优先级高于−flatten_hierarchy，因此，可根据设计需求灵活地对某些层次设置此属性。
 
1.1.2　−control_set_opt_threshold
 
−control_set_opt_threshold在综合设置中的位置如图1.2所示。
 

 [image: img]
 图1.2


 
触发器的控制集由时钟信号、复位/置位信号和使能信号构成。在通常情况下，只有{clk,rst/ set, ce}均相同的触发器才可以被放置在一个SLICE中。但是，对于同步复位、同步置位和同步使能信号，Vivado会根据−control_set_opt_threshold的设置进行优化，其目的是减少控制集的个数。优化的方法如图1.3所示。在优化之前，3个触发器被分别放置在3个SLICE中；而在优化后，3个触发器被放置在1个SLICE中，但此时需要占用LUT（Look Up Table，查找表）资源。
 
−control_set_opt_threshold的值为控制信号（不包括时钟）的扇出个数，表明对小于此值的同步信号进行优化。显然，此值越大，被优化的触发器越多，被占用的LUT也越多。若此值为0，则不进行优化。在通常情况下，按默认值auto运行即可。
 

 [image: img]
 图1.3


 
对控制集百分比的说明（适用于7系列FPGA和UltraScale FPGA）如图1.4所示。从图中可以看到：当控制集的百分比超过15%时，需要降低控制集。
 

 [image: img]
 图1.4


 
计算控制集百分比的步骤如下：
 
❶ 打开综合阶段或实现阶段生成的DCP（Design Checkpoint，Vivado专用网表文件），通过report_control_sets −verbose命令获取unique_ctrl_set，即unique control sets值，如图1.5所示。
 

 [image: img]
 图1.5


 
❷ 通过两条命令获得当前芯片中SLICE的个数slice_num：
 
set part [get_property PART [current_design]]
 
set slice_num [get_property SLICES [get_parts $part]]
 
❸ 计算控制集百分比，即unique_ctrl_set/slice_num*100%。
 
此外，CONTROL_SET_THRESHOLD（可选值为0～128）也是综合设置中的一个选项。利用该选项可以根据设计需求灵活地对某些模块的控制集进行控制。例如：
 
set_property BLOCK_SYNTH. CONTROL_SET_THRESHOLD { 8 } [get_cells uart_rx]
 
set_property BLOCK_SYNTH. CONTROL_SET_THRESHOLD { 16 } [get_cells uart_tx]
 
可将上述两条语句写入一个单独的XDC文件中，并将文件设置为综合阶段使用。
 
1.1.3　−no_lc
 
对于两个布尔表达式x和y，只要满足x+y <= 5（相同变量只算一次），则这两个布尔表达式就可以放置在一个LUT6（6输入查找表）中实现。此时A6=1，运算结果分别由O6和O5输出。
 
在默认情况下（不勾选−no_lc），当存在共享变量时，Vivado会自动把这两个布尔表达式放在一个LUT6中实现，称之为LUT整合（LUT Combining）；否则，仍占用两个LUT6，分别实现每个布尔表达式。但是，当勾选−no_lc（No LUT Combining）时，则不允许出现LUT整合，如图1.6所示，其中a1～a5连接到相应的A1～A5端口。通过LUT整合可以减少对LUT的使用量，但也可能导致布线拥塞。
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 图1.6


 
在实现后的报告中，单击如图1.7所示的using O5 and O6可查看LUT6的使用个数，也可通过Tcl命令查看。
 

 [image: img]
 图1.7


 
此外，Vivado模块化综合技术提供了一个类似选项LUT_COMBINING，可以灵活地对某些模块进行LUT整合或不进行LUT整合。其值是0或1（1表示进行LUT整合）。一个可能的判断依据是设计的布线拥塞报告。
 
结论：
 
① LUT整合的好处是减少了对LUT的使用量。
 
② LUT整合的坏处是可能会导致布线拥塞。
 
1.1.4　−keep_equivalent_registers
 
−keep_equivalent_registers在综合设置中的位置如图1.8所示。
 
所谓等效寄存器（Equivalent Registers）是指具有同源的寄存器，即共享输入端口（时钟端口和数据端口）的寄存器。等效寄存器可能是设计者无意引入的，也可能是有意为之的。对于无意引入的寄存器，Vivado在综合阶段可将其优化，从而避免额外的触发器（Flip Flop）开销。这里重点关注“特意”构造的等效寄存器。
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 图1.8


 
一个典型案例如图1.9所示。代码（代码的描述方式有VHDL和Verilog版，其含义是等效的，选择适合自己的一种描述方式即可）中的信号rst_rep1和rst_rep2都是信号rst在一个时钟周期延迟后的输出结果。从数字电路的角度看，可理解为有两个D触发器，它们的输入数据端口均为rst，时钟端口均为clk；而输出数据端口分别为rst_rep1和rst_rep2。此时，称这两个寄存器为等效寄存器。
 

 [image: img]
 图1.9


 
对于上述代码，在综合阶段，如果勾选−keep_equivalent_registers，那么rst_rep1和rst_rep2对应的寄存器均被保留，即在Schematic中会看到rst_rep1和rst_rep2。但是，通常上述代码只是工程中一个很小的部分，勾选−keep_equivalent_registers会造成Vivado无法对其他无意引入的等效寄存器进行优化，这是不利的方面。鉴于此，可利用综合属性keep保留等效寄存器，如图1.10所示。
 

 [image: img]
 图1.10


 
将keep作用于rst_rep1和rst_rep2，可确保这两个寄存器不被优化，同时不勾选−keep_equivalent_registers也使得Vivado可以对其他无意引入的寄存器进行优化。
 
“特意”引入等效寄存器（也可称之为手工复制寄存器）的一个重要原因是可以有效降低关键路径上的扇出、优化时序，尤其对于全局复位或全局使能信号而言，是一种行之有效的方式。
 
结论：
 
① 在通常情况下，建议不要勾选−keep_equivalent_registers，以确保工具可对无意引入的等效寄存器进行优化。
 
② 对于手工复制的寄存器而言，可通过综合属性keep确保其不被优化。
 
③ 对于全局复位或全局使能信号而言，可通过手工复制寄存器的方式降低扇出、优化时序。
 
1.1.5　−resource_sharing
 
−resource_sharing在综合设置中的位置如图1.11所示。
 

 [image: img]
 图1.11


 
−resource_sharing的作用是对算术运算实现资源共享。它有三个值：auto、off和on，默认值为auto，可根据设计时序的需求确定是否共享资源。这里需要强调的是，它只对算术运算，即加法（减法也可认为是加法运算）和乘法运算有效。
 
一个典型案例的代码如图1.12所示。这是一个通过控制信号实现加/减法运算的电路：当op为1时，执行opa+opb；否则，执行opa−opc。
 

 [image: img]
 图1.12


 
当−resource_sharing为off和on时，对应的电路如图1.13所示。当−resource_sharing为on时，少用了一个加法器，也就是减少了LUT和进位链（Carry Chain）等资源。这可进一步在资源利用率中得以验证，如图1.14所示。
 

 [image: img]
 图1.13
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 图1.14


 
−resource_sharing也可用于乘法运算，代码如图1.15所示。
 

 [image: img]
 图1.15


 
结论：
 
在默认情况下，将−resource_sharing设置为auto即可。
 
1.1.6　−gated_clock_conversion
 
−gated_clock_conversion在综合设置中的位置如图1.16所示。
 

 [image: img]
 图1.16


 
−gated_clock_conversion用于管理门控时钟（Gated Clock）。所谓门控时钟是指由门电路而非专用时钟模块（如MMCM或PLL）生成的时钟。如图1.17所示即为门控时钟案例的代码。在该案例中，gate_clk由输入时钟clk和clkdiv2相与构成。其中clkdiv2是clk的二分频时钟。
 

 [image: img]
 图1.17


 
门控时钟会给设计带来一些负面影响。典型的危害包括：时钟信号可能会有毛刺；时钟歪斜（Clock Skew）的情况会继续恶化。同时，一个不可忽略的影响是Vivado并不会主动对门控时钟插入BUFG（全局时钟缓冲器），这就意味着该时钟会占用传统的布线资源，也就是Fabric中的布线资源，而不会使用时钟网络资源，从而可能会跟其他关键路径争夺布线资源，并影响时序。
 
−gated_clock_conversion可将门控时钟信号变为使能信号，对于如图1.17所示的代码，Vivado默认的综合设置结果如图1.18所示，此时−gated_clock_conversion关闭。可以看到对于gate_clk，工具并未插入BUFG。
 

 [image: img]
 图1.18


 
如果将−gated_clock_conversion设置为on，那么综合设置后的结果如图1.19所示。此时，clkdiv2变为使能信号，连接到触发器的CE端口，同时，该信号与rst相与，作为复位信号连接到触发器的复位端口，从而移除了门控时钟。
 

 [image: img]
 图1.19


 
结论：
 
① 门控时钟会给设计带来一些负面影响，可通过−gated_clock_conversion消除。
 
② 当时钟负载少且时钟频率低（如小于5MHz）时，可以适当使用门控时钟。此时建议手工插入BUFG。
 
1.1.7　−fanout_limit
 
−fanout_limit在综合设置中的位置如图1.20所示。
 

 [image: img]
 图1.20


 
−fanout_limit是一个全局选项，用于设定信号所能承载的最大负载，也就是最高的扇出个数，默认值为10000。需要注意的是，该选项对设计中的控制信号，如置位、复位和使能信号是无效的。
 
以Vivado自带的工程CPU（VHDL版）为例，当−fanout_limit分别为10000和800时，通过report_high_fanout_nets显示的高扇出网线报告均与图1.21一致。
 

 [image: img]
 图1.21


 
−fanout_limit只是给Vivado提供了一个宏观的指导原则，并非强制命令。相比之下，综合属性MAX_FANOUT就严格很多。因此，如果很明确地需要对某个信号降低扇出，应使用MAX_FANOUT而不是−fanout_limit。关于MAX_FANOUT的具体使用方法，后续会专门介绍。
 
结论：
 
① 对于−fanout_limit，采用默认值即可。
 
② 作为全局选项，−fanout_limit对控制信号（置位、复位和使能）是无效的。
 
③ 对于需要明确降低扇出的信号，MAX_FANOUT是可选方法之一。
 
1.1.8　−shreg_min_size和−no_srlextract
 
−shreg_min_size和−no_srlextract在综合设置中的位置如图1.22所示。
 

 [image: img]
 图1.22


 
在Xilinx FPGA中，LUT可以配置为移位寄存器（Shift Register）。以UltraScale芯片为例，SLICEM中的8个LUT可级联构成深度为256的移位寄存器，并且不会消耗额外的触发器。移位寄存器的工作原理如图1.23所示（此图只是工作原理，并非真实架构）。通过addr的控制，可实现深度的动态切换。
 

 [image: img]
 图1.23


 
采用LUT实现移位寄存器有两种方式：一种是通过SRL16E或SRLC32E实现；另一种是通过手工RTL代码实现。对于第一种方式，SRL16E和SRLC32E的区别在于深度不同，同时后者提供了级联端口Q31。端口A0～A3的功能与图1.23中的addr等效，并且当addr为0时，深度为1，如图1.24所示。
 

 [image: img]
 图1.24


 
对于手工描述的实现方式，相应的RTL代码如图1.25（VHDL版）和图1.26（Verilog版）所示。注意：这里没有复位信号。
 

 [image: img]
 图1.25


 

 [image: img]
 图1.26


 
−shreg_min_size用于管理移位寄存器是否映射为LUT，默认值为3。通过实验可以得到如图1.27所示的结论：当移位寄存器的深度小于等于−shreg_min_size时，最终的实现方式为触发器级联的形式；当其深度大于−shreg_min_size时，实现方式则为FF+LUT+FF的形式。
 
−no_srlextract用于阻止工具将移位寄存器映射为LUT，其优先级高于−shreg_min_size。例如，当移位寄存器的深度为4、−shreg_min_size为3、−no_srlextract被勾选时，最终的实现方式是4个触发器级联的形式，而非FF+LUT+FF的形式。
 
在System Generator中有两个模块：Delay和Register，如图1.28所示。这两个模块是不同的：Delay的延迟深度可设定；Register的延迟深度是1。
 

 [image: img]
 图1.27
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 图1.28


 
对于Delay的详细描述如图1.29所示。可见，Delay最终的实现形式是LUT+FF；Register则直接对应SLICE中的FF。
 
对于移位寄存器的实现方式，可通过−shreg_min_size进行全局管理，也可通过模块化综合技术中的选项SHREG_MIN_SIZE进行细粒度管理，还可通过综合属性SRL_STYLE进行控制。
 
移位寄存器采用LUT+FF或者FF+LUT+FF形式的好处在于节省了FF（尤其对于较大深度的延迟）；因为SLICE中的FF，其Tco（时钟到输出延迟）小于LUT的Tco，所以对时序收敛也是有好处的。
 

 [image: img]
 图1.29


 
结论：
 
① 对于移位寄存器的实现方式，可通过−shreg_min_size进行全局管理，也可通过模块化综合技术中的选项SHREG_MIN_SIZE进行细粒度管理，还可通过综合属性SRL_STYLE进行控制。
 
② 选项−no_srlextract的优先级高于−shreg_min_size。
 
③ 采用LUT实现的移位寄存器不支持复位。
 
④ 在System Generator中，Delay和Register是不同的。
 
1.1.9　−fsm_extraction
 
−fsm_extraction在综合设置中的位置如图1.30所示。
 

 [image: img]
 图1.30


 
−fsm_extraction用于设置状态机的编码方式。其可选值为one_hot、sequential、johnson、gray、auto和off。当可选值为默认值auto时，Vivado会自行决定最佳的编码方式。
 
以Vivado自带的工程Wavegen为例，在该工程中正好有一个状态机，在模块cmd_parse中采用了sequential编码方式，如图1.31所示。
 

 [image: img]
 图1.31


 
如果将−fsm_extraction设定为one_hot，则最终结果如图1.32所示（在综合Log文件中，通过搜索encoding或Synth 8-3354即可找到状态机对应的编码方式），可见最终状态机采用了one_hot的编码方式。这就印证了−fsm_extraction的优先级高于RTL代码中指定的编码方式。
 

 [image: img]
 图1.32


 
对于状态机，还有一个综合属性FSM_ENCODING，其值可以是one_hot、sequential、johnson、gray、auto和none，并且其优先级高于−fsm_extraction设置的编码方式。如果使用了FSM_ENCODING，则在综合报告中可查看FSM_ENCODING设置的编码方式，如图1.33所示。
 

 [image: img]
 图1.33


 
结论：
 
① 综合选项−fsm_extraction的优先级高于RTL代码中指定的编码方式。
 
② 综合属性FSM_ENCODING的优先级高于−fsm_extraction指定的编码方式。
 
③ 在综合Log文件中，通过搜索encoding或Synth 8-3354可查看状态机对应的编码方式。
 
1.2　综合属性分析
 
1.2.1　ASYNC_REG
 
在异步跨时钟域场合，对于控制信号（通常位宽为1 bit）常使用双触发器的方式完成跨时钟域操作，如图1.34所示。对于图1.34中标记为①和②的触发器，需要使用综合属性ASYNC_REG，其目的有两个：表明①触发器接收的数据来自与接收时钟异步的时钟域；表明②触发器是同步链路上的触发器。这样就能保证①、②触发器在布局时会被放置在同一个SLICE内，从而减少线延迟对时序的影响。
 

 [image: img]
 图1.34


 
在实际工程中，①和②触发器往往会被设计者忘记标记ASYNC_REG。一个好的解决方法是使用Xilinx提供的XPM_CDC模板来避免遗忘，相应的代码如图1.35所示。可以看到，这里只需要实例化xpm_cdc_single即可，无须标记ASYNC_REG（该属性已被标记）。
 

 [image: img]
 图1.35


 
打开综合设置后的DCP文件，执行如图1.36所示的操作即可验证ASYNC_REG已被标记。
 

 [image: img]
 图1.36


 
XPM_CDC模板在Language Templates中的位置如图1.37所示。
 

 [image: img]
 图1.37


 
结论：
 
① ASYNC_REG用于单bit信号采用双（或多）触发器实现异步跨时钟域的场合，此时所有用于同步的触发器都要标记ASYNC_REG。
 
② 可使用Xilinx提供的XPM_CDC模板避免遗忘标记ASYNC_REG。
 
1.2.2　MAX_FANOUT
 
高扇出信号可能会因为布线拥塞而导致出现时序问题。常用的规避方法是通过寄存器复制的方式降低扇出。这可通过综合属性MAX_FANOUT实现。
 
MAX_FANOUT既可应用于RTL代码中，也可应用于XDC中，如图1.38所示。此外，MAX_FANOUT的优先级高于−fanout_limit，且可作用于控制信号。
 
在使用MAX_FANOUT时可能会出现MAX_FANOUT不生效的情况。造成这种情况的原因之一是其作用对象与负载不在同一层次。例如，触发器位于inst_0模块中，inst_0与inst_1位于同一层次，但负载位于inst_1下的三个模块inst_10、inst_11和inst_12中，如图1.39所示。
 

 [image: img]
 图1.38
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 图1.39


 
此时，一个可行的解决方法是将触发器搬移到相应的层次之后，再使用MAX_FANOUT，如图1.40所示。
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 图1.40


 
这里就不得不提到−flatten_hierarchy对MAX_FANOUT的影响，如图1.41所示。
 

 [image: img]
 图1.41


 
MAX_FANOUT可作用于Xilinx IP内部信号，但未必会生效。这是因为IP本身会有一些保护属性，使得层次保留、触发器与负载不在同一层次。此时，可使用如图1.42所示的方法优化高扇出信号。
 

 [image: img]
 图1.42


 
另外，当MAX_FANOUT作用于bus中的某一位时，如图1.43所示，会造成其他位对应的寄存器也被复制的情况。在这里rx_data_reg[0]～rx_data_reg[3]均被复制，不是所期望的效果。
 

 [image: img]
 图1.43


 
为此，可采用如图1.44所示的方法隔离高扇出信号，即创建临时信号，将要使用MAX_FANOUT的信号和不使用MAX_FANOUT的信号隔离。
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 图1.44


 
在RTL代码中对隔离后的高扇出信号使用MAX_FANOUT，如图1.45所示。在XDC中对隔离后的高扇出信号使用MAX_FANOUT，如图1.46所示。
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 图1.45
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 图1.46


 
在通常情况下，在复制后的寄存器名字中带有字符串rep。这一特性可帮助查找已复制的寄存器。例如：
 
uart_rx_i0/uart_rx_ctl_i0/rx_data_reg[3]_rep
 
uart_rx_i0/uart_rx_ctl_i0/rx_data_reg[3]_rep_0
 
结论:
 
① MAX_FANOUT可有效降低扇出，但需要确保待复制的寄存器与负载位于同一层次。
 
② 对于Xilinx IP内部信号，MAX_FANOUT未必生效。此时可借助phys_opt_design中的选项达到优化目的。
 
1.2.3　SRL_STYLE和SHREG_EXTRACT
 
SRL_STYLE用于指导Vivado将SRL（移位寄存器）映射为何种形式。移位寄存器的相应代码如图1.47（VHDL版）和图1.48（Verilog版）所示。
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 图1.47
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 图1.48


 
SRL_STYLE有6个可选值，分别为register、srl、srl_reg、reg_srl、reg_srl_reg和block。以深度为4的移位寄存器为例，6个可选值对应的综合设置结果如图1.49至图1.52所示。
 
类似的一个综合属性是SHREG_EXTRACT。它有两个值，分别为yes和no。当其为yes时，等效于SRL_STYLE设置为reg_srl_reg；当其为no时，等效于SRL_STYLE设置为register。
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 图1.49
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 图1.50
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 图1.51


 

 [image: img]
 图1.52


 
从时序角度而言，不建议时序路径的终点是移位寄存器。因此，对于“FF（触发器）+组合逻辑+SRL”的路径，可优化为“FF+组合逻辑+FF”的路径，最后的FF是从移位寄存器中提取出来的。
 
对于较大深度的移位寄存器，可以将其映射为Block RAM，也就是SRL_STYLE的值为block，否则会消耗过多的LUT。
 
在解决时序问题时，有时还要关注深度较小的移位寄存器，如深度为1、2或3。如果深度较小的移位寄存器在某个模块内的资源利用率较高，那么就有可能给时序收敛带来负面影响。此时，可考虑将深度较小的移位寄存器转化为FF。
 
结论：
 
① SRL_STYLE有6个值，用于指导Vivado将移位寄存器映射为何种形式。
 
② 从时序角度而言，不建议时序路径的终点是移位寄存器，尤其在高速设计中。
 
1.2.4　USE_DSP
 
在默认情况下，用HDL描述的乘法、乘加、乘减、乘累加，以及预加相乘运算，最终都会映射到DSP48中，但是加法、减法和累加运算则会用常规的逻辑资源，即查找表（LUT）、进位链等实现。相比于LUT，DSP48在功耗和速度上都有优势。如果希望加法运算也能映射到DSP48中，那么就要用到综合属性USE_DSP（它取代了之前的USE_DSP48，虽然目前仍然可以使用USE_DSP48，但还是建议使用新的名称USE_DSP）。
 
该综合属性有4个值，分别是simd、logic、yes和no。这里重点介绍simd值。当属性值为simd时，对应SIMD（Single Instruction Multiple Data）模式。实际上SIMD模式是DSP48的一个特征。它使得位宽为48 bit的ALU可配置为4个位宽为12 bit的ALU（执行加法、减法或位逻辑运算）或者2个位宽为24 bit的ALU，如图1.53所示。此时DSP48内部的乘法器是无法使用的。
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 图1.53


 
从图1.53中可以看出，SIMD模式可以有效地节省LUT和FF，同时提升时钟频率。在使用SIMD模式时，要遵循SIMD模式的代码风格，如图1.54（VHDL版）和图1.55（Verilog版）所示。
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 图1.54
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 图1.55


 
当只有一个加法操作时，若将USE_DSP的值设置为yes，则可将该加法运算映射到DSP48内。
 
此外，对于按位逻辑运算，如按位与、按位或及按位异或运算，也可将其映射到DSP48内，但要求操作数的位宽大于35 bit，且目标芯片为UltraScale或UltraScale Plus。相应的VHDL版代码和Verilog版代码分别如图1.56和图1.57所示。
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 图1.56
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 图1.57


 
结论：
 
① USE_DSP可使得加法、减法或累加运算映射到DSP内。
 
② USE_DSP的SIMD模式可将2个位宽为24 bit的ALU或4个位宽为12 bit的ALU映射到DSP内。
 
1.2.5　RAM_STYLE和ROM_STYLE
 
在Xilinx FPGA中，既可以采用分布式资源，即LUT实现存储单元，也可以采用Block RAM实现存储单元。对于利用手工编写HDL代码描述的RAM，在默认情况下，Vivado会通过内部算法给出最优结果。此外，也可以通过RAM_STYLE指导工具推断出RAM的实现方式。该属性有4个值：block（将RAM映射为Block RAM）、distributed（将RAM映射为分布式资源）、registers（将RAM映射为寄存器）和ultra（针对UltraScale Plus芯片，将RAM映射为UltraRAM）。
 
对于如图1.58（VHDL版）和图1.59（Verilog版）所示的单端口RAM，如果RAM_STYLE为distributed，则消耗267个LUT和16个FF；如果RAM_STYLE为block，则消耗1个容量为18Kb的Block RAM。
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 图1.58
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 图1.59


 
相对于使用IP，手工编写HDL代码的好处在于便于移植。同时，通过使用RAM_STYLE，可以灵活地根据设计需求将RAM采用不同的资源实现。例如，当RAM的容量小于10Kb时，分布式RAM在功耗和速度上更有优势；当设计中的LUT利用率很高、Block RAM资源利用率不高时，则可以把分布式RAM转换为Block RAM，从而释放出一部分LUT资源。
 
类似地，ROM_STYLE则用于引导综合工具将ROM采用不同的资源实现。其可选值有两个：block和distributed。这是因为UltraRAM不能用作ROM。
 
结论：
 
① RAM_STYLE和ROM_STYLE都可将存储单元映射为Block RAM或分布式RAM。
 
② 手工编写HDL代码的优势在于结合RAM_STYLE、ROM_STYLE，可灵活地将RAM或ROM根据设计需求映射为不同的资源。
 
③ 对于UltraRAM，不建议采用手工编写HDL代码，最好使用XPM_MEMORY。
 
1.2.6　EXTRACT_ENABLE和EXTRACT_RESET
 
EXTRACT_ENABLE可控制寄存器是否使用使能信号，当其为yes时，使能端口被使用；否则（当其为no时），使能端口将恒高。
 
在通常情况下，连接到触发器数据端口（D端口）的延迟小于CE、R、S端口的延迟，这是因为在同一个SLICE内，紧邻触发器的LUT可直接连接该触发器的D端口。从时序收敛的角度而言，这是有好处的，因为可以把关键路径移至数据端口。这样做的前提是没有额外的损失。
 
对于如图1.60（VHDL版）和图1.61（Verilog版）所示的代码，当没有使用EXTRACT_ENABLE时，综合设置后的关键路径如图1.62所示。可以看到，从寄存器en_r_reg[0]到dout_reg[0]使能端口的逻辑级数为2，而dout_reg[0]的数据端口对应路径的逻辑级数为0。
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 图1.60
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 图1.61


 
使用EXTRACT_ENABLE并将其设置为no（对应VHDL版代码的第11、12行，Verilog代码的第10行），可将这部分逻辑移到数据端口，最终的电路如图1.63所示。此时，dout_reg的使能端口恒高，而数据端口对应路径的逻辑级数为2，这在一定程度上会改善时序。
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 图1.62
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 图1.63


 
没有使用EXTRACT_ENABLE，以及在EXTRACT_ENABLE为no时（时钟频率在500 MHz），对时序改善的对比如图1.64所示。
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 图1.64


 
需要注意的是，EXTRACT_ENABLE的作用对象是目标寄存器，而不是连接到寄存器使能端口的网线。类似地，EXTRACT_RESET则用于控制寄存器是否使用复位信号，需要明确的是，这里的复位信号必须是同步复位。
 
结论：
 
EXTRACT_ENABLE可用于控制寄存器是否使用使能信号。当使能端口对应的路径为关键路径时，可尝试将相应逻辑移至数据端口。
 
1.2.7　MARK_DEBUG
 
在使用Vivado Logic Analyzer（类似于ISE时代的ChipScope）时，常常会碰到一个情形：在综合设置后的网表中，想要观测的信号因名字发生了变化而无法找到，这时可利用综合属性MARK_DEBUG解决（实际上，对于用RTL代码描述的寄存器，综合设置后的名字是在其原始名字后添加了“_reg”），操作步骤如下。
 
❶ 打开Elaborated Design（这一步是在综合设置之前完成的），在相应的Netlist选项卡中找到待观测的网线，如图1.65所示。可采用如下方法寻找待观测的网线：①如果待观测的网线与寄存器的输出端口相连，则可利用RTL代码本身的层次结构找到该寄存器；②直接在Tcl Console中输入Tcl命令查找。
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 图1.65


 
❷ 选中待观测的网线，在属性窗口中找到MARK_DEBUG，如图1.66所示，并将其勾选。此时，在Netlist选项卡中，该网线前会有一个标记，如图1.67所示。
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 图1.66
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 图1.67


 
❸ 保存当前设计，将相应的MARK_DEBUG设置作为约束写入Target约束文件中。
 
❹ 打开综合阶段后的设计，将Vivado切换到Debug模式。可弹出Debug选项卡，并在该选项卡中显示Unassigned Debug Nets，如图1.68所示。
 
之所以在综合阶段之前的Elaborated Design中使用MARK_DEBUG，是因为这可保证该属性在综合过程中依然有效。即便相应的网线名称发生了变化，但依然是最初设定的待观测网线。
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 图1.68


 
此外，如果是直接使用Tcl命令设定MARK_DEBUG，则建议采用如图1.69所示的方式：先获取pin，再通过pin获取网线。这就保证了待观测网线与pin上的网线相连，再也不用担心这个网线名字如何变化。
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 图1.69


 
尽管MARK_DEBUG可以写在RTL代码中，但不建议这么做，最好写在单独的XDC文件中（与时序约束和引脚分配隔离开来）。这样做的好处是便于代码管理和维护，一旦工程调试完毕，就可直接将此文件从工程中删除或者将其设置为无效。
 
结论：
 
① MARK_DEBUG可用于快速定位待观测的网线，建议在Elaborated Design时就开始使用。
 
② MARK_DEBUG的作用对象是网线，而不是Cell。
 
1.3　模块化综合技术
 
1.3.1　模块化综合技术概述
 
尽管Vivado提供了不同的综合策略，同时用户还可根据设计需求对每种策略下的选项进行优化，形成用户策略，但毕竟这些选项是全局的，是应用于所有模块的。这就意味着某些选项对设计中的某些模块是不合适的。例如，将−no_lc选中以阻止LUT整合，但在某些模块中，如果LUT没有对布线拥塞构成威胁，则可以允许LUT整合，从而节省LUT资源。类似地，全局设定的−shreg_min_size未必适合所有模块。Vivado的模块化综合技术有效解决了这一弊端，实现了对模块的差异化处理，尤其是在设计日趋复杂的情形下，细粒度地管理每个模块可为加速时序收敛带来好处。
 
需要通过Tcl命令将模块化综合技术写在XDC文件中，具体格式如下：
 
set_property BLOCK_SYNTH.<option name> <value> [get_cells <instance_name>]
 
需要注意的是，get_cells后面跟的是实例化的名字，而非entity或module的名字。模块化综合技术具有如下特征。
 
1.对同一模块可以使用多个选项
 
例如，对模块mod_inst单独设置综合选项，如图1.70所示。
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 图1.70


 
当综合策略为ALTERNATE_ROUTABILITY时，−keep_equivalent_register是不勾选的，即等效寄存器会被合并，而这里可通过将KEEP_EQUIVALENT_REGISTER的值设置为1来保留等效寄存器。同样地，通过将FSM_EXTRACTION的值设置为OFF来覆盖原有的值。可见，对同一模块可以使用多个选项，模块化综合技术的选项优先级高于全局设定的值的优先级。
 
2.模块化综合技术的选项是向下继承的，且可嵌套
 
例如，针对模块uart_rx_i0（实例化名字），设置RETIMING=4，MAX_LUT_INPUT=4（不允许工具推断出LUT5和LUT6），则该模块下的所有子模块均遵守这一原则。但如果该模块下的子模块uart_baud_gen_rx_i0（实例化名字）允许工具推断出LUT5和LUT6，则可将MAX_LUT_INPUT的值设置为6。嵌套设置综合选项如图1.71所示，在XDC中嵌套设置综合选项如图1.72所示。
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 图1.71
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 图1.72


 
3.模块的层次不受全局选项−flatten_hierarchy的影响
 
无论−flatten_hierarchy为何值，在模块化综合技术中用到的层次会被严格保留，这可能会影响综合质量（QoR）。
 
结论：
 
① 模块化综合技术使得工具可以对不同模块实现差异化处理，这种差异化处理能够更加匹配设计的需求，提高QoR。
 
② 需要通过Tcl命令将模块化综合技术写在XDC文件中。最好创建一个block_synth.xdc文件，专门用于管理工程的模块化综合技术。
 
③ 模块化综合技术不受全局选项−flatten_hierarchy的影响，其所涉及的层次会被Vivado保留下来。
 
1.3.2　模块化综合技术的应用场景
 
模块化综合技术的最大优势在于实现了Vivado在模块层面的优化处理，使得综合阶段的设置更能匹配设计的需求。下面将介绍模块化综合技术的应用场景。
 
1. 对不同模块设置不同的综合选项
 
如图1.73所示，对于模块Inst_0，为了阻止其LUT整合，可将LUT_COMBINING的值设置为0，同时允许使用RETIMING，故将RETIMING的值设置为1。这样处理后，该模块下的子模块Inst_02将继承这两个值。如果对于模块Inst_01，允许其LUT整合，则可将LUT_COMBINING的值重新设定为1。类似地，对同一模块下的不同子模块，可设定不同的CONTROL_SET_THRESHOLD值。由此可见，模块化综合技术可灵活地为不同模块设置期望的综合选项。
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 图1.73


 
2. 对不同模块设置不同的综合策略
 
Vivado提供了不同的综合策略，如图1.74所示。这些综合策略是针对整个工程的。以往应用这些策略的方式是创建不同的Design Run，每个Design Run选取不同的策略，再对比不同策略下的资源和性能。
 
事实上，综合策略的差异是由于综合选项的不同设置导致的。这些综合选项是全局的，未必适合所有模块。一种好的处理方式是先对不同的模块设置不同的综合策略，再逐个修正。例如，uart_rx_i0需要进行面积优化；uart_tx_i0需要进行性能优化；resp_gen_i0需要进行布线优化，可分别采用不同的综合策略，如图1.75所示，形成如图1.76所示的约束。
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 图1.74
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 图1.75
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 图1.76


 
目前，可应用于模块的综合策略包括AREA_OPTIMIZED、ALTERNATE_ROUTABILITY、DEFAULT和PERFORMANCE_OPTIMIZED。
 
图1.77显示出对不同模块采用不同综合策略的效果对比。
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 图1.77


 
结论：
 
① 模块化综合技术允许对不同模块设置不同的综合选项，实现细粒度化管理。
 
② 模块化综合技术允许对不同模块设置不同的综合策略，尽管本质上仍是对综合选项的设置，但避免了逐个修正不同综合选项的操作。
 
1.4　OOC综合方式
 
本质上，OOC（Out Of Context）综合方式是一种自底向上（Bottom-up）的综合方法，可以应用于IP、IPI（IP Integrator）的Block Design及用户逻辑中。这里着重介绍如何对用户逻辑使用OOC综合方式。
 
在OOC综合方式下，模块可以有自己的约束文件，同时会单独生成该模块对应的DCP文件，且在综合阶段不会插入IBUF或OBUF。
 
1. 方法1
 
❶ 选中模块，单击鼠标右键，在弹出的快捷菜单中选择Set as Out-of-Context for Synthesis，如图1.78所示。
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 图1.78


 
❷ 一旦模块被设定为OOC综合方式，就会弹出如图1.79所示的对话框。
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 图1.79


 
❸ 在Sources窗口中的相应模块前会有一个方框标记，以显示该模块已经应用OOC综合方式，如图1.80所示。
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 图1.80


 
❹ 此外，在Design Run窗口中会显示该模块的综合进程，如图1.81所示。
 
❺ 对于已经应用OOC综合方式的模块，也可以取消其应用OOC综合方式，如图1.82所示。
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 图1.81
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 图1.82


 
2. 方法2
 
在综合设置中添加−mode out_of_context，如图1.83所示。该方法适用于将顶层设置为OOC综合方式，以便进行时序评估。因为在OOC综合方式下不会插入IBUF或OBUF，所以可避免因引脚不够用而无法布线。
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 图1.83


 
在使用OOC综合方式时的注意事项：①如果在某模块下包含IP，且该IP采用OOC综合方式，那么该模块将不能使用OOC综合方式，除非将该IP设置为Global综合方式；②如果在某模块内有利用parameter（Verilog版）或generic（VHDL版）定义的参数，那么该模块也不能采用OOC综合方式。
 
使用OOC综合方式的好处：节省编译时间，这是因为OOC综合方式只运行一次，只要代码没有改动，已经生成DCP文件的模块就不会再执行。同时，对关键模块采用OOC综合方式，还可能会有改善时序、加速时序收敛的效果。
 
结论：
 
① OOC综合方式可以单独生成相应的DCP文件，从而节省编译时间。
 
② 不是所有的模块都可以使用OOC综合方式。
 

 
[1].Xilinx, Vivado Design Suite User Guide, Synthesis, UG901 (V2018.3.), 2018
第2章　实现阶段
 
2.1　实现阶段的子步骤
 
Vivado的实现阶段（Implementation）是由一系列的子步骤构成的，如图2.1所示。在这些子步骤中，opt_design、place_design、route_design和write_bitstream是默认有效的，其他子步骤可根据实现策略或用户需求进行选择。每个子步骤都有特定的功能，这将在后续章节中介绍。
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 图2.1


 
每个子步骤都有一个选项−directive，实现阶段的策略正是由子步骤和−directive组合而成的。
 
2.2　关于逻辑优化
 
2.2.1　基本优化
 
在默认情形下，opt_design阶段的选项−retarget、−propconst、−sweep、−bufg_opt、−shift_register_opt、−bram_power_opt是自动执行的[1]。
 
·　−retarget的作用是当芯片型号发生改变，导致基本逻辑单元变化时，完成对逻辑单元的重新映射。例如，将MUXCY或XORCY重新映射为CARRY4，或者将DCM映射为MMCM。同时，还可将反相器吸收到下级逻辑中或放置到前级驱动中，以降低驱动和负载之间的逻辑级数。
 
·　−propconst可对输入为常数的逻辑进行优化。例如，对于二输入与门，如果有一个端口输入恒为0，则与门的输出恒为0，此时，该与门就会被优化，与与门输出端口对应的负载输入端口将恒接地；对于三输入与门，如果有一个端口输入恒为1，那么该与门将被优化为二输入与门；对于二输入或门，若有一个端口输入恒为0，那么该或门将被优化为一根网线。
 
·　−sweep可移除设计中没有负载的逻辑单元。
 
·　−bufg_opt可对高扇出网线插入BUFG。对于UltraScale系列芯片，若网线的扇出大于25000且可能用到的BUFG没有超过24个，则opt_design会对这些网线自动插入BUFG。如果不希望工具进行此类优化，则可将该网线的属性CLOCK_BUFFER_TYPE的属性值设置为none。
 
·　−shift_register_opt可对基于LUT的移位寄存器（SRL）进行优化。若移位寄存器的扇出大于等于100，则从移位寄存器中提取出一个寄存器映射为SLICE中的触发器。毕竟对于以触发器驱动的高扇出网线，很容易通过复制寄存器的方式降低扇出。对于“触发器+SRL”的情形，会根据时序需求将其重新映射为SRL（总的Latency没有改变，但不再使用触发器）。
 
·　−bram_power_opt可对Block RAM进行功耗优化，包括将真正双端口Block RAM（没有读操作的端口）的WRITE_MODE修改为NO_CHANGE，或者对Block RAM使用智能门控时钟。
 
2.2.2　优化MUX
 
可将设计中的MUXF7、MUXF8或MUXF9映射为LUT3以降低布线压力，从而使设计易于布线。这可通过对opt_design添加选项−muxf_remap实现。该命令会对设计中所有的MUXF7、MUXF8或MUXF9进行重映射。如果需要对指定的MUXF进行重映射，则可采用如图2.2所示的命令。
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 图2.2


 
MUXF_REMAP的优先级高于−muxf_remap。这意味着，只要MUXF_REMAP为true，就可以将相应的MUXF重映射为LUT。
 
2.2.3　优化LUT
 
opt_design −remap可将多个LUT（即使这些LUT位于不同的设计层次中）合并到1个LUT中，从而降低逻辑级数。LUT_REMAP可对指定的LUT执行此功能，如图2.3所示。
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 图2.3


 
当调用opt_design −remap时，对于LUT_REMAP为true的LUT，合并功能不受影响。如果opt_design没有使用选项−remap，那么Vivado只会对LUT_REMAP为true的LUT执行合并功能。对于LUT_REMAP为false的LUT，如果opt_design使用了选项−remap，那么此时LUT_REMAP并不能阻止工具对这些LUT的合并操作。
 
2.2.4　优化移位寄存器
 
有两种代码风格可用来描述移位寄存器：第1种风格如图2.4所示；第2种风格如图2.5所示。相比而言，第1种风格易于参数化，且将移位寄存器的深度设置为参数，可实现设计复用。同时，这种风格还可方便地使用综合属性SRL_STYLE，从而达到控制综合结果的目的。第2种风格是无法使用SRL_STYLE的。
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 图2.4
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 图2.5


 
在图2.4和图2.5中，移位寄存器的深度为6。以此代码为例，深度为6的移位寄存器的电路形式如图2.6所示。
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 图2.6


 
从时序收敛的角度而言，图2.6中的电路是易于达到收敛目的的，但在实践中，我们发现，有时第一级的触发器与后续的SRL距离较远，导致布线延迟太大。一个可能的解决方法是能否从该SRL中“拽出”一个触发器，也就是将SRL变为“FF+SRL”，此时的SRL深度为原始SRL深度减1，可利用属性SRL_STAGES_TO_REG_INPUT实现。具体使用方法如图2.7所示。这里get_cells命令的对象为图2.6中的SRL。
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 图2.7


 
该属性在opt_design阶段生效，因此如果其作为约束，则相应的约束文件应作为Hook Script显示在tcl.pre里，如图2.8所示。
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 图2.8


 
最终布线后的电路结构如图2.9所示。
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 图2.9


 
此外，如果希望从SRL中“拽出”一个触发器与最后一级触发器相连，则可利用属性SRL_STAGES_TO_REG_OUTPUT实现。
 
结论：
 
① SRL_STAGES_TO_REG_INPUT可从SRL中（从其输入方向）“拽出”一个触发器。
 
② SRL_STAGES_TO_REG_OUTPUT可从SRL中（从其输出方向）“拽出”一个触发器。
 
2.2.5　优化进位链
 
opt_design −carry_remap可将CARRY4或CARRY8重新映射为LUT，以降低布线压力，使设计易于布线，但此操作仅限于一级进位链。
 
使用属性CARRY_REMAP可对级联的进位链进行优化。对于长度为1或2的CARRY8，将其重映射为LUT，如图2.10所示。
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 图2.10


 
值得注意的是，将进位链重映射为LUT会显著增加延迟。因此，建议只对小的进位链，即长度为1或2的进位链执行此类优化。
 
2.2.6　优化控制集
 
opt_design中的选项−control_set_merge可将等效控制信号合并。这里的控制信号包括置位/复位和时钟使能信号。选项−merge_equivalent_drivers则可将所有等效信号合并，且不限于控制信号。
 
属性CONTROL_SET_REMAP作用于触发器，如图2.11所示，可将触发器的同步置位/复位、时钟使能信号映射到触发器的数据端口，也就是D端口。该属性有4个可选值：ENABLE（将使能端口映射到D端口）、RESET（将复位端口映射到D端口）、All（将使能端口和复位端口都映射到D端口）和none（不对触发器的控制信号进行任何优化）。
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 图2.11


 
图2.12显示了原始电路，组合逻辑的输出直接连接触发器的使能端口，通过图2.11中的命令，可将该组合逻辑的输出映射到触发器的数据端口，如图2.13所示。
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 图2.12
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 图2.13


 
2.2.7　优化扇出
 
在opt_design阶段，选项−hier_fanout_limit可以为边界降低扇出。其原理是当网线所驱动的逻辑层次内的扇出大于−hier_fanout_limit指定值时，就会复制寄存器，并将该寄存器放置在该层次内，如图2.14所示。从这个角度而言，这种优化是一种粗粒度的优化。
 
此外，在默认情形下，对于UltraScale系列芯片，若网线的扇出大于25000且可能用到的BUFG没有超过24个，则opt_design会对这些网线自动插入BUFG。若不希望进行此类优化，可将该网线的属性CLOCK_BUFFER_TYPE的属性值设置为none。
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 图2.14


 
2.3　关于布局
 
在布局阶段，Vivado布局器将网表中的逻辑单元放置在目标芯片的特定位置上。布局器同时会做一些优化，包括关键时序路径的优化、设计整体连接线长的优化和拥塞优化。在布局之前，Vivado会执行DRC（Design Rule Checks，设计规则检查）。例如，I/O电平标准是否与I/O Bank冲突。
 
在布局阶段，Vivado也会执行扇出优化。如果寄存器的扇出大于1000且建立时间裕量（Setup Slack）小于−2.0ns，或者寄存器驱动的网线连接到Block（Block RAM、FIFO、UltraRAM或DSP）且这些Block与寄存器相距较远（Setup Slack小于−0.5ns），则布局器会复制这类寄存器。此外，如果网线的扇出大于属性MAX_FANOUT的设定值，则布局器也会对此类寄存器进行复制以降低扇出。如果不希望执行扇出优化，则可在布局时添加−no_fanout_opt选项（适用于Vivado 2018.2及之后的版本，对于2018.1及之前的版本，如果需要执行扇出优化，则必须添加−fanout_opt选项）。这种优化发生在布局的早期阶段。
 
若网线驱动控制信号的扇出大于1000，同时建立时间裕量小于−1.0ns，则布局器会对这类网线插入BUFG。此时，负载被分为两类：建立时间裕量为正的负载和关键负载。建立时间裕量为正的负载将由BUFGCE驱动，该BUFGCE将被放置在距离驱动较近的位置；关键负载仍然与原始驱动直接相连。这种优化的前提是时序不会恶化。如果不希望执行此类优化，则可添加−no_bufg_opt选项。
 
2.4　关于物理优化
 
2.4.1　基本优化
 
phys_opt_design即物理优化，是一种以时序驱动、针对建立时间裕量为负的路径执行的优化。因此，如果设计的建立时间裕量为正，那么就不需要执行phys_opt_design。同时，物理优化并不针对所有建立时间违例的路径，而是针对时序最差的一些路径，这就意味着可以连续多次执行phys_opt_design。phys_opt_design可在布局后或布线后执行。对于布线后的设计，如果WNS<−0.2ns或者有多于200条时序违例路径，则不建议执行phys_opt_design，因为这会导致产生较长的编译时间，同时对QoR的改善很小。
 
phys_opt_design会执行多种优化，包括：扇出优化，针对高扇出网线且WNS<0的路径；布局优化，重新布局关键路径上的逻辑单元以降低延迟；DSP寄存器优化，将SLICE中的寄存器搬移到DSP48中，或将DSP48中的寄存器搬移到SLICE中（总的Latency并没有改变）；Block RAM寄存器优化，将SLICE中的寄存器搬移到Block RAM中，或将Block RAM中的寄存器搬移到SLICE中（总的Latency并没有改变）；移位寄存器（SRL）优化，从SRL中提取出一级寄存器，使其映射为SLICE中的寄存器以改善时序，该优化只针对WNS<0的路径，同时该优化是单方向的，即不会将SLICE中的寄存器搬移到SRL中，因为这样不会改善时序；保持时间修复，对于严重的保持时间违例，该优化通过增加延迟可改善WHS。
 
2.4.2　交互式物理优化
 
从Vivado 2015.3开始，物理优化可通过交互式Tcl命令iphys_opt_tcl实现回放。该命令描述了在物理优化阶段所做的各种优化，同时还包括用于重建物理优化过程中的网表变化和布局变化所必需的信息。
 
交互式物理优化有两种：一种发生在place_design之前，以获得更好的布局结果，称之为改进物理优化；另一种是通过Tcl命令保存物理优化以重现优化，称之为重现物理优化。
 
1. 改进物理优化
 
改进物理优化的设计流程如图2.15所示。该流程包括初始执行流程和回放执行流程。在初始执行流程中，phys_opt_design所做的物理优化通过Tcl命令write_iphys_opt_tcl写入指定的文件中。其中，write_iphys_opt_tcl是由一系列的iphys_opt_design选项（不同于phys_opt_design）构成的，用于准确重建初始执行流程中phys_opt_design所做的物理优化。
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 图2.15


 
在初始执行流程结束后，创建回放执行流程。在回放执行流程中的子步骤place_design之前，需要通过read_iphys_opt_tcl读取初始执行流程中通过write_iphys_opt_tcl生成的文件，实际上就等于获取了初始执行流程中phys_opt_design所做的物理优化。这也正是“回放”的本意。由于此时，read_iphys_opt_tcl会在place_design之前处理iphys_opt_design的一系列优化，也就是使网表根据初始执行流程的phys_opt_design发生改变。这样做的好处是相比于初始执行流程，回放执行流程的布局可能会获得更好的结果，从而加速设计收敛。这是因为回放执行流程在布局之前，已继承了初始执行流程因物理优化所带来的好处，例如，通过复制寄存器降低扇出，或者从Block RAM输出的长距离路径数更少。
 
此外，与phys_opt_design中的选项类似，read_iphys_opt_tcl命令也提供选项，以指定哪些物理优化可以回放，这实际上增加了回放的灵活性。
 
2. 重现物理优化
 
重现物理优化的设计流程如图2.16所示。不同于改进物理优化，此处的回放执行流程是在place_design之后而非之前就继承初始流程所做的物理优化。
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 图2.16


 
通常情况下，使用重现物理优化设计流程的目的在于更好地控制回放执行流程中的phys_opt_ design。用户可以基于初始优化（源于初始执行流程）和当前新的优化（源于回放执行流程）创建更灵活的优化组合以尝试设计收敛。
 
write_iphys_opt_tcl和read_iphys_opt_tcl都包含一个选项−place，用于回放物理优化阶段的布局变化。在重现物理优化的流程中，需要使用这两个命令的−place选项。
 
2.5　关于布线
 
2.5.1　优先对关键路径布线
 
route_design的选项−directive拥有不同的值，其中NoTimingRelaxation、HigherDelayCost、MoreGlobalIterations和AdvancedSkewModeling可以通过牺牲编译时间获取更好的布线结果。
 
通常情况下，布线器首先对全局资源，如时钟、复位、I/O及专用资源布线，然后根据时序的关键性对相应网线布线，也可以通过Tcl命令指定工具，并对关键路径优先布线。
 
1. 常规布线案例
 
采用Tcl命令执行常规布线，如图2.17所示。
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 图2.17


 
在这个案例中，命令route_design用于布线；write_checkpoint用于生成布线后的DCP文件；report_timing_summary用于生成布线后的时序报告。
 
2. 采用Tcl命令优先对关键路径布线案例
 
采用Tcl命令优先对关键路径布线，如图2.18所示。
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 图2.18


 
在这个案例中，首先通过get_nets命令获取关键路径；然后通过route_design -nets−delay命令对关键路径布线，−delay的目的在于要求布线器寻找最小布线延迟，如果没有该选项，则工具就会以运行时间为优先级，而不关注时序；最后通过route_design −preserve对其余网线布线，这里必须使用−preserve选项，该选项的作用是保留已经存在的布线。如果没有该选项，则工具会首先去除已有布线，然后再重新对整个设计布线。−preserve可以和−directive同时使用，但要求−directive的值不能是Explore。因为Explore会修改布局，进而会修改布线。
 
3. 优先布线（兼顾建立时间需求和保持时间需求）案例
 
优先布线（兼顾建立时间需求和保持时间需求）的命令如图2.19所示。
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 图2.19


 
在这个案例中，首先获取10条建立时间裕量最差的路径；接着获取10条保持时间裕量最差的路径；最后通过route_design −nets −auto_delay对这20条路径进行布线。这里不同于上一案例中的−delay，−auto_delay以时序约束为驱动进行布线，牺牲运行时间，兼顾建立时间需求和保持时间需求。
 
4. 通过优先布线解决拥塞问题案例
 
通过优先布线解决拥塞问题，如图2.20所示。
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 图2.20


 
在这个案例中，$myCritNets对应的关键路径与u0/u1/*对应的路径出现在芯片的同一区域，从而造成布线拥塞，但u0/u1/*对应的路径并非关键路径。因此，解决拥塞的方式：首先通过route_design −unroute去除u0/u1/*的已有布线；然后对$myCritNets对应的关键路径进行布线；最后通过route_design -preserve对u0/u1/*重新进行布线。
 
2.5.2　查看布线报告
 
除了可以在Design Run窗口中查看布线报告之外，还可以通过report_route_status查看与布线相关的更为详细的报告，如图2.21所示。
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 图2.21


 
通常情况下，要格外关注报告的最后一行“#of nets with routing errors”。如果该数据不为0，则说明有布线错误。此时可通过如图2.22所示的Tcl命令获取未布线成功的网线。
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 图2.22


 
2.6　关于增量实现
 
所谓增量实现，更严格地讲是增量布局和增量布线。它是在设计改动较小的情形下参考原始设计的布局、布线结果，将其中未改动的模块、引脚和网线等直接复用，而对发生改变的部分重新布局、布线。这样做的好处是显而易见的，即节省运行时间，能提高再次布局、布线结果的可预测性，并有助于时序收敛。
 
增量实现由两个流程构成：原始流程和增量流程，如图2.23所示。其中，原始流程提供网表。这里的网表可以是布局后的DCP文件，也可以是布线后的DCP文件。
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 图2.23


 
增量实现流程有两种模式：高复用模式和低复用模式。在高复用模式下，布局、布线会尽可能地复用已有布局、布线的结果。在这种情形下，place_design和route_design都只有三种directive可用，分别为Default、Explore和Quick。
 
以下两种情形适合于高复用模式。
 
·　情形1：很小的设计改动。
 
·　情形2：与原始设计相比，更新后的设计只是添加了调试模块，如ILA等。
 
由此可见，高复用模式在网表时序收敛且多达95%的逻辑单元被复用时最为有效。
 
与高复用模式相比，低复用模式则适用于更新后的设计与参考设计相比有较大的改动，或者用户通过read_checkpoint的选项−reuse_objects指定复用逻辑单元的情况。此时，place_design和route_design的所有−directive均可用。
 
当布局、布线在某些区域面临挑战时，低复用模式更为有效。例如，从网表中获得较好的Block RAM和DSP的布局，或者时序难以收敛的逻辑单元。这些都可通过Tcl命令获得。
 
·　案例1：从网表中获得Block RAM的布局，如图2.24所示。
 

 [image: img]
 图2.24


 
·　案例2：从网表中获得DSP的布局，如图2.25所示。
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 图2.25


 
·　案例3：从网表中获得Block RAM和DSP的布局，如图2.26所示。
 

 [image: img]
 图2.26


 
·　案例4：从网表中获得某个时序难以收敛的逻辑单元，如图2.27所示。
 

 [image: img]
 图2.27


 
2.7　关于ECO
 
2.7.1　什么是ECO
 
ECO（Engineering Change Order）是Vivado提供的一种编辑网表功能。这里的网表可以是在任意阶段生成的（在很大程度上与应用相关）。例如，若只想替换ILA的观测信号，那么在布线后的网表中操作会更加合适，因为这样不用再布局，只需增量布线。显而易见，ECO的好处在于可以快速地对网表进行修改，同时借助Tcl实现大批量修改，从而快速实现某个特定功能。例如，修改LUT的逻辑功能或者复制某个指定的寄存器；对更新后的网表进行检查；查看修改后的设计是否达到期望目标。
 
借助ECO可以快速修改LUT的逻辑功能（实际上就是修改指定LUT的布尔表达式，从而达到修改其真值表的目的）、修改触发器的初始值、复制寄存器、替换ILA的观测信号等。由于这种改动通常是局部的或者是少部分的，所以可通过增量布局、布线达到缩短编译时间的目的。同时，对保持设计QoR的一致性也有好处。
 
2.7.2　ECO流程
 
ECO的流程如图2.28所示。通常情况下，所需的DCP是布线之后的DCP。在打开DCP之后，将Vivado界面的布局模式（Layout）切换到ECO模式（在右上角，默认为Default Layout），如图2.29所示。
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 图2.28
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 图2.29


 
在ECO模式下，Vivado会呈现出ECO Navigator和Scratch Pad，如图2.30所示。在ECO Navigator内的Edit选项组中，显示了可执行的网表编辑的常规操作，如创建Net（Create Net）、创建Cell（Create Cell）、创建Port（Create Port）、创建Pin（Create Pin）、连接Net（Connect Net）、断开Net（Disconnect Net）、替换ILA观测信号（Replace Debug Probes）、对Cell布局（Place Cell）、撤销Cell布局（Unplace Cell）等。实际上，这些基本操作都有相应的Tcl命令。例如，创建Net对应的命令即为create_net。如果需要进行大批量处理，如处理对象是一组总线，则可以直接通过对应的Tcl命令处理。
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 图2.30


 
在网表编辑完成后，即可执行Run选项组下的对应操作。其中Check ECO是非常重要的一步，用于检查之前的网表编辑是否合理。后续的布局并不一定都要执行。例如，若只修改了LUT的布尔表达式或者触发器的初始值，并没有改变布局或布线，则可直接生成“.bit”文件；若只替换ILA的观测信号（不会改变布局），则可只执行布线，而布线也是增量布线，从而有效缩短编译时间。
 
2.7.3　ECO应用案例：替换ILA待测信号
 
在使用Vivado Logic Analyzer调试时，经常会遇到这样的情形：当前阶段需要观测信号xa_reg，下一阶段需要观测信号xb_reg，两个阶段的原始设计并没有改变，只需要将xa_reg替换为xb_reg即可。此时替换ILA待测信号的方法有两种：一种方法是回到综合后的设计，通过Setup Debug重新设置待观测信号，这样固然可行，但需要对设计进行重新布局、布线，耗时多且效率低；另一种方法是采用ECO的模式，直接在布线后的网表中实现替换操作。相比于前一种方法，这种方法省时、高效。下面将对第2种方法的操作进行介绍。
 
❶ 打开布线后的DCP，并将Vivado界面的布局模式（Layout）切换为ECO模式。一旦切换到ECO模式，就可以看到Replace Debug Probes选项。
 
❷ 选中Replace Debug Probes选项，弹出Replace Debug Probes对话框。此时会显示出当前ILA连接的待测信号。选择要替换的信号，如reset_vio，右键单击reset_vio，在弹出的快捷菜单中选择Edit Probes命令，如图2.31所示，弹出Choose Nets对话框，如图2.32所示。
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 图2.31
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 图2.32


 
❸ 在该对话框中，可找到用于替换reset_vio的新信号toggle_vio。
 
❹ 单击OK按钮后可观察到reset_vio被toggle_vio替换，如图2.33所示。
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 图2.33


 
❺ 如果待测信号被施加了DONT TOUCH属性，则会弹出如图2.34所示的对话框，单击Unset Property and Continue按钮即可。
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 图2.34


 
❻ 在ECO Navigator中选择Route Design，会显示如图2.35所示的对话框。选中Incremental Route单选按钮。因为替换过程并没有改变布局，所以只需增量布线。
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 图2.35


 
❼ 在布线之后，通过report_route_status可查看布线状态，如图2.36所示。
 
❽ 在ECO Navigator下的Program中，如图2.37所示，选择Save Checkpoint As可生成更新后的DCP文件；选择Generate Bitstream可生成新的“.bit”文件；选择Write Debug Probes可生成新的“.ltx”文件。注意：在替换待测信号之后，一定要重新生成“.ltx”文件。
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 图2.36
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 图2.37


 
通过ECO的方式还可以修改寄存器的初始值和LUT的逻辑功能。通常情况下，寄存器的初始值为0或1，可在Cell Propertie选项卡中直接修改对应的值。对于LUT的逻辑功能，可直接编辑LUT对应的逻辑表达式，操作方法：在Cell Propertie选项卡中打开真值表（Truth Table），如图2.38所示，单击其中的Edit LUT Equation，会弹出如图2.39所示的对话框。该对话框显示了LUT真值表对应的布尔表达式，修改该布尔表达式即可完成对LUT逻辑功能的修改。
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 图2.38
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 图2.39


 
结论：
 
采用ECO方式替换待测信号是省时、高效的，因为可直接在原有布线网表的基础上进行操作，不必重新布局，只需增量布线，并可进一步保证布线结果的一致性。
 

 
[1].Xilinx, Vivado Design Suite User Guide Implementation, UG904 (V2018.3), 2018
第3章　高效设计
 
3.1　高效使用触发器
 
3.1.1　同步复位与异步复位
 
触发器是FPGA中最为常见的物理单元。Xilinx FPGA中的触发器可配置为寄存器，也可配置为锁存器：前者为边沿敏感，后者为电平敏感。
 
Xilinx FPGA中的触发器模型如图3.1所示，其中包含4个输入端口和1个输出端口。在输入端口中，D为数据端口；SR为复位/置位端口；CE为使能端口。这里的复位和置位共用一个端口，意味着触发器不能同时具有复位和置位功能。
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 图3.1


 
当触发器配置为寄存器时，有4种形式[1]，如图3.2所示。复位和置位可以是同步的，也可以是异步的，但建议采用同步形式。
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 图3.2


 
这是因为异步复位/置位不受时钟控制，如果该信号出现“毛刺”，则会导致触发器出现误操作。此外，异步复位的释放可能会因为线延迟的不同，再加上不受时钟控制而出现在不同时刻，从而导致控制电路部分，如状态机，运行到无效状态或者不期望的状态，如图3.3所示。
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 图3.3


 
从RTL代码的角度看，相应的同步复位与异步复位的描述方式如图3.4（VHDL版）和图3.5（Verilog版）所示。
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 图3.4
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 图3.5


 
3.1.2　触发器的初始值
 
复位或者置位的作用是将触发器设定到给定的状态，即输出为0或1。如果只是上电复位或置位，那么这个复位或置位操作是没有必要的。这是因为对于初始值，可直接在RTL代码中写入。从仿真角度而言，这也避免了在仿真起始阶段输出为未知数值。事实上，去除不必要的复位也是减少全局复位扇出过大的一个方法。例如，在数据路径上对流水寄存器的复位是可以去除的，但在控制路径上对寄存器的复位是否可以去除，则要根据系统功能需求加以辨别。
 
相应的RTL代码描述如图3.6（VHDL版）和图3.7（Verilog版）所示。在VHDL版代码和Verilog版代码中，给寄存器赋初始值1。这种写法可在综合阶段设置（注意：Verilog中的‘1’表示对所有位均赋值1）。打开综合设置后的网表文件，选中触发器，在Property窗口中找到INIT，即可查看其初始值。
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 图3.6
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 图3.7


 
结论：
 
① 应避免不必要的复位，如上电复位、在数据路径上对流水寄存器的复位。
 
② 触发器的初始值是可设定的。
 
3.1.3　锁存器
 
Xilinx FPGA中的触发器也可配置为锁存器。当用作锁存器时，可以是LDCE（异步复位），也可以是LDPE（异步置位）。LDCE和LDPE称之为锁存器的REF_NAME。
 
以LDCE为例，相应的RTL代码如图3.8所示。不难得出结论：不完备的if语句和case语句都会导致生成锁存器。实际上，锁存器可用带使能的触发器替换，从而使其在时钟控制下同步工作。
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 图3.8


 
结合器件结构，以UltraScale和UltraScale Plus为例，尽管触发器可配置为锁存器，也可配置为寄存器，但是当其配置为锁存器时，在该触发器所在列中，将有一半触发器无法再配置为寄存器。这实际上造成了资源的浪费，如图3.9所示。
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 图3.9


 
如果Vivado推断出某个触发器用作锁存器，则会在其综合报告中显示出来，如图3.10所示，LDC即为锁存器。
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 图3.10


 
结论：
 
① 寄存器的初始值可以在RTL代码中设定。
 
② 不要使用既复位又置位的描述方式。
 
③ 不完备的if或case语句都会导致生成锁存器。
 
3.2　高效使用LUT
 
3.2.1　LUT用作逻辑函数发生器
 
LUT的一个重要功能是用作逻辑函数发生器。本质上，逻辑函数发生器存储的是真值表（Truth Table）的内容，而真值表则是通过布尔表达式获得的。从逻辑电路的角度看，LUT是构成组合逻辑电路的重要单元，因此，也成为时序路径中影响逻辑级数的重要因素。了解常规逻辑电路的逻辑级数，对于设计初期的时序评估是很有必要的。
 
以加法器为例，相应的RTL代码如图3.11（VHDL版）和图3.12（Verilog版）所示。
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 图3.11
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 图3.12


 
对于数据位宽为16 bit的有符号加法运算，其逻辑级数为3，如图3.13所示。
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 图3.13


 
对于数据位宽为32 bit的有符号加法运算，其逻辑级数为6，如图3.14所示。
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 图3.14


 
对于数据位宽为48 bit的有符号加法运算，其逻辑级数为8，如图3.15所示。
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 图3.15


 
此外，1个LUT6可以实现4选1的数据选择器（MUX），同时LUT6可以与SLICE中的F7MUX、F8MUX、F9MUX等一起构成更大的MUX。对于8选1的MUX，相应的RTL代码如图3.16（VHDL版）和图3.17（Verilog版）所示，其逻辑级数为2（1个LUT+1个F7MUX）；对于16选1的MUX，其逻辑级数为3（1个LUT+1个F7MUX+1个F8MUX）；而32选1的MUX可在一个SLICE（针对UltraScale和UltraScale Plus芯片）中实现，消耗8个LUT6、4个F7MUX、2个F8MUX和1个F9MUX，因此，逻辑级数为4（1个LUT+1个F7MUX+1个F8MUX+1个F9MUX）。
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 图3.16
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 图3.17


 
关系运算也是一种常见运算，相应的RTL代码如图3.18（VHDL版）和图3.19（Verilog版）所示。当数据位宽为8 bit或16 bit时，对应的逻辑级数为2；当数据位宽为32 bit时，对应的逻辑级数为3。
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 图3.18
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 图3.19


 
常见逻辑运算的逻辑级数如图3.20所示。
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 图3.20


 
3.2.2　LUT用作移位寄存器
 
不同于SLICEL（L: Logic），SLICEM（M: Memory）中的LUT可以用作存储单元：移位寄存器、分布式RAM/ROM。
 
当用作移位寄存器时，一个LUT6可实现深度为32、可带同步使能但无复位的移位寄存器。这也是为什么会有SRLC32E这个原语的原因（这里的C代表Cascade，即级联）。同一个SLICEM中的8个LUT6级联可构成深度为256的移位寄存器。对于固定深度的移位寄存器，可采用如图3.21（VHDL版）和图3.22（Verilog版）所示的方式描述。
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 图3.21
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 图3.22


 
此外，LUT6还可配置为动态移位寄存器，如图3.23所示。此时，移位寄存器的输出取决于地址控制端。实际上，地址控制端决定了当前输出数据的延迟深度。
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 图3.23


 
对于动态移位寄存器可采用如图3.24（VHDL版）和图3.25（Verilog版）所示的方式描述。
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 图3.24


 
移位寄存器用于等效延迟的一个典型应用场景如图3.26所示：I支路数据与Q支路数据经过不同的处理方式，最终需要在输出端口对齐。假设在处理I支路数据时需要20个Latency，则Q支路需要通过SRL补偿这个特定延迟。采用LUT实现移位寄存器的一个好处是节省了FF。
 
基于LUT的移位寄存器，其控制端口有写使能、读地址和时钟，没有复位信号，因此，在采用RTL代码描述时要注意这一点。这也体现了RTL代码的一个特征：RTL代码的描述与FPGA物理结构相匹配。
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 图3.25
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 图3.26


 
结论：
 
① LUT可用作固定深度的移位寄存器或动态移位寄存器。
 
② LUT用作移位寄存器时没有复位端口。
 
3.2.3　LUT用作分布式RAM
 
SLICEM中的LUT可用作分布式RAM。如果把FPGA比作大海，那么LUT就像一个个小岛屿分布在这片大海上，或许这就是分布式RAM的名称由来。以UltraScale Plus芯片为例，一个LUT6可实现深度为64、宽度为1的单端口RAM。同一个SLICEM中的8个LUT可级联构成深度为512的RAM。LUT只提供一个时钟端口、一个写使能端口，因此，向RAM中写数据是同步的，但读数据则是异步的（通过添加额外的寄存器即可实现同步读操作）。这样做虽然增加了Latency，但改善了时序、提升了系统性能。
 
不管是单端口（SP）、简单双端口（SDP）还是真正双端口（TDP）的RAM，都有三种工作模式，即读优先（read_first）、写优先（write_first）和保持（no_change）。这三种模式体现了针对同一地址同时进行读/写操作时的不同处理方式：处于读优先模式时，读出的是该地址上的原有数据；处于写优先模式时，读出的是将要写入该地址的新数据；处于保持模式时，输出端口数据保持不变。事实上，这三种模式可通过对应的RTL描述方式查看，如图3.27（VHDL版）和图3.28（Verilog版）所示。
 
从逻辑级数的角度看，一个深度为128、宽度为1的单端口RAM，需要消耗2个LUT、1个F7MUX，如图3.29所示，其逻辑级数为1；当深度变为256时，则需要消耗4个LUT、2个F7MUX和1个F8MUX，其逻辑级数为2。
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 图3.27
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 图3.28
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 图3.29


 
分布式RAM的优势在于轻便、灵活。对于一些需要存储较少数据的场合，例如，存储FIR滤波器的系数或者缓存处理过程中的数据，可获得比Block RAM更好的性能。以深度为128、宽度为4的RAM为例，在Virtex-7中速度等级为−2的芯片上，分别采用Block RAM和分布式RAM，其结果如图3.30所示。
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 图3.30


 
结论：
 
① 在某些场合采用LUT作为轻量级存储单元会有更好的效果。
 
② 在LUT用作分布式RAM时，要注意逻辑级数对时序的影响。
 
3.3　高效使用Block RAM
 
3.3.1　Block RAM的基本结构
 
以UltraScale芯片为例，每个Block RAM的容量为36Kb，由两个独立的容量为18Kb的Block RAM构成[2]，如图3.31所示。
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 图3.31


 
容量为18Kb的Block RAM架构如图3.32所示。从图中可以看出，Block RAM本身会对输入控制信号（addr、we、en）和输入数据（din）进行寄存（这些寄存器是可选的且在Block RAM内部），同时也可对输出进行寄存（该寄存器也是可选的）。在采用手工编写RTL代码的方式使其映射为Block RAM时，可按照Block RAM的架构进行描述。需要注意的是，如果需要复位，则输出寄存器应带有复位端口，但仅支持同步且高电平有效。实验证明，只要按照该结构描述，所有的寄存器都会映射到Block RAM架构中，并且不会消耗额外的寄存器。
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 图3.32


 
这两个容量为18Kb的Block RAM可形成如图3.33所示的4种配置方式。
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 图3.33


 
可通过IP Core （Block Memory Generator）或者XPM_MEMORY的方式使用Block RAM。但无论通过哪种方式，都需要对Block RAM的输出进行寄存处理，尤其是在高速设计中。在使用IP Core时，会出现如图3.34所示的选项。其中，Primitives Output Register为Block RAM自带的寄存器；Core Output Register为SLICE中的寄存器。
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 图3.34


 
这两个寄存器的物理位置如图3.35所示。图中的嵌入式输出寄存器即对应Primitives Output Register（Block RAM自带的寄存器）。
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 图3.35


 
类似的，在使用FIFO IP Core时，也会出现一个选项Output Registers，其对应的Embedded Registers即为Block RAM自带的寄存器，如图3.36所示。
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 图3.36


 
Block RAM自带的寄存器（Embedded Registers）对系统性能有很大影响，以UltraScale Plus芯片为例，在使用该寄存器和未使用该寄存器时，Tco（时钟到输出延迟）的变化还是很大的，如图3.37所示。
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 图3.37


 
当设计要求Latency为2时，则在Primitives Output Register和Core Output Register中选取其一即可。若系统的时钟频率较高，则可选择Core Output Register，因为该寄存器的Tco小于Primitives Output Register的Tco，同时Core Output Register的布局可兼顾下级时序路径的时序要求；若当前设计触发器的利用率较高，并且Primitives Output Register可满足系统时序要求，则在此时选择Primitives Output Register可避免进一步增加触发器的利用率。
 
在综合设置后的网表中，选中Block RAM，可在其Property窗口中查看DOA_REG和DOB_REG。若其为0，则说明未使用Embedded Registers。
 
结论：
 
在使用Block RAM时，为便于时序收敛，最好使用Embedded Registers。
 
3.3.2　Block RAM的性能与功耗
 
如果在设计中大量使用Block RAM，则可通过一些综合属性管理RAM的实现方式，以便满足系统对性能与功耗的需求。以32K×32 bit（深度为215，宽度为32 bit）的RAM为例，目标芯片为UltraScale，可通过使用综合属性cascade_height管理Block RAM的级联高度，如图3.38所示。
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 图3.38


 
当级联高度分别为1、32和8时（设置cascade_height的值），其实现方式如图3.39所示。不难理解，若级联高度为1，则在同一时间内，32个Block RAM均处于激活状态；若级联高度为32，则在同一时间内，只有1个Block RAM处于激活状态，但级联长度最长，尽管有专用级联走线，但毕竟要穿越时钟域，有可能无法实现；若级联高度为8，则在同一时间内，有4个Block RAM处于激活状态。相比之下，在级联高度为1时，fMAX最大，功耗也最高；在级联高度为32时，fMAX最小，功耗也最小；在级联高度为8时，fMAX和功耗均介于前两者之间，可在功耗与性能之间获得折中。
 

 [image: img]
 图3.39


 
还有一个综合属性ram_decomp，可帮助进一步降低系统功耗。以8K×36 bit（深度为213，宽度为36 bit）的RAM为例，可采用如图3.40所示的4种实现方式。其中，第4种实现方式同时使用了cascade_height和ram_decomp两个综合属性。
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 图3.40


 
不同设置对系统功耗的影响，如图3.41所示。相比之下，第4种实现方式可获得性能和功耗的折中；第1种和第3种实现方式的效果一致，均获得较低的功耗；第2种实现方式的功耗最高。
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 图3.41


 
当两个综合属性同时作用于同一个信号之上时，可采用如图3.42所示的方式。注意：在Verilog中，两个综合属性之间需要用逗号隔开。
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 图3.42


 
结论：
 
在使用较大深度的RAM时，可通过综合属性cascade_height和ram_decomp管理RAM的实现方式，以获得性能与功耗的折中。
 
3.4　高效使用UltraRAM
 
3.4.1　UltraRAM的基本结构
 
UltraRAM是UltraScale Plus芯片中独有的一种存储资源，它具有如下特征：
 
·　每个UltraRAM的存储大小为288Kb（4Kb×72）。
 
·　类似于Block RAM，每个UltraRAM有两个端口：Port A和Port B。
 
·　只有一个时钟引脚，所有输入、输出均与该时钟同步。
 
·　在上电初始化时，UltraRAM的存储内容均为0，不支持用户定义的初始化值。
 
对于单个的UltraRAM，其基本结构如图3.43所示。图中的固定输入寄存器是必须的，其余寄存器是可选的。由此可见，对于输入控制信号（BWE、RD_WR、ADDR、EN、INJECT_SBITERR）和输入数据（DIN），UltraRAM都提供了可选寄存器。同样地，对输出数据也提供了可选寄存器（OREG_ECC并不是只有在使用ECC时才可用）。不难看出，单个UltraRAM从输入到输出，Latency的最大值为4，最小值为1。
 
除级联引脚之外，UltraRAM的主要引脚如图3.44所示。这里列出了端口A对应的引脚；同样地，端口B也有一套与之一致的对应引脚。引脚的含义与Block RAM一致。需要注意的是，在RDB_WR_A为0时，端口A执行读操作；在RDB_WR_A为1时，端口A执行写操作。这就是为什么在同一个时钟周期内，端口A只能执行一种操作。这是UltraRAM与Block RAM的主要区别之一。另外，一个引脚RDACCESS_A可理解为输出数据的有效标记信号。
 
级联引脚以CAS打头，若为输入引脚，则为CAS_IN_*；若为输出引脚，则为CAS_OUT_*。只有在级联时才会使用到该引脚，并且CAS_OUT_*连接到相应的CAS_IN_*，如图3.45所示。
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 图3.43
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 图3.44


 
除了专用的级联引脚外，UltraRAM还提供了专用的级联寄存器，以保证系统性能。UltraRAM的专用级联寄存器如图3.46所示。所有级联寄存器（标记为IREG_CAS和OREG_CAS标记）均可使用，并且输出寄存器OREG和OREG_ECC也可使用。此时输出的Latency为7。若只使用了固定输入寄存器，则Latency为1。由此，不难得出结论：若有CAS_NUM个UltraRAM级联，则输出的Latency的最大值为CAS_NUM+3，最小值为1。
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 图3.45
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 图3.46


 
结论：
 
① UltraRAM只有一个时钟引脚，不支持用户定义的初始化值。
 
② UltraRAM有专门的级联寄存器，可改善系统性能。
 
③ 若有CAS_NUM个UltraRAM级联，则输出数据的Latency的最大值为CAS_NUM+3，最小值为1。
 
3.4.2　UltraRAM的读写操作方式
 
UltraRAM的每个端口只有一个引脚RD_WR_A/B，用于控制UltraRAM的读写操作。当其为0时，该端口用于读操作；当其为1时，该端口用于写操作。因此，在通常情况下，使用UltraRAM的方式是一个端口只执行读操作，另一个端口只执行写操作，两者共享地址空间。这就存在一个问题：读、写冲突，即同时对同一个地址进行读、写操作。UltraRAM解决该问题的方式如图3.47所示。
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 图3.47


 
不难看出，对于同一地址，当A端口进行读操作、B端口进行写操作时，A端口读出的是该地址上的原有数据（类似于Block RAM中的read_first模式）；当A端口进行写操作、B端口进行读操作时，B端口读出的是将要写入的新数据（类似于Block RAM的write_first模式）；若A、B端口同时对同一个地址执行写操作，则最终B端口的数据将被写入，如图3.48所示。
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 图3.48


 
结论：
 
对于UltraRAM而言，B端口的优先级高于A端口，即发生读、写冲突时，若B端口为读操作，则读出的是新数据；若B端口为写操作，则B端口数据将被写入。
 
3.4.3　UltraRAM的实例化方式
 
有三种实例化UltraRAM的方法：采用UltraRAM原语；采用手工编写RTL代码，并结合RAM_STYLE综合属性；采用XPM_MEMORY。相比之下，采用XPM_MEMORY最为快捷、高效，因此这里只介绍这种方法。
 
XPM_MEMORY的位置位于Vivado→Flow Navigator→Project Manager→Language Templates下，如图3.49所示。
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 图3.49


 
以Simple Dual Port RAM（简单双端口的RAM）为例，选中之后可看到相应的代码，如图3.50所示（这里只显示了部分代码）。
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 图3.50


 
XPM_MEMORY的主要参数如图3.51所示（图中以“_A”结尾的参数换成“_B”，即为B端口对应的参数）。这些参数中的MEMORY_SIZE为Memory（深度Depth与宽度Width的乘积）。WRITE_MODE_A有三个可选值，分别为read_first、write_first和no_change。需要注意的是，当把UltraRAM配置为Simple Dual Port RAM时，WRITE_MODE_A只能是read_first或write_first，并且为write_first时，READ_LATENCY_A必须大于等于3。还有一个重要的参数是READ_LATENCY_A，它不仅决定了输出的Latency，还影响了是否使用级联寄存器，从而影响Memory的时序性能。
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 图3.51


 
图3.52显示了READ_LATENCY_A对级联寄存器的影响。可以看到当Latency为7时，UltraRAM的内部寄存器均可使用，同时会使用SLICE中的寄存器，这也符合UltraFast设计方法学所推荐的方法：在大的Block（Block RAM、DSP、UltraRAM、GT）之间有数据传输时，需要额外的寄存器；当Latency为5时，会使用2号和4号级联寄存器，它们正好将级联路径等分；当Latency为3时，所有级联寄存器均未打开，尽管级联使用了专用走线，但此时级联走线变长，线延迟增大，会对时序带来负面影响。
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 图3.52


 
当Latency小于3时，就不会打开输出寄存器OREG。OREG对fMAX的影响如图3.53所示。以速度等级/VCCINT工作电压为−2/0.85V芯片为例，在使用OREG时，fMAX可达600MHz；在未使用时，fMAX降至400MHz。
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 图3.53


 
综上所述，在使用UltraRAM时，要预先评估系统对fMAX和Latency的需求，以设置合适的READ_LATENCY_A/B，满足系统需求。
 
结论：
 
① XPM_MEMORY是实例化UltraRAM的快捷、高效方法。
 
② 在使用XPM_MEMORY时，要预先评估系统对fMAX和Latency的需求。
 
3.5　高效使用DSP48E2
 
3.5.1　DSP48E2的基本结构
 
UltraScale和UltraScale Plus芯片中的乘加单元为DSP48E2，其简化结构如图3.54所示[3]。DSP48E2包含3个运算单元：预加器、乘法运算单元和算术逻辑运算单元（ALU）。其中，预加器的输入端口为A、D，可实现位宽为27 bit的有符号数加法；乘法运算单元可实现27×18 bit（表示两个数据分别为27 bit和18 bit）的有符号数乘法；ALU可实现位宽为48 bit的加法、累加和逻辑运算。DSP48E2的主要控制端口包括INMODE、OPMODE、ALUMODE和CARRYINSEL。其中，INMODE主要用于控制预加器；OPMODE主要用于控制WMUX、XMUX、YMUX、ZMUX共4个MUX；ALUMODE主要用于控制ALU的工作模式；CARRYINSEL主要用于控制进位部分的数据来源。在这里，尽管A端口的位宽为30 bit，但当其用作预加器的输入或者乘法运算单元的输入端口时，只有低27 bit为有效数据，高3 bit为符号位的扩展；只有当A端口与B端口拼接为位宽为48 bit的数据时（对应图3.54中的A:B），数据才能全部有效。
 
DSP8E2的功能示意图如图3.55所示。与DSP48E1相比有几个重要的改善。例如：预加器的一个输入端口可以来自A端口，也可来自B端口（对应图3.55中的标记❶），并且预加器的位宽由25 bit增加到27 bit；预加器的输出可进入乘法运算单元实现平方操作（对应图3.55中的标记❷）；乘法运算单元的位宽由25×18 bit变为27×18 bit（对应图3.55中的标记❸）。此外，DSP48E2还增加了WMUX。
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 图3.54
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 图3.55


 
除了常规端口外，DSP48E2还有专门的级联端口，用于同一列DSP48E2之间的级联。这种级联使用了专用走线资源，并且不会消耗SLICE中的布线资源。
 
结论：
 
① DSP48E2中的预加器位宽为27 bit，乘法运算单元的位宽为27×18 bit。
 
② DSP48E2中有4个MUX：WMUX、XMUX、YMUX、ZMUX，由OPMODE控制。
 
3.5.2　DSP48E2的性能与功耗
 
DSP48E2内部含有多种寄存器，以保证系统性能，如图3.56所示。图中AREG={0,1,2}，表示A端口的寄存器个数可以是0、1或2。事实上，这里的AREG、BREG、CREG、MREG和PREG是DSP48E2的重要属性，因此在综合设置后的网表中，可通过get_property获取对应的属性值。
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 图3.56


 
为了获得最佳性能，当DSP48E2被用作乘法或乘加运算单元时，需要3级流水，即AREG/BREG、MREG和PREG均为1。以速度等级为−2的UltraScale Plus芯片为例，全流水时fMAX可达775MHz，如果MREG为0，则fMAX下降到544MHz。如果系统对Latency有要求，如要求Latency为2，则可考虑将AREG或PREG设置为0，但MREG要始终为1。只有DSP48E2的ALU被使用（执行加法或逻辑运算），才需要2级流水，即AREG/BREG/CREG和PREG为1。内部寄存器对DSP48性能的影响，如图3.57所示。
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 图3.57


 
此外，这些寄存器只支持同步复位，因此，如图3.58（VHDL版）和图3.59（Verilog版）所示的乘法运算单元代码可完全映射到DSP48E2，并且不会消耗SLICE中的触发器。
 
从功耗的角度看，当DSP48E2被用作加法或逻辑运算单元时，可将属性USE_MULT设置为none，以降低功耗，等效于在图3.60中勾选Do not use multiplier选项。另外，尽可能地使用专用级联端口，即使用专用级联走线，从而避免使用SLICE中的走线，这也是降低DSP48E2功耗的一个方法。
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 图3.58
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 图3.59
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 图3.60


 
结论：
 
① 当DSP48E2中的乘法运算单元被使用时，MREG一定要设置为1。
 
② DSP48E2的内部寄存器只支持同步复位。
 
③ 当DSP48E2只执行加法或逻辑操作时，可设置USE_MULT为none，以达到降低功耗的目的。
 
3.6　高效使用MMCM
 
3.6.1　MMCM的基本功能
 
实例化MMCM有两种方式：原语（可参考UG974）或者IP Core（Clocking Wizard）。后者采用图形界面的方式呈现，因此更为直观。
 
IP Core的界面如图3.61所示。这里的Frequency Synthesis通常是必须勾选的，这也体现了MMCM的基本功能：生成不同频率的时钟（如果不勾选，则输出时钟频率与输入时钟频率完全一致）。
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 图3.61


 
Phase Alignment选项用于管理输入时钟与输出时钟之间的相位关系。当勾选此选项时，会生成如图3.62所示的电路。此时输出反馈引脚CLKFBOUT通过BUFG与输入反馈引脚CLKFBIN相连，从而保证了输入节点1与输出节点4、6的相位一致；输入节点2与输出节点5、3的相位一致[4]。当输入时钟与输出时钟之间有跨时钟域路径时，一致的相位关系可便于时序约束与分析。
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 图3.62


 
相反，如果不勾选此选项，则会生成如图3.63所示的电路。此时，输出反馈引脚CLKFBOUT直接连接到输入反馈引脚CLKFBIN，输入时钟与输出时钟之间的相位关系不再明确，但输出时钟之间的相位关系是一致的。对比下来，此时可节省一个BUFG。
 
Safe Clock Startup的目的是保证获得稳定的时钟。当勾选此选项后，若有多个输出时钟，则输出时钟之间会有先后顺序（要求输出时钟buffer为BUFGCE），如图3.64所示。对应的仿真结果如图3.65所示。
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 图3.63
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 图3.64
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 图3.65


 
结论：
 
① Phase Alignment可决定输入时钟与输出时钟之间的相位关系是否一致。
 
② Safe Clock Startup的目的是保证获得稳定的时钟，但也消耗额外的触发器。
 
3.6.2　MMCM的功耗与输出时钟的抖动
 
如图3.66所示的方框内的几个选项，对MMCM的功耗和输出时钟的抖动（Jitter）有着直接影响。为了便于说明，以输入时钟频率为122.88MHz（不同于VCO的频率），输出时钟频率分别为491.52MHz、245.76MHz、122.88MHz和61.44MHz为例，不同的Jitter Optimization选项会导致输出时钟的变化，同时结合Minimize Power，形成如图3.67所示的结果。
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 图3.66
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 图3.67


 
从图3.67可以看出，当Jitter Optimization为Minimize Output Jitter时，VCO的频率最高，可达1474.56MHz，而输出时钟的抖动最小（72.638ps），Phase Error也最小（74.849ps）；当选中Minimize Power时，VCO的频率最低，为983.04MHz，输出时钟的抖动也最大。为易于时序收敛，在高速时钟设计中，输出时钟的抖动越小越好，VCO越大越好。
 
进一步说明，如果输入时钟频率为122.88MHz，并且只输出频率为491.52MHz的时钟，则此时VCO的频率可达1597.44MHz，输出时钟的抖动进一步降低为68.252ps，如图3.68所示。
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 图3.68


 
事实上，对于这种输出时钟之间有整数倍关系的情形，可采用BUFGCE_DIV进行分频，如图3.69所示。仍以输入时钟频率为122.88MHz，输出时钟频率分别为491.52MHz、245.76MHz、122.88MHz和61.44MHz为例，此时，MMCM先输出频率为491.52MHz的时钟，且输出Drivers选择No Buffer，然后实例化4个BUFGCE_DIV。这4个BUFGCE_DIV的分频因子分别为1、2、4、8，相应的输出时钟频率分别为491.52MHz、245.76MHz、122.88MHz和61.44MHz。因为4个时钟均由BUFGCE_DIV驱动，所以它们之间的相位关系是一致的。此外，需要注意每个Clock Region只有4个BUFGCE_DIV。
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 图3.69


 
结论：
 
① 使用不同的Jitter Optimization选项会导致产生不同大小的输出时钟抖动。
 
② 尽可能地提升VCO频率，可在一定程度上降低输出时钟抖动。
 
3.7　高效设计异步跨时钟域电路
 
3.7.1　单bit异步跨时钟域电路
 
对于同步跨时钟域电路，由于时钟之间有明确的相位关系，因此可通过时序约束明确建立时间需求，保证电路正常工作。对于异步跨时钟域电路，由于发送时钟与接收时钟之间没有明确的相位关系，因此，需要通过电路本身保证数据被稳定地传输。Xilinx提供了单bit跨时钟域电路设计流程，可减小设计开发的难度，如图3.70所示。
 
图3.71显示了异步复位信号的跨时钟域模板，只需要把第73～86行复制到相应文件中即可。注意，在采用VHDL描述时，需要添加第66～67行的内容。
 
图3.72显示了非脉冲信号的跨时钟域模板，只需要把第78～90行复制到相应文件中即可。注意，在采用VHDL描述时，需要添加第71～72行的内容。
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 图3.70


 

 [image: img]
 图3.71
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 图3.72


 
3.7.2　多bit异步跨时钟域电路
 
对于多bit异步跨时钟域电路，首先，需要明确数据是否已经处于稳定状态，不会再翻转。例如，由clka驱动的4个触发器，其输入端口是固定数值（0或1），其输出端口连接到由clkb驱动的4个触发器，那么此时并不需要跨时钟域电路。又或者，由clka驱动的4个触发器，其输入端由外部CPU提供，只在上电时给数据，之后保持不变，那么此时也不需要跨时钟域电路。其次，判断是否每个时钟周期都要传输数据，如果是，则需要用到XPM_FIFO_ASYNC；如果不是，则明确数据是否需要缓存，如果需要，则仍需要使用XPM_FIFO_ASYNC，否则就要检查数据是否是个计数器，如果是，就需要用到XPM_CDC_GRAY，如果不是，则明确所有bit是否要求在同一时钟周期内到达，如果是，则需要用到XPM_CDC_HANDSHAKE；否则就需要用到XPM_CDC_ ARRAY_SINGLE。整个流程如图3.73所示。
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 图3.73
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第4章　时序约束
 
4.1　管理约束
 
4.1.1　约束文件
 
对于一个完整的FPGA设计，既要有时序约束，也要有物理约束（例如，引脚分配约束与引脚电平约束）。Xilinx建议将这两类约束分别写在不同的约束文件中。在大多数情形下都需要对FPGA设计进行调试，这样就会用到ILA属性，同时需要对相应的网线设置MARK_DEBUG属性，这可理解为第三种约束，即调试约束。因此，一个完备的约束文件会包含时序约束、物理约束和调试约束，如图4.1所示。
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 图4.1


 
对于约束文件，Vivado支持“.xdc”和“.tcl”两种格式。约束文件都有自己的属性，可在属性窗口中查看，也可通过如图4.2所示的Tcl命令在Tcl Console中查看。在这些属性中，有一个需要关注的属性，即USED_IN，可通过USED_IN属性设定约束文件的有效阶段：synthesis、implementation，表示该约束文件在综合阶段和实现阶段均有效。勾选USED_IN_IMPLEMENTATION和USED_IN_SYNTHESIS，如图4.3所示。
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 图4.2
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 图4.3


 
另一个比较重要的属性是IS_ENABLED，如图4.4所示，用于设置约束文件是否有效，实际上就是管理是否使用约束文件。这个属性对于调式约束非常有用。在调试完毕后，可直接将调试约束文件设置为不可用状态（显示为灰色即为不可用）。如果调试约束与时序约束混合在一个文件中，则可在调试结束后将其设为注释或直接删除相应的调试约束文件，但操作起来不太方便。应用IS_ENABLED属性则可避免这种不便。
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 图4.4


 
此外，Vivado允许用户创建不同的Design Run。对于不同的Design Run，用户可以使用不同的Constraint Set，如图4.5所示。这样做的好处是可以根据Design Run的需求创建不同的约束。例如，Synth_1/Impl_1要求时钟频率为200MHz，而Synth_2/Impl_2要求时钟频率为300MHz，如果这两个Design Run的目标芯片一致，则可测试该设计的fMAX（最高时钟频率）；如果两个Design Run的目标芯片不一致，则可用于测试同一设计在不同芯片上所能达到的最高频率。
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 图4.5


 
结论：
 
① 约束文件=时序约束+物理约束+调试约束。
 
② 通过属性可设定约束文件是否有效及其有效阶段。
 
③ Vivado允许用户创建多个Constraint Set。
 
4.1.2　4种时序路径
 
时序约束是针对时序路径设置的，因此，在创建时序约束之前，要先明确设计中可能存在的时序路径。如图4.6所示显示了4种时序路径。每种时序路径都有起点、终点、约束命令。
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 图4.6


 
这里要注意，时序路径的起点大多为时钟端口而不是输出端口，例如，图中的①②③号路径。以②号路径为例，rega本身携带参数Tco，这个参数是固有的，表明在rega输出时会有延迟，这也体现了自然界“渐变”而非“突变”的特点。
 
4.1.3　4个步骤完成时序约束
 
在UltraFast设计方法学中，建议通过4个步骤完成时序约束。这4步正是Baselining所遵循的原则，同时也体现了时序约束之间的优先级与依赖性。对这4个步骤的说明如图4.7所示[1]。
 
·　第1步针对片内时序路径。时钟周期约束即可覆盖这些路径。这些时钟包括从全局时钟引脚进入的时钟、MMCM/PLL生成的时钟、高速收发器提供的时钟，以及用户逻辑生成的时钟。
 
·　第2步针对输入/输出延迟约束，可能会涉及虚拟时钟。
 
·　第3步针对跨时钟域路径约束。
 
·　第4步针对多周期路径/伪路径约束。
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 图4.7


 
那么，何时创建这些约束呢？Xilinx建议第1步最好是在综合阶段后执行：先采用如图4.8所示的方法创建时钟周期约束，然后，通过report_clock_networks或check_timing等命令验证约束是否已经生效。可见，这是一个交互式的过程。
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 图4.8


 
对于第2～4步，Xilinx建议采用Constraints Wizard来创建，如图4.9所示。这是因为Constraints Wizard也遵循了以上4个步骤，从而避免约束的遗漏。
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 图4.9


 
为了确保约束生效，每一步都应有相应的Tcl命令生成相应的报告，以验证约束的正确性与有效性。
 
结论：
 
① 建议采用UltraFast推荐的4个步骤完成时序约束的创建。
 
② Xilinx建议采用Constraints Wizard创建约束。
 
4.2　时钟周期约束
 
4.2.1　主时钟周期约束
 
主时钟是指从FPGA全局时钟引脚进入的时钟或者由高速收发器输出的时钟，如图4.10所示。
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 图4.10


 
对于时钟，有3个要素需要描述：时钟源、占空比和时钟周期。例如：两个时钟clk0和clk1，时钟周期分别为10ns和8ns，占空比分别为50/50和75/25，相应的时钟周期约束如图4.11所示：这里用到了命令create_clock；选项−name用于给时钟命名，好的命名不仅便于查找该时钟，也便于阅读时序报告；选项−period决定了时钟周期，其单位是ns（不能写在命令中）；选项−waveform决定了占空比，同时也决定了两个时钟之间的相位关系，若时钟为等占空比，且第一个上升沿位于0时刻，则该选项可省略，如图4.12所示；命令get_ports决定了时钟源。
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 图4.11


 

 [image: img]
 图4.12


 
对于异步时钟，在XDC中默认所有的时钟都是相关的。此时，需要通过set_clock_groups命令设置时钟组，让时序引擎不对跨时钟域路径进行分析，如图4.13所示。
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 图4.13


 
若输入时钟为差分时钟，则只需要对P端口时钟进行约束即可，如图4.14所示。
 
对于高速收发器，其主时钟为收发器的RXOUTCLK和TXOUTCLK，因此可通过如图4.15所示的方式对其进行约束。
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 图4.14
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 图4.15


 
若在同一层次下实例化了16个收发器，并且采用如图4.16所示的方式约束，则工具会认为这16个RXOUTCLK为同一个时钟，这是因为它们均被命名为RXCLK。
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 图4.16


 
此时可先通过Tcl命令获取这16个收发器，再获取相应的主时钟，如图4.17所示；也可先通过get_pins获取时钟源，再通过foreach语句创建时钟周期约束。
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 图4.17


 
结论：
 
主时钟通常由全局时钟引脚进入或者为收发器的RXOUTCLK/TXOUTCLK。在时钟周期约束中，对于全局时钟引脚，可通过get_ports获取时钟源；对于收发器的RXOUTCLK/TXOUTCLK，可通过get_pins获取时钟源。
 
4.2.2　生成时钟周期约束
 
生成时钟分为两种：自动生成的时钟和用户逻辑生成的时钟。自动生成的时钟包括由MMCM/PLL、BUFR（7系列FPGA）和BUFGCE_DIV（UltraScale系列FPGA）生成的时钟[2]。对于这类时钟，Vivado会根据其与输入时钟的关系自动推断出时钟周期、占空比，以及该时钟与输入时钟的相位关系。
 
这里重点介绍用户逻辑生成的时钟。事实上，在FPGA设计中，只有在时钟频率很低且扇出很小的情形下才可能使用该时钟。这是因为这类时钟通常由组合逻辑和时序逻辑电路生成，时钟质量较差。
 
一种典型的用户逻辑生成的时钟是二分频时钟，如图4.18所示，由反相器和触发器构成。相应的约束使用了命令create_generated_clock。其中选项−name用于给生成时钟命名；选项−source用于指定主时钟源，即生成时钟的Master Clock；因子2紧随在选项−divide_by后，表明生成时钟的频率为Master Clock除以2；get_pins用于指定时钟源。
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 图4.18


 
此外，还可通过生成时钟与Master Clock的频率关系，以及−edges选项完成时钟周期约束，如图4.19所示。−edges指明了生成时钟的第1个上升沿、第1个下降沿和第2个上升沿对应于Master Clock的位置，该位置由Master Clock的0时刻上升沿开始计数，每遇到一个边沿即加1。−edges的三个数值正好对应生成时钟的一个周期。
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 图4.19


 
还有一种用户逻辑生成时钟的情形，即源同步设计中的随路时钟，如图4.20所示。随路时钟是指与数据同时生成的时钟，且同时给到接收端，以生成该数据在接收端的采样时钟。在源同步设计中，为了确保输出数据与输出时钟（随路时钟）具有相同的延迟，通常让二者经过同样的电路单元（如这里的OSERDES）后再输出。
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 图4.20


 
此时，需要通过create_generated_clock命令创建约束，如图4.21所示。
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 图4.21


 
4.2.3　对同一时钟源添加多个时钟周期约束
 
在FPGA设计中，可能会遇到以下两种情形。
 
·　情形1：对同一个工程，需要测试在不同时钟频率下，能否实现时序收敛，从而获得该设计的fMAX（所能运行的最高时钟频率）。
 
·　情形2：对同一个工程，不同的板卡需要不同的时钟频率。
 
针对上述情形，有三种可行的方案。
 
·　方案1：创建多个Vivado工程，这些工程的不同之处在于约束文件不同，主要体现在时钟周期的约束不同。
 
·　方案2：先创建一个Vivado工程，然后创建不同的Design Run，并且每个Design Run拥有自己独立的Constraint Set，每个Constraint Set也拥有各自独立的约束文件。同方案1一样，这些约束文件的时钟周期约束是不同的。
 
·　方案3：只创建一个Vivado工程，且只创建一个Design Run，只对应一个时序约束文件。在这个约束文件中，对输入端口添加多个时钟周期约束。
 
对比这三个方案，无论是方案1还是方案2都需要执行多次综合、布局、布线，才能获得最终结果，而方案3最为经济。这里重点介绍方案3。
 
为便于说明，以Vivado自带的工程bft为例。假定该工程需要满足以下两种配置。
 
·　配置1：wbClk的工作频率为100MHz；bftClk的工作频率为200MHz；所有跨时钟域路径均按异步跨时钟域路径处理。
 
·　配置2：wbClk的工作频率为150MHz；bftClk的工作频率为200MHz；所有跨时钟域路径均按异步跨时钟域路径处理。
 
相应的约束如图4.22所示。
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 图4.22


 
注意：在约束工作频率为150MHz的时钟（对应时钟周期为6.667ns）时，需要添加−add选项，否则，第一条约束将会被覆盖。同时，需要指明两个时钟wbClkA和wbClkB不可能同时存在，这就用到了set_clock_groups及其选项−physically_exclusive。在声明跨时钟域路径为异步时，用到了set_clock_groups及其选项−asynchronous（可简写为−async）。
 
此外，如果wbClk和bftClk均有生成时钟，则在声明异步跨时钟域路径时，应包含生成时钟。为此，可采用如图4.23所示的方法，即使用−include_generated_clocks选项。
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 图4.23


 
最终生成的时序报告如图4.24所示。可以看到，该报告会针对每个时钟，如wbClkA和wbClkB显示相应的时序路径。
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 图4.24


 
4.2.4　调整时钟特性约束
 
对于时钟抖动（Jitter），建议采用Vivado的默认值进行设置。如果需要修改，则可通过set_input_jitter命令实现。对于时钟不确定性（Clock Uncertainty），可采用set_clock_uncertainty进行修改，这也是一种实现过约束的好方法。例如，所有由clk0驱动的时序路径需要添加额外的时钟不确定性（500ps），可采用如图4.25所示的约束。
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 图4.25


 
在时钟clk0和clk1之间需要添加额外的时钟不确定性（250ps），可采用如图4.26所示的约束。
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 图4.26


 
在最终的时序报告中，可以看到Clock Uncertainty的具体数值，如图4.27所示。
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 图4.27


 
4.3　I/O延迟约束
 
在系统同步（System Synchronous）和源同步（Source Synchronous）设计中，经常会用到I/O延迟约束，尤其是在时钟频率较高的情形下。针对I/O延迟约束，Xilinx提供了专门的XDC模板，如图4.28所示。
 
如果设计为源同步，则可看到如图4.29所示的约束模板。设计者只需要根据图示填入输入时钟名、输入时钟频率、dv_bre、dv_are、输入数据端口列表即可。
 
还可以利用Vivado提供的Timing Constraints Wizard进行I/O延迟约束，如图4.30所示。其效果与使用约束模板是一致的，只是更为直观（这种方法提供了约束随路时钟的界面，这是约束模板里没有的）。
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 图4.28
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 图4.29
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 图4.30


 
对于I/O延迟约束，强烈建议采用XDC模板或者Timing Constraints Wizard进行操作。这两种方式更为安全、高效。
 
4.4　时序例外路径约束
 
4.4.1　多周期路径约束
 
在默认情形下，Vivado时序引擎是按照单周期关系分析数据路径的，即数据在发起沿被发送，在捕获沿被捕获。发起沿和捕获沿是相邻的一对时钟沿。在同步逻辑设计中，发起沿与捕获沿通常相差一个时钟周期，如图4.31所示。这就意味着建立时间检查（Setup Check，SC）决定了建立时间需求（Setup Requirement）为1个时钟周期，保持时间检查（Hold Check，HC）决定了保持时间需求（Hold Requirement）为0个时钟周期。同时，保持时间检查是以建立时间检查为基础的，这是因为保持时间检查遵循两个原则：
 
·　当前发起沿发送的数据不能被前一捕获沿捕获，对应图4.31中的HC1。
 
·　下一发起沿发送的数据不能被当前捕获沿捕获，对应图4.31中的HC2。
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 图4.31


 
但是，在工程实践中往往会出现这样的情形：因数据路径逻辑较为复杂，导致延时过大，使得数据无法在一个时钟周期内稳定下来；或者数据可以在一个时钟周期内稳定下来，但在数据发送之后的几个时钟周期，数据路径逻辑才得以使用。在这些情形下，尽管设计者的设计意图都是使数据的有效期从发起沿为起始直至数个时钟之后的捕获沿，但是这一设计意图无法被时序分析工具猜测出来，必须由设计者在时序约束中指明，否则，时序分析工具会按照单周期路径检查的方式执行，往往会误报出时序违规的问题，常见情况如下所述。
 
1. 使能信号导致多周期路径
 
这是一种非常典型的情形，如图4.32所示。其中，使能信号ce的周期是时钟周期的整数倍，且有效期（假定为高电平有效）为一个时钟周期。
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 图4.32


 
为便于分析，这里假定ce的周期为时钟周期的3倍，相应的时序分析如图4.33所示。显然，此时建立时间检查应为图中的标记④，基于此获得的保持时间检查为图中的标记⑤和标记⑥。为便于理解，虚拟出一个与ce等速率的时钟（也可把ce当作时钟），这样就变为在该时钟下的单周期情形。相应的建立时间检查为图中的标记①，保持时间检查为图中的标记②和标记③，从而可以确定把标记⑤和标记⑥作为保持时间检查是不合理的，真正的保持时间检查应为标记⑦和标记⑧。基于上述分析，可确定建立时间需求应为3个时钟周期，保持时间需求应为0个时钟周期，因此，把标记⑤和标记⑥回调2个时钟周期至标记⑦和标记⑧。相应的多周期路径约束如图4.34所示。
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 图4.33
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 图4.34


 
结合图4.34，对set_multicycle_path做进一步的说明，如图4.35所示。这里要注意−hold的含义。此外，该命令中的数字表示时钟周期个数而非时钟周期本身。
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 图4.35


 
根据图4.35中的结论，理解set_multicycle_path命令中的源时钟与目的时钟，还可以得到图4.36：第1行和第2行是等效的，第3行和第4行是等效的。建议在使用时，应明确指明是−end还是−start。
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 图4.36


 
2.同步跨时钟域路径：同频正向偏移和同频负向偏移
 
这里的同步时钟是指由同一个MMCM/PLL生成的时钟，时钟之间的相位是明确的。同频正向偏移的两个时钟之间的跨时钟域时序分析如图4.37所示。在只有时钟周期约束的情况下，时序分析工具会认为建立时间检查和保持时间检查如图4.37中的虚线所示，但实际上应该如图4.37中的实线所示。此时应通过多周期路径进行约束调整，即对同频正向偏移的两个时钟之间的跨时钟域路径约束如图4.38所示。这里只对建立时间检查进行调整，因为在调整建立时间检查之后，基于此的保持时间检查正好是真实的保持时间检查。
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 图4.37
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 图4.38


 
对于同频负向偏移的两个时钟之间的跨时钟域路径约束，读者可据此案例自行分析。
 
3. 从慢时钟到快时钟的同步跨时钟域路径
 
从慢时钟到快时钟的同步跨时钟域路径时序如图4.39所示。真实的建立时间检查和保持时间检查应如图4.39中的实线所示。但在只有时钟周期约束时，建立时间需求为单个时钟周期，这就要通过多周期路径约束调整为图4.39中的SC。显然，基于SC所获得的HC与实际情况不符，应将其回调2个时钟周期。在此情形下，从慢时钟到快时钟的同步跨时钟域路径约束如图4.40所示。
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 图4.39
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 图4.40


 
4. 从快时钟到慢时钟的同步跨时钟域路径
 
对于此情形，这里不做过多解释，读者可根据如图4.41所示的时序结合前面给出的情形自行分析。这里直接给出相应的约束，如图4.42所示，注意此时使用的是−start而非−end。
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 图4.41
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 图4.42


 
对上述几种情形的总结，如图4.43所示。
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 图4.43


 
如果不设置多周期路径约束会有怎样的后果呢？第一，时序分析工具依然会按照单周期路径处理多周期路径，因此有可能虚报时序违例；第二，布局、布线工具依然按照单周期路径的方式执行，有可能满足时序规范，但过分优化了本应该由多个周期完成的操作，实际上造成了对多周期路径的过紧约束，从而侵占了本应该让位于其他逻辑的布局、布线资源，还有可能造成其他关键路径的时序违例或建立时间裕量变小的情况，这在资源利用率很高时尤为突出。反言之，多周期路径约束的好处在于使布局、布线工具优先考虑其他关键路径。
 
4.4.2　伪路径约束
 
伪路径并不表示该路径不存在，而是指基于该路径的电路功能不会发生或者该路径不需要时序约束。
 
典型的伪路径包括：
 
·　通过双触发器同步的跨时钟域路径。
 
·　只在上电时工作的寄存器对应的路径。
 
·　异步复位路径。
 
·　测试逻辑对应的路径（只在测试时使用，此时需要正常约束；在正常工作时，该部分的逻辑电路不被使用，故可作为伪路径处理）。
 
注意：如果只想对某路径放松时序压力，且仍希望其满足特定延时要求，则应采用多周期路径约束而非伪路径约束。
 
电路功能不会发生的典型伪路径如图4.44所示。图中两个MUX的控制端由同一个信号控制。因此，不难看出，从左侧触发器到右侧触发器的时序路径是不存在的。
 
设置伪路径约束有两个好处：
 
·　缩短编译时间：这是因为工具不用再考虑对这些路径如何优化以实现时序收敛。
 
·　提高编译质量：这是因为工具可以将重点放在关键路径上，给予其较高的优先级，如优先布局、布线，从而达到时序收敛的目的。
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 图4.44


 
对于伪路径可以采用set_false_path进行约束。set_false_path提供了−from、−to和−through三种选项。
 
对于如图4.44所示的时序路径，可以采用如图4.45所示的方式约束。注意：两个−through的顺序不能颠倒。
 

 [image: img]
 图4.45


 
异步跨时钟域路径如图4.46所示，相应的约束方法如图4.47和图4.48所示。
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 图4.46
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 图4.47
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 图4.48


 
尽管有时也可以使用图4.48中的约束，但与图4.47中的约束相比，该约束过于粗糙，且会增加编译时间，因为该工具要遍历clka和clkb下的所有Cell。
 
另外，对于全局异步复位路径，也可以设置为伪路径，即set_false_path，但前提是设计本身是安全的。由于异步复位本身存在弊端（释放时间会因为延迟而不同，可能会对控制路径有潜在风险），因此建议在设计中使用同步复位。对异步复位路径，若可判为伪路径，则约束如图4.49所示。
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 图4.49


 
4.4.3　最大/最小延迟约束
 
使用set_max_delay和set_min_delay的三种场合如下所示。
 
1.对某些时序路径实施过约束
 
对某些时序路径实施过约束，可以使工具对这些路径进行深入优化、布局，从而增强布线器为达到时序收敛的灵活性。
 
2.代替多周期路径约束
 
这里代替多周期路径的目的仍然是对这些路径采取过约束。例如，时钟周期为3ns，相应的多周期路径约束如图4.50所示。
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 图4.50


 
对多周期路径采用set_max_delay进行约束，如图4.51所示。
 

 [image: img]
 图4.51


 
3.对异步跨时钟域路径采用set_max_delay进行约束
 
为便于说明，以如图4.52所示的异步跨时钟域路径为例：clka和clkb为异步时钟，时钟周期均为5ns，从clka到clkb有两条路径：一条路径是从GCB到GCB1a（多bit，采用格雷码方式）；另一条路径是从rega到regb（单bit）。
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 图4.52


 
对这两条路径分别采用set_max_delay和set_false_path进行约束，如图4.53所示。
 

 [image: img]
 图4.53


 
这里在使用set_max_delay时用到了−datapath_only。只有当异步跨时钟域路径可以忽略时钟歪斜（Clock Skew）时，才会添加此选项。
 
知识拓展：模拟伪路径
 
对于异步跨时钟域路径，考虑如下场景：从clka到clkb的路径均为伪路径；从clkb到clka的路径，除了图中的regb到rega要求最大延迟为5ns外，其余路径也是伪路径，如图4.54所示。
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 图4.54


 
此时，对于从clka到clkb的路径，可直接采用set_false_path进行约束。对于从clkb到clka的路径，分为两部分处理：从regb到rega的路径；其余路径。从regb到rega的路径采用set_max_delay进行约束，那么其余路径如何约束呢？如果直接采用set_false_path进行约束，则由于其优先级高于set_max_delay，将会造成前述的set_max_delay失效，故这里采用一种可替代set_false_path的方案，即仍然采用set_max_delay，只是将其值设置为时钟周期的10倍（这里的数值只要较大即可），如图4.55所示。
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 图4.55


 
4.4.4　时序例外路径约束的指导原则
 
在工程中应尽可能少地使用时序例外路径约束，同时尽可能地使这些约束简单，否则，会面临如下挑战。
 
·　增加编译时间。
 
·　增加约束的调试难度。
 
·　阻止工具对某些特定信号的优化。
 
例如，原始约束如图4.56所示，all_registers会返回设计中的所有寄存器，而实际上，从端口din出发的路径未必会到达所有的寄存器，这就增加了工具遍历寄存器的时间。因此，可使用如图4.57所示的约束，即将all_registers替换为具体的模块，从而缩短编译时间。
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 图4.56
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 图4.57


 
此外，还要注意时序例外路径约束是有优先顺序的。其优先级如图4.58所示。
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 图4.58


 
对于同类型约束，越具体的约束，其优先级越高。例如，由于get_pins inst0/D比get_clocks clkB更为具体，故如图4.59所示的约束的优先级高于如图4.60所示的约束的优先级。这就意味着终点为inst0/D的路径的最大延迟为12ns，而其余路径的最大延迟为10ns。
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 图4.59
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 图4.60


 
4.5　使用create_generated_clock
 
使用create_generated_clock的常用场景如下所示。
 
1. 生成时钟的创建
 
对于由CMB（Clock Modifying Blocks），如MMCM、PLL、BUFGCE_DIV等自动生成的时钟，只需要创建主时钟（Primary Clock）周期约束，Vivado就会自动推断出生成时钟的周期约束。通过report_clocks命令可查看时钟报告，如图4.61所示。其中，时钟属性（Attributes）列对应的G表示Generated；A表示Auto-derived，表明该时钟是由工具自动创建的。
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 图4.61


 
对于由用户逻辑生成的时钟，则需要通过create_generated_clock创建时钟周期约束。一个典型的二分频电路如图4.62所示，相应的时钟周期约束如图4.63所示。通过report_clocks查看时钟报告，如图4.64所示。此时，时钟clk_div_2的属性（Attributes）列只有P、G，没有A。
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 图4.62
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 图4.63
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 图4.64


 
2. 为生成的时钟重命名
 
这里只能用create_generated_clock为自动生成的时钟重命名，而不能为用户逻辑生成的时钟重命名。例如，将MMCM端口CLKOUT0对应的时钟重命名为clkrx，可以采用如图4.65所示的方式。
 

 [image: img]
 图4.65


 
通过report_clocks可查看新的时钟报告，如图4.66所示。此时，时钟名称已变为clkrx。重命名的好处在于可以快速查找和引用该时钟。
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 图4.66


 
4.6　使用set_clock_groups
 
在默认情形下，Vivado会认为所有的时钟都是同步的。因此，如果出现异步时钟，则需要明确地告知工具，这就会用到set_clock_groups。
 
使用set_clock_groups的常用场景如下所示。
 
1. 约束异步时钟
 
对于全局时钟clkA和clkB，如果两者是异步时钟，则可通过set_clock_groups进行约束，如图4.67所示。
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 图4.67


 
该约束与如图4.68所示的约束等效。
 

 [image: img]
 图4.68


 
这表明从clkA到clkB和从clkB到clkA的路径均为伪路径，但要注意，set_clock_groups的优先级高于set_false_path。
 
如果clkA/clkB作为主时钟，且包含生成时钟，则图4.67中的约束可变为如图4.69所示的写法。
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 图4.69


 
更简洁的写法（使用−include_generated_clock）如图4.70所示。
 

 [image: img]
 图4.70


 
2. 同一时钟源创建多个时钟周期约束
 
对于同一时钟源创建多个时钟周期约束的相关内容已在前面介绍过，这时也要用到set_clock_groups，如图4.71所示。
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 图4.71


 
由于clk_mode0和clk_mode1不可能同时存在，因此，这里需要用到−physically exclusive选项。如果该时钟源还包含生成时钟，则对生成时钟也要设置此约束，如图4.72所示。
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 图4.72


 
3.由BUFGMUX驱动的时钟
 
由BUFGMUX驱动的时钟，如图4.73所示。下面以图4.73为例进行说明：如果A、B、C路径不存在，则意味着clk0与clk1之间、clk0与生成时钟之间、clk1与生成时钟之间都没有交互路径。此时，需要设置如图4.74所示的约束。
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 图4.73
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 图4.74


 
如果A、B、C路径均存在，则此时需要设置如图4.75所示的约束。
 

 [image: img]
 图4.75


 
对比图4.74和图4.75，就可以理解−logically_exclusive和−physically_exclusive的差异：前者表明由−group定义的时钟源是不同的；后者表明由−group定义的时钟源是相同的。
 
4. 级联的BUFGMUX
 
如果在设计中出现BUFGMUX级联，如图4.76所示，则此时需要通过create generated clock对每个BUFGMUX的输出时钟进行约束，同时还要通过set_clock_groups对这些时钟的关系进行声明，具体细节如图4.77所示。
 

 [image: img]
 图4.76
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 图4.77


 
4.7　调试约束
 
4.7.1　了解约束的优先级
 
同RTL代码类似，约束本身是通过编程语言（Tcl命令）描述的，因此也需要对其进行调试，以保证约束的正确、有效。下面了解一下约束的优先级。
 
1. 等效约束，后者覆盖前者
 
例如，对输入时钟clk_in设置时钟周期约束：先后设置时钟周期为10ns和8ns，如图4.78所示，则最终的时钟周期以8ns为准。这是因为XDC本身是按顺序执行的解释性命令，第2条命令与第1条命令完全等效，故第2条命令覆盖了第1条命令。如果在第2条命令中添加了−add选项，那么此时这两条命令均有效。
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 图4.78


 
2. 不同类型的时序例外路径约束
 
此时遵循如图4.79所示的优先级。
 

 [image: img]
 图4.79


 
对于如图4.80所示的约束，如果regtx1由clktx驱动、regrx1由clkrx驱动，则可根据图4.79中的优先级原则执行，此时set_max_delay无效。
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 图4.80


 
3. 同类型的时序例外路径约束
 
此时遵循如图4.81所示的优先级。这个优先级的顺序似乎不太好记忆，实际上仔细观察不难看出，其遵循的原则是“越具体，优先级越高”。
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 图4.81


 
例如，对于如图4.82所示的约束，第1条命令包含−from和−to选项，而第2条命令只包含−from选项，因此，对于从clk1到clk2的路径，第1条命令将覆盖第2条命令，时序引擎最终按12ns处理。但如果还有从clk1到其他时钟域，如clk3的路径，那么第2条路径依然有效。
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 图4.82


 
对于如图4.83所示的约束，乍一看，第2条命令既有−from和−to选项，又有−through选项，似乎比第1条更具体。但在第1条中，即便inst0由clk1驱动，但−from和−to的对象是比clock更具体的Cell。因此，对于从inst0到inst1的路径，时序引擎按照第1条路径约束。
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 图4.83


 
时序例外路径约束的优先级相对于普通的时钟周期约束更为复杂，因此，一个基本设计原则是避免对同一条路径施加不同的时序例外路径约束。此外，还可借助report_exceptions查看时序例外路径约束报告，从而发现潜在问题。
 
4.7.2　了解约束文件的属性和编译顺序
 
约束文件以“.xdc”或“.tcl”的形式存在，位于某个Constraint Set下，作用于相应的Design Run中。不同的Constraint Set和Design Run可构成不同的配合方式。
 
·　第一种方式如图4.84所示。在工程中只有一个Constraint Set（以constrs_1命名），由两个“.xdc”文件（timing1.xdc和loc1.xdc）构成。同时，该工程包含多个Design Run，可以是成对出现的synth和impl，也可以是在一个synth下有多个impl。
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 图4.84


 
·　第二种方式如图4.85所示。在工程中包含多个Constraint Set，分别以constrs_1和constrs_2命名，每个Constraint Set下都有自己独立的约束文件，同时，每个Constraint Set都有相应的Design Run。
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 图4.85


 
当然，设计中还可能出现这两种方式的组合形式。但无论采用哪种形式，约束文件的属性都是可以更改的，如图4.86所示：属性IS_ENABLED决定了约束文件是否有效；属性USED_IN_IMPLEMENTATION和属性USED_IN_SYNTHESIS决定了约束文件在哪个阶段有效（前者决定了约束在实现阶段有效，后者决定了约束在综合阶段有效，这三个属性的属性值均为布尔类型）；属性SCOPED_TO_CELLS和SCOPED_TO_REF决定了约束文件的作用对象；属性USED_IN比USED_IN_IMPLEMENTATION和USED_IN_SYNTHESIS更为细化，它有更多的值可供选择，如图4.87所示。
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 图4.86
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 图4.87


 
以Vivado自带的工程wavegen为例，其中包含char_fifo （这是一个IP）。这个IP包含char_fifo_ooc.xdc约束文件，其属性列表如图4.88所示。据此有助于理解SCOPED_TO_CELLS和SCOPED_TO_REF的含义，同时还可以看到USED_IN的值（除了synthesis和implementation之外，还有out_of_context）。
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 图4.88


 
通过report_compile_order -constraints命令可查看约束文件的编译顺序。仍以Vivado自带的工程wavegen为例进行说明：打开实现阶段后的DCP文件，执行上述命令，会出现如图4.89所示的结果（这只是一部分内容）。可以看到，用户自己描述的约束文件的Processing_Order属性值均为NORMAL，而IP自带的约束，如以“_clocks”结尾的char_fifo_clocks.xdc，其Processing_Order属性值为LATE，这是因为它需要外部提供时钟周期约束才可生效。
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 图4.89


 
此外，通过report_compile_order -constraints命令还可查看IP自带约束的编译顺序，如图4.90所示。可以看到，char_fifo_ooc.xdc和char_fifo_clocks.xdc的Processing_Order值不一样，从而表明两者的编译顺序不一样。
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 图4.90


 
4.7.3　借助TCE调试约束
 
TCE（Timing Constraints Editor，时序约束编辑器），除了可用于编辑约束外，还有一个重要功能，即调试约束。打开综合阶段或者实现阶段后的设计，如果需要查看设计中的无效约束，则可在TCE中选择Show invalid constraints，如图4.91所示。
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 图4.91


 
图4.92显示了一条被检测出来的无效约束。
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 图4.92


 
此外，右键单击某条约束（前面没有锁形标记的约束），在弹出的快捷菜单中选择Report Timing for this Constraint，即可查看该条约束对应的时序报告，如图4.93所示，从而验证该约束是否生效。
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 图4.93


 
对于有锁形标记的约束，如果要查看其时序报告，则需要通过如下几步完成：首先，选中该约束，单击鼠标右键，在弹出的快捷菜单中选择Export to Spreadsheet，会生成一个包括该约束的Excel表格；然后，在其中的Scoped Cell列复制Cell名称，执行如图4.94所示的Tcl命令即可。
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 图4.94


 
4.7.4　借助Tcl命令调试约束
 
在调试约束时，有两条Tcl命令起着非常重要的作用。
 
·　第一条是write_xdc，具体用法如图4.95所示。通过选项−constraints将其值设定为invalid，将无效约束写入指定文件中。−constraints有三个值，分别为valid、invalid和all。可根据需要选定适当的值。
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 图4.95


 
·　第二条命令是report_exceptions，该命令可检查时序例外路径约束是否有效，以及是否被覆盖，其生成的报告如图4.96所示。
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 图4.96


 
4.8　案例分析
 
1. 案例1
 
在本案例中有两个时钟：wbClk和bftClk。其中，wbClk的时钟频率为150MHz，占空比为40/60；bftClk的时钟频率为200MHz，占空比为50/50。两者的时钟抖动均为100ps。请忽略设计中所有的跨时钟域路径，相应的约束描述如图4.97所示。
 

 [image: img]
 图4.97


 
2. 案例2
 
在本案例中，输入时钟clk_in的时钟频率为50MHz，经过MMCM生成两个时钟：位于端口CLKOUT0的时钟频率为200MHz；位于端口CLKOUT1的时钟频率为100MHz。将两个时钟分别以clk200和clk100命名。
 
从clk100到clk200的路径的建立时间需求为10ns、保持时间需求为0ns；从clk200到clk100的路径的建立时间需求为10ns、保持时间需求为0ns，则相应的约束描述如图4.98所示。
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 图4.98


 
3. 案例3
 
在本案例中设计了一个名为cross_clk的IP，该IP有两个时钟clk1和clk2。这两个时钟均由外部提供，并且存在从clk1到clk2的跨时钟域路径，最大延迟为4ns，时钟歪斜和其他延迟可忽略，则相应的约束描述如图4.99所示。
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 图4.99


 

 
[1].Xilinx, UltraFast Design Methodology Guide for the Vivado Design Suite, UG949 (V2018.3), 2018
 
[2].Xilinx, Vivado Design Suite User Guide Using Constraints, UG903 (V2018.3), 2018
第5章　时序收敛
 
5.1　时序收敛的标准
 
5.1.1　检查约束
 
时序收敛是指设计满足了所有的时序需求，但这有个重要的前提：时序约束是准确且合理的[1]。若失去了这个前提，时序收敛也就变得毫无意义了。因此，如果发现时序违例，则第一步不是分析违例原因，而是检查约束的准确性与合理性。
 
在第4章中，我们介绍了调试约束的一些方法，主要从描述约束的角度出发，发现无效约束（例如，get_pins未能获得有效对象）。在本节中，我们将从时序收敛的角度出发，检查约束是否准确、合理。
 
1. 通过Tcl命令check_timing检查约束
 
通过执行如图5.1所示的Tcl命令可生成如图5.2所示的约束检查报告。该报告分为三列：Timing Check列显示了检查的条目；Count列显示了该条目出现的次数；Worst Severity列显示了严重程度。
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 图5.1
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 图5.2


 
从检查条目中可以看到，check_timing命令可以检查出没有时钟周期约束的单元（no_clock条目）、组合逻辑环路（loops条目）、锁存器环路（latch_loops条目）等。
 
2. 通过Tcl命令report_methodology检查约束
 
通过执行如图5.3所示的脚本可生成UFDM报告。该报告包含TIMING和XDC条目，会显示在时序约束方面的不规范设计，尤其要关注其中的Bad Practice部分。
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 图5.3


 
3. 通过Tcl命令report_exceptions检查时序例外路径约束
 
通过执行如图5.4所示的脚本可生成时序例外路径约束报告。据此报告可检查时序例外路径约束。例如，set_false_path、set_multicycle_path、set_max_delay是否生效，以及是否因为约束优先级的不同导致部分约束被覆盖等。
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 图5.4


 
4. 通过report_clock_networks检查时钟周期约束
 
通过执行如图5.5所示的Tcl命令，可生成时钟网络报告。时钟网络并不依赖于约束，可在未添加约束的前提下执行该命令，查看需要约束的时钟，从而确保不会遗漏某些时钟。如果已添加约束，则可通过该命令检查时钟周期约束是否合理，以及时钟是否有遗漏。
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 图5.5


 
5.1.2　检查建立时间裕量
 
时序收敛意味着WNS、WHS和WPWS均大于等于0，相应的，TNS、THS和TPWS均等于0。这些指标都会在时序报告中清晰地显示出来。注意：WNS大于0表示建立时间裕量（Setup Slack）大于0；WHS大于0表示保持时间裕量（Hold Slack）大于0。
 
对于时序违例的路径，会出现建立时间裕量或保持时间裕量为负数的情况。此时，需要检查建立时间需求（Setup Requirement）是否合理。例如，建立时间需求为1ns，意味着时钟频率为1GHz，显然这是不合理的。
 
5.2　基线设计
 
基线设计是Xilinx推荐的用于时序收敛的设计方法，其流程如图5.6所示。可以看到，基线设计分为两大步骤：基线约束和基线实现。
 
1. 基线约束
 
基线约束是在综合阶段后进行的，需要打开综合阶段后的网表，通过TCW（Timing Constraints Wizard）完成。采用TCW的好处是可以自动提取主时钟端口，从而快捷地创建时钟周期约束，以避免时钟周期约束遗漏。此阶段可忽略I/O延迟约束。此外，还要通过report_methodology验证约束是否生效。由此可见，创建基线约束的过程是一种创建、验证的交互式过程。
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 图5.6


 
2. 基线实现
 
基线实现是基线设计的第二步。采用的实现策略为Default策略。需要强调的是，只有当综合阶段后的设计满足WNS>−0.3ns（针对UltraScale和UltraScale Plus芯片）时，才可以进行基线实现。同样地，基线实现的每一步都要满足WNS>−0.3ns才可以执行下一步。基线实现的流程如图5.7所示。在基线实现阶段，如果使用了phys_opt_design，则要保证布局后的设计满足WNS>−0.3ns，并且phys_opt_design后的设计也满足WNS>−0.3ns。
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 图5.7


 
在基线实现中，除具有基线约束外，还有I/O延迟约束和时序例外路径约束，其创建流程如图5.8所示。整个流程分为三个阶段，每个阶段的优化对象不同，需要达到的目标也不同。每个阶段都包含综合阶段、布线和布局这些子步骤。在每个子步骤结束之后都要对设计进行分析，以确保WNS>−0.3ns。这里再次强调，在综合阶段之后就要保证WNS>−0.3ns，换言之，时序分析从综合阶段之后就已开始。
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 图5.8


 
将图5.8进一步细化可得到如图5.9所示的流程。
 

 [image: img]
 图5.9


 
（1）第一阶段：创建基线约束
 
针对内部时序路径优化，最终确保所有内部单周期时序路径实现收敛。由于此阶段没有I/O延迟约束，因此在时序分析时，可通过如图5.10所示的Tcl命令忽略I/O时序路径，并将关注点放在内部时序路径上。
 

 [image: img]
 图5.10


 
（2）第二阶段：添加I/O延迟约束
 
对设计进行整体优化，在新的约束基础上，执行综合操作和实现操作，以便确保所有单周期时序路径和I/O时序路径实现收敛。
 
（3）第三阶段：添加时序例外路径约束
 
时序例外路径约束包括set_multicycle_path、set_false_path和set_max_delay。对设计进行微调（如果需要），在新的约束基础上，执行综合操作和实现操作，最终达到时序收敛的目的。添加时序例外路径约束的一个原则是越少越好。
 
注意：set_clock_groups并不属于时序例外路径约束，故应在第一阶段完成。在前两个阶段，可能会出现时序要求较为严苛的路径。对于这类路径，应尽可能通过逻辑优化、尝试不同的实现策略、相对位置约束等方式实现收敛。手工布局是方法之一，但并不推荐。
 
在图5.9的流程中，要注意对于同步跨时钟域路径，由于发送时钟和接收时钟由同一个MMCM生成，它们之间的相位关系明确，因此，Vivado会自动约束，但这并不能保证约束就是合理的。例如，发送时钟的频率为200MHz，接收时钟的频率为250MHz，如图5.11所示。在0ns时两个时钟的上升沿对齐，在20ns时两个时钟的上升沿再次对齐。在此期间，可能的建立时间需求为4ns、3ns、2ns、1ns，最终Vivado会按照1ns进行约束。显然这与实际需求不符。此时可通过set_multicycle_path进行约束，并修正建立时间需求。
 
在图5.9的流程中会使用到如图5.12所示的Tcl命令，具体使用方法可在Tcl Console中通过−help查看。
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 图5.11
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 图5.12


 
5.3　分析时序违例
 
5.3.1　分析时序违例的可能原因
 
Vivado基于时序驱动的布局、布线算法将关注点放在每个时钟域内最差的时序违例上，因此，优先解决每个时钟域内同步逻辑单元（通常是寄存器到寄存器）之间的路径可加速时序收敛。这里需要说明一下，Vivado时序引擎会分析的3类时序路径，包括时钟路径、数据路径和异步复位路径，如图5.13所示。
 

 [image: img]
 图5.13


 
在这里我们将关注点放在数据路径上。数据路径起始于发送触发器的时钟端口，终止于接收触发器的数据端口。事实上，很多时序违例就发生在这类路径上。
 
针对数据路径，如果时序违例，则意味着WNS小于0或者WHS小于0，进一步，也就是建立时间裕量小于0或者保持时间裕量小于0。若想找到建立时间裕量小于0的原因，则要先明确建立时间裕量是如何计算的，即建立数据路径分析模型，如图5.14所示。这是典型的内部时序路径，从一个触发器到另一个触发器，发送时钟与接收时钟为同一时钟。在图5.14中，Tclka为时钟到发送触发器的延迟；Tclkb为时钟到接收触发器的延迟；Tco为发送触发器时钟到输出延迟；Tdata为数据延迟，它包括逻辑延迟Tlogic和布线延迟Tnet；Tsu是接收触发器所需的建立时间。
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 图5.14


 
根据此模型可确定数据到达时间（Data Arrival Time），如图5.15所示；时钟到达时间（Clock Arrival Time），如图5.16所示；数据需求时间（Data Required Time），如图5.17所示；建立时间裕量，如图5.18所示。
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 图5.15
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 扫描二维码获取公式
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 图5.16
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 扫描二维码获取公式
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 图5.17
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 扫描二维码获取公式


 
对于图5.14中的模型，用Tperiod表示一个时钟周期，其计算方法如图5.19所示。该方法清晰地显示了造成时序违例的“贡献者”（Tsu、Tco均为常数）：Tdata、建立时间不确定性（Setup Uncertainty）和时钟歪斜（Clock Skew）。进一步，Tdata可分解为Tlogic和Tnet。其中，Tlogic和逻辑级数相关。导致Tnet过大的原因较多：布线策略不合理；路径中存在扇出较大的网线；布线拥塞；因控制集较多导致驱动和负载相隔较远等。Tlogic通常需要在综合阶段或者opt_design阶段解决，而Tnet则要在布局、布线阶段解决。
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 图5.18
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 扫描二维码获取公式
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 图5.19


 
进一步分析，可得导致时序违例的可能原因，如图5.20所示。
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 图5.20


 
再看保持时间裕量，此时要关注接收触发器的保持时间Th，如图5.21所示。Tclkb为时钟到接收触发器的延迟。
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 图5.21


 
此时，可确定数据需求时间（保持）（Data Required Time，Hold），如图5.22所示。
 
在此基础上，可确定保持时间裕量，如图5.23所示。注意，图中的数据到达时间（保持）指的是下一个数据的到达时间。如果出现保持时间违例，那么说明下一个数据来得“太早了”（数据延迟太小了），“冲走”了当前数据。
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 图5.22
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 扫描二维码获取公式
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 图5.23
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 扫描二维码获取公式


 
根据保持时间裕量，可确定保持时间违例的可能原因及解决方法，如图5.24所示。
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 图5.24


 
结合图5.20和图5.24，可总结出时序违例的根本原因，如图5.25所示。通常情况下，数据路径延迟是建立时间违例的主要“贡献者”，而Clock Skew则是保持时间违例的主要“贡献者”。在设计初期，可通过分析这两个“贡献者”解决大多数的时序违例，但到了设计后期，如果仍有时序违例，则可能是多种因素共同作用的结果。此时，要同时审查多种因素，确定哪个可改善时序。这里再次强调，所有时序分析是建立在时序约束正确、合理的基础之上的，若背离了这一点，则时序分析就没有任何意义了。同时，每个阶段都应将重点放在建立时间违例上。除此之外，在place_design阶段，若当WHS < −0.5ns，则要关注保持时间违例；在route_design阶段，若当WHS < 0，也要关注保持时间违例。
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 图5.25


 
5.3.2　确定时序违例的根本原因
 
既然时序违例的可能原因包括逻辑延迟过大、布线延迟过大、Clock Skew或Uncertainty过大，以及这些因素的组合，那么这里的“过大”该如何衡量、具体的数值该如何获取就变得至关重要。事实上，逻辑延迟、布线延迟、Clock Skew或Uncertainty都是时序路径的特征之一。
 
因此，问题就变成如何分析时序路径的特征，通过这些特征找到时序违例的根本原因，从而“对症下药”，最终达到时序收敛的目的。
 
1. 使用report_qor_suggestions
 
通过report_qor_suggestions命令会生成一个如图5.26所示的表格。这个表格由Congestion、Utilization和Clocking Timing三个类别构成。在默认情况下，该命令只分析最差的100条时序违例路径，但可通过−max_paths选项设置分析路径的个数。
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 图5.26


 
此外，可通过−output_dir选项（如图5.27所示）生成3个文件，如图5.28所示。这些文件包含了针对时序违例存在的问题及优化措施。
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 图5.27
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 图5.28


 
在Project模式下，把RQSPreSynth.xdc添加到Contraint Set里即可。把RQSImplCommon.tcl添加到opt_design的tcl.pre Hook中，即在如图5.29所示的选项组中，单击tcl.pre后的[image: img]按钮进行添加。
 

 [image: img]
 图5.29


 
在Non-Project模式下，如果设计是从综合阶段开始执行，则RQSPreSynth.xdc要在综合阶段之前读入，RQSImplCommon.tcl要在opt_design阶段之前读入，如图5.30所示。
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 图5.30


 
如果设计从实现阶段开始执行，则要在opt_design阶段之前读入RQSPreImpl.tcl和RQSImplCommon.tcl，如图5.31所示。
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 图5.31


 
注意：这3个文件所做的优化并不会影响设计的功能。对于一些以DSP、Block RAM或UltraRAM为起点或终点的路径，如果这些模块自带的一些流水寄存器没有被使用，则可通过选项−evaluate_pipelining生成额外的约束使其生效，如图5.32所示。但要特别注意，这时设计的功能已经被修改，生成的约束只能用于评估这些流水寄存器被使用的情况下对设计时序的影响。相比于通过修改RTL代码使用这些寄存器，采用−evaluate_pipelining选项更快捷。如果使用这些寄存器能改善时序，则可修改RTL代码，从而保证设计功能正确。
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 图5.32


 
使用report_qor_suggestions的好处在于工具会自动分析最糟糕的路径，并给出优化建议，同时以Tcl命令的形式给出针对这些建议的实施方法。设计者可直接使用或参考这些命令。
 
2. 使用report_design_analysis
 
通过report_design_analysis命令可获得路径的逻辑、时序和物理特征（布局、布线），从而简化寻找时序违例根本原因的过程。该命令并不检查时序约束，因此，在运行该命令之前，要保证时序约束正确、合理。执行如图5.33所示的命令，用于分析时序路径的建立时间相关特征。该命令的生成结果如图5.34所示。
 

 [image: img]
 图5.33
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 图5.34


 
单击Show Percentage按钮，可使数据以百分比的形式体现；在标题栏（Name所在行）单击鼠标右键，通过弹出的快捷菜单可选择想要显示的内容。根据图5.34，可以分析路径的时序特征，找到时序违例的根本原因，如表5.1所示。此外，从可视化的角度而言，在选中表格中的时序路径后，单击F4键，即可显示该路径的Schematic视图。
 

 表5.1

 [image: img]

 
5.3.3　分析逻辑级数
 
逻辑级数是指在时序路径的起点和终点（通常均为触发器）之间的组合逻辑单元的个数。典型的组合逻辑单元就是LUT。
 
在Vivado中，可借助report_design_analysis命令生成逻辑级数报告，具体的命令格式如图5.35所示。
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 图5.35


 
在默认情况下，该命令只分析最差的1000条路径。在生成的逻辑级数报告中，可以看到逻辑级数较大的路径，称之为“长路径”（Longer Paths）。建议在布局之前检测出这些长路径，并对它们进行优化。这里就涉及一个问题：什么样的路径可以认为是逻辑级数较大的路径，也就是长路径呢？通常的标准是1个LUT+1根网线的总延迟为500ps，也就是0.5ns，以Tclk表示时钟周期，fclk表示时钟频率，那么对于频率为fclk的时钟，如果该路径的逻辑级数大于floor(Tclk/0.5)，则该路径就是长路径（floor表示向下取整）。例如，对于频率为400MHz的时钟，该路径所能承受的最大逻辑级数为2.5/0.5=5。如果逻辑级数大于5，则该路径为长路径。
 
在report_design_analysis中还提供了−min_level和−max_level选项，分别指定了最小逻辑级数和最大逻辑级数，这样就可分析出逻辑级数介于这两者之间的时序路径，具体使用方法如图5.36所示。
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 图5.36


 
有时，我们需要分析特定时钟下的逻辑级数分布情况，借助get_timing_paths命令实现。该命令可通过时序路径的属性LOGIC_LEVELS和GROUP过滤出感兴趣的路径，具体使用方法如图5.37所示。
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 图5.37


 
5.3.4　分析数据路径延迟
 
总体来说，路径中LUT的个数是数据路径延迟的主要“贡献者”。因为7系列FPGA和UltraScale系列FPGA（包括UltraScale Plus FPGA）中的LUT延迟不一样，所以这里要区别对待。具体的分析数据路径延迟流程如图5.38所示。
 

 [image: img]
 图5.38


 
5.3.5　分析时钟歪斜
 
运行report_design_analysis命令可观察到时钟歪斜（Clock Skew）的具体数值（Clock Skew所在列）。在时序报告中，选中相应的时序路径，也可看到Clock Skew的具体数值。在高速设计中，例如，时钟频率大于300MHz，则Clock Skew应该小于500ps。毕竟，300MHz对应的时钟周期为3.33ns，500ps几乎是其15%。从逻辑级数的角度而言，500ps就是一级逻辑。在跨时钟域路径（尤其是异步跨时钟域路径）上，Clock Skew可能会更大。这是因为发送时钟和接收时钟来自不同的时钟源。
 
5.4　解决时序违例
 
5.4.1　降低逻辑延迟
 
逻辑延迟应基于综合阶段或opt_design阶段生成的DCP进行分析，并在这两个阶段解决逻辑延迟较大的问题。如前所述，可通过report_timing、report_timing_summary或report_design_ analysis获取逻辑延迟并分析其对时序的影响。
 
1. 优化常规路径
 
常规路径是指源端和目的端均为触发器或移位寄存器的路径，且中间逻辑单元为LUT、MUXF或进位链（Carry Chain）。这类路径在设计中最为常见，也是时序违例的常见情形。对于这类路径可按如图5.39所示的方法进行处理。
 

 [image: img]
 图5.39


 
2. 优化包含Block的路径
 
这里的Block是指DSP48、Block RAM、UltraRAM和GT_CHANNEL。以这些Block为起点或终点，以及介于Block之间的路径，在设计时要考虑其时序特征，这是因为：
 
·　这些Block具有较高的建立时间、保持时间和时钟到输出延迟（Tco）。
 
·　相比于常规的FF到LUT连线，这些Block的布线延迟会较大。
 
·　相比于常规的FF到FF路径，这些Block的Clock Skew会较大。
 
因此，当这些Block作为时序路径的终点时，其起点应为触发器；当它们是时序路径的起点时，应使用其内部寄存器；当路径是从一个Block到另一个Block时，则中间需要用到SLICE中的寄存器。优化包含Block的路径，如图5.40所示。
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 图5.40


 
此外，连接到这些Block的控制端口，如使能信号、地址信号等，应尽可能地保证低扇出，否则，应复制寄存器以降低扇出，如图5.41所示。
 

 [image: img]
 图5.41


 
不同于常规的“FF+LUT+FF”路径，在布局之前，应保证包含Block的路径建立时间裕量能够达到500ps。
 
5.4.2　降低布线延迟
 
1. 检查物理约束
 
基本的物理约束，如I/O位置约束是FPGA设计中必不可少的环节。在时序收敛阶段这类约束是不能更改的，但对于其他物理约束，如Pblock，则需要进一步分析。可通过report_design_analysis生成时序路径报告、查看路径时序特征、确认在关键路径上是否存在Pblock约束、检查是否因为Pblock约束导致相关逻辑过于分散等。
 
2. 检查布线拥塞
 
如果关键路径在拥塞区域内或者紧邻拥塞区域，亦或资源利用率较高，都会使得拥塞成为时序收敛的关键因素。在很多情形下，拥塞会显著增大布线时间。因此，如果布线延迟明显高于预期值，则Xilinx建议先分析设计是否拥塞，并尽可能降低设计的布线拥塞程度。
 
3. 分析拥塞程度
 
Xilinx FPGA的布线结构包括东、南、西、北共4个不同方向的各种长度的互联资源。拥塞区域以最小的正方形体现，这个正方形覆盖了相邻的互联单元或CLB单元。在这些单元内，互联资源利用率在某个特定方向接近100%。拥塞程度是一个整数，它与这个正方形的边长是一致的：当拥塞区域为16×16时，意味着拥塞程度为4，此时属于轻微拥塞；当拥塞区域为32×32时，对应的拥塞程度为5，属于中度拥塞，但很有可能让布线质量恶化；当拥塞程度为64×64时，对应的拥塞程度为6，属于高度拥塞，布线将变得十分困难；一旦拥塞程度大于6，几乎很难布通。
 
4. 拥塞的类型
 
就拥塞的类型而言，有3种拥塞：全局拥塞（Global）、短线拥塞（Short）和长线拥塞（Long），如表5.2所示。
 

 表5.2
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5. 生成设计拥塞报告
 
通常基于布局（place_design）阶段生成的DCP，可通过如图5.42所示的Tcl命令生成设计拥塞报告。
 

 [image: img]
 图5.42


 
6. 生成设计复杂度报告
 
设计复杂度报告可以用来预判布线时是否出现拥塞。因此，该分析最好基于布局生成的DCP进行。可通过如图5.43所示的Tcl命令生成设计复杂度报告。该报告如图5.44所示。
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 图5.43
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 图5.44


 
在该报告中应着重关注Rent和Average Fanout的值。Rent或Average Fanout的值越大，说明该模块与其他模块的互联越重。当Rent > 0.5或Average Fanout > 5时，应引起注意，说明该设计很可能出现布线拥塞。
 
7. 解决拥塞
 
造成拥塞的原因包括过多的MUXF、过长的进位链、过多的控制集、过多的LUT整合等。因此，可对症下药，找到解决方法，如图5.45所示。
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 图5.45


 
在综合阶段，模块化综合技术是一个很好的方法，可用来将MUXF转换为LUT、将进位链转换为LUT、阻止LUT整合、降低控制集的个数。此外，也可考虑使用OOC综合方式。
 
在实现阶段，可通过选择合适的策略缓解拥塞，如图5.46所示。其中，对于UltraScale芯片，可尝试采用“Congestion_*”策略缓解拥塞；对于UltraScale Plus芯片，可尝试采用“Performance_NetDelay_*”策略缓解拥塞。
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 图5.46


 
5.4.3　降低时钟歪斜
 
对于时钟频率较大的场合，时钟歪斜（Clock Skew）对时序收敛会有更大的影响。例如，时钟频率为400MHz，对应的时钟周期为2.5ns，如果Clock Skew为0.5ns，则Clock Skew相当于时钟周期的五分之一。通常情况下，对于同一时钟下的时序路径，Clock Skew不应超过300ps；对于同步的跨时钟域路径，Clock Skew不应超过500ps。否则，如果相应路径的时序未收敛，就要考虑Clock Skew过大这个因素。
 
为降低Clock Skew，需要检查set_clock_groups是否合理、跨时钟域路径约束是否合理、时钟的拓扑结构是否合理。除此之外，还要注意以下情形。
 
对于源时钟和目的时钟为同一时钟的情形（这种情形最为常见），通常Clock Skew会比较低，典型的时序路径如图5.47所示。
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 图5.47


 
常见的同步跨时钟域路径，如图5.48和图5.49所示：对于路径②，源时钟和目的时钟均为MMCM的输出，故Clock Skew不会太大；对于路径①，源时钟为MMCM输入时钟，而目的时钟为MMCM输出时钟，因此，Clock Skew有可能会偏大，应尽可能减少这类路径。
 
对于同步跨时钟域路径，还可以通过设置CLOCK_DELAY_GROUP属性进一步降低Clock Skew。对于如图5.49所示的路径，相应的CLOCK_DELAY_GROUP设置如图5.50所示。需要注意的是，get_nets后的对象是由BUFG驱动的网线。
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 图5.48
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 图5.49
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 图5.50


 
对于异步跨时钟域路径，可通过set_clock_groups或set_false_path不让工具对其进行分析；或通过set_max_delay −datapath_skew忽略Clock Skew。
 
在使用BUFG时，应注意避免BUFGCE级联或不必要的并联，如图5.51所示：①中的电路为BUFGCE级联，可优化为②中的电路，即BUFGCE并联；但仍可进一步优化为③中的电路，即合并BUFGCE，将BUFGCE的使能端口移植到触发器的使能端口上，从而将两个BUFGCE合并。
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 图5.51


 
此外，还要保证时钟路径“绝对干净”，即不能有组合逻辑出现在时钟路径上。因此，应避免使用如图5.52所示的路径。
 

 [image: img]
 图5.52


 
当使用BUFG_GT时，需要注意BUFG_GT可实现分频功能，如图5.53所示：①中的电路需要通过MMCM实现二分频；②中的电路使用两个BUFG_GT，通过对第2个BUFG_GT的参数DIV进行设置实现二分频，从而节省了1个MMCM。
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 图5.53


 
5.4.4　降低时钟不确定性
 
时钟不确定性（Clock Uncertainty）是相对于理想时钟而言的，它源于外部输入时钟自身的不确定性、系统抖动或占空比失真，同时由MMCM或PLL引起的输出抖动和相位误差（Phase Error）也会造成时钟的不确定性。因此，降低Clock Uncertainty可从下面几方面着手。
 
在使用Clocking Wizard时，选项Minimize Output Jitter可用于提升VCO频率，从而达到减小输出抖动和相位误差的目的，如图5.54所示。
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 图5.54


 
例如，输入时钟频率为62.5MHz，如果在Jitter Optimization下选择Balanced，则VCO频率为1200MHz；如果选择Minimize Output Jitter，则VCO频率为1554.688MHz。相应的输出抖动和相位误差如图5.55所示。
 

 [image: img]
 图5.55


 
如果是分频关系，则可根据输出时钟频率之间的关系，通过BUFGCE_DIV实现分频。相比于通过MMCM实现分频，BUFGCE_DIV不会引入相位误差，从而达到降低Clock Uncertainty的目的，如图5.56所示。需要注意的是，BUFGCE和BUFGCE_DIV的特性是不一样的，因此为了保证clk1x和clk2x的相位一致，clk2x也要通过BUFGCE_DIV输出，只需把分频因子设置为1即可。
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 图5.56


 
在使用CLOCK_DELAY_GROUP时，命令中的网线为由BUFGCE_DIV驱动的网线，也就是连接BUFGCE_DIV输出端口的网线，而不是输入端口的网线。
 
5.5　时序收敛技术
 
5.5.1　面向模块的综合技术
 
面向模块的综合技术（Block-Level Synthesis）使得工具可以根据时序特征对不同的模块实施不同的综合策略或者综合设置，从而达到时序收敛的目的。例如，对module_a使用的综合策略是PERFORMANCE_OPTIMIZED；对module_b使用的综合策略是ALTERNATE_ROUTABILITY，如图5.57所示。可通过如图5.58所示的脚本对不同模块使用不同的策略。
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 图5.57
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 图5.58


 
通常情况下，类似的约束可通过report_qor_suggestions命令生成。
 
5.5.2　逻辑级数
 
可通过report_design_analysis分析逻辑级数。一旦逻辑级数超过了时钟频率所能承载的范围，就需要降低逻辑级数。应对综合阶段或者opt_design之后的DCP文件进行分析，以获得逻辑级数过高的路径，目的是防止由于工具优化掩盖了关键路径，导致最终时序违例的路径是那些逻辑级数很低的路径。
 
通常降低逻辑级数的方法是优化RTL代码。例如，通过插入流水寄存器的方式降低逻辑级数。显然，这种改动会增加Latency，极有可能需要其他一些路径做等长延迟，以对齐数据，因此这种改动会比较大。如图5.59所示：在插入流水寄存器后（对应图中的②），该路径的Latency由2变为3，且被分割为两条路径，每条路径的逻辑级数均为2，达到了降低逻辑级数的目的。
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 图5.59


 
此外，还可以通过工具降低逻辑级数，如−retiming，但该选项是全局选项，一旦勾选，将对所有模块生效，这对某些模块而言未必是有利的。因此，可借助面向模块的综合技术，通过如图5.60所示的方式对指定模块使用RETIMING（这里假定关键路径位于inst_a/inst_b内）。
 

 [image: img]
 图5.60


 
通过综合属性retiming_forward和retiming_backward也可达到与使用RETIMING相同的目的。
 
5.5.3　控制集
 
控制集是针对SLICE中的触发器而言的，是由时钟、时钟使能、置位/复位共同构成的一个集合，如图5.61所示：①号触发器控制集由时钟和时钟使能构成；②号触发器控制集由时钟和复位信号构成。因此，两者的控制集是不同的。
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 图5.61


 
对于7系列FPGA，每个SLICE中有8个触发器，这8个触发器共享时钟端口、时钟使能端口和置位/复位端口，因此，这8个触发器只有1个控制集。对于如图5.61所示的两个触发器，若为7系列FPGA，那么这两个触发器将被放置在不同的SLICE中。
 
对于UltraScale系列FPGA，每个SLICE包含16个触发器，如图5.62所示。
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 图5.62


 
这16个触发器分为两组：对于上半部分的8个共享时钟端口和置位/复位端口，每4个端口共享1个使能端口，所以有两组控制集；下半部分的8个触发器亦是如此。由此可见，相比于7系列FPGA，UltraScale系列FPGA中的CLB对控制集的承载能力有很大提升。对于如图5.61所示的两个触发器，若为UltraScale系列FPGA，那么这两个触发器将被放置在上半部分的不同列或下半部分的不同列中。
 
对于控制集，Xilinx给出了控制集百分比指导值，如图5.63所示。
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 图5.63


 
控制集百分比的具体计算步骤如图5.64所示。
 

 [image: img]
 图5.64


 
此外，还可通过report_failfast生成的报告查看唯一控制集个数。该报告的好处在于一旦当前控制集超过了指导值，就会在状态栏（Status）中显示REVIEW，从而避免了如图5.64所示的计算过程。
 
图5.65列出了降低控制集的方法。总体而言，降低控制集的方法分为两类：一类是在代码层面进行优化，这就要求在写RTL代码时要做到“心中有数”；另一类是借助工具进行优化。
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 图5.65


 
5.5.4　高扇出网线
 
高扇出网线常常成为时序收敛的关键因素，尤其是在该网线由LUT或分布式RAM驱动时。复制寄存器是降低扇出的一个方法。Vivado在综合选项中提供了−fanout_limit，用来降低扇出，但作为全局选项，它无法精确控制到底复制了哪些寄存器。综合属性MAX_FANOUT可作用于指定寄存器，但可能会导致布线资源的使用不合理，尤其是在MAX_FANOUT的值太低时。此外，如果对触发器的控制信号使用MAX_FANOUT，则可能会导致不必要的寄存器复制，造成控制集过高。由此可见，MAX_FANOUT是把双刃剑。
 
相对于MAX_FANOUT而言，更好的降低扇出的方法是根据设计层次手工复制寄存器，这对于控制信号尤为有效，如图5.66所示，复位信号的扇出为20000。可根据此结构复制寄存器，从而达到降低扇出的目的，如图5.67所示。
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 图5.66
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 图5.67


 
在opt_design阶段，可通过选项−hier_fanout_limit <arg>降低扇出。当网线所驱动的逻辑层次内的扇出大于arg时，就会复制寄存器并将该寄存器放置在该层次内。如图5.67所示的优化过程可通过opt_design −hier_fanout_limit 1000完成。
 
在place_design阶段，Vivado 2018.2及之后版本会默认自动优化扇出，Vivado 2018.1及之前版本可通过place_design −fanout_opt降低扇出。
 
在phys_opt_design阶段，可通过选项−force_replication_on_nets对与指定网线相连的寄存器进行复制，以降低扇出。
 
此外，对于低性能、高扇出的网线，可通过插入BUFG将其引入到全局时钟走线上。在opt_design阶段，如果扇出大于25000，则工具会自动插入BUFG。当然，也可以借助Tcl命令在综合阶段或opt_design中插入BUFG，如图5.68所示。
 

 [image: img]
 图5.68


 
在place_design阶段的后期，对于扇出大于1000的网线，如果对该网线插入BUFG不会恶化时序，则会插入BUFG，并将该网线引入到全局时钟走线上。不过，可通过−no_bufg_opt选项阻止这一功能。
 
总之，降低扇出的常用方法如图5.69所示。这里需要注意，尽管MAX_FANOUT是综合属性，但在place_design阶段使用选项−fanout_opt（对于Vivado 2018.1及之前版本）或不使用选项−no_fanout_opt（对于Vivado 2018.2及之后版本），且网线的扇出值大于MAX_FANOUT的设定值时，该属性是可以生效的。
 

 [image: img]
 图5.69


 
5.5.5　路径优先级
 
通过group_path −weight命令可使工具提高指定时钟域下的路径在布局、布线和优化方面的优先级。借助Tcl命令实现优先布线，如图5.70所示。选项−weight的可选值为1或2（当值为2时，优先级最高）。在这种场景下，−name选项后一定是通过get_clocks获得的时钟。
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 图5.70


 
事实上，工具已预先对设计中的时序路径进行了分组，这可通过命令get_path_groups得到验证，如图5.71所示。除了default、clock_gating_default和async_default之外，其余各组是根据时钟划分的，各组的名称即为相应的时钟名。这也是为什么在group_path命令中的选项−name后面要跟get_clocks。在这里，与其说get_clocks返回的是时钟名，不如说返回的是已分组的时序路径名称。
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 图5.71


 
可通过report_timing命令查看指定时序路径组的时序报告，如图5.72所示。
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 图5.72


 
图5.73显示了在没采用group_path和采用group_path时的时序报告对比。可以看到，group_path对WNS是有改善作用的。
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 图5.73


 
5.5.6　保持时间违例
 
如果时序路径出现保持时间违例，且WHS < −0.4ns，则应在布线之前降低WHS，使得在route_design阶段更容易解决较小的保持时间违例。如果发现修复保持时间违例已经成为布线拥塞的主要原因，则在布线之前降低WHS会有明显收益。
 
phys_opt_design提供了一些选项，可以用来修复保持时间违例，如图5.74所示。但在执行phys_opt_design之前，要确保时钟拓扑结构合理。
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 图5.74


 
5.5.7　实现策略
 
默认的（Default）实现策略提供了一种快速获得设计基本结果的方法。可在此基础上，对设计进行分析。有时调整实现策略也可使时序收敛。
 
Vivado的实现策略是由不同的实现步骤加上相应的−directive构成的，通常情况下，先尝试预定义的策略，然后再尝试用户定制策略。同时，对于非SSI芯片，不要使用针对SSI芯片的策略。
 
如果预定义的策略无法使时序收敛，则可采用用户定制策略。由于布局对设计的整体性能有很大影响，因此要扫描place_design，要求除时序约束之外只有I/O延迟约束，即无其他位置约束。如果在设计中有Pblock，则可通过如图5.75所示的命令删除Pblock。扫描place_design的过程如图5.76所示。
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 图5.75
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 图5.76


 
5.5.8　多次迭代
 
phys_opt_design可支持多次迭代，从而获得更好的优化结果，如图5.77所示：可先对高扇出网线进行复制，然后再执行其他的−directive对应的优化。
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 图5.77


 
在Non-Project模式下，可直接将上述脚本写在Tcl文件中执行；在Project模式下，可将第一条命令写入Tcl文件中，作为phys_opt_design的Tcl.pre Hook文件执行。
 
5.5.9　过约束
 
如果在布线之后时序接近收敛，则通常是因为布局之后的建立时间裕量太小。为此，可增加布线阶段的时序预算。可通过增加布局和物理优化阶段的时序需求达到目的。这其实就是过约束。Xilinx建议通过set_clock_uncertainty实施过约束。这是因为该方法不会改变时钟周期、占空比，也不会改变各个时钟之间的关系。在使用此方法时需要注意，过约束仅适用于时钟内或时钟间的路径未收敛的情形，同时要添加−setup选项。
 
通过时钟不确定性（Clock Uncertainty）可以增加时序预算。建立时间裕量（Setup Slack）的计算方法如图5.78所示。其中，Setup Requirement为建立时间需求；Data Delay为数据路径延迟；Clock Skew为时钟歪斜，等于捕获时钟延迟与发送时钟延迟之差。若增加Clock Uncertainty，则相当于减小了时钟周期。
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 图5.78


 
时钟不确定性（Clock Uncertainty）的计算方法如图5.79所示。通过set_clock_uncertainty设置的即为其中的UU。
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 图5.79


 
下面我们通过一个案例阐述过约束的具体实施步骤：假定在当前设计中出现时序违例，其中clk1内的路径WNS=−0.2ns；clk2到clk3的跨时钟域路径WNS=−0.3ns。过约束的具体步骤如图5.80所示。对于clk1内的路径，set_clock_uncertainty的值应大于0.2；对于clk2到clk3的路径，set_clock_uncertainty的值应大于0.3。
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 图5.80


 
5.5.10　增量编译
 
通过增量编译（也可称之为增量实现）可以缩短布局、布线时间，同时提高布局、布线结果的可预测性。因此，Xilinx建议把增量编译作为一种时序收敛的方法。
 
在使用增量编译时，要注意以下事项，如图5.81所示。
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 图5.81


 
增量编译有两种模式：高复用模式和低复用模式。在高复用模式下，设计复用率不低于75%，支持的实现策略是Default、Explore和Quick；在低复用模式下，设计复用率低于75%，实现策略不受限制。
 
5.5.11　手工布局
 
手工布局（设置Pblock约束）可以指导工具布局，从而改善QoR并提升结果的可预测性。在手工布局时要遵循以下原则，如图5.82所示。
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 图5.82


 
当Vivado版本升级时，只保留基本的Pblock（SLR级别的Pblock）即可。因为前一版本的Pblock有可能会妨碍新版本获得更好的布局、布线结果。可通过如图5.75所示的Tcl命令删除Pblock约束。
 
5.5.12　复用布局
 
当网表的版本发生改变时，复用Block RAM和DSP48的布局信息可提高网表QoR的一致性。通常情况下，在网表发生改变时，这些大的模块的名字会保持不变，除非设计层次或自身发生变化。因此，在新网表中很容易复用这些大的模块的布局信息，也就是物理位置。在布局时，有的−directive可生成Block RAM和DSP48的物理位置较好的网表。在新网表的版本中，可继承这些好的位置信息，并采用不同的−directive，从而提高QoR。通过如图5.83所示的Tcl命令可获取Block RAM和DSP48的物理位置，并将其保存在XDC文件中。
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 图5.83


 
注意：不要复用SLICE里的LUT、FF等物理信息，也不要复用设计中会改变部分的物理信息。
 

 
[1].Xilinx, UltraFast Design Methodology Guide for the Vivado Design Suite, UG949 (V2018.3), 2018
第6章　SSI器件设计
 
6.1　SSI器件设计面临的挑战
 
在很多设计中，FPGA已经成为主导芯片，其规模越来越大。例如，Virtex-5的最大规模为330 000（包含330 000个Logic Cell，Logic Cell的个数等于LUT6的个数乘以1.6），Virtex-6的最大规模达到了760 000，而Virtex-7的最大规模已经达到了2000。随着设计规模的增大、复杂性的提高，对片上资源的需求也随之增加。这是SSI（Stacked Silicon Interconnect）技术应运而生的主要原因之一。利用SSI技术将多片FPGA互连，构建成更大的虚拟FPGA，以便解决复杂设计所面临的诸多挑战。这些挑战包括：①有限的输入/输出端口（FPGA之间的互联，以及FPGA与其他芯片的互联需要占用很多的I/O资源）；②FPGA之间互联信号的延迟（Latency）限制了系统性能；③多片FPGA的互联增大了系统的功耗。
 
1. 关键挑战1：有限的互联
 
片上（System-on-Chip，SoC）设计包含的逻辑门的规模超过百万，这些逻辑门通过复杂的网络连接。这里的网络以总线、复杂的时钟分布网络和诸多控制信号的形式体现。成功地把一个片上设计分配到多片FPGA上需要足够丰富的I/O，以便实现网线跨越多片FPGA。例如，对于总线宽度为1024 bit的设计，即使将其映射到引脚最多的FPGA上，工程师也不得不采用数据缓存或其他设计优化方法，以便实现高性能总线和其他关键路径所需的几千个一对一的连接。封装技术是I/O受限的关键因素之一。目前最先进的封装可提供大概1200个I/O引脚，远低于实际所需的引脚个数。在die这个层面，I/O技术呈现出另一种限制。与用于构建FPGA中核心的可编程逻辑资源的晶体管相比，包含I/O结构的晶体管要大很多，以便输送电流和承受片间I/O电压。因此，增加单die上标准I/O的个数并不是解决多die FPGA互联的可行方案。
 
2. 关键挑战2：过大的延迟
 
使用多片FPGA的另一个挑战是延迟的增加。标准器件的I/O会增加引脚到引脚的延迟，这个延迟会降低整个电路的性能。如果在这些I/O上使用分时复用技术，则会因增加虚拟引脚个数而导致更大的延迟，并大大降低I/O速度。这对于ASIC的原型验证是可以接受的，但对于最终的产品应用而言是无法承受的。
 
3. 关键挑战3：过大的功耗
 
分时复用的方法也会导致功耗过大。当驱动成百上千个多片FPGA之间的互连时，与单die用于逻辑连接的网线相比，标准器件的I/O引脚会消耗更大的功耗。
 
4. 关键挑战4：高速串行连接的信号完整性
 
在通信领域，高速串行接口非常普遍，糟糕的信号完整性会成为一个设计收敛的主要瓶颈。FPGA必须提供合适的高速收发器，以保证信号不失真，或者不得不花费更多的时间调整I/O参数、修改PCB设计或优化通道以使设计收敛。在一些应用里，线速率超过25Gb/s，以及拥有足够好的信号完整性是一个重要目标。
 
为了克服诸多限制，Xilinx开发了一种新的方案来搭建高容量、高性能FPGA。这种方案实现了多die之间的高带宽互连。同时与多片FPGA互连相比，可获得更低的延迟和功耗，而且在单个封装下集成了更多的互连逻辑、收发器和其他片上资源。这就是Xilinx的SSI技术。该技术可整合多个FPGA SLR（Super Logic Region，即前文所提的die），同时，通过硅中介层（Interposer）提供了上万个die和die之间的互连线。基于SSI技术的Virtex7-2000T基本结构如图6.1所示。
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 图6.1


 
SSI技术的根本仍然是Xilinx的ASMBL架构。在这种架构下，CLB、Block RAM、DSP、SelectIO和高速收发器等资源按照列的形式形成单片FPGA。调整每列的高度和位置可创建不同的FPGA以满足不同的市场需求。此外，FPGA还包含时钟生成模块和通过比特流文件对SRAM编程的模块。其中，比特流文件用于配置FPGA以实现最终用户的需求。借助ASMBL架构，Xilinx实现了多die集成。
 
除了在同一个硅中介层（Interposer）上集成同类的SLR外，SSI技术还可以将不同的die集成在同一个Interposer上。Virtex-7 H870T FPGA集成了3个SLR和1个单独的速率为28Gbps的高速收发器电路，如图6.2所示。这样做的一个显著优势在于物理隔离了数字电路（FPGA）和模拟电路（高速收发器），也隔离了噪声，使得设计可获得更小的抖动和噪声，同时使得设计更易收敛，并且降低了板级费用。另一个好处是这种异构方式可以实现不同比率的收发器资源与传统FPGA资源。例如，Virtex-7 H870T FPGA最多可以有16个速率为28Gbps的高速收发器，提供了极高的带宽。
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 图6.2


 
通过使用SSI技术，设计者可仅创建和管理一个单一的工程。这是一个显著的优势，毕竟，把设计分配到多片FPGA上会面临很多的挑战。多片FPGA意味着设计者需要将设计分割，这就需要创建多个工程，包括相应的源文件、IP、约束文件等。同时，时序收敛也是一个重要的挑战，尤其是在计算从一片FPGA到另一片FPGA时，可能会引入更复杂的问题。调试多片FPGA也将变得复杂且困难。相比之下，SSI技术的布线对用户而言是透明的，用户仅对单一的设计执行传统的FPGA设计流程即可。
 
6.2　SSI器件的基本结构
 
6.2.1　SLR架构
 
SSI器件至少包含2个SLR（Super Logic Region）。如图6.3所示为包含3个SLR的SSI器件。
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 图6.3


 
图6.4显示了UltraScale和UltraScale Plus系列芯片（Kintex和Virtex）中的SSI器件所包含的SLR个数。以KU115为例，该芯片包含两个SLR，每个SLR的宽度为6个时钟区域（Clock Region），高度为5个时钟区域（Clock Region），所以共包含30个时钟区域（Clock Region）。
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 图6.4


 
仍以KU115为例，在Device视图中可清晰地看到该芯片的两个SLR，也就是SLR0和SLR1，如图6.5所示。每个SLR由多个时钟区域（Clock Region）构成，每个时钟区域（Clock Region）又包含相应的CLB、DSP和Block RAM等资源。从这个意义上讲，每个SLR可看作一片FPGA。在具体设计中，这两个SLR可以相互独立，也就是没有任何数据交互；也可以有数据交互，这就涉及如何将数据从一个SLR传输到另一个SLR。无论这两个SLR是否独立，都牵涉一个共同的问题——时钟。这部分内容将在后续章节介绍，此处不再赘述。此外，每个SLR也称为一个die，所以，SSI器件也被称为多die器件。
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 图6.5


 
在Tcl Console中，通过查询属性SLRS可快速判断该芯片是否为SSI器件，如图6.6所示。例如，对于XCVU5P，属性SLRS的返回值为2，说明该芯片有两个SLR，故其是多die芯片；而对于XCVU3P，属性SLRS的返回值为1，说明该芯片只有一个SLR，故其是单die芯片。因此，只要安装了Vivado，就可以抛开选型手册快速判断芯片是否为多die器件。
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 图6.6


 
多die芯片的每个SLR的结构基本是一致的，都包含CLB、Block RAM、DSP和GT等。但这些SLR的地位是不一样的，只有一个SLR是Master SLR。通过如图6.7所示的命令可获取Master SLR（需要在打开的工程中或DCP中执行该命令）。通常情况下，SLR0为Master SLR，包含配置FPGA的电路、DNA_PORT和EFUSE_USER。
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 图6.7


 
SLR之间通过专用布线资源SLL（Super Long Line）互连。SLL的个数是有限的。以XCVU5P为例，可通过如图6.8所示的命令获取SLL的个数。
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 图6.8


 
6.2.2　跨die资源
 
对于SSI器件，有专门的跨die（也就是SLR）资源。从布线资源的角度看，有SLL，同时，针对跨die路径，还提供了专用寄存器，也就是LAGUNA寄存器。
 
在相邻SLR边界的时钟区域（Clock Region）内，每个时钟区域包含两列LAGUNA寄存器，如图6.9所示。
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 图6.9


 
进一步细化，每个LAGUNA Site包含6个LAGUNA发送寄存器、6个LAGUNA接收寄存器，如图6.10所示。
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 图6.10


 
每4个LAGUNA Site构成1个LAGUNA Tile， 60个LAGUNA Tile构成一列LAGUNA寄存器，如图6.11所示。所以，在每个时钟区域内包含1440（4×60×6）个LAGUNA发送寄存器和1440（4×60×6）个LAGUNA接收寄存器。
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 图6.11


 
LAGUNA寄存器的个数决定了SLL的个数，因为即使跨die路径未使用LAGUNA寄存器，也必然会使用SLL资源。LAGUNA寄存器可看作SLL的“桥头堡”。在一个时钟区域内，SLL的个数即为1440×2=2880。还可通过如图6.12所示的命令获取SLL的个数。
 

 [image: img]
 图6.12


 
可通过如图6.13所示的命令获取SLR个数；通过如图6.14所示的命令获取LAGUNA Site个数，通过如图6.15所示的命令获取设计中使用的LAGUNA个数。
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 图6.13
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 图6.14
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 图6.15


 
6.3　SSI器件的设计规划
 
6.3.1　数据流
 
合理的数据流是设计的根本，从而在最大程度上减少因跨die导致的布线拥塞，以及时序问题。数据流设计的一个基本原则是尽可能地减少跨die路径，同时尽可能避免出现跨die路径数据率过高的问题。在如图6.16所示的数据流模型中，（a）中的数据由SLR0进入、SLR2输出，两次跨die。同时，由于时钟与数据不在同一个SLR内，很有可能出现Clock Skew过高的问题；在（b）中，数据由SLR0进入、SLR1输出，相对于（a），跨die的次数减少，且时钟与数据在同一个SLR内。
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 图6.16


 
在理想情形下，应尽可能将数据放置在一个SLR内处理，并将相应的时钟放置在同一个SLR内，如图6.17所示。但更多情形是出现至少一次跨die。这就涉及如何处理跨die路径的相关知识。此处暂不讲解，将在后续章节中介绍。
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 图6.17


 
若在设计中存在高速收发器或者需要用到外部存储器，则需要将以上因素考虑在内。这些因素决定了相关模块的位置。例如，DDR存储器要用到Xilinx的IP Core，所以要将该IP和相应的后续数据处理模块放在一个SLR内，以便减少跨die的次数。
 
6.3.2　设计层次
 
针对SSI器件，并不需要对每个die单独创建独立的Vivado工程，但Xilinx建议，需要对每个die设立独立的顶层，这是从绘制Pblock，也就是进行位置约束的角度考虑的。以两个die的设计为例，合理的设计层次划分如图6.18所示。可以看到这里只有一个顶层（top），意味着只需要创建一个Vivado工程。在顶层（top）下有两个子顶层：top_slr0和top_slr1，它们分别被放置在die0和die1。在每个子顶层下，又包含核心模块core_slr0或core_slr1，以及跨die模块reg_top_slr0或reg_top_slr1。Xilinx并不建议由工具决定到底哪些模块放置在die0、哪些模块放置在die1。
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 图6.18


 
在给每个die分配模块时，除了要考虑数据流之外，还要考虑每个die自身可提供的逻辑资源，尽可能使每个die逻辑资源的使用率比较均衡。可通过如图6.19所示的Tcl命令获取每个die的逻辑资源。
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 图6.19


 
通常情况下，我们采用绘制Pblock的方式将设计中的模块分配到指定的SLR内，但并不需要对每个模块都绘制Pblock。以VU5P为例，该芯片有两个SLR，只需绘制两个Pblock即可，操作步骤如下。
 
❶ 打开综合设置后的网表，单击如图6.20所示的由方框标记的按钮，开始绘制Pblock。
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 图6.20


 
❷ 绘制一个包含SLR1的Pblock，如图6.21所示，并将Pblock命名为pblock_slr1，如图6.22所示。从图中可以看到，该Pblock的范围：左下角的时钟区域为X0Y5；右上角的时钟区域为X5Y9。类似地，可绘制第二个Pblock，即一个包含SLR0的Pblock。事实上，只要获知SLR左下角和右上角的时钟区域即可通过Tcl命令创建Pblock，如图6.23所示。
 
❸ 将设计中的模块分配到相应的Pblock内。在Netlist选项卡中选择相应的模块，可以一次选取一个，也可一次选取多个，单击鼠标右键，在弹出的快捷菜单中依次选择Floorplanning→Assign to Pblock，如图6.24所示。在弹出的对话框中选择相应的Pblock即可完成操作，如图6.25所示。
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 图6.21
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 图6.22
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 图6.23
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 图6.24
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 图6.25


 
对于已分配Pblock的模块，其标记由方框变为对勾，如图6.26所示。
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 图6.26


 
通过绘制Pblock的方式分配SLR的过程，也可借助如图6.27所示的Tcl命令完成。
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 图6.27


 
除了通过绘制Pblock的方式将模块分配到相应的SLR外，还可以通过USER_SLR_ASSIGNMENT属性（该属性从Vivado 2018.1版本开始支持）完成此操作。相对而言，后者更简单，也更直观，如图6.28所示。建议将该约束写入单独的XDC文件中，即和时序约束、引脚分配等约束分开，这样便于约束管理。
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 图6.28


 
通过绘制Pblock分配SLR的方式是一种硬约束，而采用USER_SLR_ASSIGNMENT分配SLR的方式是一种软约束。所谓硬约束是指一旦某个模块被分配到相应的Pblock，那么该模块的位置必然在该Pblock内，而该Pblock隶属于某个SLR，因此该模块也必然在相应的SLR内。软约束则不同，尽管使用了USER_SLR_ASSIGNMENT，但如果布局工具认为有更好的设计分割方式，依然会忽略该属性对模块位置的设置。同时，该属性还允许在布局阶段或者布局后的物理优化阶段，对SLR边界的逻辑单元进行微调以改善时序，因此会出现分配到SLR0的逻辑单元最终落在了SLR1。例如，通过USER_SLR_ASSIGNMENT将IP3放置在SLR0，将IP1和IP2放置在SLR1，但是在布局阶段或者布局后的物理优化阶段，工具会根据时序需求对IP2和IP3内靠近SLR边界的触发器进行调整，可能会出现IP2内的一些触发器被重新放置到SLR0内的情况，如图6.29所示。如果想明确告知工具跨die路径的跨die点在哪里，则可通过属性USER_CROSSING_SLR进行指定。
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 图6.29


 
在考虑SLR分配时，还要考虑两个因素：时钟和I/O。从时钟角度而言，要尽可能避免跨时钟域路径跨die，尤其是同步跨时钟域路径，因为Clock Skew可能会过大，从而成为时序收敛的瓶颈；从I/O角度而言，要将与I/O相关的模块放置在I/O Column所在的SLR内，如图6.30所示。module A需要放置在SLR1内，而module B需要放置在SLR0内。
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 图6.30


 
6.3.3　跨die路径
 
不同于单die芯片，多die芯片要考虑跨die路径如何处理。糟糕的跨die路径处理方式很有可能成为时序收敛的罪魁祸首。跨die路径处理的基本原则是路径必须干净，即路径的起点和终点均为触发器。对于只穿越一次SLR的路径，通常流水深度为2；对于穿越两次SLR的路径，流水深度为5，如图6.31所示。在图中，深色触发器表示可以使用LAGUNA寄存器，也可以使用SLICE中的寄存器；而浅色触发器表示只能使用SLICE中的寄存器。
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 图6.31


 
对高速跨die路径的处理，如跨die路径的数据频率超过300MHz，建议采用4级流水，如图6.32所示。同样地，深色触发器表示可以使用LAGUNA寄存器，也可以使用SLICE中的寄存器；浅色触发器表示只能使用SLICE中的寄存器。
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 图6.32


 
同时，对于Block（Block RAM、Ultra RAM和DSP48），应避免Block的输出直接与SLL相连，即避免Block作为跨die路径的起点或终点。此时应采用前述的从寄存器到寄存器的方式，如图6.33所示。
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 图6.33


 
此外，对于跨die路径，应确保路径起点寄存器和终点寄存器的扇出均为1。这样做的好处是可以将跨die路径中的寄存器（采用从寄存器到寄存器的方式）放置到LAGUNA寄存器中。对于UltraScale SSI芯片，跨die路径只能使用LAGUNA寄存器中的TX_REG或RX_REG，而不能同时使用；对于UltraScale Plus SSI芯片，则可以同时使用TX_REG和RX_REG。
 
若要将寄存器放置到LAGUNA寄存器中，则需要使用BEL和LOC属性进行约束，如图6.34所示。该方法的不足之处在于不太容易确定LAGUAN寄存器的合理位置。
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 图6.34


 
对于跨die路径，除了要保证代码描述是从寄存器到寄存器之外，还要保证综合设置后的结果也是从寄存器到寄存器，而不会出现级联的寄存器被优化为通过LUT实现的移位寄存器。为此，可通过综合属性KEEP_HIERARCHY将设计层次保留或通过综合属性SRL_STYLE使其映射为寄存器。
 
从Vivado 2018.3版本开始，可通过属性USER_SLL_REG将跨die寄存器分配到LAGUNA寄存器上（UltraScale只支持RX_REG，即跨die路径的终点可以是LAGUNA寄存器；UltraScale Plus既支持RX_REG，也支持TX_REG，即跨die路径的终点和起点均是LAGUNA寄存器）。通过如图6.35所示的Tcl命令可以很快确定跨die路径，也可以很快确定相应的寄存器。
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 图6.35


 
对于从寄存器到寄存器的跨die路径，如果发送寄存器的扇出大于1，如图6.36所示，那么该寄存器是不能放在LAGUNA寄存器中的。此时，如果目的端的3个寄存器放置在LAGUNA寄存器中，那么会使用3个SLL资源；如果目的端的3个寄存器使用SLICE中的寄存器，那么会使用1个SLL资源。
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 图6.36


 
对于跨die路径，还可以通过属性USER_CROSSING_SLR进行微调，如图6.37所示。net0（从SLR1到SLR0）不是我们期望的路径，net1才是。为此，可通过如图6.38所示的USER_CROSSING_SLR属性实现，不必添加额外的位置约束。
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 图6.37
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 图6.38


 
6.4　SSI器件的设计分析
 
6.4.1　资源分析
 
不同于单die芯片，多die芯片既要考虑整个芯片的资源利用率，更重要的是还要考虑每个die的资源利用率，以便确保每个die的资源利用率比较均衡或者处于一个合理的范围内，否则，可能会出现因某个die资源利用率过高而导致布线拥塞或者时序违例的情况。
 
对于SSI器件的设计，可通过如图6.39所示的命令查看每个die的资源利用率报告。该功能从Vivado 2018.3版本开始支持。
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 图6.39


 
资源利用率报告如图6.40所示，以SLR开头的选项是针对SSI器件而言的。选中其中的SLR Connectivity，则会显示出跨die路径所使用的LAGUNA寄存器个数，也就是SLL个数，如图6.41所示。
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 图6.40
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 图6.41


 
对于Vivado 2018.3之前的版本，可通过如图6.42所示的命令查看每个die的资源利用率报告。
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 图6.42


 
此外，还可通过如图6.43所示的命令查看每个die资源利用率的实际值和建议值，这里使用了−by_slr选项。
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 图6.43


 
如果只分析指定SLR的资源利用率情况，则可使用−slr选项。该选项的值用于指定SLR，即SLR0，如图6.44所示。
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 图6.44


 
在Vivado 2018.3版本的资源利用率报告中（如图6.45所示），选中方框标记的内容，按下F4键，会生成对应的跨die路径的Schematic视图，如图6.46所示。单击图中的方框内容，可在Find Results选项卡中生成对应的跨die网线，或者连接网线两端的逻辑单元。这是一种快速查找跨die网线的方法。
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 图6.45
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 图6.46


 
在Find Results选项卡中，从Cell列可判断跨die路径是否为从触发器到触发器，如图6.47所示；从Flat Pins列可判断该网线的扇出是否为1（Flat Pins减1即为相应的扇出），如图6.48所示。
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 图6.47
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 图6.48


 
6.4.2　时序分析
 
对于常规的时序分析，SSI器件的分析方法与单die芯片的分析方法是一致的。这里重点介绍如何分析跨die路径。
 
可通过如图6.49所示的Tcl命令获取跨die路径。该命令只适用于布线后的DCP文件。如果分析的DCP文件是在布局后生成的，则可采用如图6.50所示的命令（该命令也适用于布线后的DCP文件）。
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 图6.49
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 图6.50


 
上述方法存在一个弊端：如果−max的值太小，则可能无法找到相应的时序路径；如果太大，则又会造成运行时间过长。一种可行的方法是先找到跨die网线，再寻找穿越此网线的时序路径。
 
·　对于布局后的DCP文件，可通过如图6.51所示的命令生成跨die时序路径报告。这里使用了命令get_inter_slr_nets查找跨die网线，但该命令的返回结果包括跨die时钟网线，因此需要通过filter命令并借助属性TYPE将跨die时钟网线去除。最终，利用report_timing 命令，结合选项−througth生成想要的跨die时序路径报告。此外，get_inter_slr_nets还包括−from和−to选项，可用来指定源端SLR和目的端SLR。对于有3个die的SSI器件，3个SLR的标记依次为SLR0、SLR1和SLR2。
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 图6.51


 
·　对于布线后的DCP文件，还可通过get_sll_nets获得跨die网线，如图6.52所示。在该命令返回的结果中不包含跨die时钟网线。利用report_timing 命令，并结合选项−througth，可生成跨die时序路径报告。
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 图6.52


 
在使用get_inter_slr_nets和get_sll_nets时，要确保Design Utilities已安装。具体安装步骤：依次单击Tools→Xilinx Tcl Store，在打开的Xilinx Tcl Store对话框中，单击Design Utilities后的Install按钮。安装完成后如图6.53所示。
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 图6.53


 
对于指定的网线，可通过如图6.54所示的命令查看其是否在跨die路径上。
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 图6.54


 
从时序收敛的角度而言，除了可以应用常规的实现策略外，Vivado还专门提供了针对SSI器件的实现策略，如图6.55所示。这些策略只适用于SSI器件，不建议将其应用于单die芯片。
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 图6.55


 
另外，phys_opt_design还专门提供了针对跨die路径优化的选项−slr_crossing_opt。该选项可作用于布线后的DCP文件。这种优化包括调整跨die路径的驱动或者负载的位置，甚至可以同时调整两者的位置。此外，选项−sll_reg_hold_fix可用于对跨die路径的保持时间进行优化。
第7章　应用技巧
 
7.1　界面操作
 
7.1.1　快捷键
 
Vivado提供了很多快捷键[1]。利用快捷键，可脱离鼠标快速执行目标任务。
 
1. F4键
 
F4键应该是Vivado中最常用、最重要的快捷键。其功能在于，一旦选中某个对象（可以是Cell、Net、Pin、Path等），按下F4键，就会在Schematic视图中显示该对象。例如，在通过report_timing_summary生成时序报告后，选中一条时序路径，按下F4键就会显示该路径的具体电路，如图7.1所示。
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 图7.1


 
类似地，在通过Find命令找到目标对象后，选中目标对象，按下F4键，就会显示该目标对象的具体电路，如图7.2所示。
 
另外，在由report_methodology生成的UFDM报告中，对于一些Warning或者Bad Practice，报告会给出具体的相关对象，如图7.3所示，按下F4键，也会显示该对象的Schematic视图。这样做的好处在于，可以很方便地找到出现问题的逻辑单元。例如，选中图7.3中的rst_meta_i_1，按下F4键，就会显示该对象的Schematic视图。
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 图7.2
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 图7.3


 
2. Ctrl+Q键
 
Ctrl+Q键用于显示或者隐藏导航栏（Flow Navigator），如图7.4所示，在需要以更大视图显示其他窗口时是很方便的。
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 图7.4


 
3. Ctrl+E键
 
Ctrl+E键用于显示Cell Properties窗口，如图7.5所示。Cell Properties窗口显示了对象的很多属性。
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 图7.5


 
4. F6键
 
打开DCP文件，按下F6键，可显示设计层次，如图7.6所示。在设计层次中，选中某个模块，按下F4键，同样可以显示该模块的Schematic视图。
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 图7.6


 
5. F1键
 
这是Vivado 2018.3版本新增的快捷键。其主要功能是弹出帮助菜单。例如，在Settings对话框中，如图7.7所示，按下F1键，会显示如图7.8所示的帮助信息。
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 图7.7
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 图7.8


 
在Implementation Run Properties窗口下，如图7.9所示，按下F1键，会显示如图7.10所示的帮助信息。
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 图7.9
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 图7.10


 
在Timing Constraints Wizard对话框中，如图7.11所示，按下F1键，会显示如图7.12所示的帮助信息。
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 图7.11
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 图7.12


 
7.1.2　Dashboard按钮
 
在Project Summary窗口中，新增了Dashboard按钮，如图7.13所示。其主要功能是用于显示更多的细节信息，同时，也可用于不同Design Runs之间的对比。
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 图7.13


 
单击Dashboard按钮后，会新增一个Add Gadget按钮，如图7.14所示。
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 图7.14


 
单击Add Gadget按钮，将弹出如图7.15所示的Gadget配置对话框。
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 图7.15


 
·　在Type下拉列表中，可以选择Timing、Power、Utilization、DRC 或Methodology。
 
·　在Run Type中选中Implementation或Synthesis单选按钮，可以查看实现阶段或综合阶段的报告。
 
·　Stages选项与Run Type关联：若在Run Type中选中Implementation单选按钮，那么Stages下拉列表中的各选项即为实现阶段的子步骤。
 
·　在View Type下拉列表中，可以选择Graph、Table。
 
·　在Orientation下拉列表中，可以选择Horizontal、Vertical。
 
·　在Reports中找到想要查看的已生成报告。
 
以图7.15中的设置为例，单击OK按钮后，即可在Report Configurations对话框中浏览到如图7.16所示的报告。这些报告之所以可见，是因为在设置Implementation时，将其中的Report Options对应的Strategy设置为Timing Closure Reports，如图7.17所示。
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 图7.16
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 图7.17


 
通过配置Gadget，可以生成不同的对比图：同一实现阶段处于不同进度的时序信息，如图7.18所示；不同实现阶段的时序信息如图7.19所示；不同实现阶段的资源利用率信息如图7.20所示；不同实现阶段的Methodology报告信息如图7.21所示。
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 图7.18
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 图7.19
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 图7.20
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 图7.21


 
7.1.3　各类报告
 
有时我们需要对比不同情形下的各类报告，以侦测这些“不同情形”对设计的影响。所谓的“不同情形”通常有以下几类：RTL代码不同、约束不同、综合策略不同、实现策略不同。
 
对比的报告可能包括Log文件、资源利用率报告、时序报告、UFDM报告、Control Set报告、布线状态报告、功耗报告。
 
一旦涉及“对比”，就要用到一些工具，如Beyond compare（这个工具不是开源的）或者vimdiff（这个工具是开源的，但需要在Vivado中先打开vim，再通过vimdiff命令加载待比较的两个文件）。这就要求工程师对vim有一定的了解。
 
Vivado 2018.2及之后的版本可通过如下几个步骤实现“对比”。
 
❶ 选择需要比较的两个文件，单击鼠标右键，在弹出的快捷菜单中选择Diff Selected Runs Report。这里只能选择两个文件（若选择多了，则无法进行对比），并且选择的文件必须是同一类型的，如图7.22所示。
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 图7.22


 
❷ 选择比较的内容。以Route Design为例，可比较的选项既包括Log文件，也包括时序报告、资源利用率报告等，如图7.23所示。
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 图7.23


 
❸ 查看不同。一旦选择了比较内容，就会显示出两个比较文件之间的差异，如图7.24所示。
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 图7.24


 
7.1.4　Schematic视图
 
通过单击Schematic视图右上角的齿轮，如图7.25所示，就可以对相应的参数进行设置。例如，选中Fanout For Scalar Pin，则可在Schematic视图中显示Scalar Pin的扇出，如图7.26所示。
 
Vivado具有很强的交互性，其中之一就体现在Schematic视图与Tcl命令的交互上。例如，在Schematic视图中选中一个对象，这个对象可以是Cell、Net、Pin、Port等，此时在Tcl Console窗口中输入get_selected_objects即可获得该对象的名字；选中图7.26中的LUT3，通过get_selected_objects即可获得该LUT的名字。这一方法是非常有用的，尤其是在描述约束时，可以通过此方法获取对象的名称。
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 图7.25
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 图7.26


 
相反，如果已知对象的名称，则通过select_objects选中对象，如图7.27所示，并按下F4键，即可显示该对象的Schematic视图。
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 图7.27


 
在Schematic视图的上方，会显示该视图内Cell和Net的个数，如图7.28所示。分别单击其中的2 Cells和4 Nets，会生成Find Results报告，如图7.29和图7.30所示。
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 图7.28


 
在Schematic视图中选中对象，还可生成相应的时序报告。例如，选中图7.31中的LUT3，单击鼠标右键，会弹出如图7.32或图7.33所示的Report Timing快捷菜单：如果选中的对象是Cell，则可见的选项为From Cell、Through Cell和To Cell；如果选中的对象是Net，则可见的选项为From Bus Net、Through Bus Net和To Bus Net。
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 图7.29
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 图7.30
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 图7.31
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 图7.32
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 图7.33


 
Schematic视图、Netlist视图和Device视图是相互影响的，即若在Schematic视图中高亮显示某个对象（选中对象，单击鼠标右键，在弹出的快捷菜单中选中Highlight），相应地，在Device视图和Netlist视图中也会高亮显示该对象。例如，在Schematic和Device视图中高亮显示选中的网线，如图7.34所示。
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 图7.34


 
同时，还可在Schematic和Device视图中标记（Mark）对象，如图7.35所示。
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 图7.35


 
7.1.5　Device视图
 
Device视图具有一个重要功能，即查看设计模块在芯片中的实际位置，在SSI器件中尤为重要。选中某个模块，单击鼠标右键，在弹出的快捷菜单中选择Highlight Leaf Cells，如图7.36所示，即可用喜欢的颜色高亮显示该模块下的所有单元，如图7.37所示。
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 图7.36
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 图7.37


 
有时，需要对某一特定的触发器或者LUT等进行标记，此时，也可选中该逻辑单元，单击鼠标右键，在弹出的快捷菜单中选择Mark，如图7.38所示，则被标记的逻辑单元在Device视图和Netlist视图中都会以菱形框的形式显示，如图7.39所示。
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 图7.38
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 图7.39


 
在Device视图中还可以查看实际布线信息。单击以椭圆标记的按钮，如图7.40所示，即可显示实际的布线信息，如图7.41所示。
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 图7.40
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 图7.41


 
7.2　工程管理
 
7.2.1　揭秘DCP
 
Vivado采用了统一的数据库模型，即DCP。在综合阶段（synth_design）和实现阶段的各个子步骤（opt_design、place_design和route_design）后，都会生成相应的DCP文件。那么该文件和我们传统意义上的网表文件有什么差异呢？
 
下面以Vivado自带的工程wavegen为例进行说明。在这个设计中有两个IP：char_fifo和clk_gen，两者均采用OOC综合方式，可以通过7-Zip软件将synth_design、opt_design、place_design和route_design生成的DCP文件解压缩。对比一下由synth_design和opt_design生成的DCP文件，如图7.42所示。
 

 [image: img]
 图7.42


 
从图7.42中可以看到，相对于由synth_design生成的DCP文件，在由opt_design生成的DCP文件内部包含了约束文件。这意味着，如果需要对DCP进行策略扫描，那么最好直接提供由opt_design生成的DCP，因为这样不必再单独提供约束文件。两者的共同之处是都包含“.edf”文件。这是标准的网表文件。尽管这两个“.edf”文件名相同，但内容却是不同的。若想查看DCP文件的内容，可在Tcl Console窗口下，执行如图7.43所示的两条命令（命令中的DCP文件是由synth_design生成的）。
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 图7.43


 
在opt_design失败后，会显示如图7.44所示的错误信息：可以看到char_fifo和clk_gen是黑盒子（Black Box）。
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 图7.44


 
打开由synth_design生成的DCP中的“.edf”文件，从中可以找到如图7.45所示的信息。
 

 [image: img]
 图7.45


 
从图7.45可以看到：该文件把采用OOC综合方式的IP当作黑盒子处理了。
 
对比由opt_design、place_design和route_design生成的DCP文件，其解压缩后的结果如图7.46所示，可以看到各子文件的类型都是一致的。
 

 [image: img]
 图7.46


 
如果需要在由synth_design生成的DCP文件中包含采用OOC综合方式的IP，而不是被当作黑盒子处理，则可以打开Vivado工程，选择Open Synthesized Design，并在Tcl Console窗口中执行如图7.47所示的命令。此时生成的DCP也包含相应的约束文件，其文件类型与由opt_design生成DCP文件类型一致。
 

 [image: img]
 图7.47


 
结论：
 
① 由synth_design生成的DCP文件会把采用OOC综合方式的IP当作黑盒子处理。
 
② 如果希望由synth_design生成的DCP文件包含采用OOC综合方式的IP，则可以通过write_checkpoint命令重新生成DCP文件。
 
7.2.2　复制工程
 
Vivado提供了Tcl命令write_project_tcl，可用来快速复制工程[2]，适用于如下诸多情形。
 
1. 新工程的位置与当前工程的位置一致
 
首先，打开现有工程，通过cd命令将工作目录切换到当前目录下，也就是当前工程目录；然后，执行wrtie_project_tcl，如图7.48所示。该命令会生成restore_prj.tcl文件。该文件即位于当前工作目录下。
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 图7.48


 
打开Vivado，在Vivado下执行如图7.49所示的命令：先切换当前工作目录至restore_prj.tcl，然后执行source命令。这样就会在当前目录下创建一个新的文件目录（以wavegen命名的文件夹），并在该目录下创建新的工程。
 

 [image: img]
 图7.49


 
2. 新工程的位置与当前工程的位置不一致
 
仍采用如图7.48所示的命令生成restore_prj.tcl文件，并将该文件复制到新工程所在的目录。打开Vivado，执行如图7.50所示的命令。这里的cd命令将工作目录切换到新工程将要放置的位置，即restore_prj.tcl所在位置。在之后执行命令时，需要指定origin_dir，也就是原始工程目录。
 
此外，write_project_tcl命令提供了−absolute_path选项，从而将原始工程中的所有文件以绝对路径的形式体现出来。同时，该命令还提供了−target_proj_dir选项，用来指定新工程的目录，如图7.51所示。
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 图7.50
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 图7.51


 
在重建工程时不需要指定原始工程文件的位置，也不需要指定新工程的位置，如图7.52所示，因为这两个参数都已经写在生成的文件中了。
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 图7.52


 
3. 远程复制工程
 
如果需要将当前工程复制到另一台计算机上，那么write_project_tcl命令就显得不够灵活了（该命令需要将相应的设计文件复制到另一台计算机上，并按write_project_tcl的要求创建目录）。此时，可使用命令archive_project实现，如图7.53所示。
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 图7.53


 
4. 含有Block Design的工程
 
对于含有Block Design的工程，在使用write_project_tcl时会有所不同，其余步骤保持不变，如图7.54所示。
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 图7.54


 
此外，对于Block Design也可单独复制，可通过命令write_bd_tcl实现。具体的使用方法如图7.55所示。在重建Block Design时，直接对该文件执行source命令即可。
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 图7.55


 
7.2.3　复制IP
 
在Vivado下，每个IP都有自己独立的文件夹。如果需要把某个工程中的一些IP复制给另一个工程使用，则仅仅复制“.xci”文件是不行的。在将“.xci”文件添加到工程中后，执行综合操作就会报错。此时，要么把对应IP的整个文件夹复制过去，要么将IP转换为Core Containter模式，也就是“.xcix”格式，具体命令如图7.56所示。这时，每个IP只有一个“.xcix”文件，直接复制该文件即可。
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 图7.56


 
除此之外，Vivado 2018.3版本还提供了一个新的Tcl命令，即write_ip_tcl。该命令可将设计中的所有IP或指定的IP写入一个Tcl文件中，在其他工程中，如果需要添加这些IP，则仅对该Tcl文件执行source命令即可。write_ip_tcl命令的使用方法如图7.57所示。
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 图7.57


 
7.3　资源利用率报告分析
 
7.3.1　Block RAM的利用率
 
通过report_utilization命令可查看设计的资源利用率报告。在资源利用率报告中，有时会发现Block RAM的Utilization值为小数，如图7.58所示。这是什么原因呢？
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 图7.58


 
实际上，Block RAM 的利用率是以容量为36Kb的Block RAM 为计算单位的，而1个容量为36Kb的Block RAM是由2个相对独立的容量为18Kb的Block RAM构成的。因此，1个容量为36Kb的Block RAM可以配置为4种模式：2个Block RAM（18Kb）；1个Block RAM（18Kb）+1个FIFO（18Kb）；1个Block RAM（36Kb）；1个FIFO（36Kb）。
 
另外，资源利用率是通过Tcl命令生成的。这里就以Block RAM为例进行说明。Block RAM的4种配置方式对应的REF_NAME分别为RAMB36E2、RAMB18E2、FIFO36E2、FIFO18E2。可通过如图7.59所示的命令找到相应的资源用量。
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 图7.59


 
整个设计的Block RAM个数可通过如图7.60所示的命令获取。
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 图7.60


 
在最后一条Tcl命令中出现了“/2.0”，说明出现了小数。还需要注意：这里的2.0不能写成2，如图7.61所示的两条Tcl命令的执行结果是不一样的。
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 图7.61


 
7.3.2　LUT和LUTRAM的区别
 
在通过report-utilization命令查看资源利用率报告时，会生成如图7.62所示的一个表格。在这个表格中，Resource对应的列会有LUT和LUTRAM，那么两者到底有什么区别呢？LUTRAM是指将LUT用作分布式RAM/ROM。换句话说，SLICEM中的LUT被用作了存储单元，那么这里的存储单元是否包含移位寄存器（SRL）呢？
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 图7.62


 
为了验证上述疑问，我们观察一下如图7.63所示的简单设计图。这个设计包含三个模块：位宽为5 bit的计数器（会消耗1个LUT）、32×1（深度为32，宽度为1）的分布式RAM（会消耗1个SLICEM中的LUT）、深度为32的移位寄存器（会消耗1个SLICEM中的LUT）。
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 图7.63


 
对每个模块采用OOC综合方式，就可以验证上述对每个模块LUT利用率的推断是否正确，如图7.64所示。
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 图7.64


 
打开布线后的DCP文件，执行report_utilization命令生成资源利用率报告，如图7.65所示。可以看到，该设计共消耗了3个LUT、2个LUTRAM。
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 图7.65


 
从图7.65中的Available列可以看到，LUT对应的数据为41000。该数据指的是FPGA中所有LUT的个数。
 
结论：
 
① 资源利用率报告中的LUT是指设计中消耗的所有LUT，包括用作逻辑函数发生器的LUT（SLICEL中的LUT），也包括用作存储单元的LUT（SLICEM中的LUT）。
 
② 资源利用率报告中的LUTRAM是指设计中消耗的SLICEM中的LUT（用作分布式RAM/ROM或移位寄存器）。
 
7.3.3　LUT的个数
 
以Vivado自带的工程wavegen为例进行说明，打开布局、布线后的DCP文件，通过执行report_utilization命令可获得资源利用率报告，如图7.66所示。其中，被消耗的LUT个数为794。
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 图7.66


 
通过执行Tcl命令也可获得设计中被消耗的LUT，如图7.67所示。此时，该数据为916，显然与图7.66中的数据不匹配。为什么会出现这种情形呢？
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 图7.67


 
通过进一步分析，我们猜测可能的原因是上述命令并没有去除Combined LUT（合并的LUT）。于是，通过如下几步操作可查找这类LUT。
 
❶ 找到设计中被消耗的LUT6，如图7.68所示。
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 图7.68


 
❷ 找到在这些LUT6中，LUT5也被消耗的情形，并统计被消耗的LUT5个数，从而获得Combined LUT的个数，如图7.69所示。
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 图7.69


 
❸ 从被消耗的LUT中去除Combined LUT（因为Combined LUT被统计了两次），即为实际被消耗的LUT。这时获得的数据是794，与资源利用率报告中的数据保持一致，如图7.70所示。
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 图7.70


 
为什么Combined LUT被统计了两次呢？在如图7.71所示的Tcl命令中，第1条命令会统计所有被消耗的LUT，包含SLICE_X12Y70/B5LUT，也包含SLICE_X12Y70/B6LUT。这两个LUT实际上是一个LUT6，如图7.72所示。
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 图7.71
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 图7.72


 
此外，Combined LUT的属性SOFT_HLUTNM的值不是空，如图7.73所示。通过该属性可获得Combined LUT的个数。
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 图7.73


 
尝试执行如图7.74所示的命令，查看SOFT_HLUTNM都有哪些可能的取值。
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 图7.74


 
7.3.4　report_utilization命令的功能
 
分析资源利用率是FPGA设计中不可缺少的一步，通常有两种做法：
 
·　在Vivado工程模式下，打开综合阶段或者布局/布线后的设计，单击左侧导航栏中的Report Utilization。
 
·　打开DCP文件（不管是在哪个阶段生成的DCP文件），依次选择菜单中的Reports→Report Utilization。
 
从本质上讲，这两种做法的效果是一致的，因为最终都会执行如图7.75所示的Tcl命令。该命令会给出整个设计的资源利用率报告。但实际上，该命令还具有如下几个功能。
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 图7.75


 
1. 查看指定模块的资源利用率报告
 
report_utilization命令可以用来查看指定模块的资源利用率报告，如图7.76所示。这时需要用到−cells选项。−cells后面跟的内容就是指定的模块（通过get_cells获取），可以是一个模块，也可以是由多个模块构成的列表。
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 图7.76


 
通过以上两条命令可同时获取uart_rx_i0和uart_tx_i0的资源利用率报告，如图7.77所示。
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 图7.77


 
2. 查看指定Pblock的资源利用率报告
 
report_utilization命令还可以用来查看指定Pblock的资源利用率报告，如图7.78所示。这时需要用到−pblocks选项。−pblocks后面跟的内容就是指定的Pblock（通过get_pblocks获取）：可以是一个Pblock，也可以是由多个Pblock构成的列表。可以将生成的资源利用率报告写入文件中，也可以不用−file选项，直接在Tcl Console窗口中输出。
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 图7.78


 
通过上条命令可获取指定Pblock的资源利用率报告，如图7.79所示。
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 图7.79


 
3. 查看每个SLR的资源利用率报告
 
在基于SSI器件进行设计时，我们更关注每个SLR（每个Die）的资源利用率报告。这时需要用到−slr选项进行操作，使用的命令及其生成的报告分别如图7.80和图7.81所示。
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 图7.80
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 图7.81


 
结论：
 
① 通过report_utilization −cells可查看指定模块的资源利用率报告。
 
② 通过report_utilization −pblocks可查看指定Pblock的资源利用率报告。
 
③ 通过report_utilization −slr可查看每个SLR的资源利用率报告。
 
7.4　时序报告分析
 
7.4.1　生成时序报告
 
在图形界面方式下生成时序报告的方式：在Vivado导航栏下选择Report Timing Summary；在菜单Reports下依次选择Timing→Report Timing Summary。两种方式的本质都是在使用命令report_timing_summary。除此之外，还可以通过选择菜单Reports→Timing→Report Timing生成时序报告。此时用到的Tcl命令是report_timing。这里重点介绍report_timing的使用方法。
 
report_timing的功能非常强大，可以根据特定需求生成特定的时序报告。
 
1. 生成指定时钟域下的时序报告
 
此时，需要用到选项−group，如图7.82所示。
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 图7.82


 
2. 生成指定模块下的时序报告
 
此时，需要用到选项−cells，如图7.83所示。
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 图7.83


 
3. 生成slack为负的路径的时序报告
 
此时，需要用到选项−slack_lesser_than，如图7.84所示。
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 图7.84


 
4. 生成指定时钟域下特定逻辑级数的路径的时序报告
 
此时，需要借助命令get_timing_paths，根据时序路径本身的属性LOGIC_LEVELS过滤出感兴趣的路径的时序报告，如图7.85所示。
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 图7.85


 
5. 生成指定时钟域下特定扇出的路径的时序报告
 
此时，需要借助命令get_timing_paths，根据时序路径本身的属性MAX_FANOUT过滤出感兴趣的路径的时序报告，如图7.86所示。
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 图7.86


 
6. 生成指定时钟域下Clock Skew大于0.5ns的路径的时序报告
 
此时，需要借助命令get_timing_paths，根据时序路径本身的属性SKEW过滤出感兴趣的路径的时序报告，如图7.87所示。
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 图7.87


 
7. 生成指定时钟域下Clock Uncertainty大于0.1ns的路径的时序报告
 
此时，需要借助命令get_timing_paths，根据时序路径本身的属性UNCERTAINTY过滤出感兴趣的路径的时序报告，如图7.88所示。
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 图7.88


 
8. 生成指定时钟域下特定Requirement的路径的时序报告
 
通常情形下，一旦指定时钟域，则相应的Requirement即为一个时钟周期。如果不是，则要怀疑约束是否有问题。可通过如图7.89所示的Tcl命令生成指定时钟域下特定Requirement的路径的时序报告。
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 图7.89


 
9. 生成起点逻辑单元为存储单元的路径的时序报告
 
这里的存储单元包括分布式RAM、Block RAM和UltraRAM，需要借助命令all_rams实现，如图7.90所示。
 

 [image: img]
 图7.90


 
10. 生成起点逻辑单元为DSP的路径的时序报告
 
这里需要借助命令all_dsps实现，如图7.91所示。
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 图7.91


 
11. 生成终点时钟为指定时钟且逻辑级数满足特定条件的路径的时序报告
 
这里可借助命令report_design_analysis实现，如图7.92所示。
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 图7.92


 
12. 生成穿越特定逻辑单元的路径的时序报告
 
此时，需要用到选项−through，如图7.93所示。
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 图7.93


 
13. 生成终点为指定逻辑单元的路径的时序报告
 
此时，需要用到选项−to，如图7.94所示。
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 图7.94


 
14. 生成起点为指定逻辑单元的路径的时序报告
 
此时，需要用到选项−from，如图7.95所示。
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 图7.95


 
7.4.2　阅读时序报告
 
通常情况下，时序报告由4部分构成。
 
1.总结（Summary）
 
在这部分中可以看到时序路径的总体状况，如图7.96所示。
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 图7.96


 
在图7.96中，标记①为Slack，若其为负，则表明时序未收敛；标记②可帮助用户确定发送时钟和接收时钟，并可获知时钟周期，进而判定该路径是否为跨时钟域路径。结合标记④可进一步判断Requirement是否合理。例如，对于单时钟域下的路径，Requirement通常为一个时钟周期；对于跨时钟域路径，Requirement的数值会有所变化，但如果数值为0.1，显然是不合理的。标记③显示了路径类型，即Setup或Hold。标记⑤显示了数据路径延迟。该延迟由两部分构成：逻辑延迟和布线延迟。这两个延迟占总延迟的百分比可用于判断两者对总延迟的贡献。例如，对于违例路径，若布线延迟超过50%，则说明该延迟是导致时序不能收敛的主要因素，因此可围绕降低布线延迟这一“靶心”达到时序收敛的目的。标记⑥显示了逻辑级数及逻辑级数的构成，据此可判断逻辑级数是否过高。标记⑦显示了Clock Path Skew，当其绝对值超过500ps时，应引起关注。标记⑧显示了Clock Uncertainty，当该数值超过100ps时，应引起关注。
 
2.源时钟
 
这部分显示了源时钟路径的组成单元，如图7.97所示。由图中的标记①～标记⑧可看出，时钟先由引脚sysClk进入，经IBUF输出到MMCM后，由MMCM的端口CLKOUT5输出，该端口连接BUFG进入全局时钟网络。标记⑨显示了源时钟的“落脚点”，也就是时序路径的起点。在这部分，需要注意时钟路径是否“干净”。若出现BUFG级联，则说明时钟路径不“干净”。
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 图7.97


 
3.数据路径
 
数据路径如图7.98所示。图中，标记①为数据路径的起点逻辑单元，也是该时序路径的起点逻辑单元，对应逻辑延迟为0.348ns，结合标记③的逻辑延迟0.053ns，可得总的逻辑延迟为0.401ns。标记②和标记④为布线延迟，两者之和为4.447ns，与图7.96中的标记⑤相对应。标记⑥与标记②对应的数字相加为标记⑦对应的数字。标记⑦与标记③对应的数字相加为标记⑧对应的数字。最终获得Arrival Time的值，为标记⑨对应的数字。
 

 [image: img]
 图7.98


 
4.目的时钟
 
目的时钟，也就是接收时钟，如图7.99所示。图中，标记①～标记⑦串联起来即为完整的时钟链路，可用于检查时钟网络是否“干净”。最终获得Required Time，对应标记⑧中的数字7.209。该数字与图7.98中的Arrival Time的值2.761相减，即可获得Slack的值，与图7.96中标记①对应的数字4.448相对应。
 

 [image: img]
 图7.99


 
除了以上4个部分外，对于SSI器件中的跨die路径，在时序报告中会有一行Inter-SLR Compensation，如图7.100所示。同时在数据路径或者时钟路径中会显示跨die标记，如图7.101中的SLR Crossing[0−>1]所示，表明这个网线是从SLR0到SLR1的。
 

 [image: img]
 图7.100
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 图7.101


 
7.5　Tcl命令应用
 
7.5.1　report_high_fanout_nets
 
通常情况下，高扇出网线会给设计带来两个弊端：布线拥塞和时序违例。好在Vivado提供了report_high_fanout_nets命令可快速找到高扇出网线。
 
1. 找到设计中扇出大于特定值的网线
 
通过report_high_fanout_nets命令中的选项−fanout_greater_than，可查找设计中扇出大于指定值的网线。report_high_fanout_nets命令中的选项−load_types可帮助显示网线驱动的负载类型。例如，网线rectify_reset，其扇出为10239，其中有10183个用作触发器的Set/Reset；56个用作Block RAM/DSP/OTHER的Set/Reset。具体的命令如图7.102所示，生成的扇出报告如图7.103所示。在图7.103中，Fanout列显示了相应网线的扇出；Driver Type列显示了网线的驱动类型。依据Driver Type排序，可过滤出非触发器，如由LUT、BUFG等驱动的网线。对于由LUT驱动的高扇出网线需要格外关注，这类网线无法通过寄存器复制的方式降低扇出，因此，若其成为时序收敛的瓶颈，则要通过手工优化代码的方式改善时序。
 

 [image: img]
 图7.102


 
2. 查找高扇出网线并显示时序信息
 
report_high_fanout_nets命令中的选项−timing可用于显示穿越该网线的时序路径的Worst Slack；选项−max_nets可用于限定查找的网线数目，如图7.104所示。生成带时序信息的扇出报告如图7.105所示。由图可知，穿越网线rectify_reset的时序路径Worst Slack为0.105。在使用−timing时，建议结合−max_nets一起使用，这样会缩短查找时间。应用−timing的好处在于可快速定位哪些网线对时序收敛的影响较大。
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 图7.103
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 图7.104
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 图7.105


 
3. 显示高扇出网线分布直方图
 
选项−histogram可用于显示整个设计中高扇出网线的分布直方图。Tcl命令如图7.106所示，相应的高扇出网线的分布直方图如图7.107所示。可以看到，扇出大于500的网线有11根。
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 图7.106
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 图7.107


 
4. 按时钟区域显示高扇出网线的负载分布情况
 
选项−clock_regions可用于按时钟区域显示高扇出网线的负载分布情况。Tcl命令如图7.108所示，相应的按时钟区域显示高扇出网线的负载分布情况如图7.109所示。时钟区域以XmYn的形式显示。例如，网线rectify_reset的扇出为10239，其中3020个负载位于时钟区域X0Y0、744个负载位于时钟区域X1Y2，当设计出现布线拥塞时，可用于判断该网线是否引起某时钟区域的布线拥塞。
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 图7.108
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 图7.109


 
5. 按SLR显示高扇出网线的负载分布情况
 
对于SSI芯片，通过使用选项−slr，可按SLR显示高扇出网线的负载分布情况。此时，需要在布局或者布线后的网表文件中执行如图7.110所示的命令，相应的按SLR显示高扇区网线的负载分布情况如图7.111所示。
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 图7.110
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 图7.111


 
6. 查看指定模块内的高扇出网线
 
选项−cells可由于指定模块，从而查看该模块内的高扇出网线，具体命令如图7.112所示，显示指定模块内的高扇出网线如图7.113所示。
 

 [image: img]
 图7.112
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 图7.113


 
7.5.2　report_design_analysis
 
report_design_analysis的功能强大，是设计分析阶段常用的命令之一。
 
1. 生成关键路径的时序特征报告
 
在除−name之外没有其他选项的情形下，通过report_design_analysis命令可生成关键路径的时序特征报告，如图7.114所示。这里的特征包括Path Delay、Requirement、Logic Delay、Net Delay、Clock Skew等，如图7.115所示。此外，通过选项−setup或−hold可将路径类型限定为建立时间或保持时间。
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 图7.114
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 图7.115


 
2. 生成逻辑级数报告
 
通过选项−logic_level_distribution和−logic_level_dist_paths可生成整个设计的逻辑级数报告，其中−logic_level_dist_paths用于指定需要分析的关键路径条数。具体命令如图7.116所示，生成的逻辑级数报告如图7.117所示。
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 图7.116
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 图7.117


 
3. 获取特定的时序路径报告
 
结合选项−end_point_clock、−logic_levels和−return_timing_paths可获取终端时钟为指定时钟且逻辑级数为指定数值的时序路径。例如，获取终端时钟为cpuClk_5、逻辑级数为18的时序路径。可以通过report_timing，或者再次通过命令report_design_analysis并结合选项−of_timing_paths生成这些路径的时序路径报告。具体命令如图7.118所示，生成的特定时序路径报告如图7.119所示。
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 图7.118
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 图7.119


 
4. 生成指定路径的时序特征报告
 
通过report_design_analysis命令并结合选项−of_timing_paths可以生成指定路径的时序特征报告。例如，分析起始逻辑单元为RAM的路径。具体的命令如图7.120所示，生成的报告如图7.121所示。
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 图7.120
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 图7.121


 
5. 生成设计复杂度报告
 
结合选项−complexity，利用report_design_analysis命令可生成设计复杂度报告。具体命令如图7.122所示，生成的报告如图7.123所示。单击报告上方的百分号“%”，可将主要资源以百分比的形式显示出来。在该报告中，需要着重关注的是Rent值：当Rent值大于0.65时，要引起注意。
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 图7.122
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 图7.123


 
在上述命令的基础上，再结合−cells选项，即可生成指定模块的设计复杂度报告。可指定一个模块，也可同时指定多个模块。例如，指定两个模块，则在生成的报告中将显示两个模块的设计复杂度。具体命令如图7.124所示，生成的报告如图7.125所示。
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 图7.124
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 图7.125


 
6. 生成设计拥塞报告
 
通过−congestion选项，利用report_design_analysis命令可生成设计拥塞报告。具体命令如图7.126所示，生成的报告如图7.127所示。
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 图7.126
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 图7.127


 
7. 获取QoR报告
 
通过−qor_summary，利用report_design_analysis命令可获取QoR报告。具体命令如图7.128所示，生成的报告如图7.129所示。
 

 [image: img]
 图7.128
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 图7.129


 
7.5.3　report_qor_suggestions
 
从Vivado 2018.3版本开始，就可以通过图形界面的方式应用report_qor_suggestions命令（在图形界面方式下显示为Report QoR Suggestions），如图7.130所示。从Tcl的角度而言，仅是多了一个−name选项。
 

 [image: img]
 图7.130


 
report_qor_suggestions的功能：在分析关键路径的基础上给出优化建议，并以XDC或Tcl文件的形式体现出来。无论Project模式还是Non-Project模式，这些文件均可加入工程中使用，从而达到优化设计的目的。report_qor_suggestions命令的使用方法如下。
 
❶ 在图形界面的方式下选择Report QoR Suggestions，打开如图7.131所示的Report QoR Suggestions对话框。进行相关设置后，单击OK按钮，即可弹出如图7.132所示的QoR Suggestions选项卡。
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 图7.131
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 图7.132


 
❷ 单击[image: img]按钮，会弹出如图7.133所示的Apply Suggestions对话框。
 

 [image: img]
 图7.133


 
·　若选中Manual单选按钮，则显示无法以XDC或Tcl文件形式提供的建议。
 
·　若选中Synth and Impl单选按钮，则生成可应用于综合阶段和实现阶段的建议，即RQSPreSynth.tcl和RQSImplCommon.tcl两个文件。在Project模式下，RQSPreSynth.tcl可作为约束文件直接添加到Constraint Set中（添加时，将文件类型设置为“Tcl Files（.tcl）”，如图7.134所示）；RQSImplCommon.tcl可作为Hook Script在Opt Design阶段添加，即在如图7.135所示的对话框中，通过tcl.pre后的[image: img]按钮添加。在Non-Project模式下，这两个文件的添加方式如图7.136所示。
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 图7.134
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 图7.135
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 图7.136


 
·　若选中Impl单选按钮，则生成仅适用于实现阶段的建议，即RQSPreImpl.tcl和RQSImplCommon.tcl两个文件。在Project模式下，这两个文件的添加方式如图7.137所示。在Non-Project模式下，这两个文件的添加方式如图7.138所示。
 

 [image: img]
 图7.137
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 图7.138


 
❸ 添加−output_dir选项，即可在指定位置生成上述文件，并在工程中使用。需要注意的是，RQSPreSynth.tcl和RQSPreImpl.tcl文件不能同时使用。
 
结论：
 
通过report_qor_suggestions命令可在分析关键路径的基础上给出优化建议，生成相应的Tcl文件，而这些文件可加入工程中执行，从而达到优化的目的。
 
7.5.4　report_failfast
 
在使用report_failpast之前，要先确保Design Utilities已经安装。
 
1. report_failpast生成的报告
 
report_failpast生成的报告分为三部分：设计特征、时钟检查和关键路径分析，如图7.139所示。在设计特征部分，该报告会给出资源利用率的建议值，一旦超过这个建议值（例如，FD的实际利用率为57.66%，超过建议值50%），就会在Status列内呈现REVIEW标记。同时，该部分还会给出控制集分析（Control Set），可帮助判断是否需要降低控制集。此外，对于不是由FD驱动的扇出大于10 000的网线，这部分也会有所显示。
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 图7.139


 
2. report_failpast的使用方法
 
除了基本的使用方法（不添加任何选项）之外，report_failpast还提供了其他的选项。例如，−pblock选项可用于分析Pblock对应的约束是否合理。该选项可在布局之前使用（要求已经提供了Pblock的具体位置约束），也可在布局之后使用。显然，在布局之前使用是非常有意义的。针对SSI芯片，该命令还提供了−slr和−by_slr选项。这两个选项需要在布局之后使用。此外，对于报告中Status为REVIEW的条目，可通过选项−detailed_report生成相应的更为详细的报告，具体使用方法如图7.140所示。
 

 [image: img]
 图7.140


 
report_failfast既可应用于整体设计，也可以针对某个指定的模块进行分析。例如，对于设计中的关键模块，若采用此命令进行分析，则可预先发现潜在的问题，从而加速时序收敛。
 
7.6　其他技巧
 
7.6.1　设置多线程
 
在多处理系统的综合阶段，可使用多线程，以便加速编译进程、缩短编译时间。同样地，在生成DRC报告、静态时序分析、布局、物理优化和布线阶段，也可以使用多线程，以便缩短编译时间[3]。
 
在默认情况下，可并发使用的多线程个数取决于系统本身的CPU核数和操作系统的类型。对于Windows系统，该数值为2；对于Linux系统，该数值为8。这些数值可通过如图7.141所示的Tcl命令修改。
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 图7.141


 
此外，还可通过如图7.142所示的命令获取当前可使用的线程个数。
 

 [image: img]
 图7.142


 
上述命令可直接在Tcl Console窗口中执行。在相应的Log文件中可查看相关信息，如图7.143所示。
 

 [image: img]
 图7.143


 
7.6.2　复用Block的位置信息
 
这里的Block是指Block RAM和DSP48，在有些设计中，会出现至少一个利用率较高的情形。若在某一个Vivado的版本中可以达到时序收敛的效果，并且在后续版本中并不涉及对Block的修改，特别是不会出现对Block RAM位宽的修改，为了在新版本中同样达到时序收敛的效果，一个可行的方案就是继承原版本的Block布局，即复用Block的位置信息。在Vivado中复用Block的位置信息的操作步骤如下。
 
❶ 打开布线后的设计，找到设计中的Block。这里以Block RAM为例，依次选择Edit→Find，即可出现如图7.144所示的Find对话框。
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 图7.144


 
❷ 固定Block RAM的位置。选中之前找到的Block RAM，单击鼠标右键，在弹出的快捷菜单中选择Fix Cells，如图7.145所示。
 
❸ 保存Block的位置信息。单击菜单栏中的“保存”按钮，即可将Block RAM的位置信息保存到target约束文件中。注意：可在保存之前创建一个新的约束文件，并把该文件设置为target约束文件，如图7.146所示。
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 图7.145
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 图7.146


 
实际上，上述操作均可通过Tcl命令完成，如图7.147所示。
 

 [image: img]
 图7.147


 
结论：
 
对于Block RAM或DSP48利用率较高的情形，如果后续设计不涉及对Block的改动，则可复用其位置信息，从而加速时序收敛的进程。
 
7.6.3　获取Package Delay
 
在绘制PCB时，需要获取Package Delay。以往，该数据可在Xilinx官网中通过搜索获得。但现在，一切都变得简单了：在Vivado中只要通过简单操作即可获取Package Delay。在这里，我们分两种情况讨论。
 
1. 已经创建好Vivado工程
 
此时，首先要在Vivado下打开一个设计（可以是任何阶段的设计），然后选择File→Export I/O Ports生成一个“.csv”文件。该文件内部即包含Package Delay等信息。
 
2. 只知道具体的芯片型号，并没有创建Vivado工程
 
此时，需要通过Tcl命令获取“.csv”文件。可以在Tcl Console窗口中打开Vivado，或者直接打开Vivado Tcl Shell，执行两条Tcl命令：link_design和write_csv。例如，芯片型号为xc7k410tffg900-2，则两条Tcl命令即变为如图7.148所示的形式。
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 图7.148


 
这样会生成一个flight_time.csv文件。在执行上述命令之前，可以先通过cd命令将工作目录切换到期望目录下，这样很容易找到生成的“.csv”文件。
 
结论：
 
不需要创建Vivado工程，通过link_design和write_csv两条命令即可获取Package Delay。
 
7.6.4　快速生成IBIS模型
 
在设计高速I/O接口时，常常会碰到信号完整性（Signal Integrity）的问题，因此，有必要对这些接口进行相应的仿真。此时，就要用到IBIS（I/O Buffer Interface Specification）模型。
 
关于IBIS的更多信息，可通过如下链接找到，本文只关注如何生成IBIS模型。
 
·　https://www.xilinx.com/support/answers/50653.html
 
·　https://www.xilinx.com/support/download.html
 
如果目前使用的是ISE，则在Processes界面下依次选择Implement Design→Place &Route→Generate IBIS Model，即可调用IBISWriter生成相应的IBIS模型（“.ibs”文件）。
 
在Vivado图形界面下，先打开布局、布线后的设计，然后执行File→Export→Export IBIS Model，在弹出的界面中选择生成文件的目录、定义文件名，即可生成相应的IBIS模型（“.ibs”文件）。
 
在Vivado Tcl Shell下，如果还没有创建Vivado工程，则可以直接在Vivado Tcl Shell下使用write_ibis命令生成相应的IBIS模型。这里会用到两个Tcl命令：link_design和write_ibis，如图7.149所示。
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 图7.149


 
write_ibis命令还包含其他选项，例如−allmodels、−truncate、−ibs、−pkg等。这些选项的具体含义可通过−help查看。
 
7.6.5　使用MAX_FANOUT
 
综合属性MAX_FANOUT可以应用在代码中，也可以应用在XDC中。在XDC中的应用格式如图7.150所示。
 

 [image: img]
 图7.150


 
既然是综合属性，那么该属性是不是只能在综合阶段使用呢？答案是否定的。该属性也可在place_design阶段使用，从而达到降低扇出的目的。
 
如果大家使用过report_qor_suggestions命令就会知道，该命令会生成一个RQSImplCommon.tcl文件，并需要添加到opt_design阶段的Tcl.Pre中。有时MAX_FANOUT也会出现在这个文件里。这也证明MAX_FANOUT在实现阶段是可以使用的[4]。
 
再来说说place_design阶段。在这一阶段会有所谓的物理综合优化（Physical Synthesis in the Placer，PSIP），如果某个网线的扇出大于MAX_FANOUT的设定值，则PSIP会执行寄存器复制，从而降低扇出。需要注意的是，若要使MAX_FANOUT在place_design阶段有效，就必须使PSIP的扇出优化有效，具体方法如下。
 
·　对于Vivado 2018.2及之后的版本，place_design的使用方法如图7.151所示。注意：在使用选项−no_fanout_opt时，PSIP不会进行扇出优化。
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 图7.151


 
·　对于Vivado 2018.1及之前版本，place_design的使用方法如图7.152所示。注意：只有在使用选项−fanout_out时，PSIP才会进行扇出优化。
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 图7.152


 
结论：
 
① 对于Vivado 2018.2及之后的版本：在直接使用place_design且不能添加−no_fanout_opt的情况下，可确保MAX_FANOUT生效。
 
② 对于Vivado 2018.1及之前的版本：在直接使用place_design且添加−fanout_opt的情况下，可确保MAX_FANOUT生效。
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后　记
 
我的图书《Vivado从此开始》于2016年正式出版发行，至今仍在加印。很高兴这本书能获得广大读者的认可和喜欢，这也给了我极大的动力，尝试撰写一本全新的关于Vivado的书。2018年年初，我决定开始“启程”。
 
为什么要写一本新书呢？原因有三：
 
·　在写完《Vivado从此开始》之后总觉得有些意犹未尽，受限于篇幅结构，还有很多内容未能添加到图书中来。
 
·　Vivado的版本已有很多更新，新版本的“威力”无穷，不仅可缩短编译时间，而且一些新特性也极具实用性。例如，Vivado 2018.1版本新增了模块化综合技术，针对不同模块可以设置个性化的综合策略或期望的综合参数；Vivado 2018.3版本新增了针对SSI器件的一些属性，加速了整个设计时序收敛的进程，对于改善跨die时序路径大有裨益……我急切地希望广大读者能够获知这些新特性，并能够在实际工程中得心应手地使用。
 
·　很多读者通过电子邮件向我反馈，希望能够多介绍一些关于时序约束、时序收敛，以及SSI器件方面的知识，包括器件结构、设计指导原则和设计分析等。
 
以上种种，都促使我尽快动笔开始编写本书。
 
《Vivado从此开始》和《Vivado从此开始（进阶篇）》面向不同的读者群：《Vivado从此开始》包含更多的基础内容，更适合初学者学习参考；《Vivado从此开始（进阶篇）》则包含更深入的知识和案例，适合具有一定基础的学生及工程师阅读。
 
感谢本书的责任编辑张楠女士。这是我跟她的第二次合作，张楠女士极具专业精神，非常详细地指出了本书存在的问题，并给出了修改建议。感谢我的家人，正是因为他们的大力支持，才使我有更多的精力投入到本书的编写中。
 
高亚军
 
2019年9月16日于北京
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