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第1章 序論

1.1 本論文の背景と意義

本節では，本論文での研究背景と本論文の提案内容を述べる．研究背景として，まずFPGA

（Field Programmable Gate Array）を対象とした高位合成の必要性を述べる．次に，既存の

FPGA向け高位合成手法の研究動向とそれらの課題を整理する．そして，上記で述べた課題

に対して，本論文での提案内容を明示する．

1.1.1 FPGAを対象とした高位合成の必要性

本項では，FPGAを対象とした高位合成の必要性を述べる．まず LSI（Large-Scale Inte-

grated circuit）の近年の動向と開発の課題を述べる．次に，開発の課題の解決にアプローチ

する技術として，FPGAと高位合成についてまとめる．

今日の情報化社会においてLSIや SoC (System-on-a-chip) は，携帯電話などの情報通信機

器，PC（Personal Computer），自動車や家電など，人々の身の回りのあらゆるデバイス・

場面で利用されており，我々の生活を支える基盤技術の 1つである．更には，IoT (Internet

of Things) という言葉にも代表されるように，これらは今後より広く深く我々の周囲に浸透

していくことが予想され，情報化社会の発展を支える必要不可欠な要素であることは疑いよ

うがない．

LSIの開発では，「生産性の向上（設計コストの削減，設計の高速化）」の要求が非常に高

まっている．これは，近年の半導体の微細化技術の進歩によって，1つのチップで実現でき

るシステムは高性能化している一方で，チップの設計規模・複雑さも著しく増加していき，

設計コストの爆発的な増加が深刻となっているためである．更に，社会では情報技術の発展

が加速度的に進み，今日の目まぐるしく変化する技術革新・市場変化を捉え，企業がビジネ

スチャンスを得るためには，早急な新規サービスの市場投入，そのための設計生産性の向上

が急務である．

近年，LSI開発の生産性を向上させる技術として，「FPGA」と「高位合成」が注目されて

いる．FPGAとは，従来のASIC（Application Specific Integrated Circuit）と異なり，チッ

プ製造後に構成を設定・変更できる集積回路である．FPGAを LSI基盤として採用するこ

とで，ハードウェアによる高速なデータ処理を実現すると同時に，回路の製造後の仕様変

更の容易性を確保できる．実際に最近では，通信プロトコル処理 [6]や高精細テレビでの画

像処理 [7, 67]などの大量のデータを高速処理する必要がある場面や証券取引 [20]や，SDR

（Software Defined Radio）[59]など短期間でアルゴリズムの変更が求められるアプリケーショ

ンに対し利用が急速に拡大している．また．宇宙空間で利用されるLSI [70]やDeep Learning

1



第 1章 序論

など人工知能への適用 [5]にも注目が集まっており，FPGAの需要は急速に高まっている．

一方，高位合成とは，LSI自動設計技術の 1つであり，C言語など抽象度の高い言語で書か

れた対象アプリケーションの直接的な動作の記述（動作レベル記述）から，Verilogなどハー

ドウェア記述言語を用いてデータパス（Datapath）とコントローラ（有限状態機械: FSM

(Finite State Machine)）のネットリストを表現したレジスタ転送レベル記述（RT（Resister

Transfer）レベル記述）を自動的に合成する技術である．LSI設計に高位合成を用いること

で，論理合成よりさらに抽象度の高いレベルから自動設計が実現できるため，従来のRTレ

ベル記述による設計に比べて，記述量の削減・設計誤りの削減に伴う設計の高速化を実現で

きる．また，LSI設計に高位合成を利用することでハードウェア特有の知識を抽象化でき，

ソフトウェア開発者によるハードウェア設計が可能になる．これによって，人材確保の容易

化など開発現場にはメリットも多い．

以上より，生産性を向上させるアプローチとして，LSI開発に「FPGA」と「高位合成」を

利用する場面・必要性は増大している [8,18,37,54,64]．また，現在では商用・研究用のツー

ルも多数存在する [4,9,44,55,72]．しかし，一般的に高位合成によって生成される回路はRT

レベル記述を手設計した場合に比べて，性能面に課題が残ってしまう．IoT，AI（Artificial

Intelligence）など最新の情報技術で，LSIに要求される処理性能は更なる高まりを見せてい

るため，FPGA設計に高位合成を利用した上での，処理性能の確保は大きな課題である．

1.1.2 既存の研究動向と課題

本項では，既存の研究動向と課題として，既存の FPGA向け高位合成の研究動向を整理

すると共に，本論文で解決する課題を明らかにする．

FPGA設計に高位合成を用いて処理性能の高い回路を生成するには，FPGAの持つ特有

のアーキテクチャを考慮した高位合成アルゴリズムを利用することが不可欠となる．このた

め，FPGAを対象とした高位合成手法が盛んに研究されている [10–15, 17, 19, 38–40, 42, 48–

51,56,61–63,66,71,76–78]．

回路の処理性能を示す指標に回路の遅延 (レイテンシ) があり，より処理性能の高い回路

をFPGA上に実現するためには，高位合成によってレイテンシの小さい回路を合成すること

が重要である．レイテンシとは，その回路が実現するアプリケーションの処理 1回あたりに

要する回路のシステム実行時間を表し，クロック周期とシステム実行に要するクロック数の

積で求まる．回路のレイテンシが小さいほど，単位時間当たりの処理数が増え，回路の処理

性能が高くなる．一般的に，CPU（Central Processing Unit）によるソフトウェア処理では

処理性能の要求が満たされない場面で，FPGAによるハードウェア処理が用いられるため，

そこでは FPGA上に実現される回路に対し，必然的に高い処理性能が要求される．それに

伴って，FPGAを対象とした高位合成では，レイテンシの小さい回路を合成することが必要

不可欠である．

本論文では，FPGAを対象とした高位合成における以下の 3つの課題を取り上げる（図

1.1)．1つ目の課題（課題 1）は「フロアプランの考慮とMUXのコスト削減の同時実現」で

ある．FPGAを対象とした高位合成では，モジュールの配置（フロアプラン）を考慮の必要

性と，マルチプレクサ（Multiplexer (MUX)）のボトルネックが問題となっており，これら

は相互依存の関係が強く同時解決が望まれる．2つ目の課題（課題 2）は「高位合成段階に

2



第 1章 序論

図 1.1: レイテンシ削減を目的とした FPGA向け高位合成の課題．

おける，配線遅延・クロックスキューの正確な見積り」である．高位合成段階でフロアプラ

ンを扱う手法では，よりレイテンシの小さい回路を生成するため，FPGA上の配線遅延・ク

ロックスキューの正確な見積りの精度が問題となっている．3つ目の課題（課題 3）は「高

位合成段階での配線遅延・クロックスキューの影響とMUXのコストの同時考慮」である．

上記で挙げた 2つの課題は，両方共に FPGAを対象とした高位合成でレイテンシの小さい

回路を生成する上で重要な課題であり，これらを同時に解決することは有意義である．

課題 1 (フロアプランの考慮とMUXのコスト削減の同時実現)

課題 1の「フロアプランの考慮とMUXのコスト削減の同時実現」を議論するにあたり，

既存の FPGAを対象とした高位合成における問題点を整理する．FPGAを対象とした高位

合成では，レイテンシの小さい回路を生成する上で，以下の 2つの問題点があり，これらを

解決することが重要となる．

問題点 1 モジュールの配置（フロアプラン）の考慮の必要性

問題点 2 マルチプレクサ（MUX）のボトルネック

3



第 1章 序論

一方で，[10, 17, 38, 49, 56, 61, 62, 66, 76]では，レイテンシの削減へアプローチする技術を

持った手法が提案されているが，これらは問題点 1, 2に対して解決を図る手法ではない．こ

れらの手法では，チェーニング技術，対象アプリケーション向けの特化，ビット幅の考慮な

ど，他のLSI向け高位合成で用いられていた技術をFPGA向け高位合成に流用し，レイテン

シの削減を図っている．そして，これらの技術によるアプローチは，上記の問題点 1・問題点

2との関係性が無く，上記の 2つの問題点を解決する技術との併用が可能と考えられる．従っ

て，本論文ではこれらの手法で解決する問題点およびそのアプローチはスコープ外とする．

問題点 1に関して，近年のFPGA設計ではLSIプロセスの微細化に伴って，配線部分の伝

搬遅延による「モジュール間の配線遅延 1」と「クロックスキュー」が回路のクリティカル

パス遅延に対して与える影響が増大しており，[42]や [12]で議論されているように，無視で

きない影響度となっている．FPGAを対象とした高位合成でレイテンシの小さい回路を生成

するためには，配線遅延・クロックスキューの影響を含めたタイミング設計が重要となる．

回路内での配線遅延・クロックスキューは，FPGA上の回路の「モジュール配置（フロアプ

ラン）」に依存するが，本来，回路のフロアプランは高位合成以降の FPGA設計の段階で決

定される．従って，配線遅延・クロックスキューの影響を高位合成段階で見積り，これらを

含めたタイミング設計を行うためには，FPGA上のフロアプランを高位合成段階で扱う技術

が必要である．問題点 1の解決へアプローチする，既存のフロアプランを扱うFPGA向け高

位合成手法として，[12, 14,15,42,71,77,78]がある．

一方で，問題点 2に関して，FPGAでは [11]で述べられている通り，遅延・面積において

MUXのコストが大きく，これのコストを高位合成段階で削減する必要がある．FPGA設計

では，回路のデータパス内のMUXの数・入力数は，高位合成段階において決定される．も

し，高位合成段階でMUXのコストを無視したリソース共有によってデータパスを生成した

場合，最終的な回路のレイテンシ・面積は大きくなってしまう可能性がある．従って，高位

合成段階でMUXのコストを考慮し削減したデータパスを生成することが，レイテンシの小

さい回路を得るために重要である．問題点 2の解決へアプローチする，既存のMUXを削減

する FPGA向け高位合成手法として，[11, 13,19,39,40,63]がある．

問題点 1・問題点 2は相互依存の関係が強く，レイテンシの小さな回路生成を目的とする

FPGA向け高位合成において，同時に解決されるべき重要な課題である．FPGA設計におい

て，データパスの設計とフロアプランには相互依存の関係がある．問題点 1を解決するフロ

アプランを扱うFPGA向け高位合成手法では，高位合成段階で相互依存であるデータパスの

設計と FPGA上のフロアプラン設計を交互に反復して行い，最適解の探索を行う．この時，

フロアプランを扱うFPGA向け高位合成手法のデータパス設計において，問題点 2のMUX

のボトルネックが解決されていない場合，高位合成段階でMUXのコストが大きいデータパ

スに応じたフロアプラン解しか求められない．その時のレイテンシの削減は，問題点 1と問

題点 2を同時に解決した場合に比べて，半分未満となることが想像できる．また，問題点 2

のみを解決した手法の場合，下位工程で決定したフロアプラン解に応じたデータパスの改良

を行えないため，同様にそのレイテンシの削減の効果が低くなることが予想される．従って，

上記の問題点 1・問題点 2は，レイテンシの小さな回路生成を目的とするFPGA向け高位合

成において，同時に解決を図る必要性が高いと言える．

1本論文では，以降でモジュール間の配線遅延を「配線遅延」と呼ぶ．
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上記で述べた通り，問題点 1・問題点 2それぞれにアプローチするFPGA向け高位合成手

法は存在するが，これらを同時に解決する高位合成手法は我々の知る限り未だ実現されてい

ない．また，既存手法ではそれぞれが独自の目的関数および独自のバインディングアルゴリ

ズムにより目的を達成しており，一概に組み合わるのは難しく，問題点 1・問題点 2を解決

するためには，既存の FPGA向け高位合成手法とは異なるアプローチが必要となる．

従って，本論文では高位合成段階で回路のFPGA上でのフロアプランを扱い，MUXのコ

ストを削減したデータパス設計を実現する，「フロアプランの考慮とMUXのコスト削減の同

時実現」を 1つ目の課題に設定する．

課題 2 (高位合成段階における，配線遅延・クロックスキューの正確な見積り)

ここで，上記の課題 2の「高位合成段階における，配線遅延・クロックスキューの正確な

見積り」を議論する．上記での述べた通り，FPGA向け高位合成では，フロアプランを扱い

配線遅延・クロックスキューの影響を正確に見積り，これらを含めたタイミング設計を行う

ことがレイテンシの小さい回路を生成するために重要となり，これを実現する見積りモデル

の構築が必要となる．

フロアプランを扱うFPGA向け高位合成手法 [12,14,15,42,71,77,78]は，（1）詳細なFPGA

アーキテクチャに基づく個別のモジュール配置を扱う手法 [71,77,78]，と（2）抽象化されたモ

ジュールのFPGA配置を扱う手法 [12,14,15,42]に分かれる．（1）に分類される手法 [71,77,78]

は，より正確な配線遅延の見積りが可能になる反面，FPGAには I/Oパッドや特殊セル（DSP

ブロックやRAM）などを含めた詳細なFPGAアーキテクチャに基づく個別のモジュール配

置を扱うことは，高位合成問題を極めて複雑にしてしまう．一方，フロアプランを含めた高

位合成問題をシンプルに解くための技術として，(2) に分類される手法 [12,14,15,42]が提案

されているが，配線遅延・クロックスキューの見積りに課題が残る．これらの手法は，「フロ

アプラン指向FPGA高位合成手法」と呼ばれ，各々独自の「抽象化されたモジュール」単位

で FPGA上の配置を扱う．この時，FPGAアーキテクチャを抽象化したモデル上での配置

情報を想定することで，高位合成問題を簡潔に解くことができる．

フロアプラン指向FPGA高位合成手法において，配線遅延・クロックスキューを正確に見

積り，これらを含めたタイミング設計を行うためには，「フロアプラン指向 FPGA高位合成

手法向けの配線遅延・クロックスキュー見積りモデル」が必要となる．近年では，Xilinx社

やAltera社などから，多くの種類の FPGAが提供されている．これらのFPGAはそれぞれ

の特有のアーキテクチャを持ち，配線遅延・クロックスキューの特性も各々であることから，

これらを捉えたフロアプラン指向 FPGA高位合成手法向けの見積りモデルの構築が必要で

ある．具体的には，FPGA上の配線遅延見積りにおいて，FPGA毎に配線遅延特性を持つ

ため，正確に配線遅延を見積るためには，これを考慮することが重要である．また，FPGA

上のクロックスキューの見積りに関しては，FPGAでは回路が実装される前にクロック配線

が予め構築されており [74]，モジュール配置によってはクロックスキューの影響が深刻とな

る．従って，FPGAでは他の LSI基盤とは異なり，FPGAのクロック構造を捉え，クロック

スキューを見積るモデルが必要である．

しかし，既存のフロアプラン指向 FPGA高位合成手法において，[14, 15]の手法は配線遅

延もクロックスキューも見積っていない．また，[42]の手法と [12]の手法では，独自の抽象
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化したモジュールの配置から配線遅延を見積っているが，単純な配線遅延の見積りモデルを

採用しており，その妥当性は検証されていない．また，これらの手法は，クロックスキュー

を考慮しておらず，それに伴いクロックスキューの見積りモデルも提案されていない．[65]

では下位工程でのクロックスキュー見積りモデルが提案されているが，そのモデルは LSI基

盤の詳細なアーキテクチャ情報に依存するため，抽象化した FPGAチップ上のモジュール

配置を扱うフロアプラン指向高位合成に適用するのは難しい．以上より，フロアプラン指向

FPGA高位合成で正確に配線遅延・クロックスキューを見積るモデルは未だ提案されてい

ない．

一方で，既存のFPGA開発ツール内の見積りモデルの応用が考えられる．実際に，Xilinx

社の Vivadoなど既存の FPGA開発ツールには STA（Static Timing Analysis）ツールが使

用されている．これで使用されている独自の見積りモデルはFPGAの配線遅延・クロックス

キューを高精度で見積ることが可能だが，入力として FPGAチップ全体の詳細なアーキテ

クチャ情報およびそれに基づくフロアプラン情報が必要となるため，フロアプラン指向高位

合成には使えない．

従って，FPGAを対象としたフロアプラン指向高位合成手法で正確に配線遅延・クロック

スキューを見積るために，FPGAの種類による配線・クロック構造の違いを吸収し，抽象化

したFPGA上でのフロアプラン情報に対応した配線遅延・クロックスキューの見積りモデル

を構築することが必要となる．以上より，本論文では「高位合成段階における，配線遅延・

クロックスキューの正確な見積り」を 2つ目の課題に設定する．

課題 3 (高位合成段階での配線遅延・クロックスキューの影響とMUXのコストの同時考慮)

課題 3の「高位合成段階での配線遅延・クロックスキューの影響とMUXのコストの同時

考慮」を議論する．レイテンシの小さい回路の生成を目的とする FPGA向け高位合成では，

課題 1・課題 2を同時に解決することが重要となる．

上記で述べた課題 1，課題 2を解決する技術を提案した場合を考える．課題 1を解決する

FPGA向け高位合成手法は，収束性の観点から新たなフロアプラン指向 FPGA高位合成手

法により実現されることが予想される．そして，課題 2も同時に解決しない時，高位合成段

階での配線遅延・クロックスキューの見積り精度は悪く，レイテンシの削減効果は低下する

ことが考えられる．一方，課題 2を解決する見積りモデルは，それ単独では意味がなく，フ

ロアプラン指向 FPGA高位合成手法に適用することが必要となる．従って，上記の課題 1，

課題 2を単独で解決する技術を提案した上で，それらを組み合わせて，課題 1・課題 2を同

時に解決する FPGA向け高位合成手法を提案することが非常に有意義である．

以上より，本論文では課題 1・課題 2を同時に解決する「高位合成段階での配線遅延・ク

ロックスキューの影響とMUXのコストの同時考慮」を 3つ目の課題に設定する．

1.1.3 本論文の提案内容

本項では，前項までの議論を踏まえ，本論文内での提案内容について述べる．本論文の提

案内容は主に以下の 4つである．

提案 1 フロアプランの考慮とMUXのコスト削減を同時に実現するFPGA向け高位合成手法
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提案 2 フロアプラン指向FPGA高位合成向けの配線遅延・クロックスキューの見積りモデル

提案 3 配線遅延とクロックスキューを考慮したフロアプラン指向 FPGA高位合成手法

提案 4 フロアプラン指向高位合成を用いた FPGA実装フロー

本論文では，前項の課題 1を解決する手法として，「フロアプランの考慮とMUXのコス

ト削減を同時に実現するFPGA向け高位合成手法」を提案する．提案手法では，高位合成

でフロアプランを扱う既存技術であるHDR（Huddle-based Distributed-Register）アーキテ

クチャ[1–3]を FPGA向け高位合成に適用し，高位合成段階でフロアプランを扱い，配線遅

延を見積る．そして，FPGA上でのMUXの遅延・面積を調べ，そこから 2つのバインディ

ング手法を導き，MUXのコスト削減を図る．FUバインディングでは，配線遅延を考慮し

つつ，既にデータパスがある 2つの FU同士を積極的に割り当てることで，FUに付加され

るMUX数の削減を図る．レジスタバインディングでは，MUXの入力数を制限することで，

レジスタに付加されるMUXのコストを削減する．この 2つのバインディング手法により，

MUXのコストを削減し，遅延の小さいデータパスを生成する．

次に，前項の課題 2を解決するために，フロアプラン指向 FPGA高位合成のための配線

遅延/クロックスキュー見積りモデル「IDEF（Interconnection-Delay Estimate model for

Floorplan-driven high-level synthesis targeting FPGA designs）」/「CSEF（Clock-Skew

Estimate model for Floorplan-driven high-level synthesis targeting FPGA designs）」を構

築する．具体的には，FPGA設計ツール内の STAツールを用いた実験を行い，FPGA上で

の配線遅延特性とクリックスキュー特性を明らかにする．その実験結果を用いて，IDEFと

CSEFの定式化を行う．そして，STAツールによる FPGA上の配線遅延/クロックスキュー

の実測値と IDEF/CSEFの見積り値の比較を行い，見積り精度の評価を行う．

そして，前項の課題 3を解決する FPGA向け高位合成手法として，「配線遅延とクロック

スキューを考慮したクリティカルパス最適化FPGA高位合成手法」を提案する．課題 2に

対して提案した IDEF・CSEFを，課題 1に対して提案したフロアプランの考慮とMUXのコ

スト削減を同時に実現する FPGA向け高位合成手法に適用し，改良した手法である．提案

手法は，高位合成段階で各パスの配線遅延・クロックスキューをより正確に見積り，それら

の影響とMUXの遅延を含むデータパスの遅延を見積り，高位合成段階でクリティカルパス

の候補を特定する．そして，FUバインディング・フロアプランの 2つのフェーズにおいて，

集中的に最適化を図る．以上により，提案手法は生成する回路のレイテンシの削減を図る．

最後に，上記で提案したフロアプラン指向 FPGA高位合成手法を実際に FPGA上で評価

を行うために，「フロアプラン指向高位合成手法を用いた FPGA実装フロー」を確立する．

新たに確立する FPGA実装フローに従って，上記で提案したフロアプラン指向 FPGA高位

合成手法を用いて，FPGA上にベンチマークアプリケーションを実装し，回路が正常に動作

することを確認する．そして，既存手法を用いて実装した回路と処理性能を比較することで，

実機レベルで提案手法の優位性を確認する．

1.2 本論文の概要

本節では，本論文の構成と各章での議論内容を述べる．
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本論文では，FPGA上にレイテンシの小さい回路を生成する高位合成を構築するため，配

線遅延・クロックスキューの考慮とMUXコストの削減を同時に達成するFPGA向け高位合

成手法を提案する．

本論文は 7章から構成される．以下に本論文の構成を示す．

第 2章「関連研究」では，既存のFPGA向け高位合成手法に関する研究のうち，フロアプ

ランを扱う FPGA向け高位合成手法とMUXコスト削減を図る FPGA向け高位合成手法に

分類されるいくつかの既存手法を紹介する．そして，他の LSI向けに提案されたフロアプラ

ンを扱う高位合成に適したアーキテクチャを紹介する．

まず，フロアプランを扱う FPGA向け高位合成手法では，（1）詳細な FPGAアーキテク

チャに基づく個別のモジュール配置を扱う手法として，[71,77,78]を紹介し，（2）抽象化され

たモジュールのFPGA配置を扱う手法として，[12,14,15,42]を紹介する．次に，MUXコス

ト削減を図るFPGA向け高位合成手法として，[11,13,19,39,40,63]を上げ，そのうちの例と

して，Chenらの手法 [11]とHaraらの手法 [39,40]を紹介する．その後，高位合成内でフロ

アプランを扱う既存技術の 1つであるHDRアーキテクチャ[1–3]を紹介する．

第3章「HDRアーキテクチャを対象としたMUX削減FPGA高位合成手法」では，FPGA

を対象とした高位合成における課題 1「フロアプランの考慮とMUXのコスト削減の同時実

現」を解決するため，フロアプランの考慮とMUXのコスト削減を同時に実現するFPGA向

け高位合成手法として，HDRアーキテクチャを対象としたMUX削減 FPGA高位合成手法

を提案する．具体的には，HDRアーキテクチャを対象とした FPGA高位合成の問題を定式

化し問題を定義する．そして，その問題の解決のため，HDRアーキテクチャを対象とした

MUX削減 FPGA高位合成手法を提案・評価する．

まず，提案手法のアプローチを決定するために，FPGA上の回路構成要素を実装・分析し，

MUXが遅延・面積においてボトルネックであることを明らかにする．更に，MUXの入力数

を様々に変化させて実装し，入力数に応じたMUXのコストの増加傾向を分析し，提案手法

の方針を決定する．

その後，HDRアーキテクチャを対象としたMUX削減 FPGA高位合成手法を提案する．

提案手法は，配線遅延とMUXのボトルネックを同時に考慮した新しいFPGA向け高位合成

手法である．提案手法は，HDRアーキテクチャを採用することで，高位合成段階でフロア

プランを扱い，配線遅延の影響を見積る．また，高位合成段階でMUXのコストを削減する

ため，各FU（演算器）・レジスタ間のデータ転送を考慮した 2つのバインディング手法を提

案する．

• パス考慮スケジューリング/FUバインディング

• パス考慮レジスタバインディング
パス考慮スケジューリング/FUバインディングでは，配線遅延を含めたデータ転送遅延を考

慮しつつ，既にデータパスがある 2つの FU同士を積極的に連続する 2つの演算ノードに割

り当てることでMUX数の削減を図る．パス考慮レジスタバインディングでは，FPGA実装

によって導いたMUXの入力数に伴うコスト増加傾向を基に，入出力先の FU・レジスタを

考慮してレジスタに付加するMUXを 4入力以下に制限する．これによって，回路全体での

レジスタに付随するMUXの遅延・総面積を削減する．最後に，計算機実験により提案手法

の有効性を示す．
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第 4章「フロアプラン指向FPGA高位合成向け配線遅延・クロックスキュー見積りモデ

ル」では，FPGAを対象とした高位合成における課題 2「高位合成段階における，配線遅延・

クロックスキューの正確な見積り」を解決するため，フロアプラン指向 FPGA高位合成の

ための配線遅延・クロックスキュー見積りモデル「IDEF」と「CSEF」を構築する．まず，

FPGA上における測定を行い，配線遅延/クロックスキュー特性を明らかにする．そして，そ

れらの特性に基づいて定式化を行い，それぞれの見積りモデルを構築する．その後，実測値

と比較を行い，各々のモデルの見積り精度を評価する．最後に，第 3章で提案したフロアプ

ラン指向 FPGA高位合成手法に両モデルを適用し，評価を行う．

FPGAでは，パス遅延に占める配線遅延・クロックスキューの割合が大きい．そのため，

フロアプラン指向高位合成では，フロアプランに基づく配線遅延・クロックスキュー見積り

精度は，フロアプラン解・生成されるデータパスの質に影響を与えてしまうため，できるか

ぎり高精度に見積る必要がある．FPGAの配線遅延見積りモデル構築のため，まず，シンプ

ルな測定実験用の回路を用いて，様々なパターンで FPGAの配線遅延を測定し，FPGAの

配線遅延特性を明らかにする．そして，測定結果に基づいてFPGAの配線遅延見積りモデル

「IDEF」を提案する．次に，FPGAのクロックスキュー見積りモデル構築のため，FPGA上

でのクロックスキューの影響を示した上で，様々なパターンでFPGAのクロックスキューを

測定し，FPGAのクロックスキュー特性を明らかにする．そして，クロックスキュー見積も

りモデル「CSEF」を提案する．それぞれの見積りモデルの精度は，商用のFPGA設計ツー

ル内タイミングモデルの結果と比較し確認する．最後に，第 3章で提案したフロアプラン指

向 FPGA高位合成手法に IDEF・CSEFを適用し，計算機実験により有効性を示す．

第 5章「配線遅延とクロックスキューを考慮したクリティカルパス最適化FPGA高位合

成手法」では，FPGAを対象とした高位合成における課題 3「高位合成段階での配線遅延・

クロックスキューの影響とMUXのコストの同時考慮」を解決するため，第 3章で提案した

フロアプラン指向 FPGA高位合成手法に前章で提案した IDEF・CSEFを利用し，配線遅延

とクロックスキューを考慮したクリティカルパス最適化 FPGA高位合成手法を提案する．

提案手法は，前章で提案した IDEF・CSEFをフロアプラン指向高位合成全体で利用し，高

位合成段階で配線遅延・クロックスキューの影響を含めたデータパスの遅延を見積り，全デー

タパスのうちクリティカルパスおよびその候補となるパスを特定する．そして，データパス

生成とフロアプラン両方において，これらを集中的に最適化し回路のレイテンシ―の向上を

図る．

データパス生成とフロアプランでクリティカルパス遅延を削減するために，以下のバイン

ディング手法とフロアプラン手法を提案する．

• クリティカルパス指向スケジューリング/FUバインディング

• クリティカルパス指向ハドル合成/フロアプラン

クリティカルパス指向スケジューリング/FUバインディングでは，フロアプラン情報を基に

FUバインディングを改良することで，配線遅延とクロックスキューを改善しクリティカルパ

ス遅延の小さいデータパスの生成を図る．また，クリティカルパス指向ハドル合成/フロア

プランではフロアプランの改善において配線遅延とクロックスキューを考慮して，クリティ

カルパスの候補となるパスを集中的に最適化を行う．そして，クリティカルパス遅延の小さ

いフロアプラン解を目指す．最後に，計算機実験により提案手法の有効性を示す．
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第 6章「提案手法を用いたFPGA実装評価」では，レジスタ分散型アーキテクチャを対

象としたフロアプラン指向 FPGA高位合成を用いた実装方法の確立と実装された回路の評

価を行う．

レジスタ分散型アーキテクチャは，レジスタ集中型アーキテクチャに比べて，FU・レジ

スタ間の配線遅延を小さくできるため，レイテンシの小さい回路を生成するための有効な技

術である．しかし，一方でレジスタ数は増加するため，高位合成段階でのタイミング設計は

より複雑になる．更に，フロアプラン指向FPGA高位合成では，高位合成段階で決定したフ

ロアプラン情報を実装フローにインプットする必要があり，通常の FPGA実装とは異なる

フローとなる．また，実際のFPGA実装ではアプリケーション回路のみではなく，外部との

データのやり取りを行うインターフェース回路も必要となる．しかし，既存研究ではフロア

プラン指向 FPGA高位合成を用いた FPGA実装方法は明らかにされておらず，前章までの

議論も配置・配線後の FPGA設計ツールのレポートを基に議論をしている．

従って，本章では，前章で提案したフロアプラン指向FPGA高位合成手法を用いて，FPGA

実装を行い，性能評価を行う．まず，実装環境およびその際のアプリケーション回路に必要

となるインターフェース回路について議論する．次に，フロアプラン指向高位合成手法を用

いた際の FPGA実装フローを提案する．そして，第 5章で提案したフロアプラン指向高位

合成手法を用いて，ベンチマークアプリケーションの 1つであるDCTアプリケーションを

例に取り，実際にXilinx Virtex-7上に FPGA実装を行い，正常に動作することを確認する．

最後に，既存手法を用いて実装した回路と比較して，実機レベルで提案手法によって合成さ

れた回路を評価する．

第 7章「まとめ」では，本論文の内容を総括し，今後の課題を検討する．
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2.1 本章の概要

本章では，既存のFPGA向け高位合成手法に関する研究のうち，フロアプランを扱うFPGA

向け高位合成手法とMUXコスト削減を図るFPGA向け高位合成手法に分類されるいくつか

の既存手法を紹介する．そして，他の LSI向けに提案されたフロアプランを扱う高位合成に

適したアーキテクチャを紹介する．

まず，フロアプランを扱う FPGA向け高位合成手法では，（1）詳細な FPGAアーキテク

チャに基づく個別のモジュール配置を扱う手法として，[71,77,78]を紹介し，（2）抽象化され

たモジュールのFPGA配置を扱う手法として，[12,14,15,42]を紹介する．次に，MUXコス

ト削減を図るFPGA向け高位合成手法として，[11,13,19,39,40,63]を上げ，そのうちの例と

して，Chenらの手法 [11]とHaraらの手法 [39,40]を紹介する．その後，高位合成内でフロ

アプランを扱う既存技術の 1つであるHDRアーキテクチャ[1–3]を紹介する．

2.2 フロアプランを扱うFPGA向け高位合成手法

本節では，既存のフロアプランを扱う FPGA向け高位合成手法を紹介し，これらの課題

について議論する．

既存のフロアプランを扱う FPGA向け高位合成手法として，[12,14,15,42,71,77,78]があ

る．フロアプランを扱うFPGA向け高位合成手法は，（1）詳細なFPGAアーキテクチャに基

づく個別のモジュール配置を扱う手法 [71,77,78]，と（2）抽象化されたモジュールのFPGA

配置を扱う手法 [12, 14,15,42]に大別できる．

2.2.1 個別のモジュール配置を扱う手法

本項では上記の（1）詳細な FPGAアーキテクチャに基づく個別のモジュール配置を扱う

手法に分類される既存手法の例として，Xuらの手法 [71]と Zhengらの手法 [77, 78]を紹介

する．これらの手法は，より正確な配線遅延の見積りが可能になる反面，高位合成段階で個

別のモジュール配置を扱うことは，配置対象となるモジュール数が多くなり，フロアプラン

を含めた高位合成問題を極めて複雑にしてしまう課題がある．

Xuらの手法 [71]

Xuらは [71]にてFPGAアーキテクチャに基づくレイアウト情報をフィードバックしたス

ケジューリング/バインディング手法を提案している．Xuらの手法 [71]の高位合成アルゴリ
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ズムを図 2.1に示す．Xuらの手法の特徴は，以下の 3点である．

1. 配置・配線を実際に行わないため，合成時間が短い．

2. 反復改良を用いている．

3. スケジューリングとバインディングを同時に実行する．

Xuらの手法 [71]はFPGAのアーキテクチャを想定し，入力で与えられたリソース制約か

ら FU，レジスタをスケジューリング・バインディングより前に見積り，仮想ネットリスト

を作成する．仮想のネットリストでは，バインディングされる前の状態であるため，全ての

FUが全てのレジスタに繋がれている状態を見積っている．仮想ネットリストを用いて，ス

ケジューリング・バインディングを行い，最終的に制約を満たすRTLネットリスト，あるい

はスケジューリング・バインディングが不可能な場合は現状で最良のネットリストを出力す

る．従来のスケジューリング・バインディングに配置・配線情報を用いる手法では，実際に

配置・配線した情報をフィードバックし，再度スケジューリング・バインディングしていた．

回路の合成時間において，配置・配線の実行時間が占める割合は大きい．Xuらの手法 [71]

は実際に配置・配線を行わない手法であるため，従来手法に比べて回路の合成時間を削減す

ることができる．

Xuらの手法 [71]では，スケジューリング・バインディングより前に，全てのパスの遅延を

見積り，遅延情報を基にカットオフ・ポイントと呼ばれる遅延の上限値を設定する．カットオ

フ・ポイント以上の遅延の配線を遮断し，変更された仮想ネットリストを基に，スケジュー

リング・バインディングを実行する．スケジューリング・バインディング結果が制約を満た

すかどうかを判定し，満たさない場合はRTLネットリストを調整し，再度制約を満たすか

判定する．調整後の RTLネットリストが制約を満たさない場合は，スケジューリング・バ

インディングより前に定めたカットオフ・ポイントが原因と考え，カットオフ・ポイントを

修正し，同様の処理を再度実行する．Xuらの手法は反復改良によって解を改良する手法で

あるため，最終的に最良の解が得られる手法である．

Xuらの手法 [71]では，スケジューリング・バインディングを各CSごとに同時に行う手法

である．スケジューリング・バインディングの部分は，以下の 4つのフェーズで構成される．

利用できるFU・レジスタを取得 設定されたカットオフ・ポイントを基に，カットオフ・ポ

イント以上の配線を遮断し，利用できる FU・レジスタを取得する．

リソース情報よりクロック周期を解析 入力として与えられた時間制約，リソース制約より

クロック周期と利用可能なリソースを解析する．

スケジューリンググループを生成 入力のDFGおよび算出されたCS数を基に，スケジュー

リンググループと呼ばれる各CSにおいて，割り当てられる可能性のある演算ノードの

集合を生成する．

スケジューリンググループを選択 割り当てるCSにおいて，スケジューリンググループを 1

つ選択し，ノードのスケジューリングおよびバインディングを行う．
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図 2.1: Xuらの手法の高位合成アルゴリズム [71]．

Zhengらの手法 [77, 78]

[77,78]はFPGAの配置配線ツールを結合した高位合成手法を提案している．この手法は，

FPGAの配置配線情報に基づいて，モジュール間のデータ転送遅延を見積り，回路の高速化

を図る．

Zhengらの手法のアルゴリズムを図 2.2に示す．これはAltra社の開発ツールを用いて，高

位合成結果を論理合成・配置配線を行う．その結果より，[77]の手法より各パスのサイクル数

を算出する．その結果を基にDelay Tableを改良し，再度高位合成を行う．反復回数はユー

ザーの与える制約に依存する．計算機実験の結果，Zhengらの手法は反復しない場合に比べ

て遅延を最大 22%削減，配置配線を用いない場合に比べて最大 28%削減した．この手法では，

配置配線ツールを用いて正確な遅延情報によって最適化を行うことで，高い回路の高速化が

実現できている．しかし，実際のFPGAの配置配線ツールを用いるため，1回のループに要

する時間は多く，さらに大規模なアプリケーションを十分に最適化したい場合，必然的に多

くのループ回数が必要になり，合成時間が大きく増加すると考えられる．
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図 2.2: Zhengらの手法 [78]．

（1）詳細な FPGAアーキテクチャに基づく個別のモジュール配置を扱う手法に分類され

る手法は，より正確な配線遅延の見積りが可能になる反面，高位合成段階で個別のモジュー

ル配置を扱うことは，配置対象となるモジュール数が多くなり，高位合成問題を極めて複雑

にしてしまう．実際に，Xuらの手法，Zhengらの手法共に，FU・レジスタ単位でのモジュー

ル配置を扱っているが，これでは回路の規模が大きくなった時，それに比例して配置するモ

ジュールも増加してしまう．さらに，FPGAには I/Oパッドや特殊セル（DSPブロックや

RAM）など配線遅延に影響を与えるものが多くあり，これらを含めた詳細な FPGAアーキ

テクチャを想定することは高位合成問題の複雑化を助長し，収束性の課題を招いてしまう．

2.2.2 フロアプラン指向FPGA高位合成手法

本項では，フロアプランを含めた高位合成問題をシンプルに解くための技術として，（2）

抽象化されたモジュールのFPGA配置を扱う手法に分類される既存手法を紹介する．これら

は，高位合成問題をシンプルに解ける技術となっている一方で，配線遅延・クロックスキュー

の見積りに課題が残る．

(2）抽象化されたモジュールの FPGA配置を扱う手法は「フロアプラン指向 FPGA高位

合成手法」と呼ばれ，各々の手法で抽象化されたモジュール単位で FPGA上の配置を扱う．

この時，詳細なアーキテクチャを抽象化した FPGAモデル上での配置情報を想定すること

で，高位合成問題を非常に簡潔に解くことができる．本項ではフロアプラン指向 FPGA高

位合成手法の例として，Congらの Spreading Scoreを用いた手法 [14, 15]と RDRアーキテ

クチャとそれを対象とした高位合成手法 (MCAS) [12]，マクロと呼ばれる単位でフロアプラ

ンするHuangらの手法 [42]を紹介する．
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図 2.3: コンポーネントの配置例．

Spreading Scoreを用いた手法 [14, 15]

Congらは [14, 15]で Spreading scoreというチップ上の各コンポーネントの分散を表す値

を用いて配線混雑度を考慮した手法を提案している．この手法は，配線混雑度を考慮したフ

ロアプランを行うことで，レイテンシが改善された結果を示しているが，高位合成段階で配

線遅延を考慮した手法では無い．

Congらの手法 [14, 15]では高位合成段階でレイアウトを作成する際に Spreading Scoreと

いうコンポーネントの分散を示す値を用いる．図 2.3にコンポーネントの配置例を示す．

図 2.3(a) は，隣接したコンポーネントの配置である．コンポーネントAとBの配線パター

ンを考えた場合，使用できる配線用チャネルはAとBの間の 1区画分である．それに対し，

図 2.3(b) の離れたコンポーネントの配置例ではコンポーネントAとBの配線において使用

できる配線用チャネルは縦横それぞれ 3区画分存在する．つまり，離れたコンポーネント配

置の方が選択できる配線パターンが多いため配線混雑度が低くできる．

Spreading Scoreとは，以下の式で表される．

n∑
i=1

wi∥pi∥2 (2.1)

piはコンポーネント iの位置ベクトルである．wiコンポーネントの面積による重みづけの

値である．図 2.4に Spreading Scoreの例を示す． ここでは各コンポーネントの面積は 1と

仮定する各コンポーネントが近接して配置された図 2.4(a) では Spreading Score値が 1× 12

× 4＝ 4である．各コンポーネントがより分散して配置された図 2.4(b) では Spreading Score

の値が 1× 32× 4＝ 36となる．以上から，Spreading Scoreの値が大きいほど，よりコンポー

ネントが分散して配置されていることがわかる．Congらの手法 [14, 15]では以下の条件の

下，Spreading Scoreの値を最大化するレイアウトを求める．

n∑
i=1

wipi = 0

∥pi − pj∥ ≦ lij ∀(i, j) ∈ E (2.2)
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図 2.4: Spreading Scoreの例．

lijはコンポーネント iと jにおける配線長の上限値，Eはレイアウトの有向グラフにおける

方向エッジの集合である．Congらは論文内で，コンポーネントの単位を定義しておらず，こ

の手法は複数の FU/レジスタをまとめて 1つのコンポーネントとした場合にも適用可能で

ある．

Congらの手法 [14, 15]を用いた結果，[15]では ASICの設計で Spreading Scoreを用いて

最適化を行っていくことにより，総面積と遅延時間が最適化された．[14]ではFPGAでの設

計で Spreading Scoreを用いて最適化を行っていくことにより，配線しやすくなる様子が観

測できた．この要因と考えられるのは，Spreading Scoreによる最適化によって演算器の共

用，FUの共有などの設計が行われたことである．

Congらの手法 [14, 15]は，配線混雑度を緩和することでクリティカルパスの迂回を避け，

高速化が図れることが予想される．しかし，この手法はフロアプランにより配線遅延を見積

り，配線遅延の影響を踏まえた高位設計を実現しているわけではない．

RDRアーキテクチャとそれを対象にした高位合成手法 (MCAS)

Congらは [12]にて，RDR（Regular Distributed-Register）アーキテクチャを提案してい

る．このアーキテクチャは，均一の区画分割により高位合成中の配線遅延の予測を容易化し

ている一方で，一定の大きさに分割するため遅延・面積オーバーヘッドが大きい欠点がある．

また，クロックスキューを考慮しておらず，配線遅延の見積りモデルに対しても課題が残る．

RDRアーキテクチャは，FPGAチップを複数の同じ大きさの島に分割する．各島は，演算

器とマルチプレクサの集合，レジスタ・ファイル，コントローラで構成される．RDRアーキ

テクチャはレジスタ分散型アーキテクチャの 1つであり，レジスタ・ファイルを各島が持つ

ことによって，複数サイクルレジスタ間通信の設計をサポートし，高い規則性を持ったアー

キテクチャである．RDRアーキテクチャはチップを均一の区画に分割することで，高位合

成中の配線遅延の予測を容易化している．RDRアーキテクチャの構成を図 2.5に示す．

Local Computational Cluster (LCC) クラスタ化された機能ユニット群である．ここで，

機能ユニット群とは，FUおよびMUXを指す．

Register file 各島専用のローカルレジスタファイルである．LCCに含まれる機能ユニット
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図 2.5: RDRアーキテクチャ[12]．

群は同一の島内のレジスタファイルにのみアクセスできる．

Finite State Machine (FSM) 各島専用のコントローラである．同一の島に含まれるLCC

とレジスタを制御する．

異なる島に配置された FU同士でデータをやり取りする場合は，ローカルレジスタファイル

間データ転送を用いる．

RDRアーキテクチャは規則的に分割されているため，各島間の配線遅延の見積りが非常

に容易になり，さらに区画内のモジュール配置は抽象化され配置の粒度が粗くなる．粒度の

粗い区画で分割し区画ごとにフロアプランを行うのは，FPGAに適しているという長所があ

る．しかし，RDRアーキテクチャはチップを一定の大きさに分割するため遅延・面積オー

バーヘッドが大きい欠点がある．

次に図 2.6にRDRアーキテクチャを対象とした高位合成手法：MCASを示す．MCASは，

対象アプリケーションのCDFG (Control-Data Flow Graph)，RDRアーキテクチャの仕様，

クロック周期制約を入力として与え，RTL記述，フロアプラン制約，マルチサイクルパス制

約を得る．MCASの特徴として，以下の特徴が挙げられる．

1. レジスタ分散型アーキテクチャ回路の 1つである RDRアーキテクチャを対象として

いる．

2. フロアプラン決定後のデータパス生成を 1度に制限している．

RDRアーキテクチャは，上記で述べた通り，レジスタ分散型アーキテクチャ回路の 1つで

あり，これは一般的にレジスタ集中型アーキテクチャに比べて，FU・レジスタ間の配線遅延
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動作記述(C言語またははVHDL)

CDFG生成

リソースアロケーション

FUバインディング

スケジューリングベースの

フロアプラン

再スケジューリング・

再バインディング

レジスタ&

ポートバインディング

データパス&FSM生成

CDFG

リソース制約

コンポーネント間接続情報

フロアプラン情報

RTL記述(VHDL) マルチサイクルパス制約フロアプラン制約

RDR仕様 クロック周期制約

図 2.6: RDRアーキテクチャを対象とした高位合成手法：MCAS [12]．

が小さくなるため，レイテンシの小さい回路を合成する上で有利である．また，MCASは，

入力の動作記述に対するCDFGを生成・リソースアロケーション実施後，FUバインディン

グを行い，フロアプランを決定する．その後，決定したフロアプランを基に 1度だけ再スケ

ジューリング・バインディングを行い，データパスを決定する．フロアプランを扱う高位合

成手法では，第 2.2.1項のXuらの手法 [71]や Zhengらの手法 [78]のように，データパスと

フロアプランに相互依存の関係があるため，データパス生成とフロアプランの変更を繰り返

し，良質な回路を得るために解を反復改良していく．しかし，反復的に繰り返すと収束性に

よっては合成時間が爆発的に増えてしまう可能性がある．MCASはこれを防ぐため，フロア

プラン決定後 1度だけ再度データパス生成を行い，最小限の解の改良に留めている．

Huangらの手法 [42]

Huangらは [42]で，スケジューリング・バインディング結果を基にマクロという単位でモ

ジュールを抽象化し，フロアプランする手法を提案している．この手法は，独自のアーキテ
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動作記述(C言語またははVHDL)

CDFG抽出

ネット重み付け

バインディング

クリティカルパス分析

マクロ割り当て

マクロ生成&フロアプラン

コントローラ生成

No

RTL記述

スケジューリング

リソース・タイミング制約を満たすか？

データパス生成

Yes

図 2.7: Huangらの高位合成アルゴリズム [42]．

クチャを用いらずに一般的な回路アーキテクチャベースに抽象化したモジュール単位のフロ

アプランを実現している．その一方で，[12]の手法と同様にクロックスキューを考慮してお

らず，配線遅延の見積りモデルに対しても課題が残る．

図 2.7にHuangらの高位合成アルゴリズム，図 2.8にDFG上のマクロの例を示す．Huang

らの手法の特徴として以下が挙げられる．

1. データパス生成・フロアプランの反復改良を採用している．

2. クリティカルパス上の一部のコンポーネントに限定し，フロアプランを扱っている．

Huangらの手法は，データパス生成・フロアプランの反復改良を行い，リソース・タイミ

ング制約を満たす良質な解を求める．データパス生成では，DFGをスケジューリング・バ
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+CS=1 +

*++CS=2

+

*

CS=3

CS=4

Macro

図 2.8: DFG上のマクロの例 [42]．

インディング後，ネットの重みからDFG上のクリティカルパスを特定する（図 2.8の太線

のデータフロー）．この時，一部の演算ノードをFPGA上において，近くに配置することで

DFG上のクリティカルパスにおける配線遅延の影響を削減し，レイテンシの削減を図る．こ

の近くに配置される演算ノードの集合をマクロ（図 2.8の点線で囲まれた部分）と定義して

いる．

フロアプランでは，マクロおよびクリティカルパス上の一部の重みの大きい演算ノードが

割り当てられているコンポーネントのみに限定しフロアプランを行う．全てのコンポーネン

トに対してフロアプランをせず，レイテンシのボトルネックとなるコンポーネントに限定す

ることで，フロアプランおよび高位合成問題を簡素化している．

この手法は，独自のアーキテクチャを用いらずに一般的な回路アーキテクチャベースに抽

象化したモジュール単位のフロアプランを実現している長所がある．しかし，一部の FUを

除いて FUとレジスタのフロアプランは扱わないため，これらの配置は下位工程で使用する

配置・配線ツールに依存してしまう．また，[12]の手法と同様にクロックスキューを考慮し

ておらず，配線遅延の見積りモデルに対しても課題が残る．

[12,42]などのフロアプラン指向FPGA高位合成手法では，独自の抽象化したモジュール

およびそのフロアプランにより，高位合成問題の複雑化を抑え，フロアプランを扱うことを

実現している．また，抽象化したモジュールの配置情報から配線遅延を見積っているが，単

純な配線遅延の見積りモデルを採用しており，その妥当性は検証されていない．さらに，こ

れらの手法は，クロックスキューを考慮していない．

以上の議論より，新たなフロアプラン指向FPGA高位合成で使用される配線遅延・クロッ

クスキューの見積りモデルの提案が必要と考える．フロアプラン指向 FPGA高位合成で使

用される配線遅延・クロックスキューの見積りモデルは高位合成段階でのそれぞれの見積り

精度に大きな影響を与える．高位合成段階での見積り誤差はフロアプランの決定に影響を及

ぼし，結果として配線遅延・クロックスキューの影響が大きいフロアプラン解を導き，回路

のレイテンシの深刻な悪化を招く恐れがある．従って，フロアプラン指向高位合成で用いる

配線遅延・クロックスキューの見積りモデルに関して検証し，妥当な精度であるモデルを用
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いる必要がある．

2.3 MUXコスト削減を図るFPGA向け高位合成手法

本節では，既存のMUXコスト削減を図るFPGA向け高位合成手法を紹介し，これらの課

題について議論する．それぞれが独自の目的関数を用いたバインディング手法により，MUX

のコスト削減を達成し，レイテンシ改善を実現している．しかし，これらは配線遅延を考慮

しておらず，独自のバインディング手法を用いているため，前節で紹介したフロアプラン指

向 FPGA高位合成手法と組み合わせることが難しい．

既存のMUXコストを削減するFPGA向け高位合成手法として，[11,13,19,39,40,63]があ

る．[11]は，MUXの総入力数を削減し複数電源電圧技術を併用することで，低消費電力化

を図る FPGA向け高位合成手法を提案している．[39,40]では，FUやレジスタの共有/非共

有によって生じるMUXの挿入を遅延・面積に関して定量的に評価し，回路性能の向上を図

るFPGA向け高位合成手法を提案している．[13]では，FPGAアーキテクチャに基づいてリ

ソースバインディングとMUXを最適化する FPGA向け高位合成手法を提案している．[19]

では，FU・レジスタへの入力数最小化を目的とし，FUバインディングバインディングとレ

ジスタバインディングを同時に実行する FPGA向け高位合成手法を提案している．[63]で

は，FUの入力部のMUXの大きさを削減し，クリティカルパス遅延を削減する FPGA向け

高位合成手法を提案している．本節では，MUXを削減するFPGA向け高位合成手法の例と

して，Chenらの手法 [11]とHaraらの手法 [39, 40]を紹介する．

2.3.1 Chenらの手法

Chenらは，[11]で LOPASSと呼ばれる手法を提案している．LOPASSは，FPGAを対象

として想定されている．LOPASSでは，対象の FPGAより LUT，レジスタ，配線の消費電

力の見積り値を計算し，スケジューリング・FUバインディングでは，LUT，レジスタ，配線

の消費電力の見積り値を目的関数として用いて，スケジューリング・FUバインディング解

を複数電源電圧を考慮して消費電力を最小化するよう SA（Simulated Annealing）法を用い

て最適化する．そして，それを反復し解を改良する手法である．また，レジスタバインディ

ングにおいては，レフトエッジによる解を初期解として，MUXの総入力数を最小化するよ

うに 2部グラフマッチング [41]を用いて反復改良する手法である．その後，ポート割り当て

を改良しMUX数の最適化を図る手法である．

LOPASSは，以下の FPGAの特徴を考慮して提案されている．

1. FPGAはチップ全体に分散されてレジスタが提供されている．

2. 入力数の多いMUXは効果的でない．

3. FUやレジスタの数が少ないほど，面積や消費電力が少ないとは限らない．

スケジューリング/FUバインディング

LOPASSのスケジューリング/FUバインディングでは，SA法を用いてRTレベルでの消

費電力見積もり値の最適化を図る手法である．
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RTレベルでの消費電力見積もり値 PDynamic，PStaticを以下のように定める．

PDynamic = S(PLUT + PREG + PLW + PGW ) (2.3)

PStatic = PIdle LUT + PStatic LB + PStatic GB (2.4)

PLUT は全体の LUTの消費電力の見積もり値，PREGは全体の LUTの消費電力の見積もり

値，PLW は全体のスライス内の配線の消費電力の見積もり値，PGW は全体のスライス間の

配線の消費電力の見積もり値を表す．ここで，PLW と PGW は供給する電源に伴って変動す

る．ここで，複数電源電圧を用いて消費電力の削減を図る．

LOPASSのスケジューリング/FUバインディングでは，初期解としてスケジューリングは

リストスケジューリング，FUバインディングは force-directedアルゴリズムを用いた解を与

える．この初期解を基に SAによって，全体の消費電力（PDynamicと PStaticの和）を最小化

する解を求める．SAにおける各反復での処理は以下の 5種類がある．

再選択 他の FUを選択し，移動させる．

交換 2つの別々の FUに割り当てられている演算を交換する．

併合 ある FUに割り当てられている全ての演算を別の FUに統合する．

分割 1つの FUに割り当てられている演算を 2つの FUに分ける．

混合 2つの FUを選択し，併合を行った後，分割する．

レジスタバインディング

LOPASSのレジスタバインディングでは，レフトエッジによるレジスタ数最小の解を初期

解とし，2部グラフマッチング [41]によってMUXの総入力数を最小とするレジスタバイン

ディング解を得る．

2部グラフマッチングでは以下の重み関数を用いて各エッジに重み付けをする．

w(v, r) = α1x1(v, r) + α2x2(v, r) + βy(v, r) (2.5)

x1(v, r)は変数 vがレジスタ rに割り当てられた時のレジスタのMUX（図 2.9(a)）の入力

数，x2(v, r)は変数 vがレジスタ rに割り当てられた時に増加する FUのMUX（図 2.9(b)）

の入力数の数，y(v, r)は変数 vがレジスタ rに割り当てられた時のFUのMUXの総入力数，

α, βはパラメータを表す．LOPASSのレジスタバインディングでは，変数割り当てによって

生ずるMUXをレジスタのMUXと FUのポートのMUXの 2つに分けて考えている．

MUX最適化のポート割り当て手法

LOPASSでは，以下のようなポート割り当てを最適化することで，更なるMUXコストの

削減を図っている．

図 2.10に LOPASSのポート割り当てでの動機付けの例を示す．図 2.10(a)と (b)で違う点

は，FUのポートの前にMUXがある点とレジスタの前にMUXがある点である．LOPASS

では図 2.10(a)と (b)では，(b)の方を良い解と考える．図 2.10(b)は，(a)に比べ，MUXの

総入力数が少なく，レジスタ数も少ないためである．LOPASSでは，レジスタの前にMUX

を作りやすいよう目的関数を定義し，レジスタバインディング解を求めている．
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FU FU

MUX

FU

MUX

(a) (b)

図 2.9: LOPASSでのMUXの場合分け．

F3 F4
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MUX MUX
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MUX

R2

(a) (b)

図 2.10: LOPASSでのMUXポート割り当ての動機付けの例．

ポート定義手法

LOPASSでは，ポート定義手法も提案している．図 2.11にポート定義手法の動機付けの

例を示す．図 2.11(c)，(d)はそれぞれ図 2.11(a)，(b)の結果において変数の入力される FU

のポートを変えることにより，MUXの総入力数を改善した例である．LOPASSでは以上の

ような FUのポート定義によりMUXの総入力数を減らせることを示している．

実験結果

LOPASSは，従来手法と比較して，クリティカルパス遅延を 10.6%，消費電力を 61.6%改

善された値を示した．

2.3.2 Haraらの手法

Haraらの手法は，レジスタを共有を積極的に行わず，FUに付加されるMUXに着目し，

MUXのコストの最適化を図る手法である．

動機付け

Haraらの手法の動機付けを図 2.12，図 2.13に示す．図 2.12，図 2.13のようにFUもしくは

レジスタを共有した場合にMUXが必要になる．つまり，できる限りリソースを共有しなけ
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図 2.11: ポート定義手法での動機付けの例．
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(a) FU共有

（MUX２個）

(b) FU非共有

（MUX１個）

図 2.12: FUの共有/非共有の場合．

ればMUXの数を削減することができる．Haraらの手法はこれを利用した手法である．[39]

の中で，以下の理由によりレジスタを共有する必要はないと述べている．

(1) FPGA上では FUに比べてレジスタは面積が小さい．

(2) レジスタ共有によりMUXが挿入され，面積増大する可能性がある．
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図 2.13: レジスタの共有/非共有．
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図 2.14: Haraらの手法．

(3) FPGA上には十分多数のレジスタがあり，不足することはほぼ無い．
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図 2.15: HW-component-level register retimingの例．

アルゴリズム

Haraらの手法のアルゴリズムを図 2.14に示す．この手法は [52]に加えて Selective FU

sharingとHW-component-level register retimingを行う．

まず，動作記述に対してSSA（Static Single Assignment）の形式に変更を行う．次に，Ag-

gressive register unsharingでは復号変数（multiple variable）のレジスタ非共有を行う．こ

れは次の Selective FU sharingでより多くのMUXの削減に寄与する．Selective FU sharing

では，FUの非共有/共有の変更を行い，面積において最適化を図る．この時，非共有に変更

する場合は増加する FUの面積と削減されるMUXの面積，共有に変更する場合は削減され

る FUの面積と増加するMUXの面積を考慮し，判断を行う．つまり，大きい FUの非共有
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や小さいFUの共有を避けるための処理である．HW-component-level register retimingの例

を図 2.15に示す．HW-component-level register retimingでは，遅延の大きいFUが存在する

クリティカルパスに対して，レジスタの挿入などを行いMUXの位置をクリティカルパス以

外の部分へ移動させる．これによって，クリティカルパス遅延の削減を図る．

実験結果

計算機実験結果より，Haraらの手法は面積オーバーヘッド平均 13.8%で遅延を 49.5%削減

を達成した．これは，[52]が面積オーバーヘッド平均 39.36%で遅延 63.13%削減したのに比

べて，面積オーバーヘッドを大幅に削減し，高い遅延削減を実現していると言える．

以上より，MUX削減を図る手法の例として．Chenらの手法とHaraらの手法を紹介した．

これらを含めMUX削減を図る既存手法ではそれぞれが独自の目的関数を用いたバインディ

ングにより，目的を達成している．また，前節で紹介したように，フロアプラン指向FPGA

高位合成手法でもフロアプランに基づく配線遅延情報をデータパス生成に用いるため，独自

のバインディング手法を用いており，一概にこれらを組み合わせればFPGAのフロアプラン

を扱った上でMUXのコストを削減を達成できるわけではない．

2.4 HDRアーキテクチャ

本節では，他のLSI向けに提案されたフロアプランを扱う高位合成に適したアーキテクチャ

を紹介する．まず，Ohchiらが提案したGDR（Generalized Distributed Register）アーキテ

クチャ[58]を紹介し，長所・短所を議論する．その後，Abeらが提案したHDR（Huddle-based

Distributed-Register）アーキテクチャ[1–3]を紹介し，FPGA向け高位合成への適用を議論

する．

Ohchiらは [58]で GDRアーキテクチャを提案した．（図 2.16）これは，レジスタ分散型

アーキテクチャの 1つで，高位合成段階で FUのフロアプランを扱い，データ転送遅延がボ

トルネックとならない FUでレジスタ・コントローラを共有し，ボトルネックとなる FUに

はローカルレジスタ・ローカルコントローラを付加するアーキテクチャである．

GDRアーキテクチャは高速かつ小面積という利点を持つが，第 2.2節で述べたように，各

モジュールごとのフロアプランは高位合成問題を複雑にし，FPGAに利用した時にはチップ

上のさまざまな機構と相まって収束性の課題はさらに深刻となる可能性がある．

一方，GDRアーキテクチャと同様にレジスタ分散型アーキテクチャの 1つとして第 2.2節

で紹介した RDRアーキテクチャがある．RDRアーキテクチャの島という区画単位のフロ

アプランは非常にシンプルで，FPGAに適しているという利点がある．しかし，遅延・面積

オーバーヘッドが大きいという欠点がある．

Abeらは [1–3]にて，HDRアーキテクチャを新たに提案した．HDRアーキテクチャはGDR

アーキテクチャにハドルというRDRの区画の概念を導入し，各モジュールを抽象化したアー

キテクチャである．HDRアーキテクチャでは回路全体をハドル（Huddle）と呼ぶ区画で分

割し，ハドル毎にフロアプランを行い，配線遅延を適切に扱う．GDRアーキテクチャと異
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図 2.16: GDRアーキテクチャ[58]．

なり，ハドルの中は抽象化され詳細な分割を伴わない．ハドルは配線遅延の影響の無い範囲

で任意の矩形を取り，演算器やレジスタ，コントローラ，レベルコンバータを共有する．

HDRアーキテクチャの構成を図 3.2に示す．ハドルは以下の要素で構成される．

Huddled Local Register（HLR） 各ハドル専用のローカルレジスタとマルチプレクサの

集合である．

Huddled Functional Unit（HFU） ハドルに集められた演算器の集合である．ハドル内

で処理する演算に必要な演算器を必要数持ち，同一のハドル内のHLRのみにアクセス

できる．

Finite State Machine（FSM） 各ハドル専用のコントローラである．同一ハドル内の

HFUとHLRを制御する．

Huddled Level Converter（HLC） ハドルに集められたレベルコンバータの集合である．

電圧の異なるハドルとデータ転送を行う際，HLCを用いる．

同一ハドル内のHFUでデータを処理する場合，ハドル内のHLRを使うことでデータ転送時

間を無視できる．異なるハドルのHFU同士でデータ通信する場合，HLR間データ転送を行

う．HLR間データ転送する際，各ハドルの電圧が異なる場合HLCを用いる．

HDRアーキテクチャは，以下の特徴からFPGAに適したアーキテクチャと考える．HDR

アーキテクチャは，ハドル導入によるモジュールの抽象化によって，RDRアーキテクチャと

同様に FPGAに適した区画ごとのフロアプランを採用している．また，任意の矩形を取る

ハドルに対しフロアプランするため，GDRアーキテクチャと同様に小面積で高速なアーキ

テクチャとなる．また，FPGAではチップ全体に分散してレジスタが配置されているので，

レジスタ分散型アーキテクチャは FPGAに適していると考えられる．以上の点から，HDR

28



第 2章 関連研究

 

HFU

HLC
FSM

HLR

 

HFU

HLC

FSM

HLR

 

HFU

HLC
FSM

HLR

 

HFU

HLC
FSM

HLR

 

図 2.17: HDRアーキテクチャ[1–3]．

アーキテクチャは RDRアーキテクチャとGDRアーキテクチャの利点を併せ持つため，現

状非常に FPGAに適したアーキテクチャと考えられる．

しかし，[1–3]で提案されたHDRアーキテクチャの高位合成手法はASICを対象としてお

り，FPGA向けのHDRアーキテクチャを対象とした高位合成手法は存在しない．従って，フ

ロアプラン指向FPGA高位合成手法にHDRアーキテクチャを採用するためには，新たな高

位合成手法の提案が必要となる．

2.5 本章のまとめ

本章では，既存の関連研究のうち，フロアプランを扱うFPGA向け高位合成手法とMUX

コスト削減を図るFPGA向け高位合成手法に分類されるいくつかの既存手法を紹介した．そ

して，他の LSI向けに提案されたフロアプランを扱う高位合成に適したアーキテクチャを紹

介した．

表 2.1に既存のFPGA向け高位合成手法の分類を示す．既存のFPGA向け高位合成手法で

は，フロアプランを扱う手法，MUXコスト削減を図る手法，各々が提案されているが，これ

らを同時に達成する高位合成手法は実現されていない．フロアプランを扱うFPGA向け高位

合成手法では，フロアプランを含めた高位合成問題を有効に解くために，フロアプラン指向

高位合成手法が注目されており，[12,14,15,42]を紹介した．しかし，その中で用いられてい

るフロアプラン指向アーキテクチャや配線遅延・クロックスキューの見積りモデルには，課
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表 2.1: 既存の FPGA向け高位合成手法の分類.

分類 該当する手法 利点 欠点

個別のモジュール配置 [71, 77, 78] より正確な配線遅延の 高位合成問題

フロアプラン を扱う手法 見積りが可能 の複雑化 クロックスキュー

を扱う手法 フロアプラン指向 [12, 14,15, 42] フロアプランを含む 配線遅延の見積り を考慮していない

FPGA高位合成手法 高位合成問題の簡略化 精度が低い

MUXコスト削減を図る手法 [11, 13,19, 39,40,63] 独自のバインディング手法 配線遅延を考慮していない

によるMUX削減

題がある．一方，MUXコスト削減を図るFPGA向け高位合成手法では [11,13,19,39,40,63]

が提案されており，本章ではChenらの手法 [11]とHaraらの手法 [39,40]を例に取り，紹介

した．既存研究では，フロアプランを扱う手法，MUXコスト削減を図る手法，各々が提案

されているが，既存手法ではそれぞれが独自のバインディング手法により目的を達成してお

り，一概に組み合わるのは難しい．従って，これらを同時に達成する高位合成手法は私の知

る限り提案されていない．

また，FPGA上のフロアプランを考慮する有効な技術の 1つとして，HDRアーキテク

チャ[1–3]を紹介した．これは，レジスタ分散型アーキテクチャの 1つであり，任意の矩形を

取るハドルに対しフロアプランするため，レイテンシの小さい回路の生成を目的としたフロ

アプラン指向 FPGA高位合成手法に有効であると考えられるが，HDRアーキテクチャを対

象とした FPGA向けの高位合成手法は存在しておらず，フロアプラン指向 FPGA高位合成

手法に採用するためには，新たな高位合成手法の提案が必要となる．
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MUX削減FPGA高位合成手法

3.1 本章の概要

本章では 1，FPGAを対象とした高位合成における課題 1「フロアプランの考慮とMUXの

コスト削減の同時実現」を解決するため，フロアプランの考慮とMUXのコスト削減を同時

に実現する FPGA向け高位合成手法として，HDRアーキテクチャを対象としたMUX削減

FPGA高位合成手法を提案する．具体的には，HDRアーキテクチャを対象としたFPGA高

位合成の問題を定式化し問題を定義する．そして，その問題の解決のため，HDRアーキテ

クチャを対象としたMUX削減 FPGA高位合成手法を提案・評価する．

まず，提案手法のアプローチを決定するために，FPGA上の回路構成要素を実装・分析し，

MUXが遅延・面積においてボトルネックであることを明らかにする．更に，MUXの入力数

を様々に変化させて実装し，入力数に応じたMUXのコストの増加傾向を分析し，提案手法

の方針を決定する．

その後，HDRアーキテクチャを対象としたMUX削減 FPGA高位合成手法を提案する．

提案手法は，配線遅延とMUXのボトルネックを同時に考慮した新しいFPGA向け高位合成

手法である．提案手法は，HDRアーキテクチャを採用することで，高位合成段階でフロア

プランを扱い，配線遅延の影響を見積る．また，高位合成段階でMUXのコストを削減する

ため，各FU（演算器）・レジスタ間のデータ転送を考慮した 2つのバインディング手法を提

案する．

• パス考慮スケジューリング/FUバインディング

• パス考慮レジスタバインディング
パス考慮スケジューリング/FUバインディングでは，配線遅延を含めたデータ転送遅延を考

慮しつつ，既にデータパスがある 2つの FU同士を積極的に連続する 2つの演算ノードに割

り当てることでMUX数の削減を図る．パス考慮レジスタバインディングでは，FPGA実装

によって導いたMUXの入力数に伴うコスト増加傾向を基に，入出力先の FU・レジスタを

考慮してレジスタに付加するMUXを 4入力以下に制限する．これによって，回路全体での

レジスタに付随するMUXの遅延・総面積を削減する．最後に，計算機実験により提案手法

の有効性を示す．

1本章の内容は [23–25,29]による．
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3.2 問題定義

本節では，本論文での対象アーキテクチャを定義し，HDRアーキテクチャを対象とした

FPGA高位合成問題を定義する．

3.2.1 対象アーキテクチャ

本項では，本論文で提案する FPGA向け高位合成手法の対象アーキテクチャを決定する．

高位合成における対象アーキテクチャは，以下の 2つに大別され [57]，本論文では，対象

アーキテクチャとしてレジスタ分散型アーキテクチャを採用する．

• レジスタ集中型（SR : Shared-Regisuter）アーキテクチャ

• レジスタ分散型（DR : Distributed-Register）アーキテクチャ

図 3.1に上記 2つのアーキテクチャを示す．レジスタ集中型アーキテクチャ[57]は，回路全体

の FUでレジスタとコントローラを積極的に共有しレジスタ数を少なくするアーキテクチャ

である．しかし，レジスタ集中型アーキテクチャでは，レジスタと各 FUへ間の距離が異な

り，FU・レジスタ間の配線遅延に差が生じる．レジスタ集中型アーキテクチャを対象とした

高位合成では，最も大きい配線遅延に合わせてタイミング設計しなければならず，最終的な

回路の動作可能クロック周期を大きく見積ることになる．

一方，レジスタ分散型アーキテクチャ[57]は各 FU毎もしくはいくつかの FUに対して，

ローカルレジスタ・ローカルコントローラを持つアーキテクチャである．レジスタ分散型

アーキテクチャは，レジスタ集中型アーキテクチャに比べて FU・レジスタ間の配線遅延が

小さい．高位合成の対象アーキテクチャをレジスタ分散型アーキテクチャとした場合，高位

合成段階で最終的な回路のタイミング設計を予測しやすい．また，FU・レジスタ間の配線

遅延の見積りを小さくできるため，最終的な回路の動作可能クロック周期を小さくできる．

さらに，FPGAはチップ全体にレジスタが分散されており，よりレジスタ分散型アーキテク

チャが適すると考えられる．従って，本論文では，対象アーキテクチャとしてレジスタ分散

型アーキテクチャを採用する．

次に，レジスタ分散型アーキテクチャの中から採用する対象アーキテクチャを議論し，本

論文で採用する対象アーキテクチャを，HDRアーキテクチャ[1–3]に決定する．本論文の

フロアプラン指向 FPGA高位合成で対象とするレジスタ分散型アーキテクチャとして，第

2.2節で紹介した RDR（Regular Distributed-Register）アーキテクチャ[12]，第 2.4節で紹

介したGDR（Generalized Distributed Register）アーキテクチャ[58]，HDR（Huddle-based

Distributed-Register）アーキテクチャ[1–3]が候補として挙げられる．RDRアーキテクチャ

は均一な区画に分割されているため，各島間の配線遅延の見積りが非常に容易になり，さら

に区画単位のフロアプランは FPGAに適しているという長所がある．しかし，RDRアーキ

テクチャはチップを一定の大きさに分割するため遅延・面積オーバーヘッドが大きい欠点が

ある．GDRアーキテクチャは，RDRアーキテクチャに比べて，高速かつ小面積という利点

を持つが，第 2.2節で述べたように，個別モジュール単位のフロアプランは収束性の課題が

ある．

一方で，HDRアーキテクチャはGDRアーキテクチャにハドルというRDRの区画の概念

を導入し，各モジュールを抽象化したアーキテクチャである．ハドル導入によるモジュール
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図 3.1: 高位合成の対象アーキテクチャ．

の抽象化によって，RDRアーキテクチャと同様にHDRアーキテクチャはFPGAに適した区

画ごとのフロアプランを採用している．また，任意の矩形を取るハドルに対しフロアプラン

するため，GDRアーキテクチャと同様に小面積で高速なアーキテクチャとなる．以上より，

現状HDRアーキテクチャが最もフロアプラン指向FPGA高位合成手法に適したレジスタ分

散型アーキテクチャと考えられる．従って，本論文では対象アーキテクチャとして，HDR

アーキテクチャ[1–3]を採用する．

次に，FPGA上のHDRアーキテクチャに関して，以下で定義する．HDRアーキテクチャ

は回路全体をハドル（Huddle）と呼ぶ区画で分割し，ハドル毎にフロアプランを行い，配線

遅延を正確に見積もることができる．ハドルは配線遅延の影響の無い範囲で任意の矩形を取

り，FUやレジスタ，コントローラを共有する．FPGA上のHDRアーキテクチャの構成を図

3.2に示す．本論文では，FPGA上のHDRアーキテクチャのハドルは以下の要素で構成され

るとする．

Huddled Local Register（HLR） 各ハドル専用のローカルレジスタと MUXの集合で

ある．

Huddled Functional Unit（HFU） ハドルに集められた FUの集合である．ハドル内で

処理する演算に必要な FUを必要数持ち，同一のハドル内の HLRのみにアクセスで

きる．

Finite State Machine（FSM） 各ハドル専用のコントローラである．同一ハドル内の

HFUとHLRを制御する．

FPGAは論理ブロック，I/Oパッド，配線チャネルで構成される．各論理ブロックは複数

のスライスで構成され，各スライスはLUT（Look Up Table）とフリップフロップ（FF）で

構成される．FPGA向けHDRアーキテクチャでは，FPGA上で各ハドルがスライス単位で

構成される．HFUはFUとMUXの集合であり，スライスの LUTで構成される．HLRはレ

ジスタとMUXの集合であり，スライスの LUTと FFで構成される．FSMはコントローラ
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スライス 論理ブロックI/O パッド 配線用チャネル

HLR

HLR

HLR

HFU

FSM

HFU

FSM
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図 3.2: FPGA上のHDRアーキテクチャの構成．

-

If(a-b>c)

     t=x+y+z+u;

else

     t=x+2;
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+

++
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ノード 1

ノード 2

ノード 3

ノード 4
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ノード 6 ノード 7

ノード 8

図 3.3: CDFGの例 [69]．

であり，スライスの LUTと FFで構成される．各ハドル間は配線チャネルを用いて接続さ

れ，外部とのデータの入出力は I/Oパッドを介して行われる．
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3.2.2 問題の定式化

本稿では，本論文におけるHDRアーキテクチャを対象としたFPGA高位合成問題を定式

化する．

本論文では，動作記述を有向グラフ G(N,E)に変換したコントロールデータフローグラ

フ（以下CDFG）[69]を与える．Nは演算ノードNoと制御ノードNcからなる．各演算ノー

ド ni ∈ Noは 2個以下の親ノードを持つとする．EはデータフローエッジEdとコントロー

ル依存エッジEcからなる．CDFGの例を図 3.3に示す．図 3.3において，ノード 1, 2, 4, 5,

6, 7は演算ノードNoに含まれ，ノード 3, 8は制御ノードNcに含まれる．また，ノード 3と

ノード 4の間のエッジ，ノード 3とノード 6の間のエッジ，ノード 6とノード 8の間のエッ

ジ，ノード 7とノード 8の間のエッジはコントロール依存エッジ Ecに含まれ，それ以外の

エッジはデータフローエッジEdに含まれる．

各ハドルは，1個以上の FUを持つHFUと，HLRと FSMを持つ．ここで，ハドル hiの

HFUの面積をAreaFU(hi)，HLRの面積をAreaReg(hi)，FSMの面積をAreaFSM(hi)とする．

以上より，ハドル hiの面積Area(hi)は以下の式より求まる．

Area(hi) = W (hi)×H(hi)

= AreaFU(hi) + AreaReg(hi) + AreaFSM(hi)

(3.1)

式 (3.1)においてW (hi)はハドル hiの幅，H(hi)はハドル hiの高さを表す．

FU fiの遅延
2をDf (fi)で表し，FU fiのMUXの遅延をDMUX(fi)で表す．Sf (fi)はFU

fiの必要ステップ数を表し，クロック周期 Tclkより Sf (fi) = ⌈(Df (fi) +DMUX(fi))/Tclk⌉と
計算される．FU fiを割り当てるハドルをHud(fi)で表す．ハドル hiに割り当てられた FU

の集合を F (hi)で表す．レジスタの遅延をDregで表す．FU fiにおいて Tclk × Sf (fi)より求

まる演算時間から演算処理のみに必要な時間を除いた時間を以下の式で表す．

Slack(fi) = Tclk × Sf (fi)−Df (fi)−DMUX(fi) ≥ 0 (3.2)

また，ハドル hiにおけるデータ転送に使用できる時間 Slack(hi)を以下のように定める．

Slack(hi) = min
fi∈F (hj)

Slack(fi) (3.3)

HDRアーキテクチャの各ハドルの大きさはハドル内の FUが 1クロック以内に必ず演算

と通信が完了する範囲としている．ここで，図 3.4のように，ハドル hiのレジスタ ri，FU

fj がそれぞれハドルの右下，左上に配置された状況を考える．この時，ハドル hi内でのレ

ジスタ riと FU fj間のマンハッタン距離はW (hi) +H(hi)である．ここで，ハドル hi内に

おける次のようなデータ転送を考える．まず，レジスタ riからデータを読み出し，FU fjへ

送る．FU fj で演算を行った後，データをレジスタ riへ送り格納する．この時，以上のよ

うなハドル内での演算は Slack(hi)以内に完了しなければならない．Dw(x)は配線長 xスラ

イスのデータ転送に生じる配線遅延とすると，レジスタ riと FU fj 間のデータ転送時間は

2FUの遅延とは，その FUが演算 1回に要する実行時間を表す．
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ハドル hi

FU fj

レジスタ ri からデータ

を読み出し，FU fj に

データ転送する

FU fj によって演算

が実行される

FU fj からデータ転送され, 

レジスタ ri に格納される

H(hi)

W(hi)

レジスタ ri

図 3.4: ハドルサイズの例.

Dw(W (hi) +H(hi))となる．以上より，Slack(hi)からハドル hiのハドルサイズ制約を以下

のように定められる．[12]

2×Dw(W (hi) +H(hi)) +Dreg(ri) +DMUX(ri)

≤ Slack(hi) (3.4)

ここで，Dreg(ri)はレジスタ riの遅延，DMUX(ri)はレジスタ riのMUXの遅延とする．本

章では，FPGA内の配線にバッファが挿入されているため，配線遅延は距離 xに比例すると

し，配線遅延係数Cdを用いてDw(x) = Cd × xで計算する．全てのハドルは式 (3.4)を満た

さなければならない．

次に，ハドル間の距離を定義する．ここで，Dist(hi, hj)はハドル hiとハドル hj間のスラ

イス単位でのマンハッタン距離を表すとする．さらに，x(hi)と y(hi)はハドル hiの右上の

点の x座標を表すとする．ハドル hiとハドル hj間の距離Dist(hi, hj)は以下の式で求める．

Dist(hi, hj) = |x(hi)− x(hj)|+ |y(hi)− y(hj)| (3.5)

図3.5に2つのハドル間の距離の例を表す．(x(hi), y(hi)) = (20, 20)，(x(hj), y(hj))=(100,60)

より式 (3.5)に従って，ハドル hiと hjの距離Dist(hi, hj)は |20− 100|+ |20− 60| = 120スラ

イスとなる．HDRアーキテクチャでは高位合成段階でFU，レジスタ，コントローラのハド

ル内の位置を決定しないため，FUやレジスタ間の正確な距離を求めることはできない．本論

文では，単純のため各ハドル内のFU，レジスタの位置をハドルの右上の点と扱い，式 (3.5)

のようにハドル間の距離をモジュール間の距離と見なす 3．

次に，ハドル間のデータ転送を定義する．ここで，FU fi ∈ F (hi)で生成したデータをFU

fj ∈ F (hj)で使用する場合を考える．FU fiから FU fjへのデータ転送に要するコントロー

ルステップ（CS）数を idfi,fj と表す．

Slack(fi) ≥ Dw(Dist(hi, hj)) +Dreg (3.6)

3後述の第 3.5節で，このような距離の評価の下で高位合成し，実際に FPGA上に配置配線された回路はク
ロック周期制約を満たしていることから，妥当であると考える．
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Dist(hi,hj)=80+40

=120スライス

ハドル hi

=6スライス × 6スライス

40スライス

80スライス

ハドル hj

=5スライス × 5スライス

5スライス

5スライス

6スライス

6スライス

(0,0)

(x(hi),y(hi))=(20,20)

(x(hj),y(hj))

=(100,60)

図 3.5: 2つのハドル間の距離の例.

式 (3.6)が満たされる時，Sfu(fi)ステップ以内にFU fiの演算およびそのデータをハドル hj

のレジスタに格納できる．従って，この時 idfi,fj = 0となる．

Slack(fi) < Dw(Dist(hi, hj)) +Dreg (3.7)

一方，式 (3.7)が満たされる時，Sfu(fi)ステップの間では FU fiの演算およびそのデータを

ハドル hiのレジスタ riに格納する．その後，⌈Dw(Dist(hi, hj))/Tclk⌉ステップを要して，レ
ジスタ riからハドル hjのレジスタへ転送する．

HDRアーキテクチャでは，FU f は同一ハドルのレジスタからデータを受け取る．ハドル

hsのレジスタ rsからFU fを通り，ハドルhdのレジスタ rdへデータ転送するパスpath(rs, rd)

の遅延D(path(rs, rd))を以下のように計算する．

D(path(rs, rd)) = Dfu(f) +Dmux(f) +Dreg(rd) +Dmux(rd) +Dw(rs, rd) (3.8)

レジスタ rsと rd間の配線遅延Dw(rs, rd)は，Dw(Dist(hs, hd))と計算する．本論文では，デー

タパス内の全パスのうち，最大の遅延を持つパスをクリティカルパスと定義する．

以上より，HDRアーキテクチャを対象としたFPGA高位合成問題を以下のように定義する．

定義1 HDRアーキテクチャを対象としたFPGA高位合成問題とは，CDFG，クロック周期制

約，演算器制約が与えられた時，回路のレイテンシを最小化するようにCDFGをスケジュー

リングおよびバインディングし，各 FUをハドルに割り当て，レジスタ・コントローラを合

成し，各ハドルを配置することである．レイテンシは最小クロック周期 ×コントロールス
テップ数（CS数）で計算する．

例 1 図 3.6にHDRアーキテクチャを対象とした FPGA高位合成問題の例を示す．入力とし

て，CDFG，クロック周期制約，演算器制約を与える．出力として，スケジューリング・バイ

ンディング済みのCDFGとFPGA上のHDRアーキテクチャの回路情報を出力する．FPGA
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図 3.6: HDRアーキテクチャを対象とした FPGA高位合成問題．

上のHDRアーキテクチャの回路情報とは，各ハドル内のFU・レジスタ・コントローラの構

成，各ハドルのFPGA上の位置・大きさ・接続情報である．各ハドルはスライス単位で構成

され，ハドル間は配線用チャネルで接続される．外部とのデータの入出力のため，各ハドル

内の FU・レジスタ・コントローラは I/Oパッドに接続される．

3.3 動機付け

本節では，前節で定義した問題を解くために，提案手法の方針を決定づけるため，FPGA

上で実験を行う．まず，FPGA上に実現される回路において面積・遅延のボトルネックとな

る構成要素を特定する．この実験より，「MUXの数を削減する．」という 1つ目の提案手法

の方針を導く．次に，FPGA上でMUXの入力数に対する遅延・LUT数を測定し，MUXの
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表 3.1: FPGA・ASICの各回路構成要素の遅延相対値と面積相対値.
回路構成要素 FPGA ASIC

(FU/MUX/レジスタ) 遅延 LUT数 遅延 面積

加算器 1.00 1.00 1.00 1.00

減算器 1.00 1.00 1.01 1.21

乗算器 2.84 11.1 2.00 7.15

除算器 19.6 24.1 10.5 9.06

右シフト器 1.47 2.44 0.42 1.02

比較器 1.06 0.38 0.15 0.40

AND 0.55 1.00 0.02 0.24

2入力MUX 0.66 1.00 0.03 0.39

レジスタ 0.24 - 0.09 1.08

入力数に応じた遅延・LUT数の増加傾向を調べる．この実験より，「MUXを 4入力以下にす

る．」という 2つ目の提案手法の方針を導く．

実験 1 (FPGAの回路要素の測定)

表 3.1に FPGAと ASICそれぞれの加算器の値（遅延・LUT数・面積）を 1として，各

回路構成要素の相対値を算出した結果を示す．各回路構成要素の入出力は全て 16ビットと

した．実験環境は FPGAに関して，Xilinx社 ISE Design Suite 14.2の XSTで論理合成し

た．FPGAボードはVirtex-6を想定した．ASICに関して，Synopsys 社のDesign Compiler

D-2010.03-SP5 のトポグラフィカルモードを用いて，クロック制約は 5.0ns，ライブラリは

STARC 90nmテクノロジを用いて論理合成した．
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表 3.1の結果から FPGAとASICにおける FUの遅延/面積の比較は以下のように求めた．

FU の遅延の比較値 =

∑
(FPGAの FU の遅延)∑
(ASICの FU の遅延)

=
1.00 + 1.00 + 1.00 + 2.84 + 19.6 + 1.47 + 1.06 + 0.55

1.00 + 1.01 + 2.00 + 10.5 + 0.42 + 0.15 + 0.02

≈ 1.8 (3.9)

FU の areaの比較値 =

∑
(FPGAの FU の LUT 数)∑
(ASICの FU の面積)

=
1.00 + 1.00 + 1.00 + 11.1 + 24.1 + 2.44 + 0.38 + 1.00

1.00 + 1.21 + 7.15 + 9.06 + 1.02 + 0.40 + 0.24

≈ 2.0 (3.10)

MUXの遅延の比較値 =
FPGAのMUXの遅延

ASICのMUXの遅延

=
0.66

0.03
≈ 22 (3.11)

MUXの面積の比較値 =
FPGAのMUXの LUT 数

ASICのMUXの面積

=
1.00

0.39
≈ 2.6 (3.12)

レジスタの遅延の比較値 =
FPGAのレジスタの遅延

ASICのレジスタの遅延

=
0.24

0.09
≈ 2.7 . (3.13)

MUXに関して，FPGAではASICに比べ面積は約 2.6倍，遅延は約 22倍の相対値を示し

た．FUに関して，FPGAではASICに比べて平均で面積は約 1.8倍，遅延は約 2.0倍の相対

値を示した．レジスタは FFのみから構成され，レジスタの遅延の相対値は 2.7倍であった．

以上の結果より，FPGAの方がASICに比べて回路全体に占めるMUXの面積・遅延割合が

大きくボトルネックである．従って，FPGAではMUX数を削減する高位合成が必要である．

実験 2 (FPGAのMUXの入力数ごとの測定)

次に，MUXの入力数に対する遅延・LUT数の測定結果を表 3.2に示す．実験環境はXilinx

社の ISE Design Suite 14.2においてXSTで論理合成した．入出力は全て 16ビットとした．

Virtex-6のスライスはそれぞれ 4つの 6入力LUTと 4つのFF，LUTの出力部にいくつかの

2入力MUX（専用MUX，Dedicated MUX）を持つ．表 3.2から，2–4入力のMUXは 16個

の LUTを必要とし，5入力以上のMUXは 32個以上の LUTを必要とする．つまり，2–4入

力のMUXは面積が等しく，5入力以上のMUXの半分以下であることがわかる．また，遅

延においても 2–4入力のMUXはほぼ同等の遅延を持ち，5入力以上のMUXより小さい．

Virtex-6が 6入力 LUTを搭載しているため，2–4入力のMUXの面積が等しく，遅延に関し

てもほぼ同等である．一方，8入力のMUXは 5–7入力のMUXと比べて，小さい遅延・面

積を持つ．これは，8入力のMUXを ISEがより効率的に専用MUXを用いて合成できるた

めである．従って，FPGAでは 4入力以下のMUXが遅延・面積において低コストであり，5

入力のMUXの数を削減し，できる限り 4入力のMUXを作ることが必要である．
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表 3.2: FPGAにおける入力数ごとのMUXの遅延，LUT数，専用MUX数.
MUX 遅延 [ns] LUT数 専用MUX数

(スライス内の 2入力MUX数)

2入力MUX 1.002 16 0

3入力MUX 1.184 16 0

4入力MUX 1.186 16 0

5入力MUX 1.575 32 0

6入力MUX 1.650 32 0

7入力MUX 1.717 47 1

8入力MUX 1.443 33 16

16入力MUX 1.611 66 48

以下の例で，FPGA上の回路におけるMUXを 4入力に制限することで，MUXのコスト

を削減できることを示す．

例 2 MUXの入力数を 4入力以下に制限する例を図 3.7に示す．既存手法では 5入力以上の

MUXが付加したレジスタバインディング結果に対し，提案手法ではレジスタを増加させ 4

入力以下のMUXに分割することを考える．図 3.7(a)では，既存手法ではレジスタ 1つに 5

入力のMUXが付加しているレジスタバインディング結果を想定する．レジスタには aから

eの 5つの変数が割り当てられている．レジスタ数を 1つ増加させして，計 2つのレジスタ

に 5つの変数を割り当てる．各レジスタに付加するMUXは 3入力と 2入力になる．レジス

タを増加させ変数の割り当てを変更することで，各レジスタに付加するMUXを 4入力以下

にして同等の機能を保持できる．また，この時 LUT数の合計は変化しないが，MUXによっ

て生じる遅延は 1.575− 1.184 = 0.391ns削減できる．

5–7入力のMUXの場合，4入力以下のMUXの 2倍以上のLUT数を必要とする．図 3.7(b)

は 6入力のMUX 2つの分割例を示す．今，6入力のMUXに 32個の LUTを必要とし，4入

力のMUXに 16個の LUTを必要とする．レジスタ 2つに 6入力のMUX 2つが付加してい

た場合，レジスタを 3つに増やし 4入力のMUX 3つに分割することで 32× 2− 16× 3＝ 16

の LUTを削減できる．さらに，遅延は 1.650− 1.186 = 0.464ns削減できる．

8入力，16入力のMUXの場合，4入力のMUXに比べて，ほぼ入力数に比例した LUT数

を必要とする．つまり，図 3.7(a)のようにレジスタを追加して 8入力，16入力のMUXを 4

入力のMUXに分割しても LUT数の削減は図れない．しかし，8入力，16入力のMUXを 4

入力のMUXに分割することで遅延を削減できる．今，8入力のMUXに 33個のLUT，遅延

を 1.443ns必要とし，4入力のMUXに 16個の LUT，遅延を 1.186ns必要とする．図 3.7(c)

は 8入力のMUX 1つの分割例を示す．レジスタ 1つに 8入力のMUXが付加していた場合，

レジスタを 2つに増やし 4入力のMUX 2つに分割すると，33− 16× 2＝ 1と LUT数はほ

ぼ変わらない．しかし，MUXの遅延は 1.443− 1.186 = 0.257ns削減できる．

このように，既存手法では 5入力以上のMUXが発生していた場合でも，レジスタの増加

を許容することで，MUXを 4入力以下に制限し，MUXで生じる遅延・LUT数を削減でき

ることがわかる．
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図 3.7: MUXの入力数制限の例．

以上から，FPGAにおいてMUXのコストを削減する高位合成手法において以下のアプ

ローチが有効である．

1. MUXの数を削減する．

2. MUXを 4入力以下にする．

なお，一般的に他の LSIにおいても，MUXはMUX数・入力数が増大するほど遅延・面

積が増大する傾向があるため，他の LSI向けの高位合成手法においても有効なアプローチ

と考えられる．一方で，上記のFPGA上での実験結果において，4入力以下のMUXが同等

の遅延・LUT数であり，5入力以上のMUXより顕著にコストが小さくなった理由として，

Virtex-6が 6入力の LUTを搭載しており，4入力以下のMUXは 6入力 LUTでの構成効率

が良いというFPGAアーキテクチャ上の要因が考えられる．従って，上記のMUXのコスト

を削減する高位合成手法のアプローチは FPGA設計において，より大きな効果を得られる

と考えられる．
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3.4 提案アルゴリズム

本節では，HDRアーキテクチャを対象としたMUX削減 FPGA高位合成アルゴリズムを

提案する．[2]で提案されたHDRアーキテクチャを対象とした高位合成手法MH4に基づい

て，提案手法であるHDRアーキテクチャを対象としたFPGA向け高位合成手法を構築する．

また，前節で述べた通り，レイテンシの小さい回路を生成するためには，FPGAではMUX

のコストが小さいデータパスを生成することが重要である．そのため，提案手法ではMUX

のコストが小さいデータパスを生成する 2つの新たなバインディング手法「パス考慮スケ

ジューリング/FUバインディング」，「パス考慮レジスタバインディング」を提案する．以上

により構築される提案手法は，配線遅延の考慮とMUXのコストの削減を同時に実現する初

の FPGA向け高位合成手法である．

[2]の手法 MH4は，入力として与える各 FUに対しそれぞれハドルを構成し，全てのハ

ドルが重なった状態を初期解とする．このときハドルは 1つの FUだけを持ち，レジスタや

コントローラは持たないとする．初期解をもとにスケジューリング，バインディング，フロ

アプラン指向ハドル合成を繰り返し，解を改良する．データ転送制約違反のない解を得た場

合，最終的な解を出力する．しかし，MH4はMUXを大きなコストと考えておらず，バイ

ンディングの際に各ハドル毎に FUやレジスタをできる限り共有するようバインディングす

る．結果として，MUXが増加することが予想される．

HDRアーキテクチャを対象とする FPGA高位合成として，MUXを大きなコストと考え

HDRアーキテクチャを対象としたMUX削減 FPGA高位合成アルゴリズムを提案する．図

3.8にHDRアーキテクチャを対象としたMUX削減高位合成アルゴリズムを示す．提案アル

ゴリズムでは，入力として CDFG，クロック周期制約，演算器制約を与え，RTL回路の記

述とハドルの構成・配置情報を出力する．まず，ハドルフロアプランでは各演算器に 1つハ

ドルを用意し，重なった状態を生成する (フェーズ 1)．このハドルを基に，スケジューリン

グ/FUバインディング (フェーズ 2)，レジスタバインディング (フェーズ 3)，コントローラ合

成 (フェーズ 4)，フロアプラン指向ハドル合成 (フェーズ 5)を繰り返し，解を改良する．デー

タ転送制約を満たす回路を解として得た場合，実際の面積に調整して結果を出力する (フェー

ズ 6)．

図 3.9に提案アルゴリズムの反復処理におけるステップ数とフロアプラン解の関係を示す．

i回目のイタレーションにおいて，フェーズ 2で得られたCDFGを実行するのに必要なコン

トロールステップ数を Ciとする．提案手法ではフェーズ 2–5における反復処理の初期解と

して，フェーズ 1でハドルが全て重なりハドル間のデータ転送遅延が 0である状態を生成す

る．反復処理の各イタレーションでは，初期解あるいは前のイタレーションでのフロアプラ

ン結果に対し，(フェーズ 2)ステップ数の最小化を図るスケジューリング/FUバインディン

グ，(フェーズ 3)レジスタバインディング，(フェーズ 4)コントローラ合成を行いハドルの

構成を決定する．このハドルの構成を基に，(フェーズ 5)ハドルの構成の変更・フロアプラ

ンを行う．フェーズ 5において提案手法は [2]と同様に，timing violationについて最適化さ

れたフロアプラン解を得る．ここで，フェーズ 2で得たスケジューリング結果に対し timing

violationが発生するということは，当該イタレーションのフェーズ 2で得たステップ数を実

現するハドルの構成・フロアプランは存在しないと考えられる．そして，次のイタレーショ
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図 3.8: HDRアーキテクチャを対象としたMUX削減高位合成アルゴリズム．

ンでは前のイタレーションで得たフロアプラン解を入力とするので，次のイタレーションの

スケジューリング解は前のイタレーションで得たスケジューリング解よりステップ数が増加

することが予想される．従って，図 3.9の各イタレーションで得られたステップ数にはおお

よそC1 ≤ C2 ≤ · · · ≤ Cnが言える
4．

提案手法はハドル間のデータ転送遅延が 0でありステップ数の小さい状態を初期解として

いる．初期解ではデータ転送時間が 0であるため，多くのタイミング違反があるが，反復処

理を繰り返す中で，徐々にタイミング違反を解消していく．そして，そのイタレーションで

のスケジューリング解に対してタイミング違反が無いフロアプラン解を得た時，反復処理が

終了する．この時得られるスケジューリング解およびフロアプラン解はタイミング違反が無

い最小のステップ数にできる限り近い解と期待できる．従って，提案手法はレイテンシが小

さい解を見出せると考えられる．

提案アルゴリズムにおいて，回路のMUXのコストは FUバインディング (フェーズ 2)と

レジスタバインディング (フェーズ 3)結果に起因する．各 FUやレジスタ間のデータ転送を

考慮しMUXのコストを削減する 2つのバインディング手法を提案する．

• パス考慮スケジューリング/FUバインディング（フェーズ 2）

• パス考慮レジスタバインディング（フェーズ 3）

パス考慮スケジューリング/FUバインディングでは，すでにデータパスがある 2つのFU同

士を積極的に連続する 2つの演算ノードに割り当てることでMUX数の削減を図る．パス考

4Simulated Annealing手法を用いて確率的にフロアプラン解を求めているため，厳密にはC1 ≤ C2 ≤ · · · ≤
Cn が成立するとは限らないが，おおよそこのような性質があると言える．

44



第 3章 HDRアーキテクチャを対象としたMUX削減 FPGA高位合成手法

+ +

×

+

.
.
.

+

×

+

HLR
HFU

FSM

HLR
HFU

FSM

HLR
HFU

FSM

HLR
HFU

FSM

HLR HFU

FSM

C1 ステップ

+ +

×

+

.
.
.

+

×

+

HLR
HFU

FSM

HLR
HFU

FSM

+ +

×

+

.
.
.

+

×

+

.
.
.

HLR
HFU

FSM

HLR
HFU

FSM

HLR
HFU

FSM

HLR
HFU

FSM

HLR
HFU

FSM

フェーズ6

イタレーション

1回目

（タイミング違反あり）

反復処理 (フェーズ2-5)

初期解

(フェーズ1)

イタレーション

2回目

（タイミング違反あり）

イタレーション

n回目

(タイミング違反なし)

C2 ステップ

Cn ステップ

図 3.9: 提案アルゴリズムの反復処理．

慮レジスタバインディングでは，入出力先の FU・レジスタを考慮してレジスタに付加する

MUXを 4入力以下に制限することでMUXの総面積・遅延を削減する．また，パス考慮ス

ケジューリング/FUバインディングでは，前のイタレーションでのハドル構成・配置を基に

スライス単位で距離を扱いハドル間のデータ転送遅延を見積る．このデータ転送遅延を考慮

してスケジューリング/FUバインディングすることで，最終的な回路の配線遅延を考慮した

スケジューリング/FUバインディングを実現している．

フェーズ 1，4，5，6は [2]と同様である．本節では，新たに提案するパス考慮スケジュー

リング/FUバインディング（フェーズ 2）とパス考慮レジスタバインディング（フェーズ 3）

を議論する．
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3.4.1 パス考慮スケジューリング/FUバインディング

本稿では，（フェーズ 2）パス考慮スケジューリング/FUバインディングのアルゴリズムを

例を用いて議論する．まず，以下の例にて FUバインディングにてデータ転送遅延を考慮し

た上で，合成済みのデータパスを再利用することにより，MUXの入力数を削減できること

を示す．その後，パス考慮スケジューリング/FUバインディングのアルゴリズムを図示し，

まとめる．

例 3 今，図 3.10に示すようなスケジューリング/FUバインディングを考える．レジスタと

コントローラは提案アルゴリズムの後のフェーズで合成されるため，ここでは考えない．図

3.10(a)は，入力となるCDFGを表す．図 3.10(b)は，スケジューリング/FUバインディング

の入力となるハドルの構成・配置情報を表す．FU A,Bはハドル 1，FU Cはハドル 2にフ

ロアプランされているとする．ハドル間のデータ転送には 1 CSかかるとする．なお，この

ハドルの構成・配置情報は 1つ前のイタレーションで決定したもので，このイタレーション

ではこの情報をもとに処理を進める．図 3.10(a)のようにコントロールステップ CS = 5ま

でスケジューリング・FUバインディングが完了し，次にノード 11のスケジューリング/FU

バインディングを考える．

ノード 11のスケジューリングと FUバインディングを考える．ノード 11は加算ノードで

あるので，FU A–Cの内，加算器の FU AとBがノード 11に割り当てられる FUの候補に

なる．ここで，FU AとBは共にハドル 1に配置されおり，ハドル 2に配置されている FU

Cからのデータ転送に 1 CSかかる．よって，ノード 11をFU AとBどちらに割り当てたと

しても，ノード 11をCS = 6には割り当てられず，ノード 11はCS = 7に割り当てられる．

図 3.10(c)は，ノード 11に FU Aを割り当てた時のデータパスを表す．ここではレジスタに

ついて議論しないため，各データ転送に 1つレジスタを設けている．図 3.10(d)は，ノード

11に FU Bを割り当てた時のデータパスを表す．

図 3.10(a)で，ノード 5，ノード 3，ノード 8に注目する．これらのノードはすでにスケ

ジューリング，FUバインディングが完了しており，ノード 5はFU Aに，ノード 3はFU C

に，ノード 8は FU Bに割り当てられている．そのため，FU Aから FU Bの左入力に至る

データパス，FU C から FU Bの右入力に至るデータパスがすでに存在する．ノード 11の

FUバインディングにおいて FU Bをノード 11に割り当てると，すでに合成済みのデータ

パスを再利用できるため，図 3.10(d)のように FU Bに付加するMUXの入力数が増えない．

結果として図 3.10(d)では，図 3.10(c)に比べてMUXの入力数を削減している．FUバイン

ディングではハドルによるデータ転送遅延を考慮した上で，合成済みのデータパスを再利用

することにより，MUXの入力数を削減できることがわかる．

図 3.11にパス考慮スケジューリング/FUバインディングのアルゴリズムを示す．提案手法

は，ハドルによるデータ転送遅延を考慮した上で，合成済みのデータパスを再利用すること

によりMUX数の削減を図る．提案手法では，入力としてCDFG，演算器制約，クロック周

期制約，ハドルの構成，配置情報をもとにデータ転送遅延情報を与えて，演算ノードを実行

するコントロールステップ，実行する FUを出力する．ここで，ハドルの構成・配置情報は

1つ前のイタレーションで得られたものであり，パス考慮スケジューリング/FUバインディ
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図 3.10: スケジューリング/FUバインディング例.

ングでは，各 FUが配置されるハドル・ハドルの位置はこれらを流用する．各ハドル内のレ

ジスタとコントローラは後のフェーズで再合成するため，パス考慮スケジューリング/FUバ

インディングでは考えない．

提案手法では，スケジューリングとFUバインディングを同時に実行する．各ノードのFU

を決定する時に，出力先のノードが割り当てられる FUは未決定のため，親ノードに割り当

てられたFUのみを考慮して，FUバインディングを行う．提案手法では，FUを選択する際

に，親ノードに割り当てられた FUからデータパスがある，かつ最も早いCSに割り当てら

れる FUを優先的に選択する．親ノードに割り当てられた FUからデータパスがある，かつ

最も早い CSに割り当てられる FUが無い場合は，割り当てた際の最終的な全体の CS数の

見積りが最小の FUを選択する．

図 3.11にパス考慮スケジューリング/FUバインディングアルゴリズムを示し，以下で各

ステップを提案する．

Step 1（CSの初期化）

CS = 0よりパス考慮スケジューリング/FUバインディングを実行する．
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図 3.11: パス考慮スケジューリング/FUバインディング．

Step 2（レディーリスト作成）

CS = nにおけるノードのスケジューリングを考える．CS = n − 1までは，リストスケ

ジューリングベースでCS = n−1までに割り当て可能なノードはスケジューリングされ，ス

ケジューリングされたノード全てにいずれかの FUが割り当てられていると仮定する．デー

タ依存関係を違反しない範囲で，CS = nに割り当てられる可能性のあるノードのリストで

あるレディーリストを作成する．

Step 3（対象ノードの選択）

レディーリストから優先度 priority(ni)に従ってノード niを選択する．ノード niにおけ

る優先度 priority(ni)は各ノード niにおいて，終端ノードまでのクリティカルパス長を算出
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し，クリティカルパス長が長いノードに高い優先度を与える．

cp(ni, fj) = cj + max
nk∈succ(ni)

{min
fl∈F

(idfi,fl + cp(nk, fl)} (3.14)

priority(ni) = min
k∈F

cp(ni, fk) (3.15)

F は入力で与えられた FUの集合を表す．cp(ni, fj)はノード niに FU fj を割り当てた場合

の入力のCDFGの終端ノードからノード niまでのクリティカルパス長を計算したものであ

る．cjはFU fjの演算サイクル数，succ(ni)はノードniのすべての子孫ノード，idfj ,flはFU

fjから FU flへのデータ転送に必要なステップ数を表す．

Step 4–7（FUの割り当て処理）

選択されたノードniに対し，割り当てるFUを決定する．入力のCDFGでは，各演算ノー

ドの親ノードの数は 2個以下である．従って，親ノードが 2個，1個，0個の場合を考える．

親ノードが 2個の場合を考える．ノード niの親ノードを njと nkとする．ノード njには

FU fj，ノード nkには FU fkが割り当てられているとする．FU fj と fkからすでにデータ

パスがある，かつノード niの演算に対応する FUの集合を F 1
pathとする．FU fl ∈ F 1

pathを

ノード niに割り当てて CS = nにスケジューリングする場合，FU fj と fkから FU flへの

データ転送遅延を満たすか調べる．FU fjと fkからFU flへのデータ転送遅延を満たす場合，

ノード niにおいて FU flは，新たなMUXを付加せず最も早いCSにスケジューリングでき

る FUである．FU fjと fkから FU flへのデータ転送遅延を満たす場合は，FU flをノード

niに割り当て，ノード niをCS = nにスケジューリングする．FU fjと fkから FU flへの

データ転送遅延を満たさない場合は，F 1
pathの他の FUを同様に調べる．

F 1
pathの FU全てが CS = nにおいてノード niに割り当て不可能な場合，FU fj あるいは

fkのいずれかからすでにデータパスがある，かつノード niの演算の種類に対応する FUの

集合を F 2
pathとする．FU fm ∈ F 2

pathをノード niに割り当てて CS = nにスケジューリング

する場合，FU fj と fkから FU flへのデータ転送遅延を満たすか調べる．FU fj と fkから

FU fmへのデータ転送遅延を満たす場合，ノード niにおいて FU fmは，右または左の入力

に新たなMUXを付加せず最も早い CSにスケジューリングできる FUである．FU fj と fk
からFU fmへのデータ転送遅延を満たす場合は，FU fmをノード niに割り当て，ノード ni

をCS = nにスケジューリングする．FU fjと fkから FU fmへのデータ転送遅延を満たさ

ない場合は，F 2
pathの他の FUを同様に調べる．

F 2
pathの FU全てがCS = nにおいてノード niに割り当て不可能な場合，ノード niの演算

の種類に対応する，かつ見積りレイテンシが最小となるFU fnを選択する．見積りレイテン

シとは，あるノード niにFU fnを割り当てた際の最終的に必要となるCS数の見積り値であ

る．ノード niにおける FU fnのレイテンシ見積り lat(ni, fn)を以下のように定める．

lat(ni, fn) = cstep(ni, fn) + cp(ni, fn) (3.16)

cstep(ni, fn)はノード niにFU fnが割り当て可能になるコントロールステップを表す．見積

りレイテンシにより選択された FU fnをノード niに割り当てて CS = nにスケジューリン
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グした場合，入力先のFU fjと fkからFU fnへのデータ転送遅延を満たすか調べる．FU fj
と fkから FU fnへのデータ転送遅延を満たす場合，FU fnをノード niに割り当て，ノード

niをCS = nにスケジューリングする．

FU fjと fkから FU fnへのデータ転送遅延を満たさない場合，ノード niはCS = nにス

ケジューリングできないと判断し，レディーリストの次のノードを選択する．

親ノードが 1個と 0個の場合も，親ノードが 2個の場合と同様である．

Step 8（終了判定）

レディーリストが空になった場合，CS = nにスケジューリング可能なノード全てをス

ケジューリングしたと判断し，CS = n + 1として同様の処理を行う．全てのノードをスケ

ジューリングし終えたら，スケジューリング結果を出力する．

3.4.2 パス考慮レジスタバインディング

本稿では，（フェーズ 3）パス考慮レジスタバインディングのアルゴリズムを示し，例を用

いて議論する．まず，レジスタバインディングにおける目的を定義する．その後，パス考慮

レジスタバインディングのアルゴリズムを図示し，例を用いて議論する．

ここでは，フェーズ 3におけるレジスタバインディングの目的を定義する．パス考慮スケ

ジューリング/FUバインディングによって，各ハドルのFUで実行される演算ノードが決定

された．この時点でハドル内の構成は FUのみ決定している．この後，各ハドルで変数をレ

ジスタに割り当てる．レジスタバインディングの入力として，スケジューリング/FUバイン

ディング済みCDFGを与える．各ハドル毎にレジスタバインディングを行う．

レジスタバインディングの目的は以下の 2つである．

(1) 各変数をレジスタに割り当てる．

(2) ライフタイムが排他的な変数を同じレジスタに共有する．

パス考慮レジスタバインディングでは，上記 (1)，(2)に加えて，以下の (3)を目的としMUX

の総面積・遅延の削減を図る．

(3) 各レジスタの入出力先の FU・レジスタを考慮して，レジスタの統合を行い，レジスタ

に付属するMUXの入力数を 4入力以下に制限する．

FU fsで生成され，FU ftへ伝送される変数 viのレジスタバインディングを考える．今，

いくつかの変数のレジスタバインディングが完了しているものとする．FU fsと FU ftは同

一ハドル内に配置されているものとする．既に変数のバインディングされているレジスタ ri
にある変数 viをバインディングするとき，レジスタ riとFU fsを接続するデータパスが無い

場合，レジスタ riに新たなMUXが必要となる．また，レジスタ riとFU ftを接続するデー

タパスがない場合，FU ftに新たなMUXが必要となる．提案手法では，[39, 40]と同様に，

レジスタよりMUXを大きなコストと考える．レジスタの集合Rの内，すでにFU fsと接続

しているレジスタの集合をRin，FU ftと接続しているレジスタの集合をRoutとする．まず

rj ∈ Rin ∩ Routとなるレジスタ rj に変数 viを優先的に割り当てる．このようなレジスタ rj
に変数 viを割り当てた場合，新たなMUXは付加されない．Rin∩Rout = ϕの場合，rj ∈ Rin

を満たすレジスタ rj，rj ∈ Routを満たすレジスタ rjの順に優先して変数 viを割り当てる．
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スケジューリング済みCDFG ハドルの構成，

配置情報

レジスタバインディング済みCDFG

ハドル毎に

調整レジスタ統合

ハドル毎に

出力先一致レジスタ統合

ハドル毎に

入力先一致レジスタ統合

ハドル毎に

入出力先一致レジスタ統合

ハドル毎に

初期レジスタバインディング
Step b-1

Step b-2

Step b-3

Step b-4

Step b-5

図 3.12: レジスタバインディングアルゴリズム．

次に，提案手法となるパス考慮レジスタバインディングのアルゴリズムを議論する．提案

手法では，1変数に 1つレジスタを割り当てた状態を初期解とし，レジスタに付加するMUX

の入力数が 4入力以下になる範囲でレジスタを統合し，レジスタ数・MUX数を削減していく．

図 3.12にパス考慮レジスタバインディングアルゴリズムを示す．提案手法では，入力とし

てスケジューリング済みCDFG，ハドルの構成・配置情報を与え，レジスタバインディング

済みCDFGを出力する．提案手法では，レジスタバインディングを各ハドル毎に行う．各ス

テップでは，ハドル毎に処理を行い全ハドルに対し同様の処理をした後，次のステップへ進

む．提案手法は以下の 5つのステップで構成される．

Step b-1 初期レジスタバインディングは，各変数に 1つレジスタを用意する．初期レジス

タバインディングは，1変数に 1つレジスタを割り当てた状態である．式 (3.6)，(3.7)に従っ

て，レジスタ間通信する変数は変数の転送先の FUのハドルに 1つ，変数の転送元の FUの

ハドルに 1つレジスタを設ける．図 3.13に各変数への初期レジスタの割り当て例を示す．図

3.13(a)のようなDFGを入力し，FU f1がハドルAに，FU f2がハドルBに割り当てられて

いるとする．まずハドル内通信の変数 a, b, d, eそれぞれにレジスタを 1つずつ用意する（図

3.13(b)–(e)のレジスタ 1，2，4，5）．次に，ハドル間のデータ転送で使用される変数 cへの

レジスタの割り当てを考える．FU f1のスラック時間 Slack(f1)が式 (3.6)を満たす時，図

3.13(b)，(d)のようにハドル Bに変数 cのためのレジスタを用意する．Slack(f1)が式 (3.6)

を満たさない時，図 3.13(c)，(e)のようにハドルAとBそれぞれにレジスタを 1つずつ用意
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図 3.13: 各変数への初期レジスタの割り当て例.

し，レジスタ-レジスタ間転送を行う．

初期レジスタバインディングで用意したレジスタの集合をRとする．ri ∈ Rの入力先の

FU・レジスタの集合をMin(ri)，出力先の FU・レジスタの集合をMout(ri)とする
5．

5本論文では FUは 1入力または 2入力で，1出力を想定している．Mout(ri)では FUの右入力・左入力を
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図 3.14: レジスタ統合の順序の例.

区別する．
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Step b-2入出力先一致レジスタ統合では，Min(ri)∩Min(rj) ̸= ϕかつMout(ri)∩Mout(rj) ̸= ϕ

を満たすレジスタ riとレジスタ rjをについて以下の条件 1，条件 2を満足するとき統合する．

条件 1 riと rjが同一ハドルに割り当てられている．

条件 2 riと rjに割り当てられている変数のライフタイムに重なりがない．

条件 3 統合後のレジスタrkにおいてCount(Min(rk)) ≦ 3となる．Count(Min(rk))はMin(rk)

の要素の数を表す．

この時，統合するレジスタと出力先のFU・レジスタに付加されたMUX，レジスタ数を削

減できる．

Step b-3 入力先一致レジスタ統合では，Min(ri) ∩Min(rj) ̸= ϕを満たすレジスタ riとレジ

スタ rjを条件 1，2を満足する場合，統合する．この時，統合されるレジスタに付加された

MUX，レジスタ数を削減できる．

Step b-4 出力先一致レジスタ統合では，Mout(ri) ∩Mout(rj) ̸= ϕを満たすレジスタ riとレ

ジスタ rj を条件 1，2を満足する場合，統合する．この時，出力先の FU・レジスタに付加

されたMUXは削減し，統合後のレジスタ rkではMUXの入力数が増えるが 4入力以下なの

で，MUXの大きさは変わらない．統合したためレジスタ数が削減できる．

Step b-5 調整レジスタ統合では，残りのレジスタを調べて条件 1，2を満足するレジスタを

統合する．この時，統合後のレジスタ rkではMUXの入力数が増えるが 4入力以下なので，

MUXの大きさは変わらない．統合したためレジスタ数が削減できる．

データパス考慮レジスタバインディングでは，(Step b-3)入力先一致レジスタ統合，(Step

b-4)出力先一致レジスタ統合の順に行う．もし，(Step b-4)，(Step b-3)の順に実行した場

合，MUXのコストが増大する可能性がある．図 3.14にレジスタ統合の順序の例を示す．図

3.14(a)のような初期レジスタバインディングされた状況を想定する．各レジスタの上のア

ルファベットはソース側 FUの出力ポート，下のアルファベットはシンク側 FUの入力ポー

トを表す．単純のため，この例では全ての変数のライフタイムが重なっていないとする．始

め，図 3.14(a)のように 14個のレジスタがある．データパス考慮レジスタバインディングで

は，入力線が自身の戻り線を含め 4本以下となるようレジスタを統合する．もし，(Step b-4)，

(Step b-3)の順に実行した場合，(Step b-4)の直後は図 3.14(b)のようになる．この時，シン

ク側がEであるレジスタ（図 3.14(b)の太線のレジスタ）を統合することができない．その

結果，最終的なレジスタバインディング結果が図 3.14(d)のようになり，レジスタ数が 3個

でMUX数が 6個となる．一方，(Step b-3)，(Step b-4)の順に実行した場合，図 3.14(c)の

ように入力先が同じ変数を全て統合することができる．最終的なレジスタバインディング結

果が図 3.14(e)のようになり，レジスタ数が 2個でMUX数が 5個となる．この例が示すよう

に，パス考慮レジスタバインディングでは，(Step b-3)入力先一致レジスタ統合，(Step b-4)

出力先一致レジスタ統合の順に行う．

次に，上記で示したパス考慮レジスタバインディングのアルゴリズムを例を用いて議論す

る．例4レジスタバインディングの例を図 3.15に示す．図 3.15(a)は初期レジスタバインディ
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ングした状態を表す．各レジスタの中央のアルファベットは変数，上のアルファベットは各

レジスタの入力先のFU・レジスタ，下のアルファベットは各レジスタの出力先のFU・レジ

スタ，各レジスタ上部の数字はそのレジスタへの他の FU・レジスタからの入力線の数を表

す．簡単のため各変数のライフタイムは考えない．

Step b-1 初期レジスタバインディングでは，各ハドルごとに 1変数につき 1つのレジスタ

を用意し，割り当てる．レジスタ間通信する変数は出力先 FUのハドルに 1つ，入力先 FU

のハドルに 1つレジスタを設ける．

Step b-2 初期レジスタバインディング後，各レジスタと全てのFU・レジスタのデータパス

の有無の情報をもとに，入力側・出力側共に同じ FU・レジスタとデータパスのある同じハ

ドル内のレジスタを条件 1，2を満たす場合，統合していく（図 3.15(b)）．

Step b-3 全てのハドルについて，入力先・出力先が一致するレジスタを統合した後，入力先

のFU・レジスタのみが一致するレジスタを条件 1，2を満たす場合，統合する（図 3.15(c)）．

Step b-4 出力先の FU・レジスタのみ一致するレジスタを条件 1，2を満たす場合，統合す

る（図 3.15(d)）．レジスタを統合する際，統合後のレジスタへの他の FU・レジスタからの

入力線が 3本以下になるようにレジスタを統合する．入力線を 3本以下とするのは，各レジ

スタには自身の値を再度保持するための戻り線があり，レジスタへの入力線が計 4本以下に

するためである．この段階で，入力先のFU・レジスタ，あるいは出力先のFU・レジスタが

一致したレジスタは全て統合される．

Step b-5 残りのレジスタに関して条件 1，2を満たす場合，他の FU・レジスタからレジ

スタへの入力線が 3本以下になるようにレジスタを統合し，空のレジスタを削除する（図

3.15(e)）．こうすることで，レジスタ自身の値を戻すための入力線を含め各レジスタへの入

力線は 4本以下となるため，各レジスタに発生するMUXは最小である 4入力以下の大きさ

となる．図 3.15(e)は以上の処理を行い統合したレジスタバインディング結果である．

3.5 計算機実験結果と評価

本章では，提案手法の計算機実験結果を示し，既存手法と比べた際の提案手法の有効性を

明らかにする．

3.5.1 実験環境

本稿では，計算機実験の方法および環境について述べる．

HDRアーキテクチャを対象としたFPGA設計フローを図 3.16(a)に示す．まず提案手法を

C++言語で実装し，ベンチマークアプリケーションに適用してRTL記述を出力する．次に，

Xilinx社 ISE Design Suite 14.2で論理合成を行い，ゲートレベルの回路情報を得る．FPGA

ボードはXilinx社のVirtex-6を想定しており，dspブロックの使用を禁止とした．次に，ISE
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図 3.15: パス考慮レジスタバインディング結果.

内のPlanAheadで配置・配線を行い，最終的な回路情報を得る．配置配線の際，クロック周

期を最小とする合成結果を得ている．最後に，ISEによりビットファイル化し，FPGA上の

HDRアーキテクチャ回路が実装される．

提案手法の実行に使用した計算機環境は，AMD Opteron 2360SE 2.5GHz×2，メモリが

16GBである．論理合成，配置・配線に使用した計算機環境は，Intel Core i5-2520M 2.5GHz

×2，メモリが 4GBである．

対象アプリケーションとして，HAL（ノード数 11)，PARKER（ノード数 22，条件分岐あ

り)，DCT（ノード数 48)，jacobi（ノード数 52)，7次 FIRフィルタ（ノード数 75)，EWF3

（ノード数 102)，copy（ノード数 378，条件分岐あり)を用いた．実験で用いたライブラリの

情報を表 4.12に示す．FUの扱う値は全て 16ビットである．各FUの実行サイクル数は 1と

した．配線遅延は配線長に比例すると仮定し，60スライス分の距離あたり 1nsとした．
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表 3.3: 演算器ライブラリ情報.
FU/レジスタ スライス数 遅延 [ns]

加算器 4 1.5

減算器 4 1.5

乗算器 38 4.3

除算器 91 29.9

比較器 2 1.6

右シフト器 13 2.2

AND 6 0.83

レジスタ 4 0.37

メモリ書き込み 0 1.8

HDRアーキテクチャを

対象とした高位合成

(提案手法および[2]の手法)

演算器制約CDFG クロック周期制約

RTL記述

論理合成 (ISE)

ハドル構成・配置

配置配線

(PlanAhead)

FPGA上の

HDRアーキテクチャ回路

ビットファイル生成

(ISE)

Step c-1

Step c-2

Step c-3

Step c-4

(a) HDRアーキテクチャの設計フロー．

SRアーキテクチャを

対象とした高位合成

演算器制約CDFG クロック周期制約

RTL記述

論理合成 (ISE)

配置配線

(PlanAhead)

FPGA上の

レジスタ集中型アーキテクチャ回路

ビットファイル生成

(ISE)

Step d-1

Step d-2

Step d-3

Step d-4

(b) SRの設計フロー．

図 3.16: FPGAマッピングまでの設計フロー．

比較する従来手法として SRと [2]を用意した．SRはレジスタ集中型アーキテクチャを対

象とした高位合成手法である．リストスケジューリングベースのスケジューリング/FUバイ

ンディング手法 [57]，レフトエッジアルゴリズム [46]で構成され，フロアプランを考慮しな

い手法である．SRを用いた FPGA設計フローを図 3.16(b)に示す．[2]は，提案手法と同様

に図 3.16(a)のフローにて実装した．

3.5.2 実験結果

本稿では，計算機実験の結果を示し，それについて考察を行う．

実験結果を表 3.4に示す．表 3.4の 1列目のApp.は入力アプリケーション，2列目はノー

ド数，3列目は各アプリケーションのFU制約を表す．例えば，Add× 2は加算器 2つ，Sub
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表 3.4: 計算機実験結果.

Clock Total

period Applied synthesis

App. #Nodes FU constraint constraint [ns] algorithm #Huddles Delay [ns] #Steps Latency [ns] #Slices #LUTs #FFs time [s]

Add×1, Sub×1, SR - 5.260 6 31.56 136 425 146 131

hal 11 Mul×2, 6 [2] 3 4.856 5 24.28 124 365 159 126

Comp×1 提案手法 2 4.944 5 24.72 107 340 142 135

Add×2, SR - 2.151 7 15.06 80 229 256 136

parker 22 Sub×2, 3 [2] 3 2.434 8 19.47 69 246 288 254

Comp×1 提案手法 2 2.264 8 18.11 62 225 270 155

Add×4, SR - 5.670 8 45.36 460 1269 355 171

dct 48 Mul×4 8 [2] 5 5.947 9 53.52 369 1187 503 207

提案手法 4 5.468 8 43.74 321 1101 495 186

Add×2, SR - 21.75 17 369.8 489 1317 297 167

jacobi 52 Sub×1, 32 [2] 4 23.37 17 397.2 373 1289 336 188

Mul×2, Div×2 提案手法 4 22.61 17 384.4 340 1249 334 244

Add×4, SR - 5.865 15 87.98 492 1449 309 163

fir 75 Mul×4, 7 [2] 4 5.769 15 86.54 420 1435 398 210

Mem×1 提案手法 4 5.267 15 79.01 261 913 432 213

Add×4, SR - 5.989 40 239.6 604 1659 376 186

ewf3 102 Mul×4 7 [2] 4 5.190 40 207.6 507 1509 395 279

提案手法 4 5.066 40 202.6 441 1443 486 239

Add×3, Sub×1, Mul×5, SR - 6.987 82 572.9 1747 4904 1511 310

copy 378 Comp×1, Rshift×2, 12.5 [2] 7 6.884 82 564.5 1591 5048 2429 898

AND×1, Mem×1 提案手法 8 6.709 82 550.1 1324 3929 2696 557

× 1は減算器 1つを表す．Mulは乗算器，Divは除算器，Compは比較器，Rshiftは右シフ

ト器，Memはメモリユニットを表す．演算器制約は，[1, 2]に従い設定した．4列目は各ア

プリケーションのクロック周期制約を表す．5列目は使用した手法を表す．今回使用した手

法は SR，従来手法 [2]，提案手法である．6列目は提案手法と [2]のハドル数を表す．7列目

は回路を配置配線した際の最小クロック周期として得られた値を，8列目はコントロールス

テップ数を，9列目はDelay×CS数で求めたレイテンシを表す．10列目は回路全体のスラ

イス数を，11列目は回路全体の LUT数，12列目は回路全体のFF数を表す．13列目は高位

合成，論理合成，配置配線で要した計算機時間の合計を表す．

表 3.4の 7–9列目の通り，提案手法は従来手法とほぼ同等の CS数を実現し，クリティカ

ルパス遅延を削減することでレイテンシを削減した．結果として，提案手法は SRと比較し

て回路のレイテンシを最大 22%，平均 4%削減し，[2]と比較して最大 18%，平均 6%削減し

た．提案手法とMUXのコストを考慮しない従来のHDRアーキテクチャの手法 [2]をレイテ

ンシにおいて比較すると，halを除く全てのアプリケーションにおいて提案手法は [2]に比べ

て遅延削減を実現できている．halにおいては，0.088nsの最小クロック周期の差，0.44nsの

レイテンシの差と非常に微小であることから，下位工程での配置・配線結果による誤差と考

える．従って，本章で提案するMUXのコスト削減の効果は有効であると言える．

一方で，提案手法は SRに比べて，hal, parker, jacobiにおいてレイテンシを削減できない

場合が見られた．halや parkerなど小規模なアプリケーションでは生成される回路が小さく，

また jacobiでは除算器が明らかにクリティカルパスとなる．これらを踏まえると，これらの

アプリケーションでは生成された回路におけるクリティカルパスに占める配線遅延の影響が

小さく，HDRアーキテクチャのハドルにより冗長な部分がレイテンシを増加してしまった

ことが原因と考えられる．実際に，提案手法は，fir, ewf3, copyの大規模アプリケーション

では効果的にレイテンシを削減できていることが確認できる．
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一方，表 3.4の 10列目の通り，提案手法は SRと比較して回路のスライス数を最大 47%，

平均 29%削減した．また，[2]と比較して最大 38%，平均 16%削減した．そして，提案手法

は全てのアプリケーションにおいて，SR，[2]に比べてスライス数の削減を達成できた．

3.6 本章のまとめ

本章では，FPGAを対象とした高位合成における課題 1「フロアプランの考慮とMUXの

コスト削減の同時実現」を解決するため，フロアプランの考慮とMUXのコスト削減を同時

に実現する FPGA向け高位合成手法として，HDRアーキテクチャを対象としたMUX削減

FPGA高位合成手法を提案した．まず，FPGA上に回路の各構成要素を実装・分析し，MUX

がFPGA上でボトルネックであることを明らかにした．そして，MUXの入力数を変化させ

て実装し，入力数に応じたMUXのコスト増加傾向を分析し，MUX数の削減・入力数の制

限という提案手法の方針を決定した．そして，上記アプローチに従い，HDRアーキテクチャ

を対象としたMUX削減FPGA高位合成手法を提案した．そして，最後に計算機実験によっ

て既存手法（SR, [2]）と比較した際の提案手法の優位性を明らかにした．

提案手法はレジスタ分散型アーキテクチャの 1つであるHDRアーキテクチャを用いるこ

とで，高位合成段階でフロアプランを扱い，モジュール間の配置配線を見積る．また，各FU

（演算器）・レジスタ間のデータ転送を考慮した 2つの新たなFPGA向けバインディング手法

を用いて，高位合成段階でMUXのコストを削減したデータパスを生成する．「パス考慮スケ

ジューリング/FUバインディング」では，すでにデータパスがある 2つのFU同士を積極的

に連続する 2つの演算ノードに割り当てることでMUX数の削減を図る．「パス考慮レジスタ

バインディング」では，入出力先の FU・レジスタを考慮してレジスタに付加するMUXを

4入力以下に制限することでMUXの総面積・遅延を削減する．

計算機実験により，提案手法は従来のレジスタ集中型アーキテクチャを対象とした手法（SR）

と比較して，回路のレイテンシーを最大 22%，平均 4%削減し，スライス数を最大 47%，平

均 29%削減することを確認した．また，提案手法は従来のHDRアーキテクチャを対象とし

た高位合成手法 [2]と比較して，回路のレイテンシーを最大 18%，平均 6%削減し，スライス

数を最大 38%，平均 16%削減することを確認した．
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向け配線遅延・クロックスキュー見

積りモデル

4.1 本章の概要

本章では 1，FPGAを対象とした高位合成における課題 2「高位合成段階における，配線

遅延・クロックスキューの正確な見積り」を解決するため，フロアプラン指向FPGA高位合

成のための配線遅延・クロックスキュー見積りモデル「IDEF」と「CSEF」を構築する．ま

ず，FPGA上における測定を行い，配線遅延/クロックスキュー特性を明らかにする．そし

て，それらの特性に基づいて定式化を行い，それぞれの見積りモデルを構築する．その後，

実測値と比較を行い，各々のモデルの見積り精度を評価する．最後に，第 3章で提案したフ

ロアプラン指向 FPGA高位合成手法に両モデルを適用し，評価を行う．

FPGAでは，パス遅延に占める配線遅延・クロックスキューの割合が大きい．そのため，

フロアプラン指向高位合成では，フロアプランに基づく配線遅延・クロックスキュー見積り

精度は，フロアプラン解・生成されるデータパスの質に影響を与えてしまうため，できるか

ぎり高精度に見積る必要がある．FPGAの配線遅延見積りモデル構築のため，まず，シンプ

ルな測定実験用の回路を用いて，様々なパターンで FPGAの配線遅延を測定し，FPGAの

配線遅延特性を明らかにする．そして，測定結果に基づいてFPGAの配線遅延見積りモデル

「IDEF」を提案する．次に，FPGAのクロックスキュー見積りモデル構築のため，FPGA上

でのクロックスキューの影響を示した上で，様々なパターンでFPGAのクロックスキューを

測定し，FPGAのクロックスキュー特性を明らかにする．そして，クロックスキュー見積も

りモデル「CSEF」を提案する．それぞれの見積りモデルの精度は，商用のFPGA設計ツー

ル内タイミングモデルの結果と比較し確認する．最後に，第 3章で提案したフロアプラン指

向 FPGA高位合成手法に IDEF・CSEFを適用し，計算機実験により有効性を示す．

4.2 FPGAの配線遅延特性

本節では，FPGAの配線遅延特性の測定を行う．

[47]で述べられている通り，Virtex-7 [73]など近年主流となっているFPGAは主に 2つの

配線，スライス（論理セル）内の配線とスライス間の配線を持つ．本論文では，スライスの

1本章の内容は [32]による．
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ソース側

FF

デスティネ

ーション側

FF

in out

clock

reset

データ転送遅延

図 4.1: 測定実験用回路.

大きさはチップ全体に比べて微小であり，スライス内の配線遅延も同様に微小であると考え，

スライス間の配線遅延のみを想定し議論する．

以上の仮定を確認するため，図 4.1の回路を用いてXilinx社のVirtex-7（xc7vx485tffg1761-

2）で予備実験を行った．図 4.2にVirtex-7のスライスの構成を示す．Virtex-7のスライスは

4つの 6入力 LUTと 8つのFF，いくつかの専用ロジック（専用MUXやXORロジック）を

持つ．Xilinx社のVivado Design Suite 2014.2を用いて図 4.1の回路のソース側 FFを図 4.2

のFF1に，デスティネーション側FFを図 4.2のFF2に配置した．図 4.2にVivadoによる配

線結果を示す．データはまずFF1からスライスの最寄りのスイッチボックスへ送られる．そ

の後，スイッチボックスからスライス内の配線を通って FF2へ送られる．FF1から FF2へ

の遅延を Vivadoの STA（Static Timing Analysis）ツールで求めたところ，0.109nsであっ

た．従って，スライス内の配線遅延は 0.109ns未満であると言える．これは，表 4.2に後述

するスライス間の配線遅延に比べて，十分に小さい．従って，本論文では前述の通り，スラ

イス間の配線遅延のみを想定し議論する．

測定方法

本節での，配線遅延の測定方法について述べる．図4.3にXilinx社のVirtex-7 (xc7vx485tffg1761-

2)の構成を示す [73]2．図 4.3(a)に示す通り，Virtex-7は 14個のクロック領域（Clock region:

CR）で構成される．図 4.3(b)の通り，各CRはいくつかのスライスと特殊セル（DSPブロッ

クやRAM），I/Oパッドで構成される．Virtex-7はキャリーチェーンのための占有領域を持

ち，ここにモジュールを配置することはできない．S(x, y)はVirtex-7の x列 y行目のスライ

スを表すとし，x, yの範囲は 0 ≤ x ≤ 221 and 0 ≤ y ≤ 349である．

スライス SA = S(xA, yA)からスライス SB = S(xB, yB)への配線遅延を以下の手順で測定

する．

1. 3つの入力ピン，1つの出力ピン，2つのFFで構成される図 4.1のデータパス回路を論

理合成する．

2. 入力ピン，出力ピンを任意の I/Oパッドに配置する．

2以下の議論では，近年で最も有名な FPGAの 1つとして Virtex-7を想定して議論を進めるが，表 4.4で
示すように他の Xilinx社の FPGAにも同様の議論ができる．

61



第 4章 フロアプラン指向 FPGA高位合成向け配線遅延・クロックスキュー見積りモデル

FF1
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FF3

FF4

FF5

FF6

FF7

FF8

専用ロジック

(専用MUXや

XORロジック)
LUT

スライス

スイッチ

ボックス

スライス間の配線

スライス内の配線

スイッチ

ボックス

スイッチ

ボックス

スイッチ

ボックス

図 4.2: スライス構成とスライス内の配線.

I/Oパッド
特殊セル スライス

222スライス

350

スライス

クロック領域

(Clock Region: CR)

(a)

(b)

112スライス110スライス

キャリチェーンの

占有領域

12スライス

100

スライス

図 4.3: Virtex-7と論理ブロック構成 [73].

3. ソース側 FFとデスティネーション側 FFをスライス SA = S(xA, yA)へ配置し，ソー

ス側FFからデスティネーション側FFへのデータ転送時間 t(SA, SA)をVivadoの STA

ツールで測定する（図 4.4(a)）．

4. デスティネーション側 FFをスライス SB = S(xB, yB) (SA ̸= SB)へ移動させ，ステッ
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222スライス

350

スライス
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out
SA=S(xA,yA) t(SA,SA)

clock

reset
S0=S(0,0)

(a) Simulating t(SA, SA).
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in
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clock

reset
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t(SA, SB)

S0=S(0,0)

100スライス

100スライス
SQ=S(110, 325)

SP=S(10, 225)

(b) Simulating t(SA, SB).

図 4.4: Virtex-7上の配線遅延測定方法.

プ 3と同様にデータ転送時間 t(SA, SB)を測定する（図 4.4(b)）．

5. Dw(SA, SB)はスライス SA = S(xA, yA)からスライス SB = S(xB, yB)への配線遅延を

表すとし，以下の式で求める．

Dm(SA, SB) = t(SA, SB)− t(SA, SA). (4.1)

ここで，本論文で図 4.1のような単純なデータパス回路を用いる妥当性について議論する．

高位合成段階では，個々のモジュールをフロアプランし，かつ FPGA上の詳細な機構（特

殊セルや I/Oパッドなど）を扱うことは，高位合成問題の複雑さにより難しい．この問題を

解決するため，フロアプラン指向FPGA高位合成では例えばHDRアーキテクチャの「ハド

ル」のような抽象化されたモジュールと簡略化された FPGA上の配置を扱う．しかし，第

2.4節で述べた通りHDRアーキテクチャでは，高位合成段階で FU，レジスタ，コントロー

ラのハドル内での詳細な配置は決定されないため，ハドル間の詳細な配線を無視して単純に

ハドルの位置より配線遅延を見積る．従って，本論文では図 4.1のような単純なデータパス

回路を用いて FPGA上の位置に伴う配線遅延特性の測定を行う．

測定結果

測定 1 (FPGA全体の配線遅延特性)

Virtex-7（SpeedGrade -2）上の 10本のパスの配線遅延を測定した．ソース側 FF，デス

ティネーション側 FFを縦もしくは横に 100スライス離してランダムに配置した．表 4.1に

測定結果を示す．表 4.1の 2–6行目の通り，FPGA上の横方向 100スライスの配線遅延はほ

ぼ同様の値を示し，縦方向 100スライスの配線遅延に関しても表 4.1の 7–11行目より同様の

結果が得られた．以上の結果より，FPGAではチップ上の配線遅延遅延特性はチップ上の場

所に依らず一様であることがわかる．
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表 4.1: 100スライスの配線遅延測定結果 (測定 1).

Placement of source Placement of Dm(SA, SB) [ns]

FF SA destination FF SB

S(0, 0) S(100, 0) 1.77

S(50, 100) S(150, 100) 1.80

S(70, 220) S(170, 220) 1.76

S(110, 260) S(210, 260) 1.92

S(20, 320) S(120, 320) 1.88

S(0, 0) S(0, 100) 1.59

S(20, 180) S(20, 280) 1.63

S(50, 50) S(50, 150) 1.68

S(160, 200) S(160, 300) 1.59

S(220, 240) S(220, 340) 1.60
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図 4.5: スライス位置座標系に基づく距離と配線遅延の関係 (測定 2).

測定 2 (縦と横の配線遅延特性)

Virtex-7 (Speed Grade -2) にて縦と横の配線遅延の測定を行った．スライス S0 = S(0, 0)

からスライス Sx = S(x, 0)もしくは Sy = S(0, y)の配線遅延を測定した．図 4.5に縦・横方

向の配線遅延Dm(S0, Sx) and Dm(S0, Sy)の測定結果を示す．図 4.5の通り，FPGAでは縦・

横の配線遅延はそれぞれ距離に対して比例して増加し，FPGAは縦と横で異なる配線遅延特

性を持つことがわかる．

測定 3 (斜めの配線遅延特性)

斜め方向に配置された 6本のデータパスを Vertex-7 (Speed Grade -2) 上に実装し，配線
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表 4.2: 斜め方向の配線遅延測定結果 (測定 3).
Horizontal distance X [slices] Vertical distance Y [slices] Dm(S0, Sx,y) [ns] Dm(S0, Sx) +Dm(S0, Sy) [ns]

100 120 3.40 3.58

100 240 5.00 4.98

100 349 5.84 6.19

221 120 5.24 5.50

221 240 6.66 6.90

221 349 8.14 8.10

表 4.3: Speed Grade毎の水平/垂直方向の配線遅延 (測定 4).

Speed Grade Dm(S0, Sx) [ns] Dm(S0, Sy) [ns]

-1 4.06 3.37

-2 3.51 2.89

-3 3.16 2.67

遅延の測定を行った．表 4.2にスライス S0 = S(0, 0)からスライス Sx,y = S(x, y)への斜め

方向の配線遅延Dm(S0, Sx,y)の測定結果を示す．表 4.2の 1, 2列目はスライス S0 = S(0, 0)

のソース側 FFとスライス Sx,y = S(x, y)のデスティネーション側 FF間の横方向，縦方向

の距離 X = Lh(S0, Sx,y)，Y = Lv(S0, Sx,y)を表す．4列目は測定 2で得られた結果より

Dm(S0, Sx) +Dm(S0, Sy)の値を示す．表 4.2の通り，配線遅延Dm(S0, Sx,y)は横方向の配線

遅延Dm(S0, Sx)と縦方向のDm(S0, Sy)の和におおよそ等しいとわかる．

測定 4 (Speed Gradeによる配線遅延特性)

Speed Gradeを-1, -2, -3，それぞれの時の Virtex-7で横と縦の配線遅延の測定を行った．

表 4.3に Sx = S(200, 0)，Sy = S(0, 200)の時の横と縦の配線遅延Dw(S0, Sx)，Dw(S0, Sy)

の測定結果を示す．Speed Gradeが-1の時，横方向の配線遅延は 16%，縦方向の配線遅延は

17%，Speed Gradeが-2の時と比べて増大した．Speed Gradeが-3の時，横方向の配線遅延

は 10%，縦方向の配線遅延は 8%，Speed Gradeが-2の時と比べて減少した．以上より，対

象 FPGAの Speed Gradeによって横と縦の配線遅延特性は変化するとわかる．

測定 5 (FPGAの種類による配線遅延特性)

Airtex-7 (xc7a200tffg1156-2), Kintex-7 (xc7k480tffg1156-2) と Virtex-7 (xc7vx485tffg17

61-2)において，横と縦の配線遅延の測定を行い，測定結果を表 4.4に示す．表 4.4の通り，

各FPGAの種類ごとに独自の配線遅延特性を持ち，同距離の縦と横の配線遅延では，18%の

差が生じた．つまり，FPGAによってFPGAの縦と横の配線遅延特性を考慮しない場合，そ

の見積り誤差は最大 18%になることになる．

以上の 5つの測定結果より，FPGAの種類毎に独自の配線遅延特性を持つことは明らかで

あり，[12,42]の配線遅延見積りモデルはFPGAの種類，Speed Grade，縦と横の配線遅延特

性を無視しており，大きさな見積り誤差を生じる可能性がある．高位合成段階で FPGAの

配線遅延を適切に見積るために，FPGA毎の配線遅延特性をフロアプラン指向 FPGA高位

合成で考慮できる配線遅延見積りモデルの構築が必要である．
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表 4.4: FPGAの種類毎の水平/垂直方向の配線遅延 (測定 5).
Horizontal distance Vertical distance Dm(S0, Sx) or Dm(S0, Sy) Ratio

FPGA family [slices] [slices] [ns] Dm(S0, Sx)/Dm(S0, Sy)

Airtex-7 160 0 2.89 2.89/3.00

0 160 3.00 ≈ 0.96

Kintex-7 160 0 2.45 2.45/2.39

0 160 2.39 ≈ 1.03

Virtex-7 160 0 2.67 2.67/2.26

0 160 2.26 ≈ 1.18

I/Oパッド

特殊セル

0

0

Horizontal 

clock row

...

.
.
.

SM=S(20,0)

(x(SM),y(SM))=(29.63,0)

1.271.27
7.09

1.00

...

.
.
.

S0=S(0,0)

(x(S0),y(S0))=(0,0)

SN=S(0,30)

(x(SN),y(SN))=(0,31)

1.27

クロック領域

(CR)

クロック領域

(CR)

水平方向の

CR間の隙間

図 4.6: 実際の座標系に基づくVirtex-7上の座標例.

実際の位置座標系に基づく考察

測定 2の結果では，FPGAのスライスの位置座標系に基づく結果であった．FPGAの各構

成要素（スライス，I/Oパッド，特殊セルなど）の大きさを基にFPGA上の実際の座標に変

66



第 4章 フロアプラン指向 FPGA高位合成向け配線遅延・クロックスキュー見積りモデル

0

0.5

1

1.5

2

2.5

3

3.5

4

4.5

5

0 50 100 150 200 250 300 350 400

配
線

遅
延

配
線

遅
延

配
線

遅
延

配
線

遅
延

[n
s]

実際の位置座標系に基づく距離実際の位置座標系に基づく距離実際の位置座標系に基づく距離実際の位置座標系に基づく距離

水平方向の配線遅延 (D
w

(S
0

,S
x

))

垂直方向の配線遅延 (D
w

(S
0

,S
y

))

図 4.7: 実際の座標系に基づく距離と配線遅延の関係.

換し，配線遅延特性を評価し議論する．

Virtex-7では，各スライスは正方形であり，各辺の長さを 1.00とすると，特殊セルの幅は

1.27，I/Oパッドの幅は 7.09，horizontal clock row (図 4.8) の高さは 1.00，各CRの水平方

向の隙間は 1.27となる（図 4.6）．そして，各スライスの実際の位置座標を求めた．

ここで，x(SA)と y(SA)は FPGAチップ上のスライス SAの左上の点の実際の位置座標を

表すとする．スライス S0は FPGAチップの左上のスライスとし，S0の実際の位置座標を

(0,0)とする．図 4.6のスライス SM（黒いスライス），スライス SN（灰色のスライス）の実

際の位置座標は以下のように求める．

x(SM) = 1.00× 20 + 1.27× 2 + 7.09 = 29.63

y(SM) = 0 (4.2)

x(SN) = 0

y(SN) = 1.00× 30 + 1.00 = 31 (4.3)

実際の位置座標系に基づいて再計算した測定 2の結果を図 4.7に示す．図 4.7に示す通り，

実際の位置座標では横と縦の配線遅延特性の差はごくわずかとなった．高位合成段階で実際

の位置座標系を用いることで，FPGAの横と縦の配線遅延特性は簡略化できることが予想さ

れるが，実際の位置座標系を用いるためには特殊セルや I/Oパッドの位置や大きさなど詳細

なFPGAアーキテクチャ情報が必要となる．前述した通り，フロアプラン指向FPGA高位合

成では高位合成問題の複雑さにより，これらを扱うことができない．また，Xilinx社Vivado

などFPGA開発ツールはスライス座標系に基づいた配置情報を扱っている．以上より，フロ

アプラン指向 FPGA高位合成ではスライス座標系を用いたフロアプラン情報を扱うのが妥

当と考える．

また，近年の FPGAでは，スライスのみではなく，特殊セルや I/O パッドを必ず有して

いる．従って，スライス座標系に基づいた場合，本章の測定に用いたXilinx社の FPGA以

外の FPGAにおいても，FPGAの横と縦の配線遅延特性の差が存在すると考えられる．
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4.3 FPGAの配置配線見積りモデル「IDEF」

前節より，FPGAではそれぞれのFPGAの種類毎に独自の配線遅延特性を持つ．高位合成段

階でFPGAの配線遅延を適切に見積るために，FPGA毎の配線遅延特性をフロアプラン指向

FPGA高位合成で考慮できる配線遅延見積りモデルの構築が必要である．本節では，FPGAの

配線遅延見積りモデル「IDEF（Interconnection-Delay Estimate model for Floorplan-driven

FPGA-HLS）」を定式化する．そして，FPGA上の配線遅延の実測値と IDEFによる見積り

値を比較し，十分な見積り精度であることを確認する．

スライス SA，SB は，S(xA, yA) and S(xB, yB)のスライスとする．第 4.2節で得られた

FPGAの配線遅延特性を基に，スライス SA，SB 間の配線遅延De(SA, SB)は以下の式で見

積る．

De(SA, SB) = Cdh × |xA − xB|+ Cdv × |yA − yB|. (4.4)

ここで，Cdh，Cdvは横，縦方向の配線遅延係数を表し，各 FPGAの種類，Speed Gradeを

考慮し測定 2の結果に基づいて設定する．例えば，Virtex-7 (Speed Grade -2)では図 4.5の

傾きより，Cdh = 0.0167，Cdv = 0.0130とする．

例 5 図 4.4(b) に示すような Virtex-7 上のスライス SP = S(10, 225) からスライス SQ =

S(110, 325)へのデータ転送を想定する．Virtex-7 (Speed Grade -2)で，Cdh = 0.0167，Cdv =

0.0130とした．

スライス SQと SP は，水平方向に |10− 110| = 100スライス，横方向に |225− 325| = 100

スライス離れており，スライス SQと SP 間の配線遅延De(SP , SQ)は以下のように求める．

De(SP , SQ) =0.0167× |10− 110|
+ 0.0130× |225− 325| = 2.97ns

(4.5)

測定 6 (IDEFの評価)

IDEFの有効性を評価するため，図 4.1のデータパス回路を用いて配線遅延の測定を行い，

測定した配線遅延と IDEF（式 (4.4)）によって見積った配線遅延を比較した．配線遅延の測定

値と見積り値を表 4.5に示す．表 4.5の通り，IDEFの見積り誤差は最大 0.20ns，平均 0.10ns

であり，後述の 4.6項で示すベンチマーク回路の遅延や前節の測定 1・測定 3における配線遅

延の測定値と比較して十分に小さい．

4.4 FPGAのクロックスキュー特性

本節では，FPGAのクロックスキューの影響を測定し，フロアプラン指向 FPGA高位合

成でクロックスキューを考慮する重要性を示す．

まず，FPGAにおけるクロックリソースについて述べる．図 4.8にXilinx社のVirtex-7の

構成を示す [74]．クロックリソースとして，チップの上から 150スライスの位置に 1つの
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表 4.5: 配線遅延の測定値と見積り値の比較 (測定 6).

Distance between two slices [(slices,slices)] Simulated delay [ns] Estimated delay by Eq. (4.4) [ns] Estimated error [ns]

(Lh(S0, Sx,y), Lv(S0, Sx,y)) Dm(S0, Sx,y) De(S0, Sx,y)

(75, 120) 2.97 2.81 0.16

(75, 240) 4.31 4.37 0.06

(75, 349) 5.59 5.79 0.20

(150, 120) 4.01 4.07 0.06

(150, 240) 5.62 5.63 0.01

(150, 349) 7.18 7.04 0.14

(221, 120) 5.24 5.25 0.01

(221, 240) 6.66 6.81 0.15

(221, 349) 8.14 8.23 0.09
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図 4.8: Virtex-7とクロックネットワーク構成 [74].

Global Clock Buffer（GCB）を持つ．Virtex-7上の回路へはGCBからクロックが供給され

る．GCBから発信されたクロック信号はVirtex-7上を垂直方向のClock Backboneを通じて

各CRへ供給される．各CR内では水平方向に中央を横断するHorizontal Clock Row，垂直

方向のVertical Clock Rowを通って，各スライスのフリップフロップへ供給される．以上の

ようにVirtex-7を初めとする FPGAではクロックネットワークが回路をチップ上に実装す

る前にあらかじめ形成されている．従って，フリップフロップがどのCRへ配置されるかに

よってクロックパスの長さは大きく変わる．
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図 4.9: ソース側/デスティネーション側 FFへのクロックパス.

クロックスキュー

クロックスキューの仕組みを図 4.9に示す．本論文では，クロックスキューはクロックパ

ス長の違いによって生じる同一データパスのソース側 FFとデスティネーション側 FFのク

ロックの到達する時間差と定義する．[74]で示されているように，FPGAではクロックネッ

トワークが予め構築されており，各 FFへのクロックパス長は配置に強く依存する．FPGA

設計では，クロックスキューの影響を最悪の場合で見積るために，ソース側のFFへのクロッ

クパスの最大遅延（SCD）とデスティネーション側のFFへの最小遅延（DCD）に基づいて

計算される．さらに，ソース側とデスティネーション側の FFそれぞれへのクロックパスが

共通クロックパスを持つ場合，そこに生じる遅延ばらつき（CPR）が考慮される．実際に

Xilinx社Vivado Design Suite 2014.2では，以下の式でクロックスキューを計算する．

Clock Skew = DCD − SCD + CPR. (4.6)

Xilinx Vivado Design Suite 2014.2では，データをデスティネーション側FFへ正しく格納

するために，回路内の全てのパスは以下の式を満たす必要がある．

ロジック遅延+配線遅延−クロックスキュー
+クロックのジッター ≤クロック周期

(4.7)

式 (4.16)においてクロックのジッターは Vivadoでは FPGAチップ毎に定数で与えられる．

また，式（4.16）より，配線遅延とクロックスキューは回路全体の動作周波数に大きな影響を

与える可能性があるとわかる．言い換えると，遅延の大きいパスにおける配線遅延とクロッ

クスキューを改善することで，クリティカルパス遅延を削減し回路の動作周波数を向上でき

る可能性がある．

次に，FPGAでのクロックスキューの影響を確認するために，以下のような実験を行った．

測定 7 (クロックスキューの影響)

クロックスキューの回路の動作クロック周期に与える影響を調べるためにVirtex-7上でク

ロックスキューの測定を行った．図 4.10(a)に示すDFGを扱うデータパスとして図 4.10(b)を

用意した．これは，3つのレジスタと 1つの加算器で構成される．扱うデータは全て 16ビッ

トである．ハドル 1とハドル 2を図 4.10(c)-(e)のポイントAまたはポイントBに配置して，

それぞれクロックスキューの測定を行った結果を表 4.6に示す．
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図 4.10: 実験環境 (測定 7).

表 4.6: Simulated clock skews (測定 7).

Placement Point A Point B Minimum Clock Period [ns] Path Delay [ns] Clock Skew [ns] Difference of Clock Skew [ns]

Fig. 4.10(c) ハドル 1 ハドル 2 3.064 3.019 +0.093 0.093− (−0.195)

ハドル 2 ハドル 1 3.423 3.114 −0.195 =0.288

Fig. 4.10(d) ハドル 1 ハドル 2 2.745 2.653 +0.008 0.008− (−0.280)

ハドル 2 ハドル 1 3.121 2.701 −0.280 =0.288

Fig. 4.10(e) ハドル 1 ハドル 2 5.853 6.197 +0.476 0.476− (−0.724)

ハドル 2 ハドル 1 7.037 6.214 −0.724 =1.200

表 4.6よりクロックスキューはソースレジスタがデスティネーションレジスタよりクロッ

クに近い方が，大きな値を示すことがわかる．また，100×100スライス離れたパスでは，配

置によって 1.2nsのクロックスキューの差が生じる可能性があるとわかる．

以上より，FPGA設計では大規模な回路においてクロックスキューが動作周波数に大き

な影響を与える可能性がある．従って，高位合成段階でフロアプランを扱う際にクロックス

キューを考慮し，クロックスキューを改善したフロアプランに決定することはFPGA上に小

遅延な回路を実現するために非常に重要である．
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図 4.11: クロック伝播遅延の測定方法.

表 4.7: Clock backboneのクロック伝播遅延の測定結果 (測定 8).

CR(0,n)

Propagation delay [ns] CR(0,0) CR(0,1) CR(0,2) CR(0,3) CR(0,4) CR(0,5) CR(0,6)

Maximum 4.128 3.956 3.784 3.612 3.599 3.759 4.113

Minimum 3.768 3.597 3.427 3.258 3.238 3.368 3.670

CR(1,n)

Propagation delay [ns] CR(1,0) CR(1,1) CR(1,2) CR(1,3) CR(1,4) CR(1,5) CR(1,6)

Maximum 4.125 3.953 3.781 3.609 3.596 3.756 4.110

Minimum 3.765 3.595 3.425 3.255 3.235 3.365 3.667

4.5 FPGAのクロックスキュー見積りモデル「CSEF」

本節では，FPGA上でのクロックスキュー特性の測定を行う．そして，測定に基づいて，

クロックスキュー見積りモデル「CSEF（Clock-Skew Estimate model for Floorplan-driven

FPGA-HLS）」を提案する．その後，FPGA上のクロックスキューの実測値とCSEFによる

見積り値を比較し，十分な見積り精度であることを確認する．

式 (4.6)に示すように，クロックスキューは SCD，DCD，CPRに基づいて計算される．以

下の実験ではVirtex-7 (Speed Grade -2) 上にて図 4.1の回路を用いて FFの配置を様々に変

更し FPGAのクロックスキューを測定していく．論理合成，配置配線にはXilinx社Vivado

Design Suite 2014.2を使用し，入出力ピンは任意の I/Oパッドに配置した．
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図 4.12: 水平方向の距離とHorizontal clock rowのクロック伝播遅延の測定結果 (測定 9).

4.5.1 SCD, DCD

本稿では，FPGA上でのクロックスキューの測定を行い，SCD, DCDの特性を明らかに

する．

クロック信号はGCBからClock backbone, Horizontal clock row, Vertical clock rowを通っ

て各 FFに伝搬される．

測定 8 (Clock backboneの遅延)

Clock backboneのクロック遅延の測定を行った．図 4.11に示すように，ソース側FF・デ

スティネーション側 FFをそれぞれのCRのClock backboneとHorizontal clock rowの交点

の隣Piに配置し，GCBからPiへの遅延を測定した．表 4.7に各CRへのClock backboneの

最大遅延・最小遅延を示す．

表 4.7の通り，Clock backboneの遅延はGCBから遠い CRほど大きく，水平方向に隣り

合ったCRではほぼ同じ遅延を示す．この結果より，Clock backboneの最大遅延・最小遅延

は FFの配置されたCRに強く依存することが言える．

測定 9 (Horizontal clock rowの遅延)

次に，Horizontal clock rowの遅延の測定を行った．図4.11のようにCR CR(m,n)にて，点Pi

からxスライス離れた点Ph(X)にソース側FF・デスティネーション側FFを配置し，GCBか

らPh(X)への最大遅延・最小遅延を測定した．そして，測定 8で得た結果との差をHorizontal

clock rowの遅延とした．図 4.12にCR CR(0,4)における距離に伴うHorizontal clock rowの遅

延を示す．他のCRでも図 4.12と同様の結果が得られた．図 4.12より，Horizontal clock row

の遅延は距離におおよそ比例し，その増加比率は最大遅延と最小遅延でほぼ同じである．

測定 10 (Vertical clock rowの遅延)

CR CR(m,n)におけるVertical clock rowの遅延の測定を行った．図4.11のようにCR CR(m,n)
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表 4.8: Vertical clock rowのクロック伝播遅延の測定結果 (測定 10).

Vertical position Maximum propagation delay Minimum propagation delay

to horizontal clock row [slices] [ns] [ns]

+0 0 0

+5 0.007 0.006

+10 0.012 0.010

+15 0.017 0.013

+20 0.019 0.015

−0 0 0

−5 0.007 0.006

−10 0.012 0.010

−15 0.017 0.013

−20 0.019 0.015

内の点Ph(X)から縦にY スライス離れた点Pv(Y )にソース側FF・デスティネーション側FF

を配置し，GCBからの最大遅延・最小遅延を測定した．そして，測定 8，9で得た結果との

差をVertical clock rowの遅延とし，CR CR(0,4)での結果を表 4.8に示す．ここで，Y の値が

正の時はHorizontal clock rowより上部に，負の時は下部に配置されていることを表す．他

のCRについても表 4.8と同様の結果が得られた．表 4.8の通り，Vertical clock rowの遅延

は最大 0.019nsであり，測定 8や測定 9の結果と比較して，極めて小さい．従って，GCBか

ら FFへのクロック遅延の見積りでは，Vertical clock rowの遅延を無視する．

測定 8–10の結果より，GCBから FFへのクロック遅延は Clock backboneと Horizontal

clock rowの遅延の和で計算するとする．ここで，CR(r)とX(r)はそれぞれレジスタ rが配

置されたCR，Clock backboneからレジスタ rまでの水平距離を表す．ソースレジスタ rsへ

の SCD SCD(rs)は以下の式で求める．

SCD(rs) = S0(CR(rs)) + Cdc ×X(rs) (4.8)

ここで，S0(CR(m,n))はGCBからCR CR(m,n)へのClock backboneの最大遅延を表す．Cdc

はクロック遅延係数を表し，測定 9の結果に基づいて設定される．例えば，Virtex-7では図

4.12の傾きよりCdc = 0.00263と定める．

同様に，デスティネーションレジスタ rdへのDCD DCD(rd)は以下の式で求める．

DCD(rd) = D0(CR(rd)) + Cdc ×X(rd) (4.9)

ここで，D0(CR(m,n))はGCBからCR CR(m,n)へのClock backboneの最小遅延を表す．

4.5.2 CPR

本稿では，FPGA上でのクロックスキューの測定を行い，CPRの特性を明らかにする．
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表 4.9: 同一CR内のCPRの測定結果 (測定 11).

Placement of source FF Placement of destination FF

Horizontal distance Vertical position Horizontal distance Vertical position CPR [ns]

CR(m,n) from clock backbone [slices] to horizontal clock row [slices] CR(m,n) from clock backbone [slices] to horizontal clock row [slices]

CR(0,4) 0 +0 CR(0,4) 0 −0 0.320

CR(0,4) 20 +0 CR(0,4) 20 −0 0.320

CR(0,4) 40 +0 CR(0,4) 40 −0 0.320

CR(0,4) 80 +0 CR(0,4) 80 −0 0.320

CR(0,4) 20 +20 CR(0,4) 80 −10 0.320

CR(0,4) 90 +20 CR(0,4) 10 −20 0.320

CR(0,4) 40 +10 CR(0,4) 10 +20 0.320

CR(1,5) 20 +20 CR(1,5) 80 −10 0.328

CR(1,5) 90 +20 CR(1,5) 10 −20 0.328

CR(1,5) 40 +10 CR(1,5) 50 +0 0.328

表 4.10: 異なるCR間のCPRの測定結果 (測定 11).

Placement of source FF CR(m,n)

CR(0,3) CR(0,4) CR(0,5) CR(1,3) CR(1,4) CR(1,5)

CR(0,3) 0.313 0.227 0.227 0.240 0.227 0.227

CR(0,4) 0.227 0.320 0.240 0.227 0.240 0.240

Placement of destination FF CR(0,5) 0.227 0.240 0.350 0.227 0.240 0.270

CR(p,q) CR(1,3) 0.240 0.227 0.227 0.291 0.205 0.205

CR(1,4) 0.227 0.240 0.240 0.205 0.298 0.218

CR(1,5) 0.227 0.240 0.270 0.205 0.218 0.328

ソース側とデスティネーション側のFFそれぞれへのクロックパスが共通パスを持つ場合，

そこに生じる遅延ばらつき（CPR）が考慮される．

測定 11 (CPRの特性)

CPRの特性を見つけるために，様々な場合でCPRの測定を行った．CPRはソース側 FF

とデスティネーション側 FFを FPGA上に配置し，クロックスキューをVivadoによって求

めた際に出力される．

まず，CR CR(m,n)内にソース側FFとデスティネーション側FFをランダムに配置し，CPR

の測定を行った．表 4.9にCR(0,4)，CR(1,5)内でのCPRの測定結果を示す．表 4.9の結果よ

り，CPRはCR内での位置には依存しないことがわかる．

次に，ソース側 FFとデスティネーション FFをCR CR(m,n)，CR(p,q)に配置し，CPRを

測定した．0 ≤ m, p ≤ 1，3 ≤ n, q ≤ 5の範囲でのCPRの測定結果を表 4.10に示す．表 4.10

の結果より，CPRはソース側 FFとデスティネーション FFを配置したCRの組合せに依存

することがわかる．

測定11の結果より，本論文では表4.10のようなCPR表を作成する．表の各要素CT (CR(m,n), CR(m′,n′))

はソースレジスタがCR CR(m,n)に，デスティネーションレジスタがCR CR(m′,n′)に置かれ

た時のCPRの値を表す．
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図 4.13: Virtex-7上のデータパスの例.

4.5.3 CSEFの定式化と評価

本項では，前項までの議論に基づいて，クロックスキュー見積りモデル「CSEF」を定式

化する．その後，FPGA上のクロックスキューの実測値とCSEFによる見積り値を比較し，

見積り精度の評価を行う．

第 4.5.1項，第 4.5.2項の議論より，ソースレジスタ rsからデスティネーションレジスタ rd
のパス path(rs, rd)のクロックスキューCSK(path(rs, rd))は以下の式で求める．

CSK(path(rs, rd)) = DCD(rd)− SCD(rs)

+ CT (CR(rs), CR(rd)).
(4.10)

ここで，CR(rs)とCR(rd)はソースレジスタ rsとデスティネーションレジスタ rdが配置さ

れたCRを表す．

例 6 図 4.13のような Virtex-7上のパス path(ri, rj)を想定する．ソースレジスタ ri は CR

CR(1,4)のスライスS(150, 105)に，デスティネーションレジスタ rdはCR CR(0,4)のスライス

S(20, 140)に配置されている．表 4.7より SCD(CR(1,4)) = 3.596，DCD(CR(0,4)) = 3.238，

表 4.10より CT (CR(1,4), CR(0,4)) = 0.240がわかる．CSK(path(ri, rj))は以下のように求

める．

SCD(ri) = 3.596 + 0.00263× 40 = 3.7012 (4.11)

DCD(rj) = 3.238 + 0.00263× 90 = 3.4747 (4.12)

CSK(path(ri, rj)) = 3.4747− 3.7012 + 0.240

= 0.0135ns. (4.13)
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表 4.11: クロックスキューの測定値と見積り値の比較 (測定 12).

Placement of source FF Placement of destination FF Mesured clock skew [ns] Estimated clock skew by Eq. (4.10) [ns] Estimated error [ns]

S(185,150) S(135,150) −0.195 −0.195 0.000

S(110,125) S(110,75) +0.008 −0.013 0.021

S(59,156) S(160,145) −0.146 −0.150 0.004

S(130,105) S(190,140) +0.157 +0.095 0.062

S(69,75) S(69,181) −0.271 −0.274 0.003

S(125,60) S(89,130) −0.284 −0.265 0.019

S(79,115) S(160,55) +0.069 +0.059 0.010

S(130,91) S(84,176) −0.123 −0.098 0.025

S(89,176) S(120,130) −0.156 −0.176 0.020

S(180,161) S(104,120) −0.362 −0.315 0.047

測定 12 (CSEFの評価) CSEFの有効性を評価するため，Virtex-7 (Speed Grade -2) 上で

クロックスキューを測定し，CSEF（式 (4.10)）の見積り値と比較した．表 4.11にランダム

に配置された 10本のパスでのクロックスキューの測定値と見積り値を示す．表 4.11の結果

より，CSEFの見積り誤差は最大 0.062ns，平均 0.021nsであり，後述の 4.6節で示すベンチ

マーク回路の遅延や，前節の測定 7における 100×100スライス離れたパスでのクロックス

キューの影響の最大値 1.2nsと比較して十分に小さい．

4.6 IDEFとCSEFのフロアプラン指向FPGA高位合成への

適用と評価

本節では，第 4.3節で提案した「IDEF」，第 4.5節で提案した「CSEF」の効果を検証す

るために，第 3章で提案したフロアプラン指向 FPGA高位合成手法 [29]に適用し，ベンチ

マークアプリケーションで実験を行う．

4.6.1 フロアプラン指向FPGA高位合成手法への適用

本稿では，第 3章で提案したフロアプラン指向FPGA高位合成手法 [29]への IDEF, CSEF

の適用方法について議論する．

第 3章で提案したフロアプラン指向FPGA高位合成手法 [29]では，ハドル単位でモジュー

ル配置を扱い，[1,2]に基づき，Simulated Annealing (SA) 法を用いて以下のコスト関数 cost

に基づき最適化を図る．

cost = α
V

Tclock

+ β
W

WMAX

+ γ
ABB

Atotal

(4.14)

ここで，Tclockは高位合成の入力で与えられたクロック周期制約，V はタイミング制約違反

の合計値，WMAX は見積った最大の配線長, W は合計の配線長, Atotalは全ハドルの面積の

和で求める総面積，ABBは全てのハドルを包括する最小の矩形の面積を表す. 式 (4.14)にお

いて，SA法にて，タイミング制約違反が最も主要な項目であるため，パラメータ αはパラ

メータ β，γに比べて，はるかに大きく設定される．従って，SA法ではまずタイミング制約

違反が 0となるように最適化され，その上で，配線長・面積に関して最適化される．
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式 (4.14)では，配線遅延の観点から配線長の最適化を図っているが，これは式 (3.5)に基づ

いて，ハドル間の縦と横の距離の和で求められる．しかし，第 4.2節で示したように，FPGA

では縦と横の配線遅延係数が異なるため，縦と横を等価値に扱う式 (4.14)は配線遅延最適化

の観点でふさわしくない．また，回路のレイテンシに影響を与えるのは，クリティカルパス

であるため，高位合成段階でも全てのパスの合計を最適化するのではなく，クリティカルパ

スおよびその候補となるパスに集中して最適化するのが望ましい．

第 3章で提案したフロアプラン指向 FPGA高位合成手法に “IDEF”と “CSEF”を適用し，

クリティカルパスおよびその候補となるパスの配線遅延・クロックスキューを最適化するた

め，以下の新たしいコスト関数 costnewを用いる．

costnew = α
V

Tclock

+ β
IDn

Tclock

+ γ
CSKm

Tclock

+ δ
ABB

Atotal

. (4.15)

ここで，第 1項と第 4項は式 (4.14)の第 1項と第 3項と同様である．そして，式 (4.15)でも

同様にタイミング制約違反を最も主要な項目と考え，パラメータαはパラメータ β，γ，δを

はるかに大きく設定した 3．第 2項と第 3項においてクリティカルパスとその候補のパス遅

延の最適化を図る．

式 (4.15)の第 2項，第 3項について述べる前に，各々のパスの遅延の求め方を議論する．

Xilinx Vivado Design Suite 2014.2では，データをデスティネーション側のFFへ正しく格納

するために，回路内の全てのパスは以下の式を満たす必要がある．

ロジック遅延+配線遅延−クロックスキュー
+クロックのジッター ≤クロック周期

(4.16)

式 (4.16)においてクロックのジッターはVivadoでは FPGAチップ毎に定数で与えられる．

一方で，HDRアーキテクチャでは高位合成段階で，FU，レジスタ，コントローラのハド

ル内での位置を決定しない．従って，第 3.2節で示したように，配線遅延・クロックスキュー

の見積りは対象のモジュールが所属するハドルの位置に基づいて求められる．ここで，S(h)

はハドル hの右上のポイントの FPGA上でのスライス座標を表すとする．

path(rs, rd)はHDRアーキテクチャのソースレジスタ rsとデスティネーションレジスタ rd
の間に FU f を持つ 1つのデータパスを表すとする．ここで，ソースレジスタ rsはソース

側ハドル hsに，デスティネーションレジスタ rdはデスティネーション側ハドル hdに割り当

てられているとする．HDRアーキテクチャでは，パス path(rs, rd)に含まれる FU f は入力

となるソースレジスタ rsと同じハドル hsに所属する．D(path(rs, rd))は，HDRアーキテク

チャのパス path(rs, rd)の遅延は式 (4.16)を参考に，以下の式で求める．

D(path(rs, rd)) = Dfu(f) +Dreg +Dmux

+De(S(hs), S(hd))− CSKHDR(path(rs, rd))
(4.17)

ここで，Dfu(f)，Dreg，DmuxはFUの遅延，レジスタの遅延，MUXの遅延を表す．De(S(hs), S(hd))

はハドル hs と hd 間の見積り配線遅延を表し，IDEF(式 (4.4))で求められる．式 (4.17)の

3 [3]に従って，まず α = 100，δ = 1と設定した．そして，式 (4.15)の第 2項と第 3項の大きさを揃えるた
め，β = 1，γ = −10と設定した．
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CSKHDR(path(rs, rd))は，レジスタ rs，rdの位置をそれぞれハドル hs，hdで評価した際に，

CSEF(式 (4.10))で求めるクロックスキューの見積り値とする．

例 6 図 4.14に Virtex-7上の HDRアーキテクチャのデータパス path(ri, rj)を示す. 図 4.14

において，MUXは省略されている．ソース側ハドル hiの右上のスライスはクロック領域

CR(1,4) 内のスライス S(150, 105)，デスティネーション側ハドル hj の右上のスライスはク

ロック領域 CR(0,4)内のスライス S(20, 140)であるとする．ソースレジスタ riはハドル hi，

デスティネーションレジスタ rj はハドル rj に割り当てられ，それぞれの位置は所属するハ

ドルにの位置に基づいて，S(hi)，S(hj)とする．また，表 4.7より SCD(CR(1,4)) = 3.596，

DCD(CR(0,4)) = 3.238，表 4.9より CT (CR(1,4), CR(0,4)) = 0.240とする．そして，図 4.12

より式 (4.8)，式 (4.9)においてCdc = 0.00263と設定する．

ここで，CSKHDR(path(ri, rj))は以下の通り，計算される．

SCD(ri) = 3.596 + 0.00263× 40 = 3.7012 (4.18)

DCD(rj) = 3.238 + 0.00263× 90 = 3.4747 (4.19)

CSKHDR(path(ri, rj)) = 3.4747− 3.7012 + 0.240

= 0.0135ns. (4.20)

次に，式 (4.4)においてCdh = 0.0167，Cdv = 0.0130と設定し，De(S(hi), S(hj))は以下のよ

うに計算される．

De(S(hi),S(hj)) = 0.0167× |20− 150|
+ 0.0130× |140− 105| = 2.626ns.

(4.21)

そして，Dfu(f) = 1.45ns，Dreg = 0.45ns，Dmux = 0.96nsとした時，D(path(ri, rj))は以下

のように求められる．

D(path(ri, rj)) = 1.45 + 0.45 + 0.96

+ 2.626− 0.0135 = 5.4725ns.
(4.22)

次に，式 (4.15)の第 2項，第 3項について議論する．式 (4.15)の第 2項はクリティカルパ

スおよびクリティカルパスの候補のパスの配線遅延のコストを表す．IDnは式 (4.4)で計算

される，クリティカルパスおよびクリティカルパスの候補のパスの配線遅延の合計を表す．

式 (4.15)の第 3項はクリティカルパスおよびクリティカルパスの候補のパス（最も見積り遅

延の大きい n本のパス）のクロックスキューのコストを表す．CSKmは式 (4.10)で計算され

る，クリティカルパスおよびクリティカルパスの候補のパス（最も見積り遅延の大きいm本

のパス）の式 (4.17)のクリティカルパスの見積り値CSKHDR(path(rs, rd))の合計を表す．
4

第 3章のフロアプラン指向高位合成手法では，フロアプランフェーズの後，フロアプラン

情報をスケジューリング/FUバインディング，レジスタバインディング，コントローラ合成

のフェーズにフェードバックする．第 3章の手法では，単純なモジュール間の距離に基づい

てモジュール間のデータ転送遅延を見積もっていたが，IDEF・CSEFを適用したフロアプラ

ン指向高位合成手法では，式 (4.17)を用いてモジュール間のデータ転送遅延を見積る．
4式 (4.15)のパラメータ nとmの設定方法は，第 4.6.3で後述する．
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GCB

CR(0,3)

P

ソース側ハドル hi

S(hi)=S(150,105)

40スライス

90スライス

30スライス

CR(0,4)

CR(0,5) CR(1,5)

CR(1,4)

CR(1,3)

デスティネーション側ハドル hj

S(hj)=S(20,140)

デスティネーション
レジスタrj

FU f

ソース
レジスタ ri

データパス
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図 4.14: Virtex-7上のHDRアーキテクチャのデータパスの例.

表 4.12: 高位合成の FU/レジスタ情報.

FUs/register #Slices Delay [ns]

Adder 4 1.45

Substracter 4 1.45

Multiplier 36 4.3

Divider 97 28

Comparator 2 1.44

Right shifter 12 2.1

AND 9 0.79

Register 4 0.45

Memory write 1 1.8

4.6.2 実験環境

本稿では，実験方法および実験環境について述べる．

前節で IDEF, CSEFを適用した高位合成アルゴリズムをC++言語で実装し，ベンチマー

クアプリケーションに適用した．設計フローでは，まず対象のFPGA上で配線遅延とクロッ

クスキューを測定し，式 (4.4)と式 (4.10)の見積もりモデル式を構築する．本節の実験では，

Xilinx社のVirtex-7 (xc7vx485tffg1761-2)を対象FPGAとする．IDEF, CSEFを設定し適用

した高位合成アルゴリズムで，各々のベンチマークアプリケーションに対し，RTL記述とハ

ドル配置情報を得る．次に，Xilinx社Vivado Design Suite 2014.2で論理合成を行い，ゲー
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トレベルの回路情報を得る．この時，DSPブロックの使用を禁止した．そして，高位合成で

得たハドル配置情報に基づいて，配置・配線を行う．図 4.13の点Pは，Clock backboneから

水平方向に 30スライス離れたCR(0,3)の底辺の点である．この点Pにそれぞれのアプリケー

ション回路の左下の点が重なるよう配置した．

Vivadoにて論理合成・配置配線を行う際，始め十分に大きいクロック周期制約を与えた．

そして，タイミング制約違反が発生するまで，徐々に小さくしていく．タイミング制約違反

が発生する直前のクロック周期制約 TCLKにて，実施した時のVivadoの STAレポートで得

られる slack timeより，(TCLK − slack time)で計算される値を合成した値をアプリケーショ

ン回路の最小クロック周期とした．

最後に，ビットファイル化し，FPGA上のHDRアーキテクチャ回路が実装される．

対象アプリケーションとして，HAL（ノード数 11)，PARKER（ノード数 22，条件分岐あ

り)，DCT（ノード数 48)，jacobi（ノード数 52)，7次 FIRフィルタ（ノード数 75)，EWF3

（ノード数 102)，copy（ノード数 378，条件分岐あり)を用いた．実験で用いたライブラリの

情報を表 4.12に示す．表 4.12の値は，それぞれの回路要素を virtex-7上に実装し求めた．FU

の扱う値は全て 16ビットである．各 FUの実行サイクル数は 1とした．提案手法の実行に

使用した計算機環境は，AMD Opteron 2360SE 2.5GHz×2，メモリが 16GBである．論理合

成，配置・配線に使用した計算機環境は，Intel Core i5-2520M 2.5GHz×2，メモリが 4GBで

ある．

比較する従来手法として SRと第 3章の手法 [29]を用意した．SRは第 3章と同様のアル

ゴリズムで，フロアプランを考慮しない手法である．また，第 3章の手法 [29]では，同様に

60スライス分の距離あたり 1nsとした．

4.6.3 Parameter Setting

本稿では，式 (4.15)のパラメータn，mの適切な値を求めるため，ベンチマークアプリケー

ションを用いて計算機実験を行う．

HDRアーキテクチャを対象としたフロアプラン指向 FPGA高位合成手法では，第 3.2節

で述べたように，最初に初期フェーズで各 FUに対して，1つのハドルを用意する．そして，

スケジューリング，バインディング，フロアプラン，ハドルの統合/分割を繰り返していく．

この過程で，それぞれのイタレーションでハドルの数は変化する．ここで，初期フェーズで

各 FUに用意したハドルの総数をNfuとする．そして，HDRアーキテクチャの全てのデー

タパスの数NpをNfu ×Nfuで求める値とする．

各ベンチマークアプリケーションに対し，式 (4.15)のパラメータ n，mの適切な値を求め

るため，IDEF, CSEF，両方を適用したフロアプラン指向 FPGA高位合成手法でパラメー

タ n，mの値を変化させて，各々のアプリケーション回路を合成した．この時，単純のため，

パラメータ nとmの値を同じにした．式 (4.4)，式 (4.8)，式 (4.9)において，Cdh = 0.0167,

Cdv = 0.0130，Cdc = 0.00263と設定した．

表 4.13にパラメータ n，mの値を変化させて合成した結果を示す．表 4.13の結果より，そ

れぞれのアプリケーションで最小のレイテンシの回路を得られたパラメータ n，m（表 4.13

の太字箇所）を採用し，n/Np，m/Np の値の範囲は 12%–23%となった．以上より，n/Np，

m/Npの値をおおよそ 20%付近に設定すると，最小のレイテンシの回路が得られることがわ
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表 4.13: パラメータ n，mを変えた場合の合成結果.

Clock Total

App. period The rate of synthesis

(#Nodes) FU constraint constraint [ns] Np (n,m) n/Np and m/Np #Huddles Delay [ns] #Steps Latency [ns] #Slices #LUTs #FFs time [s]

hal Add×1, Sub×1, 5 25 (5,5) 20%, 20% 2 3.947 5 19.74 117 416 150 300

(11) Mul×2,Comp×1 (10,10) 40%, 40% 2 4.034 5 20.17 116 416 150 395

parker Add×2,Sub×2, 4 25 (5,5) 20%, 20% 2 1.685 8 13.48 81 226 266 374

(22) Comp×1 (10,10) 40%, 40% 2 1.740 8 13.92 75 226 266 454

Add×4, (5,5) 8%, 8% 4 4.504 8 36.03 338 1164 530 439

Mul×4 (10,10) 16%, 16% 3 4.490 8 35.92 351 1154 515 429

dct 7 64 (15,15) 23%, 23% 4 4.562 8 36.50 354 1160 530 418

(48) (20,20) 31%, 31% 7 4.552 8 36.18 426 1386 640 452

(25,25) 39%, 39% 3 4.502 8 36.02 378 1157 515 451

(30,30) 47%, 47% 4 4.520 8 36.16 342 1158 530 430

Add×2, (5,5) 10%, 10% 2 17.48 17 297.2 330 1084 315 387

jacobi Sub×1, 30 49 (10,10) 20%, 20% 3 17.47 17 297.0 340 1102 352 301

(52) Mul×2, Div×2 (15,15) 31%, 31% 3 17.53 17 297.9 342 1126 355 442

(20,20) 41%, 41% 2 17.56 17 298.5 336 1151 354 413

Add×4, (5,5) 6%, 6% 3 4.399 15 65.99 331 1012 366 422

Mul×4, (10,10) 12%, 12% 3 4.267 15 64.01 318 1037 365 407

Mem×1 (15,15) 19%, 19% 6 4.480 15 67.20 328 1095 472 467

fir 7 81 (20,20) 25%, 25% 6 4.512 15 67.68 357 1162 491 496

(75) (25,25) 31%, 31% 6 4.452 15 66.78 361 1164 507 481

(30,30) 37%, 37% 5 4.343 15 65.15 359 1149 474 509

(35,35) 43%, 43% 6 4.383 15 65.75 352 1184 508 511

(40,40) 49%, 49% 3 4.357 15 65.36 314 1052 399 501

Add×4, (5,5) 8%, 8% 5 4.233 40 169.3 604 1898 726 428

Mul×4 (10,10) 16%, 16% 5 4.144 40 165.8 567 1893 727 536

ewf3 7 64 (15,15) 23%, 23% 4 4.030 40 161.2 415 1562 583 495

(102) (20,20) 31%, 31% 5 4.310 40 172.4 535 1812 707 514

(25,25) 39%, 39% 3 4.403 40 176.1 494 1560 557 390

(30,30) 47%, 47% 3 4.375 40 175.0 466 1567 557 547

Add×3, Sub×1, (10,10) 5%, 5% 7 5.262 82 431.5 1732 5102 3263 931

Mul×5, Comp×1, (20,20) 10%, 10% 10 5.439 82 446.0 2096 6080 3650 1211

Rshift×2, AND×1, (30,30) 15%, 15% 7 5.241 82 429.8 1774 5243 3184 1231

copy Mem×1 8.5 196 (40,40) 20%, 20% 8 5.325 82 436.7 1857 5516 2919 1262

(378) (50,50) 26%, 26% 9 5.258 82 431.2 1969 5565 3632 1338

(60,60) 31%, 31% 8 5.329 82 437.0 1832 5254 3494 1544

(70,70) 36%, 36% 5 5.500 82 451.0 1692 4851 3004 1482

(80,80) 41%, 41% 5 5.481 82 449.4 1691 4751 2935 1583

(90,90) 46%, 46% 4 5.443 82 446.3 1647 4442 2486 1681

かる．これは，n/Np，m/Npの値が大きすぎる時，IDnとCSKmは多くのクリティカルパ

ス以外のデータパスの値を含み，クリティカルパスを最適化しきれないためと考えられる．

4.6.4 計算機実験

表 5.2に計算機実験結果を示す．1列目のApp.は入力アプリケーション，2列目は各アプ

リケーションの FU制約を表す．例えば，Add× 2は加算器 2つ，Sub× 1は減算器 1つを

表す．Mulは乗算器，Divは除算器，Compは比較器，Rshiftは右シフト器，Memはメモリ

ユニットを表す．演算器制約は第 3.5と同様に設定した．3列目は各アプリケーションのク

ロック周期制約を表す．4列目は使用した手法を表す．今回使用した手法はSR，従来手法 [2]，

提案手法である．5列目は提案手法と [2]のハドル数を表す．6列目は回路を配置配線した

際の最小クロック周期として得られた値を，7列目はコントロールステップ数を，8列目は

Delay ×CS数で求めたレイテンシを表す．9列目は回路全体のスライス数を，10列目は回

路全体の LUT数，11列目は回路全体の FF数を表す．12列目は高位合成，論理合成，配置

配線で要した計算機時間の合計を表す．

表 5.2の 7列目より，それぞれのアプリケーションで 5つの手法はほぼ同じ値となった．一
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表 4.14: 5つの手法比較の計算機実験結果.
Clock Total

App. period Applied synthesis

(#Nodes) FU constraint constraint [ns] algorithm #Huddles Delay [ns] #Steps Latency [ns] #Slices #LUTs #FFs time [s]

Add×1, Sub×1, SR - 3.869 5 19.35 100 380 108 446

Mul×2, [29] 2 3.956 5 19.78 111 414 150 361

hal Comp×1 5 [29]+IDEF 2 3.946 5 19.73 113 416 150 404

(11) [29]+CSEF 2 3.954 5 19.77 119 434 166 393

[29]+IDEF+CSEF 2 3.947 5 19.74 117 416 150 300

Add×2, SR - 1.987 7 13.91 64 186 224 279

Sub×2, [29] 2 1.791 8 14.33 77 231 266 395

parker Comp×1 4 [29]+IDEF 2 1.739 8 13.91 85 228 266 394

(22) [29]+CSEF 2 1.740 8 13.92 75 226 266 401

[29]+IDEF+CSEF 2 1.685 8 13.48 81 226 266 374

Add×4, SR - 4.905 8 39.24 412 1383 345 414

Mul×4 [29] 4 4.672 8 37.38 373 1168 530 333

dct 7 [29]+IDEF 4 4.494 8 35.95 348 1161 529 481

(48) [29]+CSEF 6 4.541 8 36.33 385 1298 597 481

[29]+IDEF+CSEF 3 4.490 8 35.92 351 1154 515 429

Add×2, SR - 18.20 17 309.3 364 1168 271 394

Sub×1, [29] 3 17.84 17 303.3 337 1113 351 314

jacobi Mul×2, Div×2 30 [29]+IDEF 2 17.55 17 298.4 349 1084 315 427

(52) [29]+IDEF 2 17.62 17 299.6 340 1084 315 309

[29]+IDEF+CSEF 3 17.47 17 297.0 340 1102 352 301

Add×4, SR - 5.330 15 79.95 435 1535 307 666

Mul×4, [29] 5 4.723 15 70.85 282 1029 454 405

fir Mem×1 7 [29]+IDEF 3 4.336 15 65.04 321 1066 382 453

(75) [29]+CSEF 6 4.495 15 67.43 369 1170 508 524

[29]+IDEF+CSEF 3 4.267 15 64.01 318 1037 365 407

Add×4, SR - 5.175 40 207.0 494 1603 363 576

Mul×4 [29] 5 4.537 40 181.5 468 1794 691 442

ewf3 7 [29]+IDEF 3 4.372 40 174.9 478 1571 557 493

(102) [29]+CSEF 3 4.383 40 175.3 472 1547 557 499

[29]+IDEF+CSEF 4 4.030 40 161.2 415 1562 583 495

Add×3, Sub×1, Mul×5, SR - 6.380 82 523.2 1437 5100 1557 878

Comp×1, Rshift×2, [29] 8 5.625 82 461.3 1799 5241 3453 855

copy AND×1, Mem×1 8.5 [29]+IDEF 8 5.367 82 440.1 1916 5353 3194 1284

(378) [29]+CSEF 7 5.451 82 447.0 1777 5032 3335 1262

[29]+IDEF+CSEF 7 5.241 82 429.8 1774 5243 3184 1231

方で，6列目より最小クロック周期は各々の手法で異なる．8列目より，第 3章の手法 [29]に

IDEFのみを適用した手法（ [29]+IDEF）は，SRと比較して回路のレイテンシを最大 19%，

平均 9%削減し，第 3章の手法 [29]と比較して最大 8%，平均 4%削減した．第 3章の手法 [29]

に CSEFのみを適用した手法（ [29]+CSEF）は，SRと比較して回路のレイテンシを最大

16%，平均 8%削減し，第 3章の手法 [29]と比較して最大 5%，平均 3%削減した．そして，第

3章の手法 [29]に IDEFとCSEFを適用した手法（ [29]+IDEF+CSEF）は，SRと比較して

回路のレイテンシを最大 22%，平均 10%削減し，第 3章の手法 [29]と比較して最大 11%，平

均 6%削減した．

IDEF, CSEFを適用した 3つの手法では，第 3章の手法 [29]に比べて全てのアプリケー

ションでレイテンシを削減できたが，SRと比べていくつかのアプリケーションでレイテンシ

が増加してしまった．これは，halや parkerのような小規模アプリケーションでは，生成され

る回路も小さく，クリティカルパスにおける配線遅延・クロックスキューの影響も小さいた

めと考えられる．実際，[29]+IDEF+CSEFの手法は，fir, ewf3, copyの 3つの大規模アプリ

ケーションに限ってでは，SRと比較して平均 20%，[29]と比較して平均 9%削減し，より効

果的にレイテンシを削減できていることが確認できる．これは，これらのアプリケーション

では，クリティカルパスにおける配線遅延・クロックスキューの影響が大きいためと考える．

また，表 5.2の 10列目より，[29]+IDEF+CSEFの手法は第 3章の手法 [29]とほぼ同程度
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のスライス数を実現した．[12]+IDEFの手法，[12]+CSEFの手法は第 3章の手法 [29]と比

べて平均 5%スライス数が増加した．

SRと比較して，[29]+IDEF+CSEFの手法は最大 27%，平均 6%削減したが，一部のアプ

リケーション（hal, parker, copy）でスライス数が増加した．HDRアーキテクチャはレジス

タ分散型アーキテクチャであり，SRに比べてレジスタ数が多いことが，主な理由と考えら

れる．

以上より，本章で提案した 2つの見積りモデル “IDEF”，“CSEF” はより高精度な配線遅

延・クロックスキューの見積りを実現し，合成される回路のレイテンシ削減に寄与すること

がわかる．

4.7 提案タイミングモデルの対象FPGA

本節では，定性的な議論を行い，「IDEF」，「CSEF」の対象 FPGAアーキテクチャを明ら

かにする．本章で提案した 2つのタイミングモデルは，図 6.1(a)，(b)に示すようなクロック

分散アーキテクチャを持つアイランド型 FPGAを対象とする．

図 6.1(a)は [60]で述べているアイランド型 FPGAのセクションを示す．アイランド型

FPGAでは，スライスの周囲を水平方向・垂直方向の配線チャネルが囲んでいる．全ての配

線チャネルは，数本の配線とそれら各々を接続するスイッチボックスで構成される．また，図

6.1(b)に示すようなクロック分散アーキテクチャを持つFPGAを対象とする．対象のFPGA

は，いくつかのクロック領域を持ち，クロックネットワークが予め構築されている．クロッ

クネットワークは，2つの部分 “内部クロックネットワーク”と “外部クロックネットワーク”

で構成される．内部クロックネットワークは，クロック領域内部のクロック配線で，1つの

horizontal clock rowと数本の vertical clock rowで構成される．外部クロックネットワーク

は，GCBと各クロック領域の間を結ぶクロック配線である．クロック信号はGCBから各ク

ロック領域に分配される．

IDEFはスライス座標系を利用するため，アイランド型FPGAに適用することが可能であ

る．また，CSEFは主に次の 2つの部分で成り立っている：(i) 式 (4.8)と式 (4.9)の第 1項に

現れる外部クロックネットワークの伝搬遅延，(ii) 式 (4.8)と式 (4.9)の第 2項に現れる内部

クロックネットワークの伝搬遅延である．対象のFPGAが図 6.1(b)に示すようなクロック分

散機構を持つ時，そのクロックネットワークはCSEFの思想とマッチしており，適用できる．

4.8 本章のまとめ

本章では，FPGAを対象とした高位合成における課題 2「高位合成段階における，配線遅

延・クロックスキューの正確な見積り」を解決するため，フロアプラン指向FPGA高位合成

手法のための FPGAの配線遅延・クロックスキュー見積りモデル「IDEF」と「CSEF」を

提案した．まず，FPGA上で様々なパターンで配線遅延を測定し，FPGAの配線遅延特性を

明らかにした．そして，その測定結果を基に，FPGAの配線遅延見積りモデル “IDEF”を構

築した．次に，FPGAのクロックスキューの影響を測定し，高位合成段階で考慮すべき要素

であることを明らかにした．そして，Xilinx社Vivado内のクロックスキューの計算モデル
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図 4.15: 対象のアイランド型 FPGA.

を基に，計算モデル内の各部分の特性を測定から導き，FPGAのクロックスキュー見積りモ

デル “CSEF”を構築した．

Xilinx社Vivadoのタイミングモデルと比較して，IDEFは最大誤差0.20ns，平均誤差0.10ns，

CSEFは最大誤差 0.062ns，平均誤差 0.021nsという見積り精度を達成し，高位合成段階で高

精度に見積もれることを確認した．

その後，IDEF・CSEFを第 3章で提案したフロアプラン指向 FPGA高位合成手法に適用

し，ベンチマークアプリケーションにおいて効果を確認した．見積りモデルを適用した手法

は，SRと比較して回路のレイテンシを最大 22 %，平均 10%削減し，第 3章の手法と比較し

て最大 11%，平均 6%削減した．また，大規模アプリケーションに限ってでは，SRと比較

して平均 20%，第 3章の手法と比較して平均 9%削減し，より効果的にレイテンシを削減で

きた．この実験結果より，提案した見積りモデル「IDEF」と「CSEF」をフロアプラン指向

FPGA高位合成手法に適用することで，よりレイテンシの小さい高性能な回路を合成できる

ことが確認できた．
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慮したクリティカルパス最適化

FPGA高位合成手法

5.1 本章の概要

本章では 1，FPGAを対象とした高位合成における課題 3「高位合成段階での配線遅延・ク

ロックスキューの影響とMUXのコストの同時考慮」を解決するため，第 3章で提案したフ

ロアプラン指向FPGA高位合成手法に前章で提案した IDEF・CSEFを利用し，配線遅延と

クロックスキューを考慮したクリティカルパス最適化 FPGA高位合成手法を提案する．

提案手法は，前章で提案した IDEF・CSEFをフロアプラン指向高位合成全体で利用し，高

位合成段階で配線遅延・クロックスキューの影響を含めたデータパスの遅延を見積り，全デー

タパスのうちクリティカルパスおよびその候補となるパスを特定する．そして，データパス

生成とフロアプラン両方において，これらを集中的に最適化し回路のレイテンシ―の向上を

図る．

データパス生成とフロアプランでクリティカルパス遅延を削減するために，以下のバイン

ディング手法とフロアプラン手法を提案する．

• クリティカルパス指向スケジューリング/FUバインディング

• クリティカルパス指向ハドル合成/フロアプラン

クリティカルパス指向スケジューリング/FUバインディングでは，フロアプラン情報を基に

FUバインディングを改良することで，配線遅延とクロックスキューを改善しクリティカルパ

ス遅延の小さいデータパスの生成を図る．また，クリティカルパス指向ハドル合成/フロア

プランではフロアプランの改善において配線遅延とクロックスキューを考慮して，クリティ

カルパスの候補となるパスを集中的に最適化を行う．そして，クリティカルパス遅延の小さ

いフロアプラン解を目指す．最後に，計算機実験により提案手法の有効性を示す．

5.2 提案アルゴリズム

本節では，配線遅延とクロックスキューを考慮したクリティカルパス最適化FPGA高位合

成手法を提案する．提案手法は，第 3章で提案したHDRアーキテクチャを対象としたMUX

削減FPGA高位合成手法に対して，IDEF・CSEFを高位合成全体に適用する．そして，高位

合成段階で配線遅延・クロックスキューの影響を含めたデータパスの遅延を見積り，全データ

1本章の内容は [31,33,34]による．
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図 5.1: FPGA上のHDRアーキテクチャ．

パスのうちクリティカルパスおよびその候補となるパスを特定する．特定したクリティカル

パスおよびその候補となるパスを最適化するため，新たなバインディング手法「クリティカ

ルパス指向スケジューリング/FUバインディング」と，新たなフロアプラン手法「クリティ

カルパス指向ハドル合成/フロアプラン」を提案する．提案手法は，データパス生成とフロ

アプラン両方において，これらを集中的に最適化し回路のレイテンシ―の向上を図る．

第 3章で提案したHDRアーキテクチャを対象としたMUX削減FPGA高位合成手法では，

一般的な見積りモデルを用いて FPGAの配線遅延のみを考慮しており，第 4.2節で述べた

FPGAの配線遅延特性を考慮しておらず，配線遅延の見積もり誤差を多く含んでしまう可能

性がある．また，同様にFPGAのクロックスキューを考慮しておらず，第 4.4節で述べたよ

うにクロックスキューによってクリティカルパス遅延が増大し，レイテンシが悪化する恐れ

がある．また，第 3章の手法は全パスを等価に扱い最適化を図っており，クリティカルパス

に着目していない．このため，クリティカルパス遅延を削減できず同様の結果を招く可能性

がある．そこで，本章ではHDRアーキテクチャを対象とした配線遅延とクロックスキュー

を考慮するクリティカルパス最適化 FPGA高位合成手法を提案する．

5.2.1 対象アーキテクチャとパス遅延の見積り

本項では，IDEFとCSEFを用いた高位合成段階でのパス遅延の見積りを定式化する．

本章では，第 3章と同様にHDRアーキテクチャ[1–3]を対象とする．(図 5.1)

また，本章ではレジスタ rsからFU fを通りレジスタ rdへデータ転送するパス path(rs, rd)

の遅延D(path(rs, rd))を 4.6.1項の式 (4.17)と同様に以下のように求める．

D(path(rs, rd)) = Dfu(f) +Dreg +Dmux

+De(S(hs), S(hd))− CSKHDR(path(rs, rd))
(5.1)
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ここで，Dfu(f)，Dreg，DmuxはFUの遅延，レジスタの遅延，MUXの遅延を表す．De(S(hs), S(hd))

はハドル hs と hd 間の見積り配線遅延を表し，IDEF(式 (4.4))で求められる．式 (4.17)の

CSKHDR(path(rs, rd))は，レジスタ rs，rdの位置をそれぞれハドル hs，hdで評価した際に，

CSEF(式 (4.10))で求めるクロックスキューの見積り値とする．各レジスタのハドル内での

位置は第 3 章と同様にそれぞれのハドルの右上と仮定する．

そして，本章では上記の設定の下，第 3 章と同様に以下の問題の解決を図る．

定義2 HDRアーキテクチャを対象としたFPGA高位合成問題とは，CDFG，クロック周期制

約，演算器制約が与えられた時，回路のレイテンシを最小化するようにCDFGをスケジュー

リングおよびバインディングし，各 FUをハドルに割り当て，レジスタ・コントローラを合

成し，各ハドルを配置することである．レイテンシは最小クロック周期 ×コントロールス
テップ数（CS数）で計算する．

5.2.2 全体フロー

本項では，提案アルゴリズムの全体フローを示し，議論する．

図 5.2に提案アルゴリズムの全体フローを示す．提案手法は配線遅延とクロックスキュー

を大きなコストとして考慮する．フロー全体を通して配線遅延とクロックスキューを含め

た各パス遅延を見積り，パス遅延の大きいクリティカルパスの候補となるパスを特定する．

データパス生成とフロアプランの両方において，これらに対して集中的に最適化を図ること

で，クリティカルパス遅延を削減し，回路のレイテンシ削減を図る．データパス生成とフロ

アプランでクリティカルパスの配線遅延とクロックスキューを改善するために，以下のスケ

ジューリング/FUバインディング手法とフロアプラン手法を新たに提案する．

条件 1 （フェーズ 2）クリティカルパス指向スケジューリング/FUバインディング

条件 2 （フェーズ 4）クリティカルパス指向ハドル合成/フロアプラン

クリティカルパス指向スケジューリング/FUバインディングでは，まずモジュール配置情報

を基に，配線遅延を考慮した上で総CS数を最小化するように入力のCDFGをスケジューリ

ングおよび演算を FUへ割り当てて初期解を得る．その後，各ハドル間の配線遅延とクロッ

クスキューを見積り各パスの遅延を基に，クリティカルパスになりそうな演算ノードに対し

て，FUバインディングの変更により配線遅延とクロックスキューを改善し，クリティカル

パス遅延を削減する．最終的に，CS数を最小化した上で，クリティカルパス遅延の削減を

図る．

クリティカルパス指向ハドル合成/フロアプランでは，モジュール配置より配線遅延とク

ロックスキューを見積り，パス遅延の大きいクリティカルパスの候補となるパスを特定する．

そして，SA（Simulated Annealing）法によりこれらのパスを集中的に最適化し，クリティ

カルパス遅延の小さいフロアプラン解を実現する．これら 2つの手法によってクリティカル

パス遅延を削減し，回路の最小クロック周期の削減を図る．

提案アルゴリズムでは，入力としてCDFG，クロック周期制約，演算器制約，対象FPGA

の情報を与え，RTL回路の記述とハドルの構成・配置情報を出力する．第 4章のように対象

のFPGA上で配線遅延・クロックスキューを測定し，IDEF (式 (4.4))，CSEF (式 (4.10)) に
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図 5.2: 提案アルゴリズム．

必要な値を対象 FPGA情報として与える．まず，初期ハドル合成では 1つのハドルに演算

器が 1つ割り当てられ，全てのハドルが重なった状態を生成する (フェーズ 1)．これを基に，

スケジューリング/FUバインディング (フェーズ 2)，レジスタ/コントローラ合成 (フェーズ

3)，ハドル合成/フロアプラン (フェーズ 4)を繰り返し，データ転送制約を満たす回路を得

るまで解を改良する．反復改良を終了したら FUを持たないハドルを削除し，それぞれのハ

ドルを調整して結果を出力する (フェーズ 5)．

各イタレーションでは，初期ハドル合成 (フェーズ 1)または前のイタレーションのハドル合

成/ハドルフロアプラン (フェーズ 4)で得られたハドルの構成・配置結果を基に，スケジュー

リング/FUバインディング (フェーズ 2)とレジスタ/コントローラ合成 (フェーズ 3)によっ

てデータパスが生成される．スケジューリング/FUバインディング (フェーズ 2)において

CDFGの各ノードをスケジューリング，および FUに割り当てる．ここで，ハドル間のデー

タ転送が決定される．レジスタ/コントローラ合成 (フェーズ 3)では，フェーズ 2で得られ

た FU間のデータ転送に対して各ハドルにレジスタを用意し，各MUXのコントローラを生

成する．従ってデータパス生成において，各ハドル間のデータ転送を決定するフェーズ 2が

配線遅延とクロックスキューの影響を左右する．一方，モジュール配置を変更するハドル合

成/フロアプラン (フェーズ 4)は各パスの配線遅延とクロックスキューに大きな影響を持つ．

以上より，提案アルゴリズムではフェーズ 2，4において配線遅延とクロックスキューを考

慮しクリティカルパス遅延を削減する新たな手法を提案する．フェーズ 1，3，5は第 3章の

手法と同様である．
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5.2.3 クリティカルパス指向スケジューリング/FUバインディング

本項では，クリティカルパス指向スケジューリング/FUバインディングのアルゴリズムを

示し，例を用いて議論する．

スケジューリング/FUバインディング問題は，入力としてCDFG，演算器制約，クロック

周期制約，データ転送遅延情報を与え，各演算ノードを実行するCSと実行される FUを出

力する．その際の第 1目的は総CS数の最小化，第 2目的はクリティカルパス遅延の最小化

である．データ転送遅延情報は，フェーズ 1または前のイタレーションのフェーズ 4で得ら

れるモジュール配置を基に，各ハドル間のデータ転送に要するステップ数 2と，各ハドル間

の配線遅延・クロックスキューの見積り値を与える．

クリティカルパス指向スケジューリング/FUバインディングでは，FU間のデータ転送遅延

を考慮してスケジューリングを決定する必要があるため，スケジューリングとFUバインディ

ングを同時に実行する．提案手法はまずCS数の最小化を図ったスケジューリング/FUバイ

ンディングにより初期解を得る．そして，この初期解を基に，クリティカルパスになりそう

な演算ノードに対して FUバインディングを改良することで，配線遅延とクロックスキュー

を改善し，最終的にクリティカルパス遅延を削減する．FUバインディングの改良では，対

象ノードを割り当てたFUの転送先のFU，つまり各子ノードを割り当てたFUに対してFU

バインディングの変更を検討する．以下の条件を満たす FUが他に存在する時，子ノードの

FUバインディングを変更する．

1. FUに子ノードを割り当てた時，配線遅延とクロックスキューの影響が改善される．

2. FUに子ノードを割り当てた時，タイミング制約違反が起きない．

FUバインディングの改良を解が収束するまで繰り返す．

図 5.3にクリティカルパス指向スケジューリング/FUバインディングのアルゴリズムを示

す．提案手法は Step 1で CS数の小さいスケジューリング/FUバインディング解を生成し，

Step 2以降でクリティカルパス遅延の削減を図る．以下で，各ステップについて示す．

Step 1（初期スケジューリング/FUバインディング）

FU間のデータ転送遅延を考慮してCS数の最小化を図るスケジューリング/FUバインディ

ングを行い，各演算ノードが実行されるCSとそれを実現する FUバインディングを初期解

として得る．本稿では第 3章のパス考慮スケジューリング/FUバインディングを用いる．

Step 2（対象ノードの選択）

Step 1で得られた初期スケジューリング/FUバインディングされた演算ノードの中から，

各ノードniの優先度 priority(ni)に従ってクリティカルパスになりそうな改善ノード群Ncand

を抽出する．遅延の大きい FUを含むパスがクリティカルパスになりやすいと考え，ノード

niの優先度 priority(ni)は以下のように求める．

priority(ni) = D(Fu(nk))/S(Fu(nk)) (5.2)

ここで，Fu(nk)はノード nkが割り当てられている FUを表し，S(fi)は FU fiの演算サイ

クル数を表す．提案手法では，優先度 priority(ni)の大きいN 個のノード 3を改善ノード群

2算出方法は，第 5.2.4項に後述する．
3N は第 4.6.3項の議論に基づいて，全ノード数の 20%付近に設定し，後述の第 5.3で実験を行う．
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改善ノード群の抽出および

対象ノード niの選択

ノードniの子ノードnjで対し

cost(nj,fk)<cost(nj,Fu(nj))を

満たすFU fkを選択

対象の子ノード njをFU fk

に割り当てる

割り当て可能か？

他に候補のFU

はあるか？

初期スケジューリング

/FUバインディング

全ての子ノード

に実行したか？

解が収束したか？

演算器制約CDFG
クロック周期制約

・演算ノードを実行するコントロールステップ

・実行する演算器

Yes

No

Yes

No

Yes

No

No

Step 1

Step 2

Step 3

Step 

5-Y

Step 4
Step 

5-N

Step 6

Step 7

データ転送遅延情報

Yes

全ての改善ノード

に実行したか？

Yes

Step 7
No

図 5.3: クリティカルパス指向スケジューリング/FUバインディング．

Ncandとする．

改善ノード群Ncandから，パス遅延を削減する対象ノード niを選択する．CDFGのデー

タ依存に従って，改善ノード群Ncandのうち早いCSにスケジューリングされたノードから

選択する．

Step 3–5（FUバインディングの改良）

Step 2で選択されたノード niに対して，パス遅延の削減を図る．HDRアーキテクチャで

は各 FUは同じハドル内のレジスタからデータを受け取るようレジスタバインディングされ

る．提案手法では，各FUの転送先のFU，つまり各子ノードを割り当てたFUに対してFU

の割り当てを変更し，パスのデスティネーションレジスタを変更する．これによって，その

パスの配線遅延とクロックスキューの改善を図る．ノード niの子ノード njにおいて，ノー
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ド njを FU fkに割り当てた時のコスト cost(nj, fk)を以下のように求める．

cost(nj, fk) = max
nl∈par(nj)

{D(path(R(Fu(nl)), R(fk)))}

(5.3)

ここで，par(nj)はノード njの親ノード群を表し，R(fk)は FU fkと同じハドルのレジスタ

とする．

ノード nj の演算と一致する FUの集合を Fop(nj)とする．Fop(nj)のうち，cost(nj, fk) <

cost(nj, Fu(nj))を満たすFUの集合をFcand(nj) ∈ Fop(nj)とする．Fcand(nj)のうち，cost(ni, fk)

が最小となる FU fk ∈ Fcand(nj)を選択する．

ノード njをFU fkに割り当てた時，親ノードのFUからFU fkへのデータ転送遅延とFU

fk から子ノードの FUへのデータ転送遅延を踏まえて，Step 1で求めたスケジューリング

を満たすか調べる．満たす場合は，ノード nj を FU fk に割り当てる．満たさない場合は，

Fop(nj)の中でFU fkを除いて cost(nj, fl)が最小となるFU fl ∈ Fcand(nj)を選択する．そし

て，FU fkと同様にデータ転送遅延が Step 1で求めたスケジューリングを満たすか調べる．

FUバインディングが変更される，またはFcand(nj)の全てのFUに対して Step 3–5を実行す

るまで繰り返す．

Step 6–8（終了判定）Step 3–5をノード niの子ノード全てに対して実行する．実行し終え

たら，Ncand内の次に早い CSに割り当てられたノード nlを選択し，Step 3–5を実行する．

Ncand内の全てのノードに Step 3–5を実行したら，実行前と後の解を比較する．もし，同一

の解ならば収束したとみなしてスケジューリング/FUバインディング解を出力する．同一で

ない場合は，再度 Step2から繰り返す．

例 1 図 5.4に FUバインディング改良の例を示す．図 5.4(a)は Step 1で得られた初期スケ

ジューリング/FUバインディングの一部を表す．図 5.4(c)はハドル配置を表し，FU f1，f2，

f3はそれぞれハドル h1，h2，h3に割り当てられているとする．また，レジスタ r1，r2はハ

ドル h1，レジスタ r3，r4はハドル h2，レジスタ r5，r6，r7はハドル h3に割り当てられてい

るとする．D(f1) = D(f2) = 2ns, D(f3) = 4nsとし，単純のため各演算は 1CSで実行されハ

ドル間のデータ転送は 0CSで完了するとする．図 5.4(d)はそれぞれハドル間のパスに生じ

る配線遅延/クロックスキューを表す．

ここで，図 5.4(a)への FUバインディングの改良を考える．まず，式 (5.2)に従って，改

善ノード群Ncand = {n1, n5}を抽出する．次に，Ncandのうち早いCSに割り当てられている

ノード n1へのパス遅延削減を図る．ノード n1の子ノードは n4であり，加算のノードであ

る．ノード n4を割り当て可能な FUの候補は FU f1，f2があり，現在 FU f2が割り当てら

れている．ここで，Dreg = 0.2ns，Dmux = 0.5とし，それぞれのFUにノード n4を割り当て

たときのコスト cost(n4, fi)は式 (5.3)より以下の通りになる．

cost(n4, f1) = 4.8

cost(n4, f2) = 5.0 (5.4)

以上より，ノード n4を FU f1に割り当てた方がコストが小さく，条件 1に合致する．次

に，ノード n4をFU f1に割り当てた場合を考える．ノード n4の親ノード n1，n2はそれぞれ
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(a) 初期スケジューリング/FUバインディング解.
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(b) FUバインディング改良後のスケジューリング/FUバ
インディング解.

クロック領域

クロックソース

ハドル h1

FU f1 FU f2

FU f3
+

+

*

ハドル h2

ハドル h3

(c) ハドルの構成と配置.

デスティネーション ハドル

h1 h2 h3

ソース h1 0.00/0.00 0.30/-0.15 0.20/-0.10

ハドル h2 0.30/0.10 0.00/0.00 0.25/0.05

h3 0.20/0.10 0.25/-0.05 0.00/0.00

(d) ハドル間の配線遅延/クロックスキューの値.

図 5.4: FUバインディング改良の例.

FU f3，f2へ割り当てられている．FU f3，f2からFU f1へのデータ転送遅延は 0CSであり，

これは図 5.4(a)のスケジューリングを満たす．一方，ノード n4の子ノード n6はFU f2に割

り当てられている．FU f1からFU f2へのデータ転送は 0CSかかり，これは図 5.4(a)のスケ

ジューリングを満たす．従って，ノード n4を FU f1に割り当てたとしても，図 5.4(a)のス

ケジューリングを満たすので，条件 2に合致する．よって，ノード n4を FU f1へ割り当て

を変更する．

ノードn5に対しても同様に処理し，子ノードn6をFU f1に割り当てを変更する．FUバイ

ンディングを改良した後のスケジューリング/FUバインディング解が図 5.4(b)になる．FU

バインディング改善前は図 5.4(a)の通り，クリティカルパス遅延および最小クロック周期は

5.0nsであった．しかし，FUバインディング改善後は FUバインディング図 5.4(b)の通り，

クリティカルパス遅延および最小クロック周期は 4.8nsとなり，0.2ns削減できている．

以上の例より，パス遅延の見積りが大きくクリティカルパスになりそうな演算に対して，

FU間の配線遅延とクロックスキューを考慮して FUバインディングを改善することで，ク

リティカルパス遅延を削減できるとわかる．
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5.2.4 クリティカルパス指向ハドル合成/フロアプラン

本項では，IDEF・CSEFを用いて改良されたフロアプラン手法であるクリティカルパス指

向ハドル合成/フロアプランについて議論する．

クリティカルパス指向ハドル合成/フロアプランでは，[2]と同様に FUの移動によりハド

ルの構成と配置の変更を統合的に扱う．フロアプランにおいてデータ構造として Sequence-

pair [53]を用いる．フェーズ 1あるいは前のイタレーションでのハドルの配置・構成を初期

解として SA法によりフロアプランを最適化する．SA法では以下の 5つのmoveを考える．

move 1 2つのハドルを選択し，縦の位置（Γ+）を入れ替える．

move 2 2つのハドルを選択し，横の位置（Γ−）を入れ替える．

move 3 2つのハドルを選択し，縦と横の位置（Γ+,Γ−）を入れ替える．

move 4 1つのハドルを選択し，縦と横のアスペクト比を変更する．

move 5 FU fiを選択し，ハドル hi(= Hud(fi))からハドル hjへ移動する．

ここで，Hud(fi)とは FU fiが割り当てられているハドルを表す．

第 4.6.3項では，IDEF・CSEFを適用した新たなコスト関数を示したが，このコスト関数

では，配線遅延・クロックスキューのコストを各々独立した項で設け，最適化していた．し

かし，提案手法ではクリティカルパス遅延の削減が主たる目的であるので，パス遅延そのも

のをコストとして設け最適化することが，より効果的と考えられる．そこで，提案手法では

式 (5.1)により，各パスの遅延を見積もる．この見積りを基にクリティカルパスになりそう

なパスを高位合成段階で特定し，集中的に最適化することでクリティカルパス遅延の小さい

フロアプラン解を実現する．提案手法では SAのコスト関数 costflを以下のように定義する．

costfl = α
V

Tclock

+ β
DPn

Tclock

+ γ
ABB

Atotal

(5.5)

ここで，α，β，γはパラメータを表す．式（5.5）は第 1項がタイミング制約違反，第 2項が

クリティカルパス遅延，第 3項が面積を表し，それらの和で求められる．V はタイミング制

約違反の総合計，Tclockはクロック周期，DPnは式 (5.1)による値が大きいN 本のパスの遅

延の和 4，ABBは最小矩形の面積，Atotalは全ハドルの面積の合計である．

提案手法では，タイミング制約違反が最も最適化すべき項目と考え，αを β，γに比べて

大きく設定する 5．従って，タイミング制約違反が 0になった後に，クリティカルパス遅延

と面積に関して最適化される．

また，フェーズ 4では各パスのデータ転送に要するCS数を求め，フェーズ 2へフィード

バックする．FU fを含むパス path(rs, rd)に要するデータ転送ステップ数 Tr(path(rs, rd))は

式 (5.1)より以下のように求める．

Tr(path(rs, rd)) =


0 (Tclock × S(f) ≥ D(path(rs, rd)))

D(path(rs, rd))/Tclock

(Tclock × S(f) < D(path(rs, rd)))

(5.6)

4N の値を，前項と同様に第 4.6.3項の議論に基づいて，全体のパス数の 20%程度に設定し次節で実験する．
5本章では α = 100，β = 1，γ = 1と設定した．
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表 5.1: 計算機実験結果.

Clock Total

App. period Applied critical path synthesis

(#Nodes) FU constraint constraint [ns] algorithm #Huddles delay [ns] #Steps Latency [ns] #Slices #LUTs #FFs time [s]

Add×1, 5 SR - 3.869 5 19.35 100 380 108 446

hal Sub×1, 5 [2] 2 4.185 5 20.93 125 435 135 354

(11) Mul×2, 5 [29] 2 4.050 5 20.25 117 427 151 368

Comp×1 5 提案手法 1 3.869 5 19.35 100 380 108 412

Add×2, 4 SR - 1.987 7 13.91 64 186 224 279

parker Sub×2, 4 [2] 2 2.185 8 17.48 85 235 263 356

(22) Comp×1 4 [29] 2 1.578 7 11.05 75 214 246 370

4 提案手法 2 1.548 7 10.84 75 209 231 363

Add×4, 7 SR - 4.905 8 39.24 412 1383 345 414

dct Mul×4 7.5 [2] 6 4.437 8 35.50 438 1489 623 478

(48) 7 [29] 5 4.434 8 35.47 366 1178 544 427

7 提案手法 5 4.349 8 35.08 362 1196 544 392

Add×2, 30 SR - 18.20 17 309.3 364 1168 271 394

jacobi Sub×1, 31 [2] 3 17.69 17 300.6 374 1212 345 432

(52) Mul×2, 30 [29] 3 17.54 17 298.1 340 1135 354 454

Div×2 30 提案手法 3 17.46 17 296.8 338 1124 355 415

Add×4, 7 SR - 5.330 15 79.95 435 1535 307 666

fir Mul×4, 7 [2] 4 5.192 15 77.88 445 1482 420 485

(75) Mem×1 7 [29] 4 4.468 15 67.02 329 1062 400 475

7 提案手法 3 4.035 15 60.53 332 1063 365 439

Add×4, 7 SR - 5.175 40 207.0 494 1603 363 576

ewf3 Mul×4 7 [2] 2 4.820 40 192.8 510 1769 646 490

(102) 7 [29] 4 4.390 40 175.6 500 1640 616 463

7 提案手法 4 3.931 40 157.2 488 1605 567 472

Add×3, Sub×1, 8.5 SR - 6.380 82 523.2 1437 5100 1557 878

copy Mul×5, Comp×1, 10.5 [2] 9 6.227 82 510.6 2098 6608 3261 780

(378) Rshift×2, AND×1, 8.5 [29] 10 5.718 82 468.9 1939 5867 3778 920

Mem×1 8.5 提案手法 8 5.201 82 426.5 1950 5620 3327 1707

ここで，S(f)はFU fの演算サイクル数を表す．全パスのデータ転送ステップ数Tr(path(rs, rd))

を基にハドル間のデータ転送遅延表DT を作成し，次のイタレーションへフィードバックす

る．DT の各要素DT (hi, hj)はハドル hiとハドル hj間のデータ転送に要するCS数を表し，

ハドル hiとハドル hj間の全てのパスの中で最大のデータ転送ステップ数とする．

フェーズ 5におけるハドルフロアプランの調整においても，式 (5.5)と同様のコスト関数

を用いる．

5.3 計算機実験結果と評価

本節では，計算機実験を行い，提案手法の優位性を明らかにする．

5.3.1 実験環境

本項では，計算機実験の環境について述べる．

提案手法を C++言語を用いて計算機上に実装し，第 3章と同様の 7つのアプリケーショ

ンに適用した．実験方法は，まず提案手法によって RTL記述を出力する．次に，Xilinx社

Vivado2014.2で論理合成を行い，ゲートレベルの回路情報を得る．本実験では対象FPGAは

Xilinx社Virtex-7 (xc7vx485tffg1761-2) とし，dspブロックの使用を禁止とした．また，この
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時RTLファイルの階層をまたいで最適化する flatten hierarchyを禁止とした．次に，Vivado

で配置・配線を行い，最終的な回路情報を得る．図 5.1のように，回路の左下の点をクロック

ソース (0,0)から下に 50スライス，左に 34スライス離れた点P(-34,-50)に合わせて配置した．

最後に，VivadoによりBITファイル化し，FPGA上のHDRアーキテクチャ回路が実装され

る．各手法の高位合成の実行に使用した計算機環境は，AMD Opteron 2360SE 2.5GHz×2，

メモリが 16GBである．論理合成，配置・配線に使用した計算機環境は，Intel Core i5-2520M

2.5GHz×2，メモリが 4GBである．

演算器/レジスタ情報，IDEF・CSEFのパラメータは第 4.6節と同様である．比較する既

存手法として，SR, [2]の手法, 第 3章の手法 [29]を用意する．SRはレジスタ集中型アーキ

テクチャを採用しフロアプランを考慮しない手法である．[2]はMUXのコストを削減しない

フロアプラン指向高位合成手法である．[29]はクロックスキューを考慮せず，かつクリティ

カルパスを特定しないフロアプラン指向 FPGA高位合成手法である．従来手法では，配線

遅延は配線長に比例すると仮定し，60スライス分の距離あたり 1nsとした．これらも提案手

法と同様に FPGA上に実装し，比較した．

5.3.2 実験結果

Virtex-7における実験結果を表5.1に示す．提案手法はSRと比較して，CS数を増加させずに

レイテンシを最大24%，平均15%削減し，[2]と比較して，レイテンシを最大38%，平均15%削

減した．さらに，3章の手法 [29]と比較して，CS数とスライス数をほぼ同程度にした上で，レ

イテンシを最大 10%，平均 6%削減した．この結果は，第 4.6節における [29]+IDEF+CSEF

の [29]に対する最大削減率より 1%少ないが，これは測定位置などによる誤差と考える．一方，

SRに対しては，[29]+IDEF+CSEFよりレイテンシ削減率が高いので，[29]+IDEF+CSEF

に比べて，手法の優位性があると考える．

さらに，中でも大規模な fir，ewf3，copyの 3つのアプリケーションでは，SRと比較して

平均 22%，[2]と比較して平均 19%，[29]と比較して平均 10%削減し，効果的にレイテンシー

を削減できている．また，提案手法は従来手法 3つと比較して，全てのアプリケーションに

おいて同じもしくは削減されたレイテンシーの回路を実現した．

スライス数は SRと比較して，最大 24%削減したが平均ではほぼ同程度である．一方，[2]

と比較してスライス数を最大 26%, 平均 14%削減し，[29]と比較して最大 2%，平均 1%削減

している．

次に，表 5.2に表 5.1における各アプリケーションの回路のクリティカルパス遅延の内訳を

示す．表 5.2の通り，提案手法は parkerを除く全てのアプリケーションで，従来手法 3つに

比べて，配線遅延を削減することでクリティカルパス遅延の削減を実現している．また，[2]

の ewf3や copy, [29]の copyのようにクロックスキューを大幅に悪化させずクリティカルパ

ス遅延の削減を実現できている．

以上より，提案手法は高位合成段階で配線遅延とクロックスキューを考慮し，クリティカル

パスの候補を特定し，それらを最適化することでクリティカルパス遅延およびレイテンシー

を削減した．また，大規模なアプリケーションでは配線遅延とクロックスキューの影響が大

きくなり，より効果的にレイテンシーを削減できる．
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表 5.2: アプリケーション毎のクリティカルパスの内訳.

Applied Interconnection Clock Critical-path

App. algorithm Logic delay [ns] delay [ns] Clock skew [ns] uncertainty [ns] delay [ns]

SR 1.642 2.142 -0.050 0.035 3.869

hal [2] 1.769 2.355 -0.046 0.035 4.185

[29] 1.645 2.326 -0.044 0.035 4.050

提案手法 1.642 2.142 -0.050 0.035 3.869

SR 0.804 1.123 -0.025 0.035 1.987

parker [2] 1.266 0.864 -0.020 0.035 2.185

[29] 0.809 0.708 -0.026 0.035 1.578

提案手法 0.755 0.710 -0.048 0.035 1.548

SR 1.873 2.947 -0.05 0.035 4.905

dct [2] 1.827 2.544 -0.031 0.035 4.437

[29] 1.676 2.671 -0.052 0.035 4.434

提案手法 1.711 2.556 -0.047 0.035 4.349

SR 10.364 7.747 -0.051 0.035 18.197

jacpbi [2] 10.057 7.542 -0.051 0.035 17.685

[29] 10.015 7.440 -0.047 0.035 17.537

提案手法 10.161 7.212 -0.049 0.035 17.457

SR 1.746 3.501 -0.048 0.035 5.330

fir [2] 2.073 3.041 -0.043 0.035 5.192

[29] 1.767 2.627 -0.039 0.035 4.468

提案手法 1.809 2.150 -0.041 0.035 4.035

SR 1.773 3.31 -0.057 0.035 5.175

ewf3 [2] 1.727 2.934 -0.124 0.035 4.820

[29] 1.693 2.607 -0.055 0.035 4.390

提案手法 1.704 2.167 -0.025 0.035 3.931

SR 1.908 4.394 -0.043 0.035 6.38

copy [2] 1.752 4.313 -0.127 0.035 6.227

[29] 1.678 3.822 -0.183 0.035 5.718

提案手法 1.666 3.466 -0.034 0.035 5.201

5.3.3 大規模アプリケーションでの追加実験

提案手法の大規模アプリケーションでの効果を検証するため，更に 3つのアプリケーショ

ンを用意し，提案手法を適用する．適用したアプリケーションは，Mesaと呼ばれる画像処

理の内，Matrix Multiplication（Mesa MM, 109ノード），Smooth Triangle（Mesa ST, 197

ノード），Matrix invertion（Mesa MI, 333ノード）である [22]．

実験環境は，第 5.3.2節での実験と同様の環境を用いた．比較する手法として，SRと第 3

章の手法 [29]に IDEFのみを適用した手法 [28]を利用した．

各手法での合成回路結果を表 5.3に示す．提案手法は SRと比較して，レイテンシを最大

27%，平均 18%削減し，スライスを最大 11%，平均 5%削減した．提案手法は [28]と比較し

て，スライス数を同程度にした上で，レイテンシを最大 14%，平均 8%削減した．また,表 5.4
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表 5.3: 追加アプリケーションの合成回路結果.
Clock Minimum Total

App. period Applied clock synthesis

(#Nodes) FU constraint constraint algorithm #Huddles period [ns] #Steps Latency [ns] #Slices #LUTs #FFs time [s]

Add×4 7 SR - 5.556 15 83.34 567 1919 495 349

Mesa MM Mul×4 7 [28] 5 5.070 15 76.05 494 1650 744 443

(109) Mem×2 7 提案手法 5 4.709 15 70.64 503 1526 653 600

Add×4, Sub×1 7.5 SR - 5.758 29 167.0 791 2864 732 382

Mesa ST Mul×4 7.5 [28] 5 5.477 29 158.8 861 2562 1255 497

(197) Mem×2 7.5 提案手法 8 5.065 29 146.9 845 2463 1452 835

Add×4, Sub×1 7.5 SR - 6.612 42 277.7 1178 4134 970 364

Mesa MI Mul×4 7.5 [28] 7 5.597 42 235.1 1030 2933 1812 518

(333) Mem×2 7.5 提案手法 7 4.805 42 201.8 1049 2818 1794 700

表 5.4: 追加アプリケーション回路のクリティカルパス遅延の内訳.
App. Applied Logic Interconnection Clock Clock Critical-path

(#Nodes) algorithm delay [ns] delay [ns] skew [ns] uncertainty [ns] delay [ns]

SR 1.911 3.566 -0.044 0.035 5.556

Mesa MM [28] 1.814 3.105 -0.116 0.035 5.070

(109) 提案手法 1.690 2.941 -0.043 0.035 4.709

SR 1.807 3.867 -0.049 0.035 5.758

Mesa ST [28] 1.669 3.319 -0.150 0.035 5.477

(197) 提案手法 1.818 3.093 -0.119 0.035 5.065

SR 2.119 4.343 -0.115 0.035 6.612

Mesa MI [28] 1.814 3.572 -0.176 0.035 5.597

(333) 提案手法 1.712 3.018 -0.040 0.035 4.805

に表 3.4における各アプリケーションの回路のクリティカルパス遅延の内訳を示す．表 5.4の

通り，提案手法は [28]に比べて，クロックスキューの悪化を抑制しつつ配線遅延を削減する

ことで，クリティカルパス遅延を削減できたことがわかる．

5.4 本章のまとめ

本章では，FPGAを対象とした高位合成における課題 3「高位合成段階での配線遅延・ク

ロックスキューの影響とMUXのコストの同時考慮」を解決するため，第 3章で提案したフ

ロアプラン指向FPGA高位合成手法に前章で提案した IDEF・CSEFを利用し，配線遅延と

クロックスキューを考慮したクリティカルパス最適化FPGA高位合成手法を提案した．提案

手法はモジュール配置を基に IDEFとCSEFを用いて，モジュール間の配線遅延とクロック

スキューを見積る．さらに，高位合成段階で配線遅延とクロックスキューを含めた各パスの

遅延を見積り，見積り遅延の大きいクリティカルパスの候補となるパスを特定する．そして，

データパス生成とフロアプラン両方において，これらを集中的に最適化し回路のレイテンシ

―の向上を図る．クリティカルパス指向スケジューリング/FUバインディングでは，フロア

プラン情報を基に FUバインディングを改良することで，配線遅延とクロックスキューを改

善しクリティカルパス遅延の小さいデータパスの生成を図る．また，クリティカルパス指向

ハドル合成/フロアプランではフロアプランの改善において配線遅延とクロックスキューを

98



第 5章配線遅延とクロックスキューを考慮したクリティカルパス最適化FPGA高位合成手法

考慮して，クリティカルパスになりそうなパスを集中的に最適化を行う．そして，クリティ

カルパス遅延の小さいフロアプラン解を目指す．

計算機実験により，第 3章で用いた 7つのベンチマークアプリケーションにおいて，提案

手法は SRと比較して，回路のレイテンシを最大 24%，平均 15%削減し，スライス数を最大

24%削減し，平均ではほぼ同程度であることを確認した．また，提案手法は従来のHDRアー

キテクチャを対象とした高位合成手法 [2]と比較して，回路のレイテンシを最大 38%，平均

15%削減し，スライス数を最大 26%，平均 14%削減することを確認した．提案手法は，第 3

章で提案した IDEFとCSEFを用いらずクリティカルパスを特定しない手法と比較して，ス

ライス数を同程度に保った上で回路のレイテンシを最大 10%，平均 6%削減することを確認

した．

特に，提案手法は配線遅延。クロックスキューの影響が大きくなりやすい大規模アプリ

ケーションでレイテンシの削減効果が大きく，SRと比較して平均 22%，[2]と比較して平均

19%，[29]と比較して平均 10%削減できることを確認した．さらに，大規模な 3つの追加ア

プリケーションで追加実験を行い，SRと比較して，レイテンシを最大 27%，平均 18%削減

し，第 3章の手法に IDEFのみを適用した手法と比べて，レイテンシを最大 14%，平均 8%削

減することを確認した．また，提案手法はCSEFを用いてクロックスキューを考慮している

ため，一部の大規模アプリケーションで，クロックスキューを改善した上でレイテンシ削減

を実現していることが確認できた．
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用いたFPGA実装と評価

6.1 本章の概要

本章では 1，レジスタ分散型アーキテクチャを対象としたフロアプラン指向FPGA高位合

成を用いた実装方法の確立と実装された回路の評価を行う．

レジスタ分散型アーキテクチャは，レジスタ集中型アーキテクチャに比べて，FU・レジ

スタ間の配線遅延を小さくできるため，レイテンシの小さい回路を生成するための有効な技

術である．しかし，一方でレジスタ数は増加するため，高位合成段階でのタイミング設計は

より複雑になる．更に，フロアプラン指向FPGA高位合成では，高位合成段階で決定したフ

ロアプラン情報を実装フローにインプットする必要があり，通常の FPGA実装とは異なる

フローとなる．また，実際のFPGA実装ではアプリケーション回路のみではなく，外部との

データのやり取りを行うインターフェース回路も必要となる．しかし，既存研究ではフロア

プラン指向 FPGA高位合成を用いた FPGA実装方法は明らかにされておらず，前章までの

議論も配置・配線後の FPGA設計ツールのレポートを基に議論をしている．

従って，本章では，前章で提案したフロアプラン指向FPGA高位合成手法を用いて，FPGA

実装を行い，性能評価を行う．まず，実装環境およびその際のアプリケーション回路に必要

となるインターフェース回路について議論する．次に，フロアプラン指向高位合成手法を用

いた際の FPGA実装フローを提案する．そして，第 5章で提案したフロアプラン指向高位

合成手法を用いて，ベンチマークアプリケーションの 1つであるDCTアプリケーションを

例に取り，実際にXilinx Virtex-7上に FPGA実装を行い，正常に動作することを確認する．

最後に，既存手法を用いて実装した回路と比較して，実機レベルで提案手法によって合成さ

れた回路を評価する．

6.2 実装環境と実装回路の構成

6.2.1 実装環境

本項では，FPGA実装に用いる環境について述べる．

本章では，FPGA実装のためにFPGA評価ボードTB-7V-2000T-LSIのVietex-7（XC7V2000T-

2FLG1925）[73]を使用する．FPGAボードの全体図を図 6.1に示す．当 FPGAは，DDR3

SDRAMがオンチップメモリとして搭載されており，これをBRAMとして用いる．また，[43]

1本章の内容は [32,36]による．
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図 6.1: FPGA評価ボードTB-7V-2000T-LSI．

図 6.2: FPGA実装環境の様子．

と同様に，FPGAボードのFX3USBコントローラと外部PCのデータ通信のために，Cypress

社のCyAPIを使用し，FPGAのバス規格はAXI（Advanced eXtensible Interface）である．

開発ツールはXilinx社のVivado Design Suite 2014.2 [68]を使用する．実際のFPGA実装環

境の様子を図 6.2に示す．

6.2.2 実装回路の構成

本項では，FPGAの実装回路の構成を示し，実装に必要な 3つのインターフェース回路に

ついて議論する．

図 6.3に FPGA上の実装回路の構成を図 6.3に示す．実装回路は大きく分けてHDRアー

キテクチャのアプリケーション回路，3つのインターフェース回路（“USB通信用インター

フェース”，“メモリ読み書き用インターフェース”，“クロック/リセット生成回路”），オン

チップメモリ（BRAM）の 5つで構成される．

HDRアーキテクチャ回路は第 5章の高位合成手法を用いて合成したアプリケーションの演

算処理を行う回路である．USB通信用インターフェースは PCよりUSBデータ通信によっ

て BRAMのアドレス（0x00–0x54番地）と読み書き命令を受け取り，メモリ読み書き用イ
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HDR
アーキテクチャアーキテクチャアーキテクチャアーキテクチャ

回路回路回路回路

Virtex-7 (XC7V2000T-2FLG1925)

PC
データ通信 (USB)

データ

write/read 

TB-7V-2000T-LSI (評価ボード)

オンチップ

メモリ

メモリ読み書き用

インターフェース

クロック/
リセット

生成回路

USB通信用
インターフェース

データ通信

インターフェース

回路

CLKin / RST

CLKop
/ RST

4 X CLKop / RST

ハドル

FPGAチップ

HDRアーキテクチャアーキテクチャアーキテクチャアーキテクチャ
回路回路回路回路

図 6.3: FPGA上の実装回路の構成.

ンターフェースからBRAMに読み書きを行うフラグ，データ，アドレスを相互通信し，得ら

れたデータを PCへ送信する．メモリ読み書き用インターフェースは USB通信用インター

フェースまたは HDRアーキテクチャ回路より受け取ったデータを指定された BRAMへ書

き込む．また，BRAMから指定されたアドレスのデータを読み出し，USB通信用インター

フェースまたはHDRアーキテクチャ回路へ渡す．

クロック/リセット生成回路は FPGAボードから受け取る 19.933ns ≈ 50MHzのクロック

信号CLKinを変調して任意のクロック周期に設定する [74]．HDRアーキテクチャ回路への

クロック周期CLKv (ns) は以下の式で計算される．

CLKv = CLKin ×
α

β
(6.1)

ここで，パラメータ α, βは以下の条件を満たす必要がある．

条件 1 α ∈ N and β ∈ N.

条件 2 β ≤ 642．

本稿では，USB通信用インターフェース，メモリ読み書き用インターフェース，クロック/

リセット生成回路は [43]と同様の回路を用いている．

6.3 フロアプラン指向高位合成を用いたFPGA実装フロー

本節では，フロアプラン指向高位合成を用いたFPGA実装フローを定義する．提案フロー

は，前節で定義したインターフェース回路の組み込みと，高位合成段階で決定したフロアプ

ラン情報の下位工程へのインプットを考慮している．

[16]では，高位合成を用いたXilinx FPGAへの実装方法が述べられているが，これはフ

ロアプランを扱わないレジスタ集中型アーキテクチャを対象とした高位合成を用いた方法と

なっている．レジスタ分散型アーキテクチャを対象としたフロアプラン指向高位合成では，

2β が 64より大きい時，Vivadoによる配置・配線が失敗してしまう事が経験的にわかっている．
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レジスタ分散型アーキテクチャを
対象としたフロアプラン指向

FPGA高位合成(第5章の手法)

CDFG 演算器制約クロック周期制約

レジスタ分散型アーキテクチャ
回路のRTL記述(.v)

論理合成

配置・配線

BITファイル生成

FPGA上上上上のののの配置制約配置制約配置制約配置制約 
(.xdc) ゲートレベル回路

コンフィグレーション

CLKop

Vivado

(Step 1)

対象FPGA 情報
(第4章の方法)

インターフェース回路
のRTL記述(.v)

(Step 2)

(Step 3)

(Step 4)
FPGA上上上上のレジスタのレジスタのレジスタのレジスタ分散型分散型分散型分散型

アーキテクチャアーキテクチャアーキテクチャアーキテクチャ回路回路回路回路

モジュールフロアプラン情報
(.xml)

図 6.4: レジスタ分散型アーキテクチャを対象としたフロアプラン指向高位合成を用いた

FPGA実装フロー.

高位合成段階で抽象化したモジュールのフロアプランが決定されるため，下位の FPGA設

計フローにおいて適切にインプットする必要がある．

従って，[16]の方法をそのまま用いることはできず，本節では，新たにレジスタ分散型アー

キテクチャを対象としたフロアプラン指向高位合成を用いた FPGA実装フローを提案する．

図 6.4にレジスタ分散型アーキテクチャを対象としたフロアプラン指向高位合成を用いた

FPGA実装フローを示す．

まず，第 5章の手法の入力として，対象アプリケーションの動作記述を変換した CDFG,

クロック周期制約，演算器制約，第 4章の方法で取得したFPGA上の配線遅延・クロックス

キュー情報を与え，Verilogで記述された “レジスタ分散型アーキテクチャ回路のRTL記述”

とXML形式の “モジュールフロアプラン情報”を得る（Step 1）．次に，Step 1で得たRTL

記述と 3つのインターフェース回路の RTL記述を合わせて，論理合成を実行し，ゲートレ

ベル回路を得る（Step 2）．この時，式 (6.1)で得られる FPGA上で動作させるクロック周

期CLKopを与える．動作クロック周期CLKopは Step 1で与えたクロック周期制約と同じ，

もしくはわずかに小さい値に小さく設定する．式 (6.1)のパラメータ α, βは以下のように設

定する．

Step 1で与えたクロック周期制約と同じ動作クロック周期CLKopを得られる
α
β
の値を以

下の式で求める．

α

β
= CLKop ÷ CLKin, (6.2)

ここで，FPGAボードから与えられるクロック周期 CLKinを 20 nsと近似して扱う．そし
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図 6.5: DCTアプリケーションのDFG．

て，式 (6.2)で得られる α
β
と条件 1, 2を満たすパラメータ α, βを設定する 34．

そして，Step 2で得られたゲートレベル回路に対し，配置・配線を行う．この時，Step 1

で得られたモジュールフロアプラン情報をVivadoへの配置制約ファイル（.xdc）に変換し，

Vivadoに与えて対象FPGA上への配置・配線を行う（Step 3）．最後に，BITファイルを生

成し，対象 FPGAにコンフィグレーションし，FPGA上のレジスタ分散型アーキテクチャ

回路を得る（Step 4）．

6.4 実装結果と評価

本節では，前節で述べた実装フローを用いてベンチマークアプリケーションの FPGA実

装を行う．そして，既存の SRの手法を用いた場合と比較を行い，前章での提案手法を実機

レベルで評価する．また，Vivadoの合成レポートと同様の性能評価結果が FPGA上で得ら

れることを確認し，第 3–5章での計算機実験結果の裏付けとする．

前節で述べた実装フローにて，第 5.3節で用いたベンチマークアプリケーションのうち，

DCTアプリケーション（ノード数 48個，条件分岐無し，図 6.5）を例に取り，Virtex-7上に

FPGA実装した．DCTアプリケーションのDFG内の乗算は全て 1つの入力しかもたないた

め，2倍の定数乗算とした．また，性能比較のため，第 3.5節と同様の SRの手法を用いて

DCTアプリケーションをVirtex-7上に FPGA実装した．

実装したHDR/SRアーキテクチャ回路の実装結果を表 6.1に示す．それぞれの手法では，

入力で与えるクロック周期制約を徐々に小さくしていき，解が得られたクロック周期のうち

レイテンシが最小となる合成結果を採用した．

3後述の第 6.4節では，パラメータ β を 20–30の範囲に設定した．
4パラメータ α, β は，クロック/リセット生成回路の RTL記述にて明示的に与える．
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表 6.1: DCTアプリケーションの実装結果.

Clock period Operation clock Operation time

constraint Parameters period Total impl. on Xilinx Virtex-7

in HLS [ns] (α, β) CLKop [ns] #Steps Latency [ns] #Slices #LUTs #FFs time [s] [ns]

SRアーキテクチャ回路 6.4 (8, 25) 6.378 10 63.78 1268 2943 3394 1179 65.87

HDRアーキテクチャ回路 5.0 (5, 20) 4.983 10 49.83 1303 2779 3233 710 51.92

6.4.1 動作検証

実装したDCTアプリケーション回路が正常に動作することを確認するため，以下の手順

で検証を行った．

検証手順 1 PCよりHDR/SRアーキテクチャ回路で使用するデータ（図 6.5の v0–v15）を

BRAMへ格納する．

検証手順 2 PCよりスタート信号を送る．

検証手順 3 BRAMからHDRアーキテクチャ回路内のレジスタへデータが送られる．

検証手順 4 データがレジスタに格納されたら HDRアーキテクチャ回路内での処理を開始

する．

検証手順 5 処理が完了したら，レジスタ内の演算結果をBRAMへ格納する．

検証手順 6 BRAMからPCへ演算結果（図 6.5の v16–v23）を送り，入力に対する理論値と

比較する．

上記の手順にて動作検証を行い，表 6.1の 4列目に示す動作クロック周期CLKopにて正常に

演算処理ができることを確認した．

6.4.2 性能測定

実装した回路のVirtex-7上の処理性能を以下の手順で測定した．

測定手順 1 Virtex-7上に SR-based circuit, あるいは DR-based circuitによる DCTアプリ

ケーション回路をコンフィグレーションする．

測定手順 2 外部 PCより演算の入力データとスタート信号を送信する．

測定手順 3 DCTアプリケーション回路を 1,000,000,000回実行する．

測定手順 4 手順 3の時間を測定し，回路の動作回数 (1,000,000,000回)より，1回あたりの実

行時間を求める．

上記手順により，測定したHDR/SRアーキテクチャ回路のVirtex-7上でのレイテンシを表

6.1の 11列目に示す．

表 6.1の 11列目より，実 FPGAチップ上でのレイテンシに関して，HDRアーキテクチャ

回路が SRアーキテクチャ回路より 65.87 − 51.92 = 13.95 ns，割合にして約 21%削減した．

これは表 6.1の 6列目Vivado合成レポートに基づく実行時間の差　 63.78− 49.83 = 13.95 ns
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と等しく，削減割合もほぼ同等の結果が得られている．このことから，前章までのVivado合

成レポートに基づく性能評価は，実 FPGA上でもほぼ同等の結果が得られると考えられる．

また，表6.1の11列目“Operation time on Xilinx Virtex-7”の値が表 6.1の6列目“Latency”

の値に比べて 2.09 ns大きくなっているのは，“Operation time on Xilinx Virtex-7”の値が，

外部 PCから FPGAチップへのデータ転送遅延を含む値であるためと考えられる．

また，本章での FPGA実装に用いたDCTアプリケーションは文献 [1-3]および第 3–5章

の計算機実験で用いられている 7つのベンチマークアプリケーションの中でも，中規模か

つ [21,45,54,75]でも用いられている一般的なアプリケージョンであり，DCTアプリケーショ

ンでの実装結果は他のベンチマークアプリケーションにも通じる結果と考えられる．また，

近年の商用ツールでは解の収束性の観点からレジスタ集中型アーキテクチャを採用している

と考えられ，本節の実験結果において SRに対し第 5章の手法の優位性を示せたことにより，

商用ツールとの優位性を確認できたと考える．

6.5 本章のまとめ

本章では，レジスタ分散型アーキテクチャを対象としたフロアプラン指向 FPGA高位合

成を用いた実装方法の確立と実装された回路の評価を行った．

まず，実装環境およびその際のアプリケーション回路に必要となるインターフェース回路

について述べ，その後，フロアプラン指向高位合成手法を用いた際のFPGA実装フローを提

案した．そして，第 5章で提案したフロアプラン指向高位合成手法を用いて，ベンチマーク

アプリケーションの 1つであるDCTアプリケーションを例に取り，実際にXilinx Virtex-7

上にFPGA実装を行った．Virtex-7上で実装したHDRアーキテクチャ回路は，正常に動作

することを確認した上で，SRアーキテクチャ回路と比べてレイテンシを約 21%削減するこ

とを確認した．これは，Vivado合成結果と同等の結果であり，前章までの提案手法の評価は

実 FPGAチップ上でも成り立つと裏付ける結果と考えられる．
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本論文では，FPGAの利用拡大を背景にして，レイテンシ削減を目的としたフロアプラン

指向 FPGA向け高位合成手法を提案した．

第 2章「FPGAを対象とした高位合成の研究動向」では，既存の関連研究のうち，フロ

アプランを扱う FPGA向け高位合成手法とMUXコスト削減を図る FPGA向け高位合成手

法に分類されるいくつかの既存手法を紹介した．そして，他の LSI向けに提案されたフロア

プランを扱う高位合成に適したアーキテクチャを紹介した．

既存のFPGA向け高位合成手法では，フロアプランを扱う手法，MUXコスト削減を図る

手法，各々が提案されているが，これらを同時に達成する高位合成手法は実現されていない．

フロアプランを扱うFPGA向け高位合成手法では，フロアプランを含めた高位合成問題を有

効に解くために，フロアプラン指向高位合成手法が注目されており，[12,14,15,42]を紹介し

た．しかし，その中で用いられているフロアプラン指向アーキテクチャや配線遅延・クロッ

クスキューの見積りモデルには，課題がある．一方，MUXコスト削減を図るFPGA向け高

位合成手法では [11,13,19,39,40,63]が提案されており，本章ではChenらの手法 [11]とHara

らの手法 [39,40]を例に取り，紹介した．既存研究では，フロアプランを扱う手法，MUXコ

スト削減を図る手法，各々が提案されているが，既存手法ではそれぞれが独自のバインディ

ング手法により目的を達成しており，一概に組み合わるのは難しい．従って，これらを同時

に達成する高位合成手法は私の知る限り提案されていない．

また，FPGA上のフロアプランを考慮する有効な技術の 1つとして，HDRアーキテク

チャ[1–3]を紹介した．これは，レジスタ分散型アーキテクチャの 1つであり，任意の矩形を

取るハドルに対しフロアプランするため，レイテンシの小さい回路の生成を目的としたフロ

アプラン指向 FPGA高位合成手法に有効であると考えられるが，HDRアーキテクチャを対

象とした FPGA向けの高位合成手法は存在しておらず，フロアプラン指向 FPGA高位合成

手法に採用するためには，新たな高位合成手法の提案が必要となる．

第3章「HDRアーキテクチャを対象としたMUX削減FPGA高位合成手法」では，FPGA

を対象とした高位合成における課題 1「フロアプランの考慮とMUXのコスト削減の同時実

現」を解決するため，フロアプランの考慮とMUXのコスト削減を同時に実現するFPGA向

け高位合成手法として，HDRアーキテクチャを対象としたMUX削減 FPGA高位合成手法

を提案した．まず，FPGA上に回路の各構成要素を実装・分析し，MUXがFPGA上でボト

ルネックであることを明らかにした．そして，MUXの入力数を変化させて実装し，入力数に

応じたMUXのコスト増加傾向を分析し，MUX数の削減・入力数の制限という提案手法の方

針を決定した．そして，上記アプローチに従い，HDRアーキテクチャを対象としたMUX削

減 FPGA高位合成手法を提案した．そして，最後に計算機実験によって既存手法（SR, [2]）

と比較した際の提案手法の優位性を明らかにした．
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提案手法はレジスタ分散型アーキテクチャの 1つであるHDRアーキテクチャを用いるこ

とで，高位合成段階でフロアプランを扱い，モジュール間の配置配線を見積る．また，各FU

（演算器）・レジスタ間のデータ転送を考慮した 2つの新たなFPGA向けバインディング手法

を用いて，高位合成段階でMUXのコストを削減したデータパスを生成する．「パス考慮スケ

ジューリング/FUバインディング」では，すでにデータパスがある 2つのFU同士を積極的

に連続する 2つの演算ノードに割り当てることでMUX数の削減を図る．「パス考慮レジスタ

バインディング」では，入出力先の FU・レジスタを考慮してレジスタに付加するMUXを

4入力以下に制限することでMUXの総面積・遅延を削減する．

計算機実験により，提案手法は従来のレジスタ集中型アーキテクチャを対象とした手法（SR）

と比較して，回路のレイテンシーを最大 22%，平均 4%削減し，スライス数を最大 47%，平

均 29%削減することを確認した．また，提案手法は従来のHDRアーキテクチャを対象とし

た高位合成手法 [2]と比較して，回路のレイテンシーを最大 18%，平均 6%削減し，スライス

数を最大 38%，平均 16%削減することを確認した．

第 4章「フロアプラン指向FPGA高位合成向け配線遅延・クロックスキュー見積りモデ

ル」では，FPGAを対象とした高位合成における課題 2「高位合成段階における，配線遅延・

クロックスキューの正確な見積り」を解決するため，フロアプラン指向FPGA高位合成手法

のための FPGAの配線遅延・クロックスキュー見積りモデル「IDEF」と「CSEF」を提案

した．まず，FPGA上で様々なパターンで配線遅延を測定し，FPGAの配線遅延特性を明ら

かにした．そして，その測定結果を基に，FPGAの配線遅延見積りモデル “IDEF”を構築し

た．次に，FPGAのクロックスキューの影響を測定し，高位合成段階で考慮すべき要素であ

ることを明らかにした．そして，Xilinx社Vivado内のクロックスキューの計算モデルを基

に，計算モデル内の各部分の特性を測定から導き，FPGAのクロックスキュー見積りモデル

“CSEF”を構築した．

Xilinx社Vivadoのタイミングモデルと比較して，IDEFは最大誤差0.20ns，平均誤差0.10ns，

CSEFは最大誤差 0.062ns，平均誤差 0.021nsという見積り精度を達成し，高位合成段階で高

精度に見積もれることを確認した．

その後，IDEF・CSEFを第 3章で提案したフロアプラン指向 FPGA高位合成手法に適用

し，ベンチマークアプリケーションにおいて効果を確認した．見積りモデルを適用した手法

は，SRと比較して回路のレイテンシを最大 22 %，平均 10%削減し，第 3章の手法と比較し

て最大 11%，平均 6%削減した．また，大規模アプリケーションに限ってでは，SRと比較

して平均 20%，第 3章の手法と比較して平均 9%削減し，より効果的にレイテンシを削減で

きた．この実験結果より，提案した見積りモデル「IDEF」と「CSEF」をフロアプラン指向

FPGA高位合成手法に適用することで，よりレイテンシの小さい高性能な回路を合成できる

ことが確認できた．

第 5章「配線遅延とクロックスキューを考慮したクリティカルパス最適化FPGA高位合

成手法」では，FPGAを対象とした高位合成における課題 3「高位合成段階での配線遅延・ク

ロックスキューの影響とMUXのコストの同時考慮」を解決するため，第 3章で提案したフ

ロアプラン指向FPGA高位合成手法に前章で提案した IDEF・CSEFを利用し，配線遅延と

クロックスキューを考慮したクリティカルパス最適化FPGA高位合成手法を提案した．提案

手法はモジュール配置を基に IDEFとCSEFを用いて，モジュール間の配線遅延とクロック
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スキューを見積る．さらに，高位合成段階で配線遅延とクロックスキューを含めた各パスの

遅延を見積り，見積り遅延の大きいクリティカルパスの候補となるパスを特定する．そして，

データパス生成とフロアプラン両方において，これらを集中的に最適化し回路のレイテンシ

―の向上を図る．クリティカルパス指向スケジューリング/FUバインディングでは，フロア

プラン情報を基に FUバインディングを改良することで，配線遅延とクロックスキューを改

善しクリティカルパス遅延の小さいデータパスの生成を図る．また，クリティカルパス指向

ハドル合成/フロアプランではフロアプランの改善において配線遅延とクロックスキューを

考慮して，クリティカルパスになりそうなパスを集中的に最適化を行う．そして，クリティ

カルパス遅延の小さいフロアプラン解を目指す．

計算機実験により，第 3章で用いた 7つのベンチマークアプリケーションにおいて，提案

手法は SRと比較して，回路のレイテンシを最大 24%，平均 15%削減し，スライス数を最大

24%削減し，平均ではほぼ同程度であることを確認した．また，提案手法は従来のHDRアー

キテクチャを対象とした高位合成手法 [2]と比較して，回路のレイテンシを最大 38%，平均

15%削減し，スライス数を最大 26%，平均 14%削減することを確認した．提案手法は，第 3

章で提案した IDEFとCSEFを用いらずクリティカルパスを特定しない手法と比較して，ス

ライス数を同程度に保った上で回路のレイテンシを最大 10%，平均 6%削減することを確認

した．

特に，提案手法は配線遅延。クロックスキューの影響が大きくなりやすい大規模アプリ

ケーションでレイテンシの削減効果が大きく，SRと比較して平均 22%，[2]と比較して平均

19%，[29]と比較して平均 10%削減できることを確認した．さらに，大規模な 3つの追加ア

プリケーションで追加実験を行い，SRと比較して，レイテンシを最大 27%，平均 18%削減

し，第 3章の手法に IDEFのみを適用した手法と比べて，レイテンシを最大 14%，平均 8%削

減することを確認した．また，提案手法はCSEFを用いてクロックスキューを考慮している

ため，一部の大規模アプリケーションで，クロックスキューを改善した上でレイテンシ削減

を実現していることが確認できた．

第 6章「フロアプラン指向高位合成手法を用いたFPGA実装と評価」では，レジスタ分

散型アーキテクチャを対象としたフロアプラン指向 FPGA高位合成を用いた実装方法の確

立と実装された回路の評価を行った．

まず，実装環境およびその際のアプリケーション回路に必要となるインターフェース回路

について述べ，その後，フロアプラン指向高位合成手法を用いた際のFPGA実装フローを提

案した．そして，第 5章で提案したフロアプラン指向高位合成手法を用いて，ベンチマーク

アプリケーションの 1つであるDCTアプリケーションを例に取り，実際にXilinx Virtex-7

上にFPGA実装を行った．Virtex-7上で実装したHDRアーキテクチャ回路は，正常に動作

することを確認した上で，SRアーキテクチャ回路と比べてレイテンシを約 21%削減するこ

とを確認した．これは，Vivado合成結果と同等の結果であり，前章までの提案手法の評価は

実 FPGAチップ上でも成り立つと裏付ける結果と考えられる．

最後に，今後の課題として「詳細な FPGAリソースの位置の考慮」が挙げられる．本論

文で議論したフロアプラン指向 FPGA高位合成手法では，解の収束性の観点から，詳細な

FPGAアーキテクチャを抽象化し，スライスの位置座標のみのフロアプランを扱っていた．

しかし，レイテンシの小さい回路を生成する上で効果のある FPGAリソースを FPGA高位
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合成で考慮し，その位置を含めたフロアプランを扱うことでより回路の高速化を図ることが

できると考える．考慮すべき FPGAリソースの例として，配線リソースと専用演算セルが

挙げられる．

FPGAの配線リソースを考慮することで．フロアプラン指向 FPGA高位合成であつかう

モジュール間の配線経路を予測することができ，それにより配線混雑度を考慮することが可

能になる．実際のFPGA上の回路での回路配置密度によっては，配線混雑度は回路の配線遅

延に大きな影響を与え，IDEFの見積もり誤差を悪化させる恐れがある．従って．高位合成

段階で FPGAの配線リソースを考慮し，モジュール間のグローバル配線を扱うことは，今

後の課題の 1つである．

また，FPGAではDSPブロックなどの専用演算セルが固定配置されており，これらの使

用は回路の高速化を図る上で重要なリソースである．本論文ではこれらを考慮していないが，

今後はこれらの配置を取り入れたフロアプラン指向 FPGA高位合成手法の構築も考えてい

きたい．
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