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Résumé

Pour qu'un circuit fonctionne, il est nécessaire de synchroniser les blocs qui com-
posent ce circuit. Dans un circuit synchrone, la discrétisation du temps à l'aide du
signal global d'horloge permet de réaliser cette synchronisation, au prix de lourdes
contraintes, dues aux hypothèses temporelles que ce signal global implique. Les cir-
cuits asynchrone utilisent un mécanisme de synchronisation local, qui permet de
s'a�ranchir de tous les problèmes liés à l'horloge. Les circuits obtenus sont plus ro-
bustes, modulaires, moins bruités, et ont une consommation dynamique plus faible.
Cependant, le manque d'outils de conception de circuits asynchrones est un frein à
leur développement. Ce travail de thèse porte sur la mise au point d'une technique
de synthèse automatique de circuits asynchrones quasi insensibles aux délais (QDI).
Si l'on exclut les circuits DI, qui sont di�cilement utilisables, les circuits QDI sont
les circuits asynchrones les plus robustes, ce qui est une propriété très intéressante
pour de nombreuses applications.

La méthode de synthèse permet, à partir d'une spéci�cation du circuit dans le
langage haut niveau CHP, de synthétiser un circuit en portes logiques élémentaires
(comprenant la porte de Muller, qui est une porte à mémoire utile pour la réa-
lisation de circuits QDI). Le circuit est totalement décomposé : il n'est constitué
que de portes à deux entrées, ce qui permet d'e�ectuer une projection technolo-
gique en e�ectuant uniquement des fusions de portes (transformation qui préserve
la quasi insensibilité aux délais d'un circuit). De plus, une étude formelle réalisée
durant la thèse démontre que les circuits synthétisés respectent la contrainte de
quasi insensibilité aux délais.

Cette technique de synthèse a été développé au sein du projet TAST. Elle a été
validée sur un ensemble de circuits de tests, qui sont des opérateurs arithmétiques
générés automatiquement, de taille variable selon le nombre de bits.
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Abstract

For a circuit to work properly, it is necessary to synchronize its blocs. In synchro-
nous circuits, this synchronization is archieved by a discretization of time, which is
implemented by a global signal : the clock, at the cost of heavy constraints due to the
temporal hypothesis implied by this global signal. Since asynchronous circuits use
a local synchronization mechanism, the problems implied by the clock do not apply
to them. These circuits are more robust, modular, they have less noise and a lower
dynamic power consumption. However, the lack of design tools for asynchronous
circuits prevents them from spreading widely. This thesis deals with a new auto-
matic synthesis technique for asynchronous quasi delay insensitive (QDI) circuits.
Let aside DI circuits, which are hardly usable, QDI circuits are the most robust
asynchronous circuits, which is a very interesting property for a lot of applications.

The synthesis technique takes as input a speci�cation of the circuit in the high
level CHP language ; it outputs the circuit in elementary logic gates (including
Muller gate, which is a gate with memory, usefull for the realization of QDI circuits).
The circuit is fully decomposed : it only contains two-inputs gates, which allows a
later technology mapping using only gate merging (a transformation that preserves
the quasi delay insensitivity of the circuit). Moreover, this thesis work includes
a formal study which proves that the circuits synthesized are indeed quasi delay
insensitive.

This synthesis technique has been developped in the TAST project. It has been
validated on a set of test circuits, which are arithmetic operators, generated auto-
matically and of variable size.
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Introduction

Contexte

Depuis les débuts de la microélectronique, l'industrie a choisi la solution de
la discrétisation du temps pour résoudre les problèmes de synchronisation au sein
d'une puce : ce sont les circuits synchrones.

Cette solution simpli�e grandement la conception et le test du circuit, puisqu'un
intervalle de temps discrétisé ne contient qu'un nombre �ni d'instants. Pour implé-
menter la discrétisation du temps, et synchroniser tous les composants du circuit,
un signal global est nécessaire : on l'appelle signal d'horloge.

Cependant, la discrétisation du temps pose de nombreux problèmes : émissions
électromagnétiques aux harmoniques de la fréquence d'horloge, bruitage sur l'ali-
mentation, temps de calcul au pire cas, consommation dynamique importante, faible
plage de fonctionnement du circuit (tension d'alimentation, température). De plus,
la conception de l'arbre d'horloge, qui achemine le signal d'horloge à chaque compo-
sant de la puce, est de plus en plus complexe à mesure que les circuits contiennent
plus de transistors.

Il existe une autre solution au problème de la synchronisation au sein d'une puce,
qui consiste à faire de la synchronisation locale, à l'aide d'un protocole poignée de
mains : ce sont les circuits asynchrones. Sur le papier, les circuits asynchrones ont de
nombreux avantages : calcul en temps moyen et non pire cas, faible consommation
dynamique (puisque seules les parties du circuit nécessaires au calcul de la sortie
subissent des transitions), modularité, plage de fonctionnement étendue.

Cependant, dans les faits, l'industrie reste quasi-exclusivement synchrone. Ceci
peut s'expliquer par plusieurs facteurs.

Tout d'abord, il existe le principe de frein technologique : tous les étudiants,
dans toutes les �lières de microélectronique apprennent à concevoir des circuits
synchrones. La discrétisation du temps est un principe de base, considéré comme
naturel, et le remettre en cause une fois qu'on a pris l'habitude est très di�cile :
cela demande de revoir de nombreuses techniques.

Ainsi, pour une société, passer du développement de circuits synchrones au déve-
loppement de circuits asynchrones demanderait d'acquérir des compétences supplé-
mentaires, compétences très rares à trouver puisque les personnes formées à l'asyn-
chrone sont rares.
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INTRODUCTION

De plus, si sur le papier les circuits asynchrones ont de nombreux avantages par
rapport aux circuits synchrones, en pratique et en l'état actuel de la recherche, ils
ont un inconvénient de taille : ils sont plus gros que leur équivalent synchrone. En
e�et, un circuit synchrone ne calcule qu'une fonction logique, alors que le circuit
asynchrone calcule, en plus, la complétion du calcul, ainsi que l'acquittement des
entrées. Ceci est d'autant plus vrai pour les circuits quasi insensibles aux délais,
qui ne font aucune hypothèse temporelle, et qui s'adaptent donc à la vitesse ef-
fective du circuit, selon les conditions de son environnement (température, tension
d'alimentation).

Pour que l'industrie puisse migrer de manière non-anecdotique vers une techno-
logie asynchrone, il est nécessaire d'avoir des outils permettant le développement de
ces circuits, de manière automatisée, �able, et qui permettent d'obtenir des circuits
su�samment optimisés pour être intéressants, par rapport à leurs équivalents syn-
chrones. À l'heure actuelle, de tels outils manquent cruellement : il existe quelques
outils de synthèse de circuits asynchrones, mais aucun ne propose une synthèse en-
tièrement automatisée, à partir d'un langage de description permettant de modéliser
tous les circuits.

Motivations

Le projet TAST, dans lequel s'intègre cette thèse, a pour but de fournir un
ensemble d'outils permettant le développement de circuits asynchrones de manière
équivalente à ce qui existe pour le synchrone. Dans le cadre de ce projet, cette thèse
étudie l'automatisation du processus de synthèse et d'optimisation de circuits quasi
insensibles aux délais.

Les circuits quasi insensibles aux délais sont les circuits les plus robustes : ils font
le minimum d'hypothèses temporelles. Cette robustesse permet un développement
modulaire des circuits : si l'on développe deux circuits quasi insensibles aux délais
séparément, et que chacun implémente correctement le même protocole poignée
de mains, alors on est assuré que le circuit obtenu en les réunissant fonctionnera
correctement. Contrairement à un circuit synchrone, aucune étape de calcul des
délais n'est nécessaire pour valider le bon fonctionnement du circuit.

Cependant, si l'on veut se passer de l'étape de calcul des délais dans le �ot
de synthèse, il faut s'assurer que le circuit est bien quasi insensible aux délais.
Or, la véri�cation de cette propriété est très délicate. L'un des buts de la thèse
est de prouver formellement que les circuits synthétisés par l'outil développé sont
forcément quasi insensibles aux délais : ainsi, il est possible de s'a�ranchir du calcul
des délais, sans avoir à e�ectuer de véri�cation de quasi insensibilité, puisque cette
propriété est garantie formellement.
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INTRODUCTION

Plan du manuscrit

Ce manuscrit se compose de six chapitres.

Le premier chapitre présente le fonctionnement des circuits asynchrones, et plus
particulièrement des circuits quasi insensibles aux délais. Les concepts de base d'un
circuit asynchrone sont d'abord dé�nis : dans un circuit asynchrone, la synchroni-
sation se fait à l'aide de canaux de communication, et d'un protocole poignée de
mains.

Puis les di�érentes classes de circuit asynchrone sont présentées, en commençant
par celle qui fait le moins d'hypothèses temporelles, la classe des circuits insensibles
aux délais, et en ajoutant progressivement des hypothèses, jusqu'aux circuits micro-
pipeline et aux circuits de Hu�man. En�n, les circuits quasi insensibles aux délais
sont étudiés en détail.

Le deuxième chapitre présente les di�érentes techniques de synthèse de circuits
asynchrones qui existent. Il classe ces techniques en trois catégories.

D'un côté, les synthèses dirigées par la syntaxe, qui implémentent chaque construc-
tion du langage de spéci�cation par un bloc du circuit : le circuit conserve la struc-
ture du programme d'entrée.

Ensuite, sont présentées les techniques à base de compilation : le programme
spéci�ant le circuit est compilé dans un ou plusieurs formats intermédiaires, trans-
formé, optimisé, puis synthétisé sous forme de circuit. Ces techniques, plus com-
plexes, donnent des circuits mieux optimisés, du fait de la granularité plus �ne de
l'optimisation.

En�n, sont vues les techniques originales, qui ne rentrent pas dans les catégories
ci-dessus.

Le troisième chapitre présente les di�érents modèles de circuits asynchrones
utilisés dans cette thèse.

Tout d'abord, les modèles comportementaux. Le langage CHP, qui est le format
d'entrée de TAST, modélise un circuit sous forme de processus communicants qui
sont utilisés dans de nombreux outils de synthèse asynchrone. Tous les programmes
CHP ne sont pas synthétisables : il y a des règles à respecter, notamment sur
l'opérateur séquentiel, qui spéci�e qu'une action doit être e�ectuée après une autre.
Un programme qui respecte ces règles est dit DTL [1].

Le deuxième modèle étudié est le modèle de MDD (Diagramme de Décision Mul-
tivalué). Ce modèle a été élaboré au cours de cette thèse. Il décrit le comportement
du circuit d'une manière adaptée à la véri�cation de la quasi insensibilité.

Ensuite, viennent les modèles structurels. La netlist est la structure classique
permettant de décrire un réseau de portes logiques interconnectées, qui implémente
un circuit. Une netlist peut être rendue hiérarchique, c'est-à-dire que certaines portes
peuvent être elles-mêmes implémentées à l'aide d'une netlist. La hiérarchie est très
utile lors du développement d'un circuit, a�n de factoriser les fonctions communes
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de di�érentes parties du circuit : c'est l'équivalent du découpage fonctionnel d'un
logiciel.

Le dernier modèle utilisé dans cette thèse est composé de règles de production.
Ce modèle permet de décrire une netlist de manière formelle, en spéci�ant le com-
portement de chaque porte de la netlist.

Le quatrième chapitre présente la technique de synthèse et d'optimisation de
circuits QDI développée au cours de cette thèse. Pour cela, une première méthode
de synthèse à partir de MDD, naïve, est présentée : c'est la synthèse DIMS. Puis,
on présente les techniques d'optimisation du MDD.

Une méthode de synthèse plus e�cace est ensuite présentée. Cette méthode
permet de synthétiser des netlists dont le fan-in est borné (seulement des portes
à deux entrées), et ainsi il est possible d'e�ectuer une projection technologique ne
faisant que des fusions de portes, et respectant donc la quasi insensibilité aux délais
du circuit.

En�n, le calcul sur le MDD des probabilités de transition est présenté. Ce calcul
permet d'équilibrer les arbres de portes OR lors de la synthèse.

Le Cinquième chapitre présente la partie théorique de cette thèse : la preuve
formelle qu'un circuit synthétisé à partir d'un MDD à l'aide de la technique décrite
dans le chapitre précédent est quasi insensible aux délais, sous réserve que le MDD
satisfasse certaines contraintes. Cette preuve est basée sur le modèle de netlist.

Le Sixième et dernier chapitre présente l'implémentation de cette technique dans
TAST, et l'évalue sur des circuits d'exemple. Les circuits d'exemple sont des opéra-
teurs arithmétiques. Les MDDs sont générés automatiquement, à partir d'un pro-
gramme externe. Chaque circuit est synthétisé en di�érentes tailles, en faisant varier
le nombre de bits, a�n d'obtenir un ensemble de circuits de taille conséquente.

4 INTRODUCTION



Chapitre 1

Les circuits asynchrones Quasi

Insensibles aux Délais

1 Les circuits asynchrones

Un circuit intégré est constitué d'un ensemble de blocs logiques communiquant
entre eux. Pour que deux blocs logiques puissent communiquer, il faut qu'ils soient
synchronisés. Il y a deux manière de synchroniser les blocs logiques entre eux :

� soit de manière globale, à l'aide d'un signal l'horloge, qui indique à chaque
bloc l'instant où il peut e�ectuer une communication. On parle alors d'un
circuit synchrone,

� soit de manière locale, à l'aide d'un protocole de communication qui spéci�e
quand peut avoir lieu la communication. On parle alors d'un circuit asyn-
chrone.

La quasi-totalité des circuits intégrés qui sont réalisés aujourd'hui sont syn-
chrones. En e�et, les outils de conception sont faits pour concevoir des circuits
synchrones, et les industriels sont assez réticents à changer leurs outils et méthodes
de conception. D'autant plus que les circuits synchrones sont en général plus petits
que leurs équivalents asynchrones en nombre de portes.

De plus, la discrétisation du temps, hypothèse fondamentale que font les circuits
synchrones, facilite la conception de ces circuits : qu'importe ce qu'il se passe entre
deux fronts d'horloge, pourvu qu'au prochain front d'horloge la valeur calculée soit
correcte et stabilisée. Les concepteurs de circuits asynchrones, eux, ne font pas
d'hypothèse de discrétisation du temps. Ils doivent donc se soucier de tout ce qui
se passe en sortie des blocs logiques, et en particulier garantir qu'il n'y aura pas
d'aléa.

Cependant, cette hypothèse de temps discret, qui simpli�e la conception des
circuits synchrones, les ralentit considérablement : un bloc logique dans un circuit
synchrone passe une bonne partie de son temps à attendre le prochain front d'hor-
loge. En e�et, quelles que soient les conditions (valeur des entrées, température,
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CHAPITRE 1. LES CIRCUITS ASYNCHRONES QUASI INSENSIBLES AUX
DÉLAIS

tension d'alimentation, ...), un bloc logique synchrone doit avoir eu le temps de pro-
duire sa sortie avant que le prochain front d'horloge ne se produise. Les blocs sont
dimensionnés de manière à garantir cette hypothèse : ils sont dimensionnés pour
l'hypothèse du pire cas, même si cette éventualité n'arrive que très rarement. Ainsi,
la plupart du temps, le bloc logique a �ni son calcul bien avant le front d'horloge,
et ne fait plus rien jusqu'à ce que celui-ci arrive.

1.1 Intérêt des circuits sans horloge

Les circuits synchrones sont ultra-majoritairement utilisés dans le monde de
la micro-électronique. Cependant, la présence du signal global d'horloge, qui est
fondamental dans le modèle de circuits synchrones, pose un certain nombre de
problèmes. En e�et, ce signal doit arriver en même temps à tous les blocs logiques
du circuit, ce qui nécessite de concevoir un arbre d'horloge parfaitement équilibré.
Plus la fréquence des circuits augmente, plus l'équilibrage de cet arbre est critique.
Un circuit sans horloge est conçu sans arbre d'horloge.

De plus, la présence d'une fréquence d'horloge impose que pour chaque bloc
du circuit, le délai du chemin critique ne puisse dépasser le délai entre deux fronts
d'horloge. Ainsi, un circuit synchrone travaille toujours au pire cas, quelles que
soient les données à traiter.

Au contraire, dans un circuit asynchrone, le temps de calcul d'un bloc combina-
toire s'adapte aux données à traiter. Ainsi, le temps pertinent est le temps moyen,
et non le délai du pire cas.

De plus, cette contrainte de délai du chemin critique impose une plage restreinte
de température et de tension d'alimentation, puisque le délai du chemin critique
dépend de ces deux grandeurs.

Cette limitation n'existe pas intrinsèquement pour les circuits asynchrones �
en fait, elle dépend du modèle de circuit asynchrone utilisé, et des hypothèses tem-
porelles que pose celui-ci. Les circuits quasi insensibles aux délais (cf. section 2.2),
dont il est question dans cette thèse, ne sont pas sujets à cette limitation, et ont
une plage de fonctionnement très étendue.

Pour �nir, le fait de forcer tout le circuit à travailler à une fréquence précise
génère du bruit à cette fréquence (et à ses harmoniques) sur la ligne d'alimentation,
ainsi qu'une émission électromagnétique. Ceci est utilisé dans certaines attaques :
connaissant la structure du circuit, on peut déceler l'activité d'une zone de la puce
en fonction des données reçues.

En résumé, dans un circuit asynchrone, la synchronisation entre blocs est faite
localement. Chaque bloc travaille à sa vitesse, qui dépend des données, le bruit causé
sur la ligne d'alimentation et les émissions électromagnétiques sont donc répartis
sur toute la plage de fréquences, et sont donc beaucoup plus di�ciles à détecter.

6 1. LES CIRCUITS ASYNCHRONES
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1.2 Synchronisation locale et canaux de communication

Tout comme un circuit synchrone, un circuit asynchrone est constitué de blocs,
qui calculent les valeurs de leurs sorties en fonction des valeurs de leurs entrée, et
éventuellement de variables d'état internes.

Mais, pour gérer la notion de synchronisation locale entre ces blocs, on ajoute la
notion de canaux de communication, qui connectent les blocs entre eux et leur per-
mettent de communiquer. La �gure 1.1 illustre la structure d'un circuit asynchrone
au niveau des blocs et des canaux de communication.

Proc
1

Canal A

Canal I

Proc
3

Proc
2

Proc
4

Canal B

Canal C

Canal D

Canal S

Canal E

Fig. 1.1 � Illustration de la structure d'un circuit asynchrone, composé de blocs
logiques communiquant via des canaux de communication.

Un canal de communication comporte 3 éléments :
� les données à transmettre,
� un signal de requête
� un signal d'acquittement
Le signal de requête indique au bloc récepteur que les données sont disponibles.

Il est dans le sens des données, c'est-à-dire émis par le bloc émetteur et reçu par le
bloc récepteur Le signal d'acquittement indique au bloc émetteur que les données
ont bien été reçues. Il est dans le sens opposé aux données, c'est-à-dire émis par le
bloc récepteur (du canal) et reçu par le bloc émetteur (du canal).

Ces deux signaux permettent de déterminer à quel instant la communication
peut être e�ectuée, c'est-à-dire à quel instant le bloc émetteur peut modi�er la
valeur sur le canal, et à quel instant le bloc récepteur peut lire la valeur sur le canal.
Tout ceci est spéci�é par un protocole poignée de mains.

1.3 Protocole poignée de mains

Le protocole poignée de mains dé�nit comment les signaux de requête et d'ac-
quittement interagissent entre eux, à quel instant la donnée est accessible. Il est
dé�ni à partir de la notion d'événements sur les signaux de requête et d'acquitte-
ment. Un événement correspond à une transition sur le signal.

Le protocole est dé�ni de la manière suivante :
� Un événement sur le signal de requête indique que les données sont disponible
sur le canal, le bloc récepteur peut lire la valeur du canal et commencer son
calcul.

1. LES CIRCUITS ASYNCHRONES 7
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� Lorsque le bloc récepteur n'a plus besoin de la donnée présente sur le canal,
un événement sur le signal d'acquittement est émis.

� le protocole recommence alors, avec un nouvel événement sur le signal de
requête.

Comme les signaux de requête et d'acquittement sont booléens, il y a deux types
d'événement qui peuvent avoir lieu sur un signal : une transition montante (passant
de la valeur logique 0 à la valeur logique 1), ou une transition descendante (passant
de la valeur logique 0 à la valeur logique 1). Ces événements sont bien entendu
entrelacés : une transition descendante suit forcément une transition montante.

Il y a donc deux choix possibles sur la manière dont les transitions de la requête
et de l'acquittement s'enchaînent : soit les transitions du signal d'acquittement
suivent les transitions du signal de requête dans le même sens, soit dans le sens
opposé. Pour des raisons d'optimisations possibles du circuit obtenu, c'est le second
choix qui est fait, comme présenté �gure 1.2.

req

ack

Fig. 1.2 � Le protocole poignée de mains

Il reste encore plusieurs façons d'implémenter le protocole poignée de mains,
selon les événements que l'on considère comme faisant avancer le protocole poignées
de mains.

Protocole deux phases

La manière la plus simple d'implémenter le protocole est de considérer toutes
les transitions comme des événements du protocole poignée de mains.

On obtient ainsi deux phases :

1. requête : une donnée est disponible sur le canal

2. acquittement : la donnée a été traitée et peut être modi�ée

Ces phases correspondent aux deux phases du protocole poignée de mains. Le
protocole deux phases est présenté �gure 1.3.

Cependant, considérer indi�éremment les transitions montantes et descendantes
induit une asymétrie entre deux itérations du protocole poignée de mains, qui se
traduit par une complexité au niveau du circuit dont on souhaiterait se passer. De
ce fait, le protocole deux phases est peu utilisé.

Protocole quatre phases

Pour implémenter le protocole poignée de mains, on peut aussi ne considérer
qu'un seul type de transition pour la requête et pour l'acquittement : uniquement

8 1. LES CIRCUITS ASYNCHRONES
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1 2 1 2

req

ack

Fig. 1.3 � Le protocole deux phases

les transitions montantes, ou uniquement les transitions descendantes. Ainsi, les
itérations successives du protocole poignée de mains sont toutes symétriques, et le
circuit réalisé est moins complexe.

On obtient ainsi quatre phases : deux phases de calcul pendant lesquelles se
déroule le protocole poignées de main, et deux phases de réinitialisation (ou remise
à zéro, RAZ), destinées à revenir dans un état où le protocole poignées de main
pourra continuer, comme le présente la �gure 1.4 :

� requête : une donnée est disponible sur le canal
� acquittement : la donnée a été traitée et peut être modi�ée
� réinitialisation de la requête : la donnée n'est plus nécessaire
� réinitialisation de l'acquittement : le canal est prêt pour une nouvelle
communication

1 2 3 4

req

ack

calcul RAZ

Fig. 1.4 � Le protocole quatre phases

Du fait de la symétrie entre les itérations successives du protocole poignée de
mains, et de la simplicité des circuits qui l'implémentent, le protocole quatre phases
est le plus utilisé. Dans la suite de cette thèse, c'est toujours le protocole quatre
phases qui est retenu.

2 Classes de circuits asynchrones

Les canaux de communication, munis d'un protocole poignée de mains, per-
mettent d'implémenter des circuits asynchrones, en fournissant un mécanisme de
synchronisation local entre les blocs logiques.

Dans un circuit synchrone, pour que la synchronisation entre les blocs logiques
fonctionne, des hypothèses sur les délais de calculs dans les blocs logiques sont faites :

2. CLASSES DE CIRCUITS ASYNCHRONES 9
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le délai entre deux registres doit toujours être inférieur à la période de l'horloge,
sinon le circuit ne fonctionne pas.

Les circuits asynchrones n'ont pas besoin de faire d'hypothèse temporelles aussi
forte. On distingue plusieurs modèles de circuits asynchrones, selon les hypothèses
temporelles faites pour garantir que le circuit fonctionne.

2.1 Circuits Insensibles aux Délais

Les circuits qui font le moins d'hypothèses temporelles sont les circuits Insen-
sibles aux Délais [2]. En fait, aucune hypothèse n'est faite. Par dé�nition, un circuit
insensible aux délais aura le même comportement quels que soient les délais de ses
portes et de ses �ls. Pour cela, la notion de causalité entre les événements (tran-
sitions) est importante : chaque transition en entrée d'un élément doit causer une
transition en sortie. On dit que la transition en sortie acquitte la transition en
entrée.

Cependant, les limitations des circuits DI sont très handicapantes. En e�et, dans
un circuit DI, une porte ne peut pas changer sa sortie avant que toutes ses entrées
aient elles-mêmes changé. Dès lors, la seule porte à une sortie et plusieurs entrées
qui puisse être utilisée est la porte de Muller, présentée �gure 1.5 [3]. Le problème
vient du fait que les fonctions réalisables uniquement avec des portes de Muller (et
des inverseurs...) sont très limitées [3]. La seule solution est alors d'avoir recours à
des portes complexes.

A B S
0 0 0
0 1 S−1

1 0 S−1

1 1 1
(a) table de vérité

A

B
S

(b) représentation

Fig. 1.5 � La porte de Muller

2.2 Circuits Quasi Insensibles aux Délais

On a vu ci-dessus que la classe des circuits Insensibles aux Délais était trop
restreinte pour être utilisable dans la plupart des cas. Les circuits Quasi Insensibles
aux Délais (QDI)font la plus petite hypothèse temporelle nécessaire pour que l'on
puisse implémenter tous les circuits possibles : l'hypothèse de fourche isochrone.

Une fourche est un �l connecté à l'entrée de plusieurs portes, comme illustré
�gure 1.6. Elle est isochrone si l'on fait l'hypothèse que les délais de ses branches
sont égaux, c'est-à-dire qu'une transition sur la fourche arrivera en même temps à
l'entrée de chacune des portes auxquelles elle est connectée [4, 5].
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G1

G2

G3

d1

d2

d3

Fig. 1.6 � La fourche est isochrone si les délais d2 et d3 sont égaux.

L'hypothèse de fourches isochrones a des conséquences importantes sur le mo-
dèle. En e�et, elle permet de n'acquitter qu'une des branches des fourches isochrones,
puisque l'on suppose que la transition s'est propagée de la même façon dans toutes
les branches. Ainsi, on peut construire tous les circuits que l'on veut, comme montré
dans [6]. De plus, L'hypothèse de fourche isochrone est la plus faible à apporter aux
circuits DI pour que l'on puisse n'utiliser que des portes à une sortie ( [7]).

En pratique, une conception soignée permet de respecter facilement l'hypothèse
de fourches isochrones, qui n'est pas très contraignante. Dans la plupart des circuits,
il faudrait que les délais dans les branches de la fourche soient très di�érents pour
que le fonctionnement du circuit soir perturbé.

De plus, les circuits quasi insensibles aux délais ne nécessitent pas d'analyse de
timing pour véri�er qu'ils fonctionnent correctement. Ceci induit un gain de temps
de conception considérable, en particulier grâce à la modularité que cela procure :
un bloc fonctionnel peut être réutilisé sans se poser de questions, il fonctionnera
quel que soit son environnement, du moment qu'il respecte le protocole poignée de
mains (et qu'il respecte les hypothèses éventuelles que requiert l'implémentation du
bloc).

Ceci rend aussi les circuits quasi insensibles aux délais plus faciles à synthéti-
ser automatiquement, puisqu'une étape di�cile à automatiser (la véri�cation des
timings) est supprimée.

2.3 Circuits Indépendants de la Vitesse

Les circuits Indépendant de la vitesse (SI) font l'hypothèse que les délais dans
les �ls sont négligeables. Cette hypothèse revient à supposer que toutes les fourches
du circuit sont isochrones. Ainsi, les circuits SI font légèrement plus d'hypothèses
temporelles que les circuits QDI.

À part le fait que les circuits SI n'identi�ent pas les fourches isochrones des
fourches sur lesquelles aucune hypothèse n'est nécessaire, les deux modèles sont
équivalents. De fait, les circuits QDI sont plus pertinents, puisque davantage d'in-
formation est disponible. Ils sont donc plus utilisés.

2. CLASSES DE CIRCUITS ASYNCHRONES 11
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2.4 Circuits Micropipeline

Les circuits micropipeline sont les circuits asynchrones plus proches des circuits
synchrones. Tout comme les circuits synchrones, ils sont composés d'un ensemble
de blocs combinatoires interconnectés par des registres, comme le montre la �-
gure 1.7(a). La di�érence se situe au niveau de l'arbre d'horloge, qui est remplacé
par un circuit calculant les signaux de requête et d'acquittement, présenté �gure 1.7.

bloc
combinatoire

R
e
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tr
e

bloc
combinatoire

R
e
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(a) circuit synchrone
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retard
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e
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combinatoire
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e
g
is
tr
e

retard

(b) circuit micropipeline

Fig. 1.7 � Un circuit micropipeline a la même forme qu'un circuit synchrone : il
se compose d'un ensemble de blocs combinatoires, interconnectés par des registres.
Dans le circuit synchrone, à chaque front (front montant) d'horloge, une donnée
avance d'un registre ; alors que dans le circuit micropipeline, l'arbre d'horloge est
remplacé par des signaux de requête et acquittement, qui implémentent le protocole
poignée de mains.

Les circuits micropipeline combinent les avantages des circuits synchrones pour le
chemin de données (nombreux outils disponibles pour les concevoir, les optimiser, les
caractériser) avec certains avantages des circuits asynchrones (moindres contraintes
dues à l'arbre d'horloge, moins de bruits parasites à une fréquence �xe). Cependant,
du fait des blocs retard qui sont �xes, il fonctionnent aussi au pire cas puisqu'il ne
faut pas que le délai du bloc combinatoire soit supérieur au bloc retard qui lui
correspond. Ces circuits nécessitent donc une analyse des délais pour véri�er leur
bon fonctionnement.

2.5 Circuits de Hu�man

Ces circuits sont spéci�és sous la forme d'un automate (ou machine à états) �ni
asynchrone. Ce sont les plus proches des circuits synchrones. Il n'y a pas d'horloge
globale qui cadence l'évolution du circuit, mais on introduit une borne sur les délais
du calcul de l'état suivant, ainsi que sur les entrées et sorties du circuit.
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La synthèse de ces circuits se décompose en trois étapes, comme pour les circuits
synchrones :

� minimisation de l'espace d'états
� codage binaire des états
� optimisation logique

La �gure 1.8 représente la structure d'un circuit de Hu�man.

Logique
combinatoire

sans aléa
Délais

Entrées Sorties

États

Fig. 1.8 � Structure d'un circuit de Hu�man.

3 Quasi insensibilité aux délais

3.1 Intérêt de l'insensibilité aux délais

Les circuits synthétisés dans cette thèse sont tous quasi insensibles aux délais.
La quasi insensibilité aux délais est la classe de circuits la plus robuste, excepté les
circuits insensibles aux délais.

En e�et, les circuits quasi insensibles aux délais fonctionnent quels que soient
les délais dans les portes et dans les �ls du circuit. Ainsi, la température et la
tension d'alimentation, qui ont une incidence directe sur ces délais, n'empêchent
pas le circuit de fonctionner (dans les limites de la technologie, bien entendu, des
conditions extrêmes pouvant détruire le matériel).

De même, le circuit fonctionne malgré la variation technologique (c'est-à-dire
le fait que les éléments du circuit gravé n'ont pas exactement les caractéristiques
théoriques, ce qui a une incidence sur les délais e�ectifs qui sont di�érents des délais
simulés)

Pour �nir, le circuit fonctionne quels que soient les délais. Il n'est donc pas né-
cessaire de faire l'analyse des délais pour valider le fonctionnement du circuit. Du
moment que les blocs respectent le protocole poignée de mains, le circuit fonction-
nera correctement. Il est ainsi facile de concevoir des circuits modulaires, composés
de blocs distincts, testés séparément. L'assemblage de ces circuits fonctionnera, sans
que l'on n'ait besoin de valider le comportement global, comme ça serait le cas avec
des circuits faisant plus d'hypothèses temporelles.
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3.2 Fourche isochrone et Turing-complétude

La seule hypothèse temporelle que font les circuits quasi insensibles aux délais
est que certaines fourches sont isochrones, c'est-à-dire que leurs branches ont le
même délai (comme expliqué section 2.2).

Cette hypothèse su�t à avoir une classe de circuits Turing-complète : on peut
implémenter une machine de Turing avec un circuit quasi insensibles aux délais [6].
Concrètement, cela signi�e que l'on peut implémenter tous les circuits que l'on veut.

3.3 Aléas

Un aléa est une activité non désirée en réponse à un changement sur certaines
entrées [8]. La �gure 1.9 représente un exemple d'aléa.

A
B S

A

B

S

Fig. 1.9 � Exemple d'aléa. Une transition montante sur A et sur B crée un aléa :
la sortie S passe temporairement à 1 avant de redescendre à 0.

Dans un circuit synchrone, les aléas sont ino�ensifs : ce qui compte, c'est la
valeur de la sortie au moment du front de l'horloge. Un aléa se produit pendant le
calcul. L'horloge est calculée pour laisser au circuit le temps de se stabiliser. Par
conséquent, les aléas ne sont pas échantillonnés.

Cependant, dans un circuit asynchrone, une transition sur la requête ou l'ac-
quittement est interprétée comme une phase du protocole poignée de mains, et a
donc une incidence directe sur le fonctionnement du circuit. Ainsi, un aléa dans
un circuit risque fortement de bloquer le bon fonctionnement du circuit. Un circuit
asynchrone doit donc garantir qu'il ne génère pas d'aléa.

La porte de Muller (présentée �gure 1.5), qui est utilisée pour construire les
circuits QDI, ne produit pas d'aléa. En e�et, cette porte e�ectue un rendez-vous :
pour qu'une transition ait lieu à sa sortie, il faut qu'il y ait eu une transition sur
chacune de ses entrées. Ainsi, durant une phase de calcul, il ne peut pas y avoir
plus d'une transition sur chacune de ses entrée, et il ne peut donc pas y avoir plus
d'une transition sur sa sortie. La porte ne produit donc pas d'aléa.

3.4 Codage des données insensible aux délais

Dans le modèle du canal de communication présenté section 1.2, une hypothèse
temporelle est faite. En e�et, le signal de requête indique que des données sont
disponibles sur le canal. Mais ce n'est pas parce que le canal émetteur a émis les
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données avant le signal de requête que le bloc récepteur reçoit les données avant la
requête. Dans un circuit quasi insensible aux délais, il n'y a aucune garantie sur les
délais de propagations dans deux �ls distincts.

Pour garantir que cette hypothèse est bien respectée sans faire d'hypothèses sur
les délais de propagations dans les �ls, on utilise un codage des données insensible
aux délais [9,10]. Ce codage code en même temps le signal de requête et la donnée.
Ainsi, il est garanti que les deux informations arrivent forcément en même temps.
La �gure 1.10 présente un codage insensible aux délais : le codage 1 parmi n, ou
multi-rails.

00

01 10

Invalide

Valide
donnée = 0

Valide
donnée = 1

Fig. 1.10 � Exemple de codage insensible aux délais : 1 parmi 2. La combinaison
où les deux rails sont à 1 est interdite.

Le codage 1 parmi n est dé�ni comme suit :
� Pour coder n valeurs, on utilise n �ls, appelés �rails�.
� Chaque rail correspond à l'une des valeurs possible.
� Lorsque le signal de requête est à 0, tous les rails sont à 0. On dit que le canal
est invalide. Aucune donnée n'est disponible.

� Lorsque le signal de requête est à 1, l'un des rails est à 1, et les autres sont à
0. Le rail à 1 est celui correspondant à la donnée transmise sur le canal. On
dit que le canal est valide.

� Les autres combinaisons, où plusieurs rails sont à 1 en même temps, sont
interdites.

Ce codage est insensible aux délais. En e�et, une seule transition indique à la fois un
événement sur la requête et la valeur de la donnée transmise. Il y a donc forcément
simultanéité des deux informations.

3.5 Mode push/pull

Toutes les considérations sur le protocole qui précèdent ne sont valables qu'en
régime permanent : c'est-à-dire que l'on fait l'hypothèse que le circuit vient de termi-
ner une itération du protocole avant d'en commencer une nouvelle. Cette hypothèse
est bien entendu fausse lors de la première itération du protocole.

En fait, il faut choisir la phase du protocole quatre phases par laquelle on va
commencer. A priori, il y a quatre choix possibles, un par phase. Mais initier le
protocole à la phase 2 ou 3 correspondrait à avoir déjà émis la requête, ce qui n'est
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en général pas intéressant, puisque l'on ne sait pas si le bloc va tout de suite émettre
une requête sur tous ses canaux de sortie Il reste alors deux choix :

� Soit on initie le protocole sur la phase 1. La première transition se fait alors
sur le signal de requête, on dit que le canal est en mode push (ou encore que
le port de sortie est actif, et que le bloc d'entrée est passif).

� Soit on initie le protocole sur la phase 4. La première transition se fait alors
sur le signal d'acquittement, on dit que le canal est en mode pull (ou encore
que le port d'entrée est actif, et que le port de sortie est passif).

Ces deux choix ont un intérêt, aussi sont-ils tous les deux utilisés. En e�et,
certains circuits testent la disponibilité de leurs entrées, sans attendre que l'entrée
soit disponible si elle ne l'est pas : le bloc connecté en entrée est-il prêt à émettre
une donnée ? On parle alors de sonde sur les entrées. Les canaux d'entrée d'un tel
circuit sont forcément en mode push, puisque ce circuit veut savoir si une donnée
est disponible sans avoir à la demander.

De la même manière, un circuit peut tester la disponibilité sur ses sorties : le
bloc connecté en sortie est-il prêt à recevoir une donnée ? Les canaux de sortie d'un
tel circuit sont forcément en mode pull, puisque ce circuit veut savoir si une donnée
peut être émise sans émettre de requête.

3.6 Reset

Dans tout ce qui précède, une hypothèse a été faite implicitement : les signaux
de requête et d'acquittement de tous les canaux ont initialement la bonne valeur,
avant que le protocole commence. Le tableau 1.1 résume les valeurs initiales des
signaux de requête et d'acquittement, selon le mode push/pull du canal.

Pour que cette hypothèse soit véri�ée, il faut un mécanisme qui positionne ces
signaux à la bonne valeur. Un signal global nommé Reset est utilisé pour ceci.
Lorsque ce signal est actif, le protocole est bloqué, et les signaux prennent leur
valeur initiale, suivant le tableau 1.1. Lorsqu'il est inactif, le protocole se déroule
normalement.

push pull
req. 0↗ 0
ack. 1 0↗

Tab. 1.1 � Valeurs des signaux de requête et d'acquittement des canaux lors de la
phase reset. �↗� représente la première transition après reset, qui initie le protocole
quatre phases.
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3.7 Initialisation

Certains circuits, nécessitent qu'un bloc commence par émettre une requête sur
un canal de sortie avant de passer à un comportement �permanent� (il émet les
requêtes en sortie en fonction des requêtes en entrée). Ce comportement est néces-
saire lorsqu'il y a une boucle dans le circuit, a�n d'initier les requêtes dans la boucle.
La �gure 1.11 présente un exemple de circuit dans lequel un tel comportement est
nécessaire : une machine à états, qui émet une séquence de valeurs sur le canal S.

CC
NC

SS <= f(CC)
NC <= f(CC)

CC <= NC   

Fig. 1.11 � Exemple de circuit : une machine à états. Il faut que le canal CC (ou
le canal NC) soit initialisé pour que le circuit fonctionne.

Dans un tel cas, il est intéressant de pouvoir initier le protocole sur la phase 2 :
on sait que l'on va commencer par émettre une requête, et on commence donc en
attendant que la requête soit acquittée. On dit dans ce cas que le canal est initialisé.
On note que la valeur des signaux de requête et d'acquittement à Reset ne sont pas
modi�ées par l'initialisation. Ce qui change, c'est que la requête est émise dès que
le signal Reset est relâché, au lieu d'attendre les données en entrée du bloc.

Pour des raisons de simplicité, et parce que cela ne ferait peu de sens autrement,
on n'autorise que les canaux en mode push à être initialisés. Un canal en mode pull
doit attendre son acquittement pour pouvoir émettre la requête, il n'y aurait pas
d'intérêt à ce qu'il soit initialisé.

3.8 Véri�cation de la quasi insensibilité aux délais

Véri�er si un circuit donné est quasi insensibles aux délais est un problème très
complexe [11]. En fait, c'est l'un des principaux problèmes qui motive ce travail de
thèse.

Dans [2], Udding se base sur la théorie des traces, c'est-à-dire sur l'ensemble
des séquences d'événements possibles, pour dé�nir un circuit insensible aux délais.
Mais cette méthode n'est pas implémentable : le nombre de séquences d'événements
possibles dans un circuit explose avec la taille du circuit... Dans [6], une condition né-
cessaire et su�sante sur les règles de productions qui décrivent un circuit est donnée
pour que ce circuit soit QDI. Les règles de production sont une manière de modéliser
algébriquement un circuit : chaque �l du circuit est modélisé par un couple de règles
de production, c'est-à-dire d'équations booléennes qui spéci�ent les conditions pour
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qu'il se produise une transition montante (respectivement descendante) sur le �l.
Cependant, cette condition n'est pas directement véri�able algorithmiquement.

Ce travail de thèse adopte une nouvelle approche. J'ai développé un modèle,
qui permet de spéci�er un circuit. Ce modèle peut être vu comme un langage bas
niveau de description comportementale de circuit. Un ensemble de contraintes sur ce
modèle garantissent que le circuit décrit est QDI. Un algorithme permet de dériver
directement le circuit à partir du modèle (c'est-à-dire de synthétiser le circuit, pour
en obtenir une description structurelle).

Cette méthodologie permet de s'a�ranchir de l'étape de véri�cation de la quasi-
insensibilité aux délais sur le circuit : cette véri�cation est faite sur le modèle, qui a
une structure adaptée à cette véri�cation. L'étape de synthèse qui génère le circuit
à partir du modèle garantit que le circuit généré est bien QDI.

Ainsi, toutes les transformations à faire sur le circuit pour l'optimiser peuvent
être faites sur le modèle, tout en préservant la propriété de quasi insensibilité aux
délais.

3.9 Protocoles

Le protocole quatre phases spéci�e le comportement des signaux de requête et
d'acquittement de chaque canal d'entrée et de sortie d'un bloc.

Un bloc QDI peut comporter plusieurs entrées et plusieurs sorties ; il est donc
connecté à plusieurs canaux. Il faut déterminer la synchronisation entre les phases
du protocole pour les di�érents canaux. Pour cela, on dé�nit plusieurs protocoles,
qui spéci�ent la coordination entre les phases des entrées et les phases des sorties
du protocole quatre phases.

Protocole séquentiel

Le protocole séquentiel est le protocole le plus simple : les phases du protocole
quatre phases sont transmises de l'entrée à la sortie, de manière séquentielle. Ainsi,
la communication entre l'entrée et la sortie est transparente. La �gure 1.12 illustre
les phases du protocole séquentiel :

� phase 1 de l'entrée : activation du signal de requête et arrivée de la donnée,
� phase 1 de la sortie : la requête est propagée à la sortie et la donnée en
sortie est calculée en fonction des données en entrée, et émise,

� phase 2 de la sortie : activation du signal d'acquittement,
� phase 2 de l'entrée : l'acquittement est propagé à l'entrée,
� phase 3 de l'entrée : remise à zéro de la requête,
� phase 3 de la sortie : la requête est remise à zéro,
� phase 4 de la sortie : remise à un de l'acquittement,
� phase 4 de l'entrée : l'acquittement est remis à un.
Le principal intérêt de ce protocole est sa grande simplicité, qui se traduit par un

faible surcoût sur le circuit, en nombre de portes. Cependant, la séquentialité induit
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1 2 3 4 5 6 7 8

Sreq

Sack

Ereq

Eack

Fig. 1.12 � Dans le protocole séquentiel, les phases du protocole quatre phases sont
transmises de l'entrée E à la sortie S de manière séquentielle

des temps d'attente qui ne sont pas nécessaires. Un circuit utilisant le protocole
séquentiel est donc plus lent que s'il utilisait un protocole plus complexe.

De plus, si l'on connecte deux blocs séquentiels, les temps de cycles s'ajoutent,
comme l'illustre la �gure 1.13. En e�et, le temps de cycle total d'un bloc séquentiel
contient l'attente entre l'instant où la requête a été émise sur la sortie et l'instant
où l'acquittement de la sortie est reçu. Ce temps d'attente correspond au temps de
cycle du bloc récepteur.

A

Aack

B

Back

C

Cack

proc1 proc2

Fig. 1.13 � Le temps de cycle de deux blocs séquentiels connectés se cumule : le
délai entre la requête sur A et l'acquittement de Aack contient le délai entre la
requête sur B et l'acquittement de Back.

Protocole WCHB : Weak Condition Half Bu�er

Le protocole WCHB parallélise les étapes du protocole quatre phases à l'entrée
et à la sortie, a�n de gagner en temps de cycle. Les phases de l'entrée et de la sortie
sont décalées, de sorte qu'elles puissent se dérouler en même temps sans problème,
comme l'illustre la �gure 1.14.

Les phases du protocole WCHB sont les suivantes :
� phase 1 de l'entrée, phase 4 de la sortie : réception d'une requête et
arrivée de la donnée en entrée ; remise à un de l'acquittement en sortie (la
sortie est donc disponible pour une nouvelle requête),
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1 2 3 4

Sreq

Sack

Ereq

Eack

Fig. 1.14 � Le protocole WCHB. Les phases du protocole quatre phases à l'entrée
et à la sortie se déroulent en parallèle, de manière décalée.

� phase 2 de l'entrée, phase 1 de la sortie : l'entrée est acquittée, la
requête est propagée en sortie, et la donnée en sortie est calculée en fonction
des données en entrée, et émise,

� phase 3 de l'entrée, phase 2 de la sortie : remise à zéro de la requête en
entrée, et (indépendemment) activation du signal d'acquittement de la sortie,

� phase 4 de l'entrée, phase 3 de la sortie : remise à un de l'acquittement
de l'entrée, et remise à zéro de la requête de sortie.

On peut noter que lors de la deuxième phase du protocole, l'entrée est acquittée
en même temps que la valeur de sa donnée est utilisée pour le calcul. Ceci n'est
possible que si le circuit contient une mémoire. En e�et, si le circuit est purement
combinatoire, il n'est pas capable de maintenir la valeur de la sortie (qui dépend de
la valeur de l'entrée) alors que cette entrée a été acquittée, et est donc susceptible
d'être remise à zéro. Une manière d'implémenter cette mémoire consiste à utiliser
des portes de Muller, combinant la valeur à mémoriser avec le signal d'acquittement
de la sortie. Ainsi, la valeur sera mémorisée par les portes de Muller tant que le signal
d'acquittement de la sortie est à un, c'est-à-dire tant que la donnée en sortie doit
être maintenue. On parle dans ce cas de demi-bu�er (Half Bu�er), puisque la valeur
est maintenue pendant la moitié du cycle du protocole quatre phases.

Le protocole WCHB produit des circuits plus rapides que le protocole séquentiel,
étant donné qu'il parallélise les phases entre l'entrée et la sortie, au prix d'un léger
surcoût en nombre de portes, du à la mémorisation nécessaire. De plus, les temps
de cycles ne se cumulent pas, comme le montre la �gure 1.15. En e�et, on peut voir
un bloc WCHB comme deux demi-boucles qui s'intersectent. L'un correspond au
chemin allant de la requête et la donnée d'entrée à l'acquittement de l'entrée, et
l'autre au chemin allant de l'acquittement de la sortie à la requête et à la donnée
de la sortie. Ces deux demi-boucles sont synchronisées, puisque la donnée émise à
la sortie dépend de la donnée reçue en entrée. En connectant deux blocs WCHB, on
forme une boucle complète. C'est le délai de cette boucle qui correspond au temps
de cycle du circuit. Si l'on connecte plus de deux blocs, on obtient un ensemble de
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boucles. Le temps de cycle est alors le délai de boucle maximal.

A

Aack

B

Back

C

Cack

proc1 proc2

Fig. 1.15 � Le temps de cycle de deux blocs WCHB connectés ne se cumule pas.
Chaque bloc est constitué de deux demi-boucles, qui combinées avec les demi-
boucles des blocs connectés forment des boucles complètes. Le temps de cycle global
est le maximum des temps de chaque cycle.

Protocole PCHB : PreCharge Half Bu�er

Le protocole PCHB va plus loin dans la parallélisation. En e�et, on peut remar-
quer que dans la phase de remise à zéro du protocole WCHB, la synchronisation
entre l'entrée et la sortie est inutile : l'un peut se faire indépendemment de l'autre.
Le protocole PCHB ne lève qu'à moitié cette synchronisation, en privilégiant la sor-
tie, comme le montre la �gure 1.16 : il permet à la requête de sortie d'être remise à
zéro le plus tôt possible, indépendemment de l'état de l'entrée. La remise à un de
l'acquittement de l'entrée, elle, est séquentielle.

1 2 3 4 5 1

Sreq

Sack

Ereq

Eack

Fig. 1.16 � Le protocole PCHB. La remise à zéro de la requête de sortie est faite
indépendemment de la remise à un de l'acquittement de l'entrée.

Les phases du protocole PCHB sont les suivantes :
� phase 1 de l'entrée, phase 4 de la sortie : réception d'une requête et
arrivée de la donnée en entrée ; remise à un de l'acquittement en sortie (la
sortie est donc disponible pour une nouvelle requête),

� phase 2 de l'entrée, phase 1 de la sortie : l'entrée est acquittée, la
requête est propagée en sortie, et la donnée en sortie est calculée en fonction
des données en entrée, et émise,
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� phase 3 de l'entrée, phase 2 de la sortie : remise à zéro de la requête en
entrée, et (indépendemment) activation du signal d'acquittement de la sortie,

� phase 3 de la sortie : remise à zéro de la requête de sortie, indépendemment
de l'entrée,

� phase 4 de l'entrée : remise à un de l'acquittement de l'entrée.
Ce protocole est plus rapide que le protocole WCHB, en particulier lorsque le

bloc de sortie est rapide. En e�et, la remise à zéro de la sortie est privilégiée. En
contrepartie, ces circuits sont plus complexes à synthétiser. Ils nécessitent l'utilisa-
tion de portes de Muller asymétriques, et davantage de �ls : le circuit synthétisé est
plus gros.

Protocole PCFB : PreCharge Full Bu�er

1 2 3 4 1

Sreq

Sack

Ereq

Eack

Fig. 1.17 � Le protocole PCFB

Les phases du protocole PCHB sont les suivantes :
� phase 1 de l'entrée, phase 4 de la sortie : réception d'une requête et
arrivée de la donnée en entrée ; remise à un de l'acquittement en sortie (la
sortie est donc disponible pour une nouvelle requête),

� phase 2 de l'entrée, phase 1 de la sortie : l'entrée est acquittée, la
requête est propagée en sortie, et la donnée en sortie est calculée en fonction
des données en entrée, et émise,

� phase 3 de l'entrée, phase 2 de la sortie : remise à zéro de la requête en
entrée, et (indépendemment) activation du signal d'acquittement de la sortie,

� phase 4 de l'entrée, phase 3 de la sortie : remise à un de l'acquittement
de l'entrée, indépendemment de la sortie, et remise à zéro de la requête de
sortie, indépendemment de l'entrée.

Les circuits utilisant le protocole PCFB sont encore plus rapides que les circuits
PCHB, et sont intéressants lorsque le bloc d'entrée est rapide : il n'est pas pénalisé
par rapport à la sortie, contrairement au protocole PCHB. Cependant, ces circuits
sont encore plus complexes.

Une étude complète de ces protocoles et de leur impact sur les performances d'un
circuit asynchrone est en cours. L'analyse des performances d'un circuit asynchrone
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en fonction du protocole poignée de mains est un problème très complexe, mais d'un
enjeu important [12].

4 Conclusion

Dans ce chapitre, on a présenté le principe de base des circuits asynchrones : un
ensemble de blocs logiques synchronisés localement à l'aide de canaux de commu-
nications munis d'un protocole poignée de mains.

Cette synchronisation locale, qui dé�nit les circuits asynchrones, peut être réa-
lisée de plusieurs manières, faisant plus ou moins d'hypothèses temporelles sur le
circuit : il existe plusieurs classes de circuits asynchrones. Parmi ces classes, les cir-
cuits quasi insensibles aux délais, qui sont les circuits utilisables faisant le minimum
d'hypothèses temporelles, sont ceux que l'on cible dans cette thèse.

Dans les circuits quasi insensibles aux délais, la seule hypothèse temporelle qui
est fait est celle des fourches isochrones : certaines fourches sont supposées iso-
chrones, c'est-à-dire que les délais de propagation des transitions le long de leurs
branches sont supposés être égaux. A�n de fonctionner sans hypothèse supplémen-
taire, les circuits quasi insensibles aux délais utilisent un codage des données insen-
sible aux délais. Les codages retenus ici sont les codages 1-parmi-n.
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Chapitre 2

Techniques de synthèse de circuits

asynchrones

1 Introduction

Les circuits asynchrones présentent de nombreux atouts par rapport aux cir-
cuits synchrones, tels que disparition de l'arbre d'horloge, faible consommation dy-
namique, modularité, calcul en temps moyen, robustesse, etc. Pourtant, la quasi-
totalité du monde industriel ne développe que des circuits synchrones. L'une des
raisons est le manque d'outils de conception et de synthèse automatique pour les
circuits asynchrones. La disponibilité de tels outils est un point crucial dans l'adop-
tion par la communauté industrielle des technologies asynchrones.

Il n'est pas possible d'utiliser les techniques de synthèse �traditionnelles�, c'est-
à-dire conçues pour les circuits synchrones, pour synthétiser des circuits asyn-
chrones. En e�et, les techniques de synthèse synchrones ne se soucient pas des
aléas, puisque le temps est discrétisé. Les circuits asynchrones les plus robustes ne
tolèrent et ne produisent pas d'aléa. Leur fonctionnement requiert l'absence d'aléa
pour fonctionner correctement. La technique de synthèse asynchrone que nous déve-
loppons dans cette thèse nécessite de garantir que le circuit synthétisé est sans aléa.
Ceci ne peut se faire qu'en mettant en place de nouvelles techniques de synthèse,
basées dès la conception sur la génération de circuits sans aléa.

Ce chapitre présente les di�érentes techniques de synthèse de circuits asyn-
chrones qui existent.

2 Synthèse dirigée par la syntaxe

La manière la plus simple de générer un circuit à partir d'un description compor-
tementale est de diriger la synthèse par la syntaxe. Cette approche consiste à générer
un circuit qui a une structure similaire au programme qui le décrit comportemen-
talement. Ainsi, pour chaque construction du langage comportemental (opérateur,

25



CHAPITRE 2. TECHNIQUES DE SYNTHÈSE DE CIRCUITS ASYNCHRONES

mot-clef, ...), un morceau de circuit est généré.
Le principal avantage de cette approche est sa simplicité, tant du point de vue

de la méthode de synthèse que du concepteur du circuit. En e�et, la méthode de
synthèse est simple et rapide, puisqu'il su�t de dé�nir, pour chaque construction
du langage, le morceau de circuit correspondant. La synthèse est alors linéaire avec
la taille du programme décrivant le circuit. Du point de vue du concepteur, il est
relativement facile de deviner ce que donnera le circuit synthétisé, puisqu'il aura
une structure similaire au programme. Cependant, l'optimisation est très limitée,
puisqu'on ne peut agir qu'au niveau des constructions du langage, donc à un niveau
de granularité très grossier.

Parmi les techniques de synthèse de circuits asynchrones, on peut citer l'envi-
ronnement TIDE, développé par Handshake solution (anciennement Tangram, par
Philips) et Balsa, développé à l'Université de Manchester.

2.1 TIDE (Handshake Solutions)

Anciennement un département de Philips Semiconductor, Handshake solution
développe et commercialise l'environnement TIDE [13]. Cet environnement cible la
conception de circuits asynchrones micropipeline. Il se base sur le langage Haste
(anciennement Tangram).

Haste est un langage basé sur le CSP [14] ; il modélise des processus commu-
niquants. C'est un langage de haut niveau, qui manipule des types complexes ;
il possède des opérateurs arithmétiques, et des structures de contrôle classiques
(if...then...else, for, etc.). Il comporte un pré-processeur, qui permet d'in-
clure des �chiers, d'utiliser des options de compilation, de dé�nir des macros, etc.

La méthode de synthèse utilise un format intermédiaire, qui est un circuit �poi-
gnée de mains�, basé sur les processus communiquants et les canaux de commu-
nications. Le protocole de communications utilisé est un protocole deux ou quatre
phases. Les données sont codées soit en données groupées (c'est-à-dire qu'elles sont
codées en binaire, et un �l de requête est ajouté), soit en multirails (1-parmi-n).

L'étape de génération de ce format intermédiaire à partir du programme Haste
est dirigée par la syntaxe. À partir du format intermédiaire, le circuit est généré
grâce à une bibliothèque de circuits �poignée de mains�, ainsi qu'un analyseur de
performances. Di�érentes bibliothèques sont utilisées, ce qui permet de cibler di�é-
rents types de circuits et protocoles (quatre phases ou deux phases, données groupées
ou un parmi n), et di�érentes technologies (cellules standard CMOS, FPGA).

Cette méthode de synthèse est robuste, stable et éprouvée : Philips est l'un des
précurseurs des circuits asynchrones. C'est la seule méthode de synthèse de circuits
asynchrones actuellement commercialisée.

Cependant, le fait que la synthèse soit dirigée par la syntaxe fait que les cir-
cuits générés sont peu optimisés. L'optimisation ne peut se faire qu'au niveau du
programme Haste, en modi�ant le programme pour utiliser des structures plus e�-
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Fig. 2.1 � Le �ot de conception TIDE, de Handshake Solutions, basé sur le langage
Haste.

caces. La granularité est trop grossière pour pouvoir optimiser convenablement les
circuits.

2.2 Balsa

L'université de Manchester développe Balsa [15, 16], un système de synthèse de
circuits asynchrones, quasi insensibles aux délais ou données groupées. Balsa adopte
une approche de la compilation guidée par la syntaxe : les structures du langage
sont mappées directement sur des composants communiquants, interconnectés par
des canaux et un protocole poignée de mains.

Le langage Balsa est un langage de programmation parallèle : il se base sur la
communication synchronisée des canaux et le style de description parallèle de CSP.
Le format intermédiaire utilisé dans le �ot Balsa est le format Breeze, qui dé�nit le
réseau de circuits communiquant par un protocole poignée de mains. C'est autour
de ce format que s'articule l'ensemble d'outils qui forment le �ot de conception,
présenté �gure 2.2.

3 Synthèse par compilation

La synthèse par compilation traduit un programme en circuit par une série de
transformations, tout en préservant la sémantique du programme. Cette approche
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Fig. 2.2 � Le �ot de conception de Balsa.

permet d'optimiser les circuits de manière bien plus e�cace qu'une approche di-
rigée par la syntaxe. En e�et, le programme est transformé en une succession de
descriptions di�érentes, qui sont choisies pour être adaptées aux optimisations que
l'on souhaite e�ectuer.

En contrepartie de l'e�cacité en terme de circuit généré, cette approche est
beaucoup plus complexe qu'une méthode dirigée par la syntaxe. En e�et, chaque
étape de transformation, en plus d'être adaptée pour correctement optimiser le cir-
cuit, doit préserver sa sémantique, ce qui demande un soin tout particulier. Une telle
approche est nécessaire si l'on veut être capable de générer des circuits su�samment
optimaux pour être capables de rivaliser avec leurs équivalents synchrones.

La première méthode à utiliser une approche par compilation est celle de Caltech,
CAST, développée par Alain Martin. On peut également citer TAST, le projet dans
lequel s'intègre ce travail de thèse.

3.1 CAST

La méthode développée à Caltech repose sur une description haut niveau du
circuit, sous forme de processus communiquants [17,18]. Le langage de description,
CHP [19], est basé sur le langage CSP. Cette modélisation garantit la préservation de
la propriété d'insensibilité aux délais pendant tout le �ot de synthèse : les processus
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communiquent entre eux sans jamais faire d'hypothèses concernant la propagation
des signaux le long des canaux.

Le principe de la méthode repose sur la modélisation comportementale de chaque
processus, et sur des ra�nement successifs de cette modélisation à mesure que l'on
abaisse le niveau d'abstraction. Au plus haut niveau, le protocole est implicite, et
seules les actions de communication (lecture, écriture) sur les canaux apparaissent.
Le développement du code permet de faire intervenir di�érents types de protocole,
codage, conventions (choix du processus actif sur un canal, séquencement des com-
munications). Au plus bas niveau, on obtient une description explicite de tous les
signaux.

Chaque étape de développement préserve la sémantique du circuit. Mais ces
étapes sont complexes, et la plupart sont e�ectuées manuellement.

D'abord, les processus sont décomposés, a�n d'obtenir une collection de proces-
sus simples.

Puis l'expansion des communications est e�ectuée : chaque canal est remplacé
par les signaux qu'il contient, en fonction du codage choisi, et chaque action de
communication est remplacée par la séquence de transitions correspondante, suivant
le protocole utilisé.

Ensuite, à partir des séquences de transitions, sont calculées des règles de pro-
ductions, qui spéci�ent le comportement des signaux internes de manière à ce qu'ils
respectent ces séquences de transitions. Les règles de productions sont modi�ées
pour êtres rendues symétriques lorsque ceci est possible, a�n de faciliter l'étape
suivante.

En�n, les règles de productions sont regroupées et associées pour former des
portes logiques. Le circuit obtenu est spéci�é au niveau des transistors. En e�et,
n'importe quelles règles de production peuvent être obtenues, et il n'est donc pas
possible d'utiliser une bibliothèque de cellules, qui ne pourrait contenir toutes les
cellules possibles.

3.2 TAST (ancienne version)

TAST est un outil de conception et de synthèse de circuits asynchrones quasi-
insensibles aux délais [20]. C'est dans le cadre du développement de cet outil que
s'est e�ectué ce travail de thèse. Cette section présente la méthode de synthèse que
TAST implémentait avant ce travail de thèse.

Le langage de description est le CHP, comme dans CAST (basé sur CSP et
les processus communiquants). Le �ot de synthèse s'articule autour d'un format
intermédiaire, qui est un réseau de Pétri dont les places sont étiquetées par des
graphes �ot de données (DFG). La �gure 2.3 montre le �ot de conception de cette
version de TAST.

De la même façon qu'il existe en synchrone des règles RTL (�Register Trans-
fer Level�), spéci�ant si un programme VHDL ou verilog est synthétisable, TAST
dé�nit des règles DTL (�Data Transfer Level�). Ces règles identi�ent les mémoires
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Fig. 2.3 � le Flot de conception de l'ancienne version de TAST

fonctionelles, et restreignent leur usage. Si un processus ne respecte pas ces règles,
il est décomposé en un ensemble de processus qui les respectent.

Une fois que le réseau de Pétri a été rendu DTL, il est synthétisé. Pour cela,
il est tout d'abord transformé en une forme intermédiaire, qui est un ensemble
d'équations de dépendances.

Les équations de dépendance peuvent être vues comme une fonction logique
généralisée, qui contient toutes les informations nécessaires pour synthétiser le pro-
cessus, de manière indépendante du protocole, pour chaque canal de sortie :

� la validité des canaux d'entrées dont dépend la sortie,
� les conditions qui gardent l'émission d'une donnée sur la sortie,
� la disponibilité du canal de sortie,
� la fonction logique de calcul de la valeur à émettre sur la sortie, en fonction
des entrées.

Ces équations sont générées à partir du réseau de Pétri de manière locale : un
ensemble de règles spéci�e quelle équation générer pour chaque motif possible du
réseau de Pétri.

Les équations de dépendance sont ensuite optimisées, a�n de supprimer les re-
dondances, par un ensemble de règles simples. Puis elles sont développées a�n d'in-
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clure le protocole, qui peut être séquentiel ou WCHB. En�n, les équations logiques
ainsi obtenues sont transformées en une netlist de portes �de base� (en incluant les
portes de Muller).

TAST est l'un des premiers outils de synthèse de circuits asynchrones auto-
matique. Le �ot est automatisé depuis le langage de description comportementale
jusqu'à la netlist. Il ne nécessite l'intervention de l'utilisateur que pour lancer les
di�érentes étapes de la synthèse, et véri�er que tout se passe bien. En particulier,
le chemin d'acquittement est calculé automatiquement et de manière totalement
transparente.

De plus, on peut utiliser les outils de placement-routage classiques du monde
synchrone sur la netlist obtenue après synthèse. En e�et, puisque la netlist est quasi
insensible aux délais, quelle que soit la manière dont le placement et le routage
sont faits, elle fonctionnera. La seule contrainte à respecter est celle des fourches
isochrones, qui n'est pas un problème en pratique pour les circuits générés. En
e�et, il faudrait que la di�érence de temps de propagation entre deux branches du
circuit soit très importante pour que le circuit ne fonctionne pas, et il est facile de
contraindre l'outil de placement-routage pour que ceci n'arrive pas.

Cependant, cette version est encore loin d'être comparable à un outil de synthèse
de circuits synchrones, et il reste beaucoup d'améliorations à e�ectuer. C'est le but
de cette thèse d'y contribuer.

Tout d'abord, les circuits synthétisés sont sous-optimaux : seules les optimisa-
tions naïves sont e�ectuées. De plus, la structure du circuit généré est encore proche
de celle du programme CHP d'où l'on vient : la structure des choix et des gardes est
préservée à travers les transformations en réseau de Pétri puis en équations de dé-
pendances, puisque une place du réseau de Pétri est générée par garde, et de même
une équation de dépendance est générée par garde. Or, le CHP est un langage qui ne
permet pas de manipuler directement des opérations sur des types complexes. Ainsi,
la structure de choix et de gardes est très souvent utilisée dans un programme CHP,
de manière imbriquée. Il serait essentiel de s'a�ranchir de cette structure imbriquée
pour générer des circuits vraiment optimisés.

De plus, l'étape de décomposition n'est pas automatisée. Cette étape est pour-
tant nécessaire ; en e�et, les circuits QDI ont tendance à comporter des portes
logiques à beaucoup d'entrées, lorsqu'ils sont synthétisés sous forme de portes géné-
riques (autant d'entrées que de canaux d'entrée du circuit). Or, le nombre d'entrées
disponible sur les portes des bibliothèques de cellules est limité, et généralement
faible : pas plus de 4. Il faut donc décomposer les portes pour que le circuit puisse
être projeté sur la bibliothèque de cellules considérée. Cependant, la décomposition
des portes de Muller n'est pas simple : si l'on décompose une porte de Muller sans
faire attention au reste du circuit, on peut perdre la propriété de quasi-insensibilité
aux délais.

Cette version de TAST ne sait pas décomposer automatiquement les portes de
Muller. Lorsque l'on rencontre un circuit où il est nécessaire de les décomposer, il
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faut e�ectuer la décomposition directement au niveau du programme CHP.

4 Autres méthodes

4.1 Petrify

Petrify [21] synthétise des circuits Indépendants de la Vitesse (SI), à partir d'une
spéci�cation sous forme de graphe de transitions de signaux (STG). Ce modèle, basé
sur le réseau de Pétri, est une re-formalisation du diagramme temporel, qui spéci�e
les relations de causalité entre les transitions. Il permet de modéliser la concurrence
et une version limitée de choix entre les entrées.

Pour calculer la fonction logique de chaque sortie du circuit, qui est nécessaire
pour la synthèse, l'outil doit d'abord calculer l'espace des états atteignables. Mais le
nombre d'états de cet espace augmente exponentiellement avec le nombre de signaux
du STG. C'est le principal point faible de cette méthode, qui se limite aux petits
circuits.

De plus, un problème d'ambiguïté peut se poser lors du calcul des fonctions de
signaux : des états di�érents peuvent avoir le même codage. Dans ce cas, le circuit ne
respecte pas la propriété d'État de Codage Complet (CSC, Complete State Coding),
et il faut ajouter des variables d'état supplémentaires pour la respecter.

Les équations logiques des sorties sont ensuite calculées, pour les fonctions de
charge (set) et décharge (reset). À partir de ces équations, le circuit est synthétisé
en utilisant une bibliothèque de cellules complexes.

En�n, le circuit est modi�é pour pouvoir être initialisé, via l'utilisation d'un
signal de Reset.

L'outil de synthèse Petrify automatise cette méthode. Il prend en entrée un STG
décrivant le circuit, qui peut être saisi sous forme de texte ou sous forme graphique.
La description de circuit sous forme de STG est ardue et sujette aux erreurs ; ceci
constitue une limitation de la méthode. De plus, l'étape d'exploration de l'espace
d'états limite la complexité des circuits pouvant être réalisés (environ 20 signaux
au maximum.

4.2 minimalist

Cette méthode, proposée par Steven Nowick, traite la conception de contrôleurs
asynchrones fonctionnant en mode rafale. Elle génère des circuits de Hu�man. Elle
se base sur une spéci�cation de machine à états. Du point de vue du calcul, cette
spéci�cation se base sur les états : à chaque état, la machine peut recevoir des en-
trées, génère des sorties, et avance jusqu'à l'état suivant. Cette spéci�cation est plus
concise que le STG, notamment lorsque la concurrence du système est importante.

Pour que le contrôleur fonctionne correctement, des contraintes sur la spéci�ca-
tion sont dé�nies. Tout d'abord, une seule entrée est autorisée à changer dans un
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état (�Single Input Change�). De plus, chaque état a un point d'entrée unique, ce
qui simpli�e l'optimisation et garantit une logique sans aléa. Pour �nir, tout chan-
gement d'état nécessite un changement sur une entrée, ce qui signi�e que le système
reste stable tant qu'aucune entrée ne change.

S. Nowick a également proposé une méthode de synthèse basée sur une machine à
états synchronisée localement. Cette machine est une machine de Hu�man à laquelle
on a ajouté une unité d'auto-synchronisation, qui fonctionne comme une horloge
locale.

La première étape de la méthode de synthèse consiste à générer une table de
transitions pour les sorties et les prochains états. L'étape suivante optimise la table
pour réduire le nombre d'états, et choisit un codage des états. La dernière étape
génère les fonctions booléennes pour l'horloge, chaque sortie et chaque variable
d'état.

4.3 NCL : Null Convention Logic

Cette logique propriétaire [22�24], brevetée par Thesus Logic, se base sur le
codage trois états, qui est une représentation du codage 1-parmi-2. Contrairement
à la logique booléenne, où chaque �l ne peut avoir que deux valeurs possibles, 0 et
1, dans la logique NCL3 chaque �l peut avoir trois valeurs possibles : 0, 1 et Null.
La �gure 2.4 montre les tables de vérité des opérateurs de base de la logique NCL3 :
si l'une des entrées de l'opérateur est Null, la sortie est Null, sinon la sortie est la
même que pour l'opérateur booléen correspondant.

0 1 N
0 0 0 N
1 0 1 N
N N N N

(a) AND

0 1 N
0 0 1 N
1 1 1 N
N N N N

(b) OR

0 1
1 0
N N
(c) NOT

Fig. 2.4 � Tableau de Karnaugh en logique NCL. La logique NCL comporte trois
états : 0, 1 et N (Null).

La philosophie de la méthode NCL est d'exploiter au maximum les outils exis-
tants, qui ont été développés pour synthétiser des circuits synchrones. Ainsi, la
logique 3 états permet d'utiliser les circuits combinatoires synchrones, en rempla-
çant les portes logiques booléennes par les portes logiques NCL3 équivalentes. Le
circuit NCL3 obtenu est sans aléa. Seul le chemin de données est synthétisé ainsi,
la gestion des acquittements et de la validité des sorties étant faite manuellement.

La synthèse est réalisée en deux étapes :
� Le circuit est tout d'abord synthétisé à partir d'une description VHDL par
un outil de synthèse commercial, en n'utilisant que des portes de base, qui
existent en logique NCL3 (AND, OR, etc).

4. AUTRES MÉTHODES 33



CHAPITRE 2. TECHNIQUES DE SYNTHÈSE DE CIRCUITS ASYNCHRONES

START

"Boolean"

RTL

Dual−Rail NCL

Schematic Capture
Design

Entry

Type?

VHDL

Design Entry

SynthesisTest Bench

Schematic

Capture

Design Entry

Convert to

Verilog

Synthesis Test Bench

No
Pass?

Yes

Orphan

Check

Si Ensemble

Place &

Route

Tech

Library

Pass?
No

Yes

Design

Ware

Library

Dual Rail

Library

Synthesize

to 2NCL

Synthesize

to 3NCL

Tech

Library

3NCL Cell

Library

Constraints

Fig. 2.5 � Le �ot de conception NCL

� Puis, le circuit NCL3 est transformé en un circuit en logique booléenne clas-
sique. Pour cela, chaque �l NCL3 est remplacé par deux �ls booléens, en sui-
vant le codage 1-parmi-2, et chaque porte NCL3 est mappée sur un ensemble
de portes booléennes.

Le principal intérêt de cette méthode réside dans l'utilisation d'outils existants
dans le processus de synthèse, ainsi que dans la spéci�cation sous forme de VHDL.
Réutiliser ce qui existe déjà est une manière de faciliter le passage aux technolo-
gies asynchrones pour les concepteurs de l'industrie, qui sont ultra-majoritairement
formés à la technologie synchrone.

Cependant, générer les circuits d'acquittements à la main demande beaucoup
d'e�orts. Ceci reste un gros point noir de la méthode.
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Chapitre 3

Modélisation de circuits QDI

1 Introduction

Les circuits QDI sont intrinsèquement di�érents des circuits synchrones, dans
leur comportement. Ils sont sensibles aux transitions, qui jouent un rôle particuliè-
rement important puisqu'elles permettent de faire avancer le protocole poignée de
mains, alors que les circuits synchrones ne sont sensibles qu'à l'état logique. Il est
donc naturel que les modèles pertinents pour décrire des circuits QDI et des circuits
synchrones soient di�érents.

On distingue deux types de modèles de circuits : les modèles comportementaux,
qui spéci�ent le comportement que le circuit doit satisfaire, et les modèles struc-
turels, qui spéci�ent comment le circuit est implémenté. Les di�érents modèles de
circuit sont autant de vues distinctes d'un même circuit, à des niveaux d'abstraction
di�érents. Un modèle comportemental est plus haut niveau qu'un modèle structurel.

La véri�cation de la quasi-insensibilité aux délais est un problème di�cile [11].
L'approche choisie dans ce travail de thèse pour s'a�ranchir de ce problème se base
sur un modèle de description de circuits QDI sous forme de MDD (diagramme de
décision multi-valué), qui spéci�e le circuit que l'on souhaite synthétiser. Il per-
met de générer directement un circuit QDI, sans avoir à faire de véri�cation de la
propriété de quasi insensibilité aux délais : les circuits générés à partir du modèle
satisfont intrinsèquement cette propriété. Toutes les optimisations sont faites sur le
modèle, ainsi, il n'y a aucune véri�cation de quasi-insensibilité aux délais à e�ectuer
sur le circuit généré.

Ainsi, au plus haut niveau, on modélise le circuit par un programme CHP, c'est-
à-dire un ensemble de processus communiquants. Le programme CHP est ra�né
pour satisfaire aux règles DTL, et ainsi être synthétisable. Puis, il est transformé
en un autre modèle, le modèle de MDD (diagrammes de décision multi-valués), qui
spéci�e le circuit à un plus bas niveau d'abstraction.

Le modèle de MDD, qui est toujours comportemental, est en�n transformé en
une netlist de portes, c'est-à-dire en un modèle structurel. Cette transformation,
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qui est le c÷ur de la synthèse, fait l'objet du chapitre 4. De plus, sous certaines
hypothèses concernant le MDD, j'ai démontré que cette synthèse génère des circuits
respectant la propriété de quasi-insensibilité aux délais. Cette preuve fait l'objet du
chapitre 5.

2 Modèles comportementaux

2.1 Comportement d'un circuit QDI

Avant de présenter les di�érents modèles comportementaux de circuit QDI, on
présente ici ce que l'on cherche à modéliser, c'est-à-dire ce qui dé�nit le compor-
tement que le circuit doit adopter, en fonction des requêtes sur ses entrées et de
l'acquittement de ses sorties. Pour cela, on dé�nit les notions de cycle de calcul, et
de consommation et de production d'une requête.

Cycle de calcul

On modélise le comportement d'un circuit de manière cyclique :
� Le circuit commence par lire certaines entrées.
� Puis il émet certaines sorties, en fonction des entrées lues, et éventuellement
de variables internes. C'est durant cette phase qu'a lieu le calcul.

� En�n, il termine le protocole quatre phases sur certaines entrées lues,
� et sur les sorties qu'il a émises.
� Le circuit est alors prêt pour recommencer le cycle.
Ce cycle est appelé cycle de calcul. Il n'est pas forcément aussi simple qu'il y

parait. En e�et, à chaque cycle, le circuit n'acquitte pas forcément toutes ses entrées,
et n'émet pas forcément une valeur sur toutes ses sorties.

Consommation d'une entrée

Un circuit peut tout à fait lire une entrée durant un cycle de calcul, et ne
l'acquitter que durant un cycle de calcul ultérieur. On dit alors que le circuit sonde
le canal d'entrée. La donnée sur le canal d'entrée reste alors disponible pour les cycles
de calcul suivants, jusqu'à ce que le circuit l'acquitte. On dit alors que la donnée a
été consommée : elle n'est plus disponible sur le canal, puisque le circuit qui l'avait
émise peut la remettre à zéro. La �gure 3.1 illustre la notion de consommation
d'une entrée par un et logique �paresseux� (c'est-à-dire qui n'évalue que ce qui est
nécessaire) : lorsque la première entrée vaut 0, on connaît la valeur à émettre sans
avoir à lire la seconde entrée, qui n'est pas consommée.

On pourrait décider de toujours consommer la seconde entrée quelle que soit
la valeur de la première. Ceci donnerait un circuit di�érent, alors que l'équation
logique de la sortie serait la même. L'équation logique des sorties n'est donc pas
su�sante pour modéliser un circuit QDI. Cette remarque est très importante pour
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A?a;@[ a='0' => S!0; break

a='1' => B?b; S!b; break

]
(a) code CHP

� lire A
� si A = 0, émettre 0 sur S.
� si A = 1 :
� lire B
� émettre la valeur lue de B sur S.

(b) comportement

Fig. 3.1 � exemple de circuit qui ne consomme pas toutes ses entrées à chaque cycle
de calcul : et logique �paresseux�. Si A = 0, on émet S, sinon on émet B.

le modèle de circuit QDI que l'on veut dé�nir : en plus de l'équation logique des
sorties, il faut que le modèle spéci�e si une entrée doit ou non être consommée
(c'est-à-dire acquittée).

2.2 Processus communicants : Le langage CHP

Le modèle de plus haut niveau présenté ici est le modèle comportemental de
processus communicants. Il est décrit à l'aide du langage CHP ; c'est notre langage
de conception. Ce langage est basé sur CSP, et est donc constitué de processus
communiquants qui s'exécutent en parallèle. Il intègre explicitement le concept de
canal de communication, ce qui le rend parfaitement approprié pour modéliser des
circuits asynchrones.

Processus Communicants

Un processus est dé�ni comme une suite d'instructions, qui s'exécutent indé-
pendemment du reste du programme. Ainsi, un programme CHP est constitué d'un
ensemble de processus s'exécutant en parallèle.

Les processus peuvent communiquer entre eux, à l'aide de canaux de commu-
nication. Un canal de communication relie un processus émetteur à un processus
récepteur. Le découpage du programme CHP en un ensemble de processus intercon-
nectés par des canaux de communications lui donne une structure similaire à celle
du circuit asynchrone que l'on souhaite modéliser.

Opérateurs

La suite d'instructions que le processus doit exécuter est dé�nie à l'aide d'un
petit nombre d'opérateurs.

Accès à un canal
Les opérateurs de base sont ceux qui permettent au processus d'accéder à ses
canaux, pour les lire ou les écrire. En e�et, le comportement du processus est
dé�ni par les actions qu'il e�ectue sur ses canaux.
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Un processus CHP peut e�ectuer trois actions sur un canal : lire une donnée,
si c'est un canal d'entrée, émettre une donnée, si c'est un canal de sortie, et
en�n sonder le canal (s'il est passif, c'est-à-dire un canal d'entrée en mode
pull ou un canal de sortie en mode push). La lecture est représentée par le
caractère ' ?', l'écriture par le caractère ' !' et la sonde par le caractère '#'.
Contrairement aux actions de lecture et écriture sur un canal, qui font avancer
le protocole quatre phase, sonder une canal n'a aucun e�et sur le protocole
quatre phase. Cette action consiste à tester dans quelle phase du protocole se
trouve le canal (c'est-à-dire si une donnée est disponible ou non), et, si une
donnée est disponible, tester sa valeur.

Opérateurs séquentiel et parallèle
En CHP, le parallélisme entre les instructions est explicite. Pour cela, deux
opérateurs permettent d'enchaîner des instructions : l'opérateur séquentiel,
qui indique que la seconde ne commencera que lorsque la première aura ter-
miné, et l'opérateur parallèle, qui indique que les deux instructions s'exécutent
en concurrence. L'opérateur séquentiel est représenté par le caractère ' ;' et
l'opérateur parallèle par le caractère ','.

Boucles, choix et commandes gardées
Le CHP est un langage impératif. Des opérateurs de boucles et de choix per-
mettent de contrôler le déroulement du programme. Un choix est composé
d'un ensemble de gardes (c'est�à-dire de conditions, sous la forme de fonc-
tion booléenne) ; à chaque garde est associée un bloc d'instructions : lorsque
le programme exécute le choix, il doit exécuter le bloc d'instructions corres-
pondant à la garde qui est vraie.
Un choix peut être déterministe (représenté par le caractère '@') ou indé-
terministe (caractères '@@'). Si le choix est déterministe, les gardes doivent
être mutuellement exclusives, c'est-à-dire que le programmeur garantit qu'une
seule d'entre elles peut être vraie à un instant donné. S'il est indéterministe,
plusieurs gardes peuvent être vraies, et c'est au programme de choisir l'une
d'entre elles et d'exécuter le bloc d'instructions correspondantes.

Type de donnée présente sur un canal

Le CHP utilise le type le plus général pour les données communiquées sur un
canal : la donnée est un nombre, codé par un nombre �xé de chi�res, dans une base
�xée. Ainsi, le type MR[4][5] contient les nombres représentés par 5 chi�res, en
base 4.

Le type de données de CHP est donc plus général que les types habituellement
utilisés, qui se limitent en général à une représentation binaire. La représentation
en base quelconque se fait simplement grâce à la représentation 1-parmi-n, qui
permet de représenter un chi�re en base n. Le principal intérêt d'utiliser une base
non binaire est la réduction de la consommation dynamique du circuit : plus la
base est grande, moins le nombre de chi�res nécessaires est grand, et donc moins
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le nombre de chemins du circuit s'activant est élevé. Or, dans un circuit QDI, il
n'y a des transitions que sur les chemins actifs. Et la consommation dynamique est
directement dépendante du nombre de transitions dans le circuit.

2.3 Ra�nement DTL

De même qu'il existe des règles RTL (Register Transfer Level) pour les circuits
synchrones, des règles DTL (Data Transfer Level) sont dé�nies pour les circuits
asynchrones [20,25]. Un programme DTL indique comment les données sont trans-
férées entre les processus. Les règles DTL sont des restrictions dans l'écriture du
programme décrivant le circuit, qui garantissent que ce programme est synthéti-
sable. Ce modèle est donc un ra�nement du modèle des processus communicants,
qui n'est pas forcément synthétisable.

Si un programme spéci�ant un circuit asynchrone n'est pas conforme aux règles
DTL, il peut être transformé par décomposition [26�28] en un ensemble de processus
conformes à la spéci�cation DTL, et donc synthétisables.

Formes synthétisables

Tout comme pour les règles RTL, ce sont sur les éléments de mémorisation du
circuit que portent les règles DTL. Dans la conception des circuits asynchrones, une
mémoire peut apparaître à di�érents niveaux :

� La mémoire peut être indiquée au niveau du langage : une mémoire est exigée
dès qu'un calcul utilise une variable calculée dans une étape précédente. On
parle d'une mémoire fonctionnelle.

� Une mémoire apparaît également à chaque fois que le circuit asynchrone im-
plémente un rendez-vous entre les signaux de données : il y a mémorisation du
signal interne généré, qui doit rester valide tant que les données en question
n'ont pas été remises à zéro. On parle de mémoire de données.

� Une mémoire est nécessaire pour certaines implémentations du protocole de
communication poignée de mains, car le séquencement des actions de com-
munication entre l'entrée et la sortie est modi�é. C'est le cas des protocoles
WCHB, PCHB et PCFB. On parle de mémoire de protocole.

Les mémoires de données sont implémentées directement dans les cellules lo-
giques de la bibliothèque cible, comme les portes de Muller. Les mémoires de proto-
cole, elles, sont traitées lors de l'implémentation du protocole, durant la synthèse.
Ainsi, seules les mémoires fonctionnelles sont considérées dans la dé�nition des règles
DTL.

Un circuit asynchrone peut être vu comme une fonction qui réagit sous certaines
conditions, en émettant la sortie en fonction des entrées. Deux cas peuvent être
envisagés :

� Le circuit produit un résultat qui ne dépend que que la valeur courante des
entrées : c'est un circuit combinatoire.
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� Le circuit produit un résultat qui dépend non seulement de la valeur courante
des entrées, mais aussi de son évolution passée : c'est un circuit séquentiel. Le
circuit évolue au cours du temps en e�ectuant des transitions d'un état à un
autre. Il peut être modélisé par une machine à états �nie (FSM), représentée
�gure 3.2.

Logique combinatoire

Variables d’état

Entrées Sorties

État
courant

État
suivant

Fig. 3.2 � modèle d'un circuit asynchrone sous forme de machine à états �nie

Ce sont les circuits séquentiels qui comportent des éléments de mémorisation,
et qui nous intéressent ici. Encore une fois, il y a plusieurs types de mémoire fonc-
tionnelles possibles :

Mémoire causée par une variable locale .
Une variable déclarée, a�ectée et lue peut représenter une mémoire fonction-
nelle, lorsque sa valeur dépend de l'état précédent du processus (par exemple
lorsqu'elle a été a�ectée lors du précédent cycle de calcul). On parle alors
de variable mémorisante. Par opposition, une variable intermédiaire, qui est
a�ectée puis lue dans le même cycle de calcul, ne crée pas de mémoire fonc-
tionnelle.

Pour être combinatoire, un circuit ne doit pas avoir de variable mémorisante.

Mémoire causée par l'opérateur séquentiel .
L'utilisation de l'opérateur séquentiel (symbolisé par le caractère ' ;' en CHP)
dans un programme peut créer des états, et donc faire apparaître des mémoires
fonctionnelles.

Par exemple, le programme CHP [E?x;E?x;S!x;loop], qui lit deux fois suc-
cessivement le canal d'entrée E, et ne propage que la seconde valeur lue sur
la sortie S, est séquentiel.

Cependant, tous les opérateurs séquentiels ne produisent pas de mémoire fonc-
tionnelle. Dans l'exemple précédent, seul l'opérateur séquentiel séparant les
deux lectures produit une mémoire fonctionnelle. Les autres opérateurs sé-
quentiels s'implémentent simplement, car il existe une dépendance de donnée
entre les deux instructions.

Initialisation du circuit .
Dans la modélisation d'un système asynchrone avec des processus concurrents
communicants, deux types d'initialisation sont envisagées : l'initialisation des
variables, et l'initialisation des canaux de communication. Ces deux types
d'initialisation produisent des mémoires fonctionnelles.
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L'initialisation des canaux de communication permet d'émettre une première
valeur sur un canal, avant de passer à un �régime permanent� où le circuit
émet des valeurs calculées en fonction des entrées. Ce type d'initialisation peut
être implémentée en ajoutant un opérateur d'initialisation sur le canal, par la
technique décrite section 3.7 du chapitre 1.

En revanche, l'initialisation des variables n'est pas synthétisable ; elle doit être
interdite dans les règles DTL.

Règles DTL

L'analyse des éléments de mémorisation impliqués dans la réalisation d'un circuit
asynchrone faite ci-dessus permet de dé�nir un ensemble de règles de modélisation
et d'écriture, a�n que le circuit réalisé puisse être réalisé par une FSM, selon le
modèle présenté �gure 3.2. Pour être conforme à l'écriture DTL, un processus doit
respecter toutes les règles suivantes :

1. Les variables partagées en parallèle ne sont pas autorisées, sauf dans le cas où
elles ne sont accédées qu'en lecture.

2. Les variables doivent être a�ectées avant d'être lues

3. Les valeurs émises sur les canaux de sortie doivent exclusivement dépendre
des valeurs reçues sur les canaux d'entrée.

4. Un même canal ne peut être accédé séquentiellement que pour être initialisé.

5. Un même canal ne peut être accédé de manière concurrente

6. Deux instructions séquentielles doivent exprimer une dépendance de données.

Les règles 1 à 3 restreignent l'utilisation de variables de mémorisation. Une
variable doit avoir une valeur avant d'être consultée. Ni variables ni canaux ne
conservent leur valeur au cours de leur évolution : ils obtiennent une nouvelle valeur
à chaque cycle de calcul.

La restriction sur l'opérateur séquentiel (règles 4 et 6) permet de déduire la
relation entre canaux de sortie et canaux d'entrée. La règle 5 garantit qu'il n'y a
pas de con�it de données sur un canal : il ne peut pas être consommé dans deux
branches du programme à la fois. De même, un canal de sortie ne peut pas émettre
deux valeurs à la fois.

2.4 Modèle de Diagramme de Décision Multi-valué (MDD)

Présentation

La structure de MDD est utilisée dans cette thèse pour modéliser les circuits
QDI que l'on souhaite synthétiser. Cette structure est utilisée car elle met en valeur
la propriété de mutuelle exclusion des di�érents rails, propriété qui est essentielle
pour montrer la quasi-insensibilité aux délais.
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Cette structure [29, 30] est une généralisation de la structure de BDD [31, 32]
(Binary Decision Diagram), qui est utilisée dans de nombreux outils de synthèse de
circuits synchrones [33�35], et naturellement considéré pour la synthèse de circuits
asynchrones [36]. La �gure 3.3 montre un exemple de MDD. La structure ressemble
à un arbre qui spéci�e, pour chaque combinaison de valeurs des variables d'entrée,
la valeur que doit prendre la sortie. En fait, ce n'est pas tout à fait un arbre, puisque
deux n÷uds peuvent avoir le même �ls.

A

B

0

B

1

S0

0

S1

1 0 1

Fig. 3.3 � Un MDD spéci�e, pour chaque combinaison des variables d'entrées, la
valeur que la sortie doit prendre : ici, le ou logique des entrées. Si A = 0 et B = 0,
alors S = 0. Dans les trois autres cas, S = 1.

Pour décrire entièrement un circuit, le modèle doit spéci�er la valeur de chaque
sortie (et, en même temps, la validité), ainsi que l'acquittement de chaque entrée.
Pour cela, le MDD est constitué de plusieurs composantes, qui sont utilisées conjoin-
tement, comme l'illustre la �gure 3.4.

On remarque que dans le MDD, les composantes spéci�ant chaque sortie et
l'acquittement de chaque entrée ne sont pas indépendantes. En e�et, il peut y avoir
des sous-expressions communes à ces di�érentes composantes, qui doivent pouvoir
être mises en commun si l'on veut pouvoir optimiser le modèle.

On note aussi la présence de n÷uds spéciaux, appelés fourches, qui di�usent un
signal sur plusieurs n÷uds �ls. Les fourches permettent à une branche d'émettre une
valeur sur plusieurs sorties à la fois, ce qui est nécessaire pour pouvoir factoriser,
c'est-à-dire mettre en commun des branches du mdd. De plus, on considère les
signaux d'acquittement comme des données 1-parmi-n, avec n = 1. En e�et, un
signal est une valeur booléenne, qui peut valoir soit 0 (invalide), soit 1 (valide).

Dé�nition formelle

On dé�nit formellement la structure de MDD.
Soient I un ensemble d'entrées, O un ensemble de sorties et T un ensemble de

variables intermédiaires. On construit l'ensemble de variables V = I ∪O∪T . À
chaque variable v ∈ V est associé l'ensemble de valeurs qu'elle peut prendre, noté
range(v).
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T0

B
0

1

S0 S1 T1

Sack

Tack

Aack Back

A

0

B

1

0
1

Fig. 3.4 � Un MDD décrivant un circuit QDI. Ce circuit a deux entrées et deux
sorties, calculant respectivement le ou logique et le et logique des entrées. Les traits
horizontaux représentent des n÷uds fourches. Les composantes du MDD spéci�ant
S et T partagent une partie de la structure, située au-dessus des fourches.

SoitN un ensemble de n÷uds et E un ensemble d'arcs deN , c'est-à-dire E ⊂ N2.

Dé�nition 3.1 Un MDD (N,E) sur (I, O, T ) est un graphe dirigé acyclique tel
que :

� Il y a trois types de n÷uds : terminal, non-terminal et fourche.
� Un n÷ud terminal n n'a pas d'arc sortant. Il est étiqueté par une variable de
sortie v = var(n) ∈ V et une valeur val(n) ∈ range(v).

� Un n÷ud non-terminal n est étiqueté par une variable v = var(n) ∈ V . Il a
exactement |range(v)| arcs sortants, un par valeur possible de la variable v.
Chaque arc sortant est associé à une valeur i ∈ range(v), et le n÷ud vers
lequel cet arc se dirige est noté child(n, i).

� Une fourche a un nombre quelconque de �ls (éventuellement 0) et n'a pas
d'étiquette.

On note ein(n) l'ensemble des arcs entrants du n÷ud n et eout(n) l'ensemble
de ses arcs sortants. On a donc les relations suivantes, si n est un non-terminal et
i ∈ range(var(n)) : (n, child(n, i)) ∈ eout(n) et (n, child(n, i)) ∈ ein(child(n, i)).

Dé�nition 3.2 Un n÷ud n d'un MDD (N,E) est une racine si et seulement si n
n'a pas d'arc entrant, c'est-à-dire si et seulement si ein(n) = ∅

Un MDD n'est pas forcément connexe, et peut avoir plusieurs racines.

On dé�nit ensuite les chemins d'un MDD, qui vont d'une racine à une feuille.

Dé�nition 3.3 Un tronçon t d'un MDD M = (N,E) est :
� soit un couple (n, i), n étant un non-terminal de M et i ∈ range(var(n)),
� soit une fourche de M ,
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� soit un terminal de M .
Le n÷ud du tronçon est le non-terminal n si le tronçon est un couple (n, i), et la
fourche ou le terminal sinon. Il est noté node(t). Si node(t) est un non-terminal, on
note val(t) la valeur considérée dans le tronçon, c'est-à-dire telle que t = (node(t), val(t)).

Dé�nition 3.4 Un n÷ud n′ ∈ N est un successeur d'un tronçon t si et seulement
si l'une des deux conditions suivantes est vraie :

� t est un couple (n, i) et n′ = child(n, i),
� t est une fourche et (t, n′) ∈ E.
Un terminal n'a pas de successeur.
Un tronçon t′ est un successeur d'un tronçon t si et seulement si node(t′) est un

successeur du tronçon t.

Dé�nition 3.5 Un chemin d'un MDD M est un ensemble ordonné de tronçons
de M t0, t1, . . . , tk tel que :

� node(t0) est une racine de M
� node(tk) est un terminal de M
� pour 0 < i ≤ k, ti est un successeur de ti−1.

Comme un terminal n'a pas de successeur, node(tk) est l'unique terminal dans
le chemin.

Contraintes

La structure de MDD dé�nie ci-dessus est très générale, et en l'état permet des
aberrations. Par exemple, elle permet d'émettre plusieurs valeurs à la fois sur un
même canal de sortie, ce qui est bien entendu interdit.

De même, cette structure permet à un n÷ud d'être activé par deux signaux qui
ne sont pas exclusifs. Ceci est interdit dans un circuit QDI, car le premier signal à
arriver causerait une transition en sortie, et le second ne serait pas acquitté. Or on
a vu que dans un circuit QDI, toute transition doit être acquittée par une transition
en sortie.

Pour éviter ce problème, on dé�nit une propriété de MDD bien formé, que doit
respecter tout MDD. Cette propriété permet de garantir que les di�érents rails d'un
même canal de sortie sont mutuellement exclusifs, c'est-à-dire qu'un seul d'entre
eux peut être à 1 à un instant donné. Elle fait pour cela l'hypothèse que les rails
des canaux d'entrée sont bien eux-mêmes mutuellement exclusifs.

On commence par dé�nir la mutuelle exclusion de deux arcs :

Dé�nition 3.6 Deux arcs a et b sont mutuellement exclusifs si et seulement si
ils respectent l'une des conditions suivantes :

� a et b sont des arcs distincts sortant d'un même n÷ud non-terminal (∃n ∈
N, a 6= b et {a, b} ⊂ eout(n)),

44 2. MODÈLES COMPORTEMENTAUX



CHAPITRE 3. MODÉLISATION DE CIRCUITS QDI

� a est un arc sortant d'un n÷ud n, et b est mutuellement exclusif avec tous
les arcs entrants de n (∃n ∈ N, a ∈ eout(n) et ∀c ∈ ein(n), b et c sont
mutuellement exclusifs).

Un ensemble d'arcs A est mutuellement exclusif si et seulement si les arcs sont
mutuellement exclusifs deux à 2, c'est-à-dire si et seulement si ∀(a, b) ∈ A2, a 6=
b =⇒ a et b sont mutuellement exclusifs.

Deux chemins sont mutuellement exclusifs si leurs terminaux sont mutuellement
exclusifs.

Cette dé�nition est récursive : le second point de la dé�nition fait appel à la
notion de mutuelle exclusion elle-même. Elle ne peut pas être cyclique (la récursion
termine) : en e�et, la dé�nition de mutuelle exclusion de deux arcs a et b utilise la
mutuelle exclusion de a avec les arcs prédécesseurs de b dans le MDD. Comme le
MDD est acyclique, en itérant la dé�nition on ne peut pas retomber sur la mutuelle
exclusivité de a et b.

On dé�nit maintenant un MDD bien formé :

Propriété 3.1 Un MDD (N,E) est bien formé si et seulement si :
� Les arcs entrants d'un n÷ud sont mutuellement exclusifs : ∀n ∈ N, ein(n) est
mutuellement exclusif.

� Les terminaux étiquetés par la même variable sont mutuellement exclusifs :
si u et v sont tels var(u) = var(v) et val(u) 6= val(v), alors u et v sont
mutuellement exclusifs.

Ainsi, une seule valeur peut être émise à la fois sur un canal de sortie, puisque
les di�érents terminaux étiquetés par ce canal sont mutuellement exclusifs : un seul
peut être activé à la fois. De même, si un n÷ud peut être activé par plusieurs
signaux, ceux-ci sont forcément mutuellement exclusifs, donc un seul l'activera à la
fois, causant forcément une transition en sortie.

Sémantique d'un MDD

Un MDD décrit le comportement que doivent avoir les variables et les sorties en
fonction des entrées. Pour le moment, la structure du MDD a été dé�nie. Il reste
à faire le lien avec le circuit, c'est-à-dire spéci�er quel comportement du circuit
modélisé correspond à un MDD. C'est ce que l'on appelle la sémantique du MDD.

Le circuit modélisé est QDI, avec un protocole 4 phases. Chaque arc du graphe
correspond à un �l dans le circuit. Les arcs seront assimilés au �l correspondant
dans la suite.

Les entrées, sorties, et variables sont codées par un code insensible aux délais,
qui code la requête avec les données. Elles sont donc soit invalides, soit valides avec
une valeur (dans le cas de variables d'acquittement, il y a une seule valeur valide).

La sémantique d'un MDD est dé�nie pour un MDD bien formé. En particulier,
les arcs entrants d'un n÷ud sont mutuellement exclusifs. Le comportement du circuit
n'est pas spéci�é si plusieurs d'entre eux sont à 1 en même temps.
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On dé�nit deux états dans lesquels peuvent se trouver les n÷uds et les arcs d'un
MDD : activé, et désactivé.

� Les racines sont toujours activées.
� Par défaut, les n÷uds qui ne sont pas racines sont désactivés.
� Un n÷ud qui n'est pas racine est activé si et seulement si l'un de ses arcs
entrants est activé.

Lorsqu'un n÷ud est activé, il peut activer certains arcs sortants, et ainsi certains
n÷uds successeurs. Soit n un n÷ud activé.

� Si n est un non-terminal, var(n) est lue. Si var(v) est valide, avec la valeur i,
l'arc (n, child(n, i)) est activé.

� Si n est une fourche, tous ses arcs sortants sont activés.
� Si n est un terminal, la valeur val(n) est émise sur var(n).

De même, lorsqu'un n÷ud est désactivé, il peut désactiver certains arcs sortants, et
ainsi certains n÷uds successeurs. Soit n un n÷ud désactivé.

� Si n est un non-terminal, var(n) est lue. Si var(v) est invalide, tous les arcs
sortants de n sont désactivés.

� Si n est une fourche, tous ses arcs sortants sont désactivés.
� Si n est un terminal, la variable var(n) est remise à zéro.
Les di�érents terminaux étiquetés par une même sortie sont mutuellement ex-

clusifs, donc un MDD ne peut émettre qu'une unique valeur par sortie à un instant
donné. Pour cela, on montre le théorème 3.1 :

Théorème 3.1 Un terminal n devient activé lorsqu'il existe un chemin ayant pour
feuille n dont tous les n÷uds sont activés. De même, un terminal n devient désactivé
lorsque tous les n÷uds de tous les chemins ayant pour feuille n sont désactivés.

En e�et, un terminal n devient activé lorsque l'un de ses parents est activé. Récur-
sivement, on remonte ainsi un chemin, jusqu'à arriver à la racine. De même pour la
désactivation.

Comme deux chemins arrivant sur des terminaux d'une même sortie sont mutuel-
lement exclusifs, un seul peut être actif à la fois. Donc un seul terminal concernant
cette sortie peut être actif à la fois, et une seule valeur peut être émise.

MDD direct et MDD d'acquittement

Jusqu'à présent, les variables étiquetant les n÷uds du MDD étaient quelconques.
Mais on veut se rattacher au circuit que l'on souhaite modéliser.

La façon la plus simple de faire est de considérer que l'ensemble des variables
d'entrées I est l'ensemble des canaux d'entrée du circuit, et l'ensemble des variables
de sortie O est l'ensemble des canaux de sortie du circuit.

Ceci permet de modéliser les chemins de données du circuit, c'est-à-dire les
chemins qui calculent les requêtes de sorties et les valeurs à émettre sur ces sorties.

Cependant, on veut aussi modéliser les chemins d'acquittement du circuit. Pour
ces chemins, on calcule l'acquittement des canaux d'entrées en fonction des acquit-
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tements des canaux de sorties, et éventuellement des valeurs des canaux d'entrée.
Il faut donc ajouter dans I les acquittements des canaux de sortie, et dans O les
acquittements des canaux d'entrée.

Ainsi, si l'on note I etO les ensembles de canaux d'entrées et de sortie du circuit,
on a I = I ∪(O × {ack}) et O = O∪(I × {ack}) avec, pour v ∈ (I ∪O) × {ack},
|range(v)| = 1, puisque les signaux d'acquittement sont considérés comme 1-parmi-
1.

3 Modèles structurels

3.1 Structure d'un circuit QDI

Le modèle comportemental de circuit est nécessaire pour spéci�er les circuits que
l'on veut synthétiser. L'étape de synthèse, à partir de ce modèle comportemental,
doit générer un modèle structurel du circuit, sous la forme de netlist de portes.
Cette netlist a une structure particulière, liée au comportement du circuit, que l'on
détaille ici.

Chaque canal comporte trois éléments : la donnée, la requête et l'acquittement.
La donnée et la requête se propagent dans le même sens (de l'émetteur vers le
récepteur), et sont liées grâce au codage insensible aux délais. L'acquittement, lui,
se propage dans le sens opposé (du récepteur du canal vers son émetteur).

Ainsi, on peut classer en deux catégories les calculs qu'un circuit doit réaliser :
� Pour chaque canal de sortie, le circuit doit calculer le signal de requête (c'est-
à-dire déterminer s'il doit émettre une donnée sur le canal durant ce cycle de
calcul), et conjointement la donnée à émettre le cas échéant.

� Pour chaque canal d'entrée, il doit calculer le signal d'acquittement (c'est-à-
dire déterminer s'il a consommé la donnée présente sur le canal).

On considère maintenant les chemins de la netlist de portes modélisant le circuit
après synthèse. Ces chemins suivent les mêmes contraintes que les calculs, puisqu'ils
implémentent ces calculs. Ils se classent donc dans les mêmes catégories, selon qu'ils
arrivent sur un canal de sortie ou sur l'acquittement d'un canal d'entrée. On parle
de chemins de données et de chemins d'acquittement, faisant référence à ce que le
chemin calcule. La �gure 3.5 illustre les chemins d'un circuit QDI.

3.2 Netlist

Une netlist est une structure, proche du graphe, qui permet de représenter un
circuit. La di�érence se situe au niveau des interconnexions entre les éléments : dans
un graphe, les n÷uds sont directement reliés entre eux, alors que dans une netlist,
les instances contiennent des ports, et ce sont les ports qui sont interconnectés par
des nets, comme l'illustre la �gure 3.6.
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données
+requêtes

des entrées

netlist

aquittements
des entrées

données
+requêtes
des sorties

aquittements
des sorties

Fig. 3.5 � Un circuit QDI calcule les données et requêtes de ses sorties et les
acquittements de ses entrées en fonction des données et requêtes de ses entrées et
des acquittements de ses sorties.

Dé�nition

instance1

A

B

Z
instance4

A

B

Z

instance3A Z

instance2

A

B Z

Y

A

B

Y

Z

Fig. 3.6 � Une netlist est composée d'instances, qui contiennent des ports d'entrée
et des ports de sortie. Les ports de sortie sont reliés à des ports d'entrées via des
nets. Les ports qui n'appartiennent à aucune instance sont les ports primaires de la
netlist.

Formellement, à partir d'un ensemble de ports d'entrée Pi et de ports de sortie
Po, on construit l'ensemble des instances en regroupant les ports en sous-ensembles
disjoints de l'ensemble Pi ∪Po. Les nets vont d'un port de sortie à un port d'entrée,
donc l'ensemble des nets est inclus dans Po × Pi.

Dé�nition 3.7 Une netlist est un quadruplet (G,Pi, Po, N) où :
� G ⊂ P(Pi ∪Po) est un ensemble de sous-ensembles non vides disjoints de
Pi ∪Po. Les éléments de G sont les instances.

� Pi et Po sont les ensembles de ports d'entrées et de ports de sortie. Soit
une instance g ∈ G, g ∩Pi est l'ensemble des ports d'entrée de g, et g ∩Po est
l'ensemble de ses ports de sortie.

� N ⊂ Po × Pi est un ensemble de couples de ports, appelés nets. Un net relie
un port de sortie à un port d'entrée.

On peut remarquer que dans cette dé�nition, tous les ports n'appartiennent pas
forcément à une instance. On appelle ports primaires les ports qui n'appartiennent
à aucune instance : ce sont les ports de la netlist elle-même.
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Dé�nition 3.8 Les ports primaires d'une netlist (G,Pi, Po, N) sont les éléments
de l'ensemble (Pi ∪Po)− ∪g∈G g.

Instanciation

Dans la dé�nition ci-dessus, les instances sont considérées comme des objets
quelconques ; chaque instance est di�érente. Cependant, comme leur nom l'indique,
les instances sont obtenues par instanciation : dans un circuit, on distingue les portes
OR, qui sont des instances de la cellule OR de la bibliothèque, les portes de Muller,
qui sont des instances de la cellule correspondante, etc.

Pour cela, on étiquette chaque instance par l'objet instancié.

Dé�nition 3.9 Soit B un ensemble, qui est appelé bibliothèque. Soit (G,Pi, Po, N)
une netlist. Pour chaque instance g ∈ G, on note mod(g) ∈ B l'élément de la bi-
bliothèque dont g est une instance.

Le contenu de la bibliothèque est très général. Ses éléments identi�ent les portes
logiques disponibles. On peut disposer d'une implémentation de la porte logique,
de la fonction logique réalisée, de caractéristiques physiques de la cellule, etc. Tout
ceci est géré à un niveau plus bas que ce qui nous intéresse ici ; le contenu de la
bibliothèque n'est donc pas spéci�é.

Graphes issu d'une netlist

Une netlist a une structure très similaire à un graphe dirigé. Tellement similaire
que les algorithmes de parcours d'une netlist sont les mêmes que pour un graphe.
Pour formaliser ceci, et ne pas avoir à redé�nir ces di�érents algorithmes, on dé�nit
deux graphes issu d'une netlist :

Le graphe d'instances
L'ensemble des n÷uds de ce graphe est l'ensemble G des instances de la netlist.
L'ensemble V des arêtes du graphe est dé�ni de la manière suivante : il existe
une arête entre deux instances s'il existe un net allant d'un port de sortie de
la première instance à un port d'entrée de la seconde.

Dé�nition 3.10 Le graphe d'instances d'une netlist (G,Pi, Po, N) est le
graphe (G, V ) où (g1, g2) ∈ V si et seulement si ∃(p1, p2) ∈ N, p1 ∈ g1 et p2 ∈
g2.

Le graphe de ports, qui est un graphe dirigé biparti.
L'ensemble des n÷uds de ce graphe est l'ensemble Pi ∪Po des ports de la
netlist. L'ensemble V ′ des arêtes du graphe est dé�ni de la manière suivante :
il existe une arête entre un port de sortie et un port d'entrée s'il existe un net
reliant ces deux ports. Il existe une arête entre un port d'entrée et un port de
sortie si les deux ports appartiennent à la même instance.

3. MODÈLES STRUCTURELS 49



CHAPITRE 3. MODÉLISATION DE CIRCUITS QDI

Dé�nition 3.11 Le graphe de ports d'une netlist (G,Pi, Po, N) est le graphe
(Pi ∪Po, V

′) où V ′ ⊂ Pi × Po ∪Po × Pi et (p1, p2) ∈ V ′ si et seulement si
(p1, p2) ∈ Po × Pi et (p1, p2) ∈ N ou (p1, p2) ∈ Pi × Po et ∃b ∈ B, {p1, p2} ⊂
B.

Ainsi, il est possible d'utiliser les algorithmes classiques de parcours de graphe
dirigé pour parcourir une netlist. Le graphe d'instances perd l'information des ports
de la netlist, information qui peut être utile pour le traitement que l'on souhaite
e�ectuer en parcourant cette netlist. D'un autre côté, le graphe de ports contient
plus de n÷uds, et il est donc plus coûteux à parcourir.

De plus, le graphe d'instances a une structure similaire à la netlist d'où il est
issu. En e�et, son ensemble de n÷uds est l'ensemble d'instances de la netlist, et il
existe une bijection entre l'ensemble des arêtes du graphe d'instances et l'ensemble
des nets de la netlist. Ainsi, si l'on assimile les arêtes du graphe aux nets de la
netlist, on peut dé�nir des chemins dans une netlist, qui sont les chemins du graphe
d'instances.

Dans toute la suite, on identi�era une netlist et le graphe d'instances correspon-
dant.

3.3 Hiérarchie

Dans tout ce qui précède, on a modélisé le circuit sans hiérarchie : le circuit a des
entrées, des sorties, et respecte une spéci�cation. Cependant, quand on veut conce-
voir un gros circuit, on souhaite découper le problème en plusieurs sous-problèmes :
on souhaite spéci�er le circuit sous forme d'un ensemble de composants intercon-
nectés.

En fait, ces composants interconnectés forment une netlist : la structure est
exactement la même que la netlist de portes ci-dessus. Ce qui change, c'est que
les instances sont di�érentes. Ce ne sont plus des instances de portes, mais des
instances de composants eux-mêmes : les composants sont dé�nis de manière récur-
sive. On parle alors de structure hiérarchique : puisqu'un composant est composé
d'instances d'un certain nombre d'autres composants, il existe une hiérarchie entre
les composants.

Cette structure hiérarchique a deux intérêts :
� La réutilisation de composants, qui permet de ne spéci�er qu'une seule fois
une partie du circuit qui sera utilisée à plusieurs endroits. Ceci permet de
développer plus rapidement les circuits.

� La division du problème : plutôt qu'avoir une énorme netlist sur laquelle
travailler, on a un ensemble de netlists de taille plus réduite, sur lesquelles il
est plus rapide d'e�ectuer des tâches complexes.

La récursivité n'est bien entendu pas in�nie (dé�nition cyclique interdite). Ainsi,
certaines instances ne sont pas étiquetées par un composant, mais bien par une porte
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logique, dont on connaît l'équation logique, et donc l'implémentation, comme on le
considérait dans ce qui précède.

Il existe alors un type particulier de composant : ceux qui ne contiennent que des
instances modélisées par une porte logique. Plus simplement, ce sont les composants
pour lesquels il n'y a pas de récursion, c'est-à-dire les feuilles de l'arbre de hiérarchie
les composants. Un tel composant correspond à un processus du programme CHP.
La �gure 3.7 illustre un circuit hiérarchique : le composant full_adder est instancié
quatre fois dans le composant adder, qui e�ectue une addition sur quatre bits.

Pour simpli�er, on interdit les netlists �mixtes�, dont certaines instances seraient
des composants alors que d'autres seraient des portes logiques. On peut toujours
se ramener à un circuit qui respecte cette hypothèse. En e�et, si l'on considère
une netlist �mixte�, il su�t d'enrober toutes les instances modélisées par une porte
logique dans un nouveau composant, qui contient uniquement ces portes logiques,
et on obtient une netlist qui véri�e l'hypothèse.

O C

adder full_adder

Co Ci

full_adder

AB

Z

CiCo full_adder

AB

Z

CiCo full_adder

AB

Z

CiCo full_adder

AB

Z

CiCo

B3 B2 B1 B0 A3 A2 A1 A0

Z3 Z2 Z1 Z0

B A

Z

Fig. 3.7 � Exemple de circuit hiérarchique. Le composant adder est implémenté par
une netlist dans laquelle le composant full_adder est instancié 4 fois. Le composant
full_adder, lui, est implémenté par une netlist de portes logiques (or, nor et porte
de Muller).

Les processus jouent le rôle le plus important du point de vue de la synthèse, car
c'est à leur niveau que tout se passe. En e�et, la structure hiérarchique est dé�nie
par les concepteurs du circuit, et elle est préservée jusqu'à l'étape de mise à plat,
qui remplace la structure hiérarchique par une énorme netlist de portes logiques .
Tous les traitements que fait l'outil de synthèse doivent préserver la hiérarchie du
circuit.

Dans toute la suite, on considère les circuits à plat, en oubliant la hiérarchie.
Faire la synthèse d'un programme hiérarchique revient à faire la synthèse de chaque
processus, qui est à plat.

3.4 Règles de productions

Un ensemble de règles de production permet de décrire une netlist de portes
logiques qui constituent un circuit. Ce modèle, qui est utilisé dans le �ot de concep-
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tion de CAST, sera utilisé dans le chapitre5 pour modéliser la netlist de manière
formelle, a�n de prouver formellement la quasi insensibilité aux délais des circuits
synthétisés sous forme de netlist.

Dans ce modèle, chaque porte logique est modélisée par une paire de règles de
production : l'une des règles spéci�e les conditions nécessaires pour que la porte
génère une transition montante, et l'autre règle spéci�e les conditions nécessaires
pour que la porte génère une transition descendante.

Soit un ensemble de signaux S.

Dé�nition 3.12 Une règle de production sur un signal s ∈ S est constituée de deux
éléments :

� une garde, qui est une expression booléenne des éléments de S − s,
� une direction de transition, notée ↗ ou ↘, qui spéci�e si la transition gardée
est montante ou descendante.

Elle est représentée de la façon suivante, f(a, b, . . .) étant la garde (fonction
booléenne des signaux a, b, . . .) et s le signal modélisé :

f(a, b, . . .) → s↗

La garde spéci�e les conditions que le circuit doit respecter pour que la transi-
tion considérée puisse avoir lieu. On n'autorise pas le comportement de la porte à
dépendre de sa sortie (sortie rebouclée sur une entrée). En e�et, une telle boucle
permettrait d'avoir une porte à mémoire, mais les règles de productions permettent
déjà de modéliser de telles portes, sans avoir à utiliser un tel arti�ce.

Il faut un couple de règles de productions pour modéliser une porte à une sortie.
L'une des règles de transition modélise les transitions montantes de la sortie, et
l'autre modélise les transitions descendantes. Plus généralement, il faut 2n règles
de productions pour modéliser une porte à n sorties.

La �gure 3.8 montre comment sont modélisées les portes OR et Muller avec des
règles de productions. On peut remarquer que dans le cas de portes sans mémoire,
comme la porte OR, on peut passer de la garde de la transition montante à la garde
de la transition descendante par négation logique. En e�et, comme la porte est sans
mémoire, l'état de la sortie correspond à la valeur de la fonction booléenne calculée,
ici un ou logique. Ainsi, la porte ne peut émettre une transition montante que si
la fonction booléenne est vraie. De même, la porte ne peut émettre une transition
descendante que si la fonction booléenne est fausse, c'est-à-dire si sa négation logique
est vraie.

Dé�nition 3.13 Un couple de règles de production B+ → x ↗, B− → x ↘ est
combinatoire si et seulement si B+ = B−.
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A

B
S A∨B → S ↗

A∧B → S ↘

(a) porte OR

A

B
S A∧B → S ↗

A∧B → S ↘

(b) porte de Muller

Fig. 3.8 � Exemples de modélisation de portes par des règles de productions

4 Conclusion

Dans ce chapitre, on a présenté les di�érents modèles de circuits asynchrones
nécessaires pour la suite. Il existe deux catégories de modèles de circuit : les mo-
dèles comportementaux, qui spéci�ent quel comportement le circuit doit adopter,
en fonction de ses entrées, et les modèles structurels, qui spéci�ent la structure du
circuit, c'est-à-dire les composants qui constituent le circuit.

Le premier modèle comportemental présenté est le modèle CHP : c'est le lan-
gage de spéci�cation utilisé dans TAST. Basé sur le langage CSP, il modélise des
processus concurrents, qui communiquent via des canaux de communication. Un
programme CHP n'est pas toujours synthétisable, à cause de la possibilité de créer
des séquencialités arti�ciellement dans le programme. Il est possible de transformer
un programme CHP non-synthétisable en un programme synthétisable, en décom-
posant les processus qui posent problème. Un programme qui est ainsi ra�né est
dit DTL.

Le modèle de MDD, comportemental lui aussi, a été développé au cours de cette
thèse. Il est le c÷ur de la méthode de synthèse. Il est basé sur les diagrammes de
décisions multi-valués, auxquels on a ajouté une sémantique permettant de décrire le
circuit : en particulier, il ne spéci�e pas seulement la fonction logique à implémenter,
mais aussi la consommation ou non des variables d'entrée.

Le modèle structurel que l'on utilise par la suite, la netlist, est dé�ni formel-
lement. Ce modèle décrit un réseau de portes. Il peut être rendu hiérarchique, ce
qui est nécessaire pour traiter de gros circuits. Il permet de décrire et manipuler le
circuit issu de la synthèse.

Un autre modèle structurel est utilisé : le modèle de règles de production. Ce
modèle, permet de décrire formellement les portes logiques du circuit, et leur inter-
connexion. Il est nécessaire pour l'étude théorique du chapitre 5.
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Chapitre 4

Synthèse et optimisation de circuits

QDI

1 Introduction

Le chapitre précédent présente, parmi les di�érents modèles de circuits QDI, le
modèle de MDD, modèle autour duquel s'articule la méthode de synthèse développée
dans cette thèse. L'intérêt et l'innovation de cette méthode réside dans le fait que
les circuits synthétisés sont garantis QDI, sans avoir à faire de véri�cation de cette
propriété dans le �ot de synthèse.

Toutes les étapes de transformation du circuit sont e�ectuées sur les MDDs. Il
est prouvé formellement que les circuits générés à partir de notre modèle à base de
MDD, avant ou après transformation, sont QDI.

Ce chapitre présente les di�érentes manipulations que l'on e�ectue sur les MDDs.
Tout d'abord, le MDD est généré à partir d'une description comportementale du
circuit, sous forme d'un programme en langage CHP. Le MDD est ensuite trans-
formé pour être optimisé. Le but de cette étape est d'éliminer les redondances en
factorisant les parties communes, et ainsi réduire la taille du circuit. Pour cela,
plusieurs algorithmes d'optimisation sont appliqués.

En�n, le MDD est synthétisé, c'est-à-dire qu'un réseau de portes est généré.
Deux algorithmes de synthèse de MDD sont présentés : tout d'abord l'algorithme
DIMS, bien connu, qui est très simple à mettre en ÷uvre mais génère une netlist
peu utilisable, puis l'algorithme de synthèse en portes à deux entrées, qui fait une
décomposition automatique des portes. Cette décomposition est essentielle pour
pouvoir e�ectuer une projection technologique du circuit.

2 Génération du MDD

Dans le �ot de synthèse de l'outil TAST, le MDD est généré à partir du pro-
gramme CHP décrivant le circuit. L'automatisation de cette étape, qui est un pro-
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blème complexe, est en cours de �nalisation. Cette section présente l'approche re-
tenue en l'état des choses.

Le principal problème vient du fait que le chemin d'acquittement est di�cile à
extraire du programme CHP : il est spéci�é de manière indirecte, via les actions
de lecture et d'écriture sur les canaux de communication, et incomplète : seule la
phase montante du protocole est spéci�ée. Le CHP ne spéci�e pas à quel moment
il faut acquitter les entrées lues, ni à quel moment il faut remettre à zéro les sorties
émises, tant que les canaux respectent le protocole quatre phases, et que toutes les
entrées lues sont acquittées avant le prochain cycle de calcul.

La solution retenue consiste à passer par une représentation �ot de donnée du
programme CHP, en ignorant les �fausses� dépendances créées par les opérateurs
séquentiels : seules les dépendances de données sont considérées. C'est à partir du
�ot de données qu'est calculé le chemin d'acquittement du circuit : ce chemin est
en quelque sorte le �ot opposé : les acquittements remontent le �ot de données,
des sorties vers les entrées. Un ensemble de règles locales permettent de construire
systématiquement ce �ot d'acquittement à partir du �ot direct.

À partir du �ot de données, un ensemble de règles permet de calculer l'équation
logique de chaque sortie et chaque acquittement d'entrée. En fait, l'équation générée
comporte plus d'information qu'une simple équation booléenne, puisque comme on
l'a vu au chapitre précédent, il est nécessaire de garder l'information de consom-
mation des variables pour construire un MDD. À partir de ces équations, il est
relativement facile de générer un MDD.

3 Synthèse basique du chemin de données : DIMS

3.1 Présentation de la synthèse DIMS

L'algorithme DIMS (Delay Insensitive Minterms Synthesis, c'est-à-dire Synthèse
Insensible aux Délais de Minterms) e�ectue une synthèse de circuits QDI de la
manière la plus simple qui soit : cet algorithme implémente directement la table de
vérité de la fonction booléenne que l'on souhaite réaliser [37,38].

Pour chaque ligne de cette table de vérité, c'est-à-dire pour chaque minterme de
l'équation booléenne, une porte de Muller est créée, qui regroupe le rail considéré
de chaque entrée. Ainsi, le minterme A0B1C0 correspond à une porte de Muller à
3 entrées, qui regroupe le rail 0 de l'entrée A, le rail 1 de l'entrée B et le rail 0 de
l'entrée C.

Puis, pour chaque valeur de la sortie (c'est-à-dire chaque rail de la sortie, puisque
celle-ci est codée en 1-parmi-n), une porte OR est créée, qui regroupe les mintermes
pour lesquels la fonction prend la valeur considérée.

La �gure 4.1 montre un exemple de circuit issu d'une synthèse DIMS. L'équa-
tion booléenne est S = A xorB, c'est-à-dire, en décomposant en mintermes, S =
A∧B ∨A∧B.
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A B S
0 0 0
0 1 1
1 0 1
1 1 0

(a) table de vérité

A0

A1

B0

B1

S0

S1

(b) circuit

Fig. 4.1 � Exemple de synthèse DIMS : S = A xorB. Le circuit est directement
synthétisé à partir de la table de vérité.

L'algorithme de synthèse DIMS génère des circuits à deux couches : une couche
de portes de Muller et une couche de portes OR. Ces circuits sont particulièrement
rapides, puisque le chemin des données entre les entrées et les sorties ne traverse
que deux portes logiques. Cependant, la taille du circuit croît exponentiellement
avec le nombre d'entrées : un circuit DIMS à i digits d'entrée, codées en 1-parmi-n,
comporte ni portes de Muller.

Un tel algorithme de synthèse n'est donc utilisable que pour les circuits com-
portant très peu d'entrées (deux, éventuellement trois). Si le processus comporte un
plus grand nombre d'entrées, on souhaite avoir à notre disposition un algorithme
de synthèse plus e�cace, qui génère un circuit d'une taille raisonnable. Pour cela,
il faut factoriser les parties communes, a�n de générer des circuits à plusieurs ni-
veaux [39]. Cependant, ceci pose des problèmes du point de vue de l'insensibilité
aux délais, comme le montre la section 5.1, plus bas.

I0

I1

A0

A1

B0

B1

S0

S1

Fig. 4.2 � Le nombre de portes de Muller dans un circuit généré par l'algorithme de
synthèse DIMS est une fonction exponentielle du nombre d'entrées : pour 3 entrées
booléennes, il y a 23 = 8 portes de Muller.
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3.2 Algorithme de synthèse DIMS à partir d'un MDD

L'algorithme de synthèse DIMS est très simple : il consiste à parcourir l'ensemble
des chemins du MDD (ce qui se fait facilement par un parcours en profondeur de
l'arbre à partir de chaque racine : chaque feuille que l'on atteint correspond à un
chemin du graphe. Les fonctions var et val, dé�nies au chapitre 3, renvoient res-
pectivement la variable et la valeur d'un tronçon de chemin, c'est-à-dire la variable
étiquetant le n÷ud du tronçon, et le numéro du �ls de ce terminal qu'il faut suivre
pour continuer sur le chemin.

Algorithme 4.1 fonction synthèse_DIMS(mdd) :
// initialisation
pour chaque rail i de chaque sortie s :

s[i] = liste_vide
// création des portes de Muller
pour chaque chemin c du mdd : // parcourt en profondeur du mdd

n = taille(c) // longueur du chemin c, en nombre de n÷uds
m = créer une porte de Muller à n entrées
pour chaque tronçon ti de c :

relier l'entrée i de m au rail val(ti) de la variable var(ti)
f = feuille(c)
ajouter à la liste var(f)[val(f)] la sortie de m

// Regroupement des portes de Muller par sortie, à l'aide de portes OR
pour chaque rail i de chaque sortie s :

n = taille(s[i]) // nombre d'éléments dans la liste s[i]
si n = 1 :

relier l'unique �l dans la liste s[i] au rail i de la sortie s.
sinon :

o = créer une porte OR à n entrées
relier la sortie de o au rail i de la sortie s
pour chaque w dans la liste s[i] :

relier le �l w à une entrée o

On note que le circuit généré par cet algorithme respecte la sémantique du MDD
spéci�ée dans le chapitre précédent. En e�et, puisqu'une porte de Muller est générée
pour chaque chemin du circuit, rien ne se passe tant que l'ensemble des n÷uds d'un
chemin n'est pas activé, et tous les �ls sont désactivés (à 0). Lorsque tous les n÷uds
d'un chemin sont activés, la porte de Muller commute, la porte OR connectée aussi
puisqu'elle était à 0.

De même, lorsqu'un chemin a été activé, rien ne se passe tant que tous les
n÷uds de ce chemin ne sont pas désactivés. Lorsqu'ils sont tous désactivés, la porte
de Muller commute pour repasser à 0, et de même la porte OR repasse à 0 (puisque
les chemins sont mutuellement exclusifs, une seule porte de Muller pouvait être à
1, donc si celle-ci repasse à 0, toutes les entrées de la porte OR sont à 0).
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4 Optimisations du MDD

4.1 Nécessité de l'optimisation

Le principal inconvénient des circuits QDI est leur taille : ils contiennent beau-
coup plus de transistors que les circuits équivalents synchrones. Ceci est du en partie
au fait que l'on utilise le codage 1-parmi-n : là où un circuit synchrone utilise un
�l, et ne calcule qu'une fonction logique (il ne calcule que la valeur 1 de la sortie),
le circuit QDI codé en 1-parmi-2 utilise deux �ls, et calcule deux fonctions logiques
(une pour chaque valeur possible de la sortie). De plus, le circuit QDI intègre un
calcul de l'acquittement, qui n'existe pas en synchrone.

Cependant, ces explications ne sont pas su�santes pour expliquer la di�érence
de taille. En fait, les circuits QDI développés actuellement sont peu optimisés ; il y
a de nombreuses optimisations possibles qui ne sont pas faites, contrairement aux
circuits synchrones, pour lesquels de nombreuses techniques d'optimisation appro-
chant le circuit optimal ont été développées. Il est donc nécessaire de développer
des techniques d'optimisation e�caces si l'on veut rendre la technologie asynchrone
quasi insensible aux délais attrayante pour l'industrie.

Cette section présente les techniques d'optimisation développées dans cette thèse.
Comme cela a été expliqué, toute l'optimisation est faite sur le modèle de MDD,
a�n de garantir que le circuit synthétisé est QDI.

Les techniques mises en ÷uvre dans cette thèse ne sont pas optimales, et cer-
taines optimisations restent possibles. Elles permettent néanmoins déjà de faire des
circuits plus petits qu'avec l'ancienne version de TAST. De plus, la méthode em-
ployée pour développer ces techniques est réutilisable : elle consiste à développer un
algorithme de transformation des MDDs, qui réduit la taille du MDD, et à prou-
ver que les MDDs transformés sont sémantiquement équivalents aux MDDs avant
transformation.

4.2 Algorithmes d'optimisation

Hypothèses d'optimisation

Les algorithmes présentés ici transforment le MDD, et non directement le circuit.
Ceci est à la fois nécessaire pour garantir que le circuit généré après optimisation
est QDI, et problématique pour évaluer l'optimisation : le circuit généré à partir
du MDD transformé est-il plus petit ou plus gros que le circuit généré à partir du
MDD initial ? Rien ne permet de le dire, à moins de générer explicitement les deux.

A�n de résoudre ce problème sans explicitement générer le circuit à chaque étape,
nous faisons l'hypothèse suivante : la taille du circuit généré est proportionnelle
au nombre de n÷uds du MDD. Cette hypothèse, simpli�catrice, permet d'évaluer
immédiatement l'e�cacité d'une étape d'optimisation.
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Réduction

L'algorithme de réduction, permet de fusionner les n÷uds du MDD qui sont
fonctionnellement équivalents, c'est-à-dire les n÷uds qui sont construits de manière
identique à partir des terminaux (c'est-à-dire que les sous-graphes contenant les
chemins entre le n÷ud en question et les terminaux sont identiques).

Dé�nition 4.1 Deux n÷uds a et b sont fonctionnellement équivalents si et
seulement si l'une des conditions ci-dessous est véri�ée :

� a et b sont des terminaux, var(a) = var(b) et val(a) = val(b),
� a et b sont des non-terminaux, var(a) = var(b) et ∀i ∈ range(var(a)), child(a, i)
est fonctionnellement équivalent à child(b, i),

� a et b sont des fourches, et ∀i ∈ range(var(a)), child(a, i) est fonctionnelle-
ment équivalent à child(b, i).

Cette dé�nition est récursive ; elle termine toujours puisque le MDD est un graphe
acyclique.

La �gure 4.3 illustre cette transformation sur un exemple.
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Fig. 4.3 � exemple de réduction de MDD

L'algorithme parcourt le mdd en profondeur d'abord, en mémorisant les n÷uds
déjà parcourus dans une table de hachage. En fait, 3 tables de hachages distinctes
sont utilisées : une pour les terminaux, une pour les non-terminaux et une pour les
fourches. La clé utilisée pour insérer un n÷ud n à la table de hachage comporte
les valeurs permettant de repérer les n÷uds fonctionnellement équivalents : pour
un terminal var(n) et val(n), pour un non-terminal, var(n) ainsi que la référence
de chacun des �ls, et pour une fourche, la référence de chacun des �ls. Ainsi, deux
n÷uds fonctionnellement équivalents accèdent à la même case de la table de ha-
chage, dans laquelle on stocke la référence du n÷ud que l'on souhaite garder : s'il
existe déjà un n÷ud fonctionnellement équivalent au n÷ud parcouru, on remplace
le n÷ud parcouru par ce n÷ud ; sinon, on ajoute le n÷ud parcouru dans la table
correspondante, et on continue le parcours.
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Algorithme 4.2 fonction réduction(mdd) :
terminaux = table de hachage de n÷uds
nonterminaux = table de hachage de n÷uds
fourches = table de hachage de n÷uds
pour chaque racine n de mdd :

réduction_n÷ud(n, terminaux, nonterminaux, fourches)

fonction réduction_n÷ud(n, terminaux, nonterminaux, fourches) :
//le MDD est un graphe et non un arbre, on ne veut parcourir
//qu'une fois chaque n÷ud.
si done(n) = 1 : retourner sinon : done(n) = 1
si n est un terminal :

si n′ = terminaux[var(n), val(n)] existe :
remplacer n par n′

sinon :
terminaux[var(n), val(n)] = n

si n est un non-terminal :
si n′ = nonterminaux[var(n), childs(n)] existe :

remplacer n par n′

sinon :
nonterminaux[var(n), childs(n)] = n
//appel récursif, pour continuer le parcours en profondeur
pour i ∈ range(var(n)) :

réduction_n÷ud(child(i, n), terminaux, nonterminaux, fourches)
si n est une fourche :

si n′ = fourches[childs(n)] existe :
remplacer n par n′

sinon :
fourches[childs(n)] = n
//appel récursif, pour continuer le parcours en profondeur
pour c ∈ childs(n) :

réduction_n÷ud(c, terminaux, nonterminaux, fourches)

Cet algorithme substitue des n÷uds du MDD qui sont fonctionnellement équiva-
lents, la sémantique du MDD n'est donc pas modi�ée par cette transformation. Si

l'on suppose que les accès aux tables de hachage se font en temps constant, la com-
plexité de cet algorithme est O(n+ v), où n est le nombre de n÷uds du MDD et v
son nombre d'arêtes. En e�et, l'algorithme fait un parcours en profondeur du MDD,
donc il parcourt chaque n÷ud, et chaque arc sortant de chaque n÷ud.

Concernant le nombre de n÷uds du circuit, il décroît forcément, puisqu'aucun
nouveau n÷ud n'est créé, et que certains n÷uds sont supprimés.

Cet algorithme est donc rapide, peu coûteux, et optimise toujours le MDD.
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Factorisation

Contrairement à l'algorithme de réduction, l'algorithme de factorisation est spé-
ci�que aux MDD. Plus précisément, il est lié à l'existence de fourches dans les
MDDs : son but est de fusionner les n÷uds similaires issus d'une même fourche.
Deux n÷uds sont similaires s'ils sont du même type et ont les mêmes étiquettes :

Dé�nition 4.2 Deux n÷uds a et b sont similaires si et seulement si l'une des
conditions suivantes est vraie :

� a et b sont des terminaux, var(a) = var(b) et val(a) = val(b),
� a et b sont des non-terminaux, et var(a) = var(b),
� a et b sont des fourches.

L'algorithme parcourt en profondeur le MDD. À chaque fourche, il analyse les
n÷uds �ls : il fusionne les n÷uds similaires, comme le montre la �gure 4.4 qui illustre
cette transformation sur un exemple.
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Fig. 4.4 � exemple de factorisation de MDD

La détection de n÷uds similaires utilise une table de hachage ; la clé utilisée dans
la table utilise la variable du non-terminal. Les fourches sont toutes similaires, il n'y
a donc pas besoin de table de hachage pour les fusionner. Les terminaux similaires
sont déjà fusionnés par l'algorithme de réduction, étant donné que deux terminaux
fonctionnellement équivalents sont similaires.

Algorithme 4.3 fonction factorisation(mdd) :
pour chaque racine n de mdd :

factorisation_n÷ud(n)

fonction factorisation_n÷ud(n) :
//le MDD est un graphe et non un arbre, on ne veut parcourir
//qu'une fois chaque n÷ud.
si done(n) = 1 : retourner sinon : done(n) = 1
si n est un non-terminal :

// parcours en profondeur
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pour i ∈ range(var(n)) :
factorisation_n÷ud(child(i, n))

si n est une fourche :
p = partitionner_n÷uds_similaires(childs(n))
pour l ∈ p :

s'il y a plus d'un n÷ud dans l :
supprimer les n÷uds de l dans childs(n)
a = fusionner(l)
ajouter a dans childs(n)

// parcours en profondeur :
pour c ∈ childs(n) :

factorisation_n÷ud(c)

fonction partitionner_n÷uds_similaires(noeuds) :
//renvoie une liste de listes de n÷uds identiques
h = table de hachage de listes de n÷uds
fourches = liste_vide
terminaux = liste_vide
pour chaque n ∈ noeuds :

si n est un non-terminal :
ajouter n à la liste h[var(n)]

si n est une fourche :
ajouter n à la liste touches

si n est un terminal :
ajouter n à la liste terminaux

a = liste_vide
pour chaque l ∈ h :

ajouter l à a
ajouter fourches à a
pour chaque n ∈ terminaux :

ajouter n à a
retourner a

fonction fusionner(l) :
si les éléments de l (tous similaires) sont des non-terminaux :

a = nouveau non terminal similaire aux éléments de l (même variable)
pour i ∈ range(var(a)) :

child(i, a) = nouvelle_fourche()
pour n ∈ l :

ajouter child(i, n) à childs(child(i, a))
retourner a

si les éléments de l (tous similaires) sont des fourches :
f = nouvelle_fourche()
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pour n ∈ l :
ajouter les éléments de childs(n) à childs(f)

retourner f
si les éléments de l (tous similaires) sont des terminaux :

a = nouveau terminal similaire aux éléments de l (même variable et va-
leur)

retourner a

On véri�e que la transformation de factorisation préserve la sémantique du
MDD. Soient a et b deux n÷uds similaires issus d'une même fourche f : var(a) =
var(b). la condition pour que a soit actif est identique à la condition pour que b
soit actif : il faut que f soit active, et que la variable var(a) soit valide. a et b sont
donc toujours actifs en même temps. De plus, comme a et b sont similaires, leur
comportement est le même, et donc pour i ∈ range(var(a)), child(i, a) et child(i, b)
sont toujours actifs en même temps : tout se passe comme si child(i, a) et child(i, b)
étaient issus d'une même fourche.

Ainsi, si l'on fusionne a et b en un nouveau n÷ud c tel que var(c) = var(a) =
var(b), et que, pour i ∈ range(var(c)), on regroupe child(i, a) et child(i, b) par
une fourche fi = child(i, c), alors le comportement du MDD ne change pas : la
sémantique du MDD est préservée.

Les fonctions partitionner_n÷uds_similaires et fusionner sont appelées chacune
une fois par fourche du MDD, donc moins de O(n) fois, n étant le nombre de n÷uds
du MDD. Ils bouclent sur les �ls de la fourche considérée, donc moins de O(n) fois,
ce qui donne une complexité de l'algorithme de O(n2). Cependant, ce pire cas est
très rarement atteint, et très loin du cas moyen : si l'on instaure une limite B telle
que pour chaque n÷ud n, il y a moins de B fourches ayant pour �ls n, alors chaque
n÷ud ne sera parcouru en tout que B fois au maximum. Ainsi, la complexité est
O(B × n). En général, B est très faible, cet algorithme est donc quasiment linéaire
par rapport à la taille du MDD.

Unicité

L'algorithme d'unicité permet de s'assurer que sur chaque chemin du MDD,
chaque variable est unique. D'après la sémantique que l'on a dé�nie pour un MDD,
il n'y a pas d'intérêt à avoir une même variable étiquetant plusieurs n÷uds sur un
même chemin du MDD. En e�et, pendant un cycle de calcul, une variable, si elle
est valide, a une unique valeur. Ainsi, soit les deux n÷uds non-terminaux étiquetés
par cette variable ont la même valeur sur le chemin considéré, et ils sont redondants
puis actifs tous les deux en même temps, soit ils ont des valeurs distinctes, et le
chemin ne pourra jamais être actif : il est alors inutile.

L'algorithme d'unicité consiste en un parcours des chemins du MDD, en mémo-
risant les variables traversées sur le chemin courant, ainsi que les valeurs associées,
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Fig. 4.5 � exemple d'unicité de MDD

dans une pile : à chaque fois que l'on descend dans l'arbre via un non-terminal (on
allonge le chemin courant), on empile un nouveau couple constitué de la variable
et sa valeur, et à chaque fois que l'on remonte sur un non-terminal, (on raccourcit
le chemin courant), on dépile. Pour chaque non-terminal parcouru, on véri�e qu'il
n'est pas déjà présent dans notre pile. Si c'est le cas, le n÷ud est redondant. La
valeur associée à la variable dans la pile indique le seul �ls intéressant de ce n÷ud :
les autres chemins issus de ce n÷ud sont inutiles.

Algorithme 4.4 fonction unicité(mdd) :
pile = pile_vide
pour chaque racine n du mdd :

unicité_n÷ud(n)

fonction unicité_n÷ud(n, pile) :
si n est un non-terminal :

si var(n) est dans pile avec la valeur i :
remplacer n par child(i, n) dans le mdd

sinon :
pour chaque i ∈ range(var(n)) :

empiler (var(n), i) dans pile
unicité(child(i, n), pile)
dépiler pile

si n est une fourche :
pour chaque c ∈ childs(n) :

unicité_n÷ud(n, pile)

Cette transformation préserve la sémantique du MDD, puisque seuls les chemins
qui ne peuvent jamais devenir actifs sont supprimés.

L'algorithme fait un parcours des chemins du graphe, il peut donc parcourir
plusieurs fois chaque n÷ud. Au pire cas, on a moins de d × c opérations, où d est
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la profondeur maximale du graphe (généralement d = log(n)), et c le nombre de
chemins du MDD. À chaque itération, on e�ectue une recherche (linéaire) dans
la pile, qui contient au plus d éléments. La complexité de l'algorithme est donc
O(d2 × c). c peut exploser : dans le pire cas, c est une fonction exponentielle du
nombre de n÷uds. Ce pire cas ne se produit que rarement, mais l'algorithme peut
être coûteux.

5 Limitation du fan-in : synthèse en portes à deux
entrées

5.1 Intérêt de la limitation du fan-in

La section 3 a présenté l'algorithme de synthèse DIMS, qui génère un circuit
(c'est-à-dire une netlist de portes) à partir d'un MDD. Cependant, cette netlist
a de nombreux défauts. Tout d'abord, elle est très grosse : le nombre de portes
générées est proportionnel au nombre de chemins du MDD, et explose donc avec le
nombre de n÷uds du MDD. De plus, les portes ont un fan-in non borné. Le fan-
in d'une porte est le nombre d'entrées que cette porte contient. Dans une netlist
générée par l'algorithme DIMS, les portes de Muller ont autant d'entrées que la
taille du chemin correspondant.

Cependant, il n'est pas possible en pratique d'utiliser des portes de fan-in aussi
grand que l'on veut. En e�et, la netlist se base sur une bibliothèque de cellules :
chaque porte de la netlist est l'instance d'une cellule de la bibliothèque. La biblio-
thèque contient un nombre �ni de cellules, et se limite aux cellules avec un petit
fan-in (jusqu'à 4 ou 5).

Gestion habituelle du problème de fan-in : projection technologique

La méthode habituelle pour régler ce problème consiste à séparer la synthèse en
deux parties :

� La première étape fait la synthèse du circuit sans contrainte de fan-in.
Pour cela, on utilise une bibliothèque �virtuelle�, contenant les portes de base
pour toutes les valeurs possibles du fan-in. Cette bibliothèque est virtuelle
puisqu'elle continuent un nombre in�ni de portes (il n'y a pas de limite au
fan-in). Chaque porte est décrite uniquement de manière fonctionnelle, et donc
indépendemment du nombre d'entrées.

� La seconde étape décompose les portes virtuelles a�n de n'utiliser que des cel-
lules de la bibliothèque cible, puis elle les regroupe a�n de réduire le nombre
de cellules utilisées, lorsque c'est possible. On parle de projection technolo-
gique [40,41].

Cependant, cette méthode n'est pas applicable dans notre �ot de synthèse. En e�et,
on veut être certain qu'après synthèse, les manipulations faites sur la netlist de
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portes ne compromettent pas la quasi insensibilité aux délais du circuit. La netlist
issue de la synthèse est garantie QDI ; mais si cette netlist est transformée sans faire
attention, rien ne garantit qu'elle reste QDI.

En fait, il y a deux types de transformations que l'on souhaite e�ectuer sur la
netlist pour e�ectuer la projection technologique, comme l'illustre la �gure 4.6 :

� décomposer une porte, c'est-à-dire la remplacer par deux portes ou plus fonc-
tionnellement identiques

� et fusionner deux portes ou plus, c'est-à-dire les remplacer par une porte
fonctionnellement identique.

(a) avant projection
technologique

(b) décomposition (c) fusion

Fig. 4.6 � La projection technologique décompose les portes logiques : la porte OR
à quatre entrées de la �gure (a) est décomposée en 3 portes OR à deux entrées,
�gure (b). Puis elle fusionne les portes : deux portes de Muller et une porte OR
sont fusionnées en une seule porte complexe dans la �gure (c).

La fusion ne pose pas de problèmes, puisque l'on supprime des nets, sans changer
fonctionnellement le circuit : les contraintes sur les nets restants sont les mêmes, le
circuit est donc toujours QDI.

Par contre, la décomposition peut poser des problèmes [42]. Si la porte que
l'on décompose est une porte purement combinatoire (AND, OR, ou combinaison),
l'ensemble de portes décomposées est strictement équivalent à la porte initiale, et
tout comme dans le cas de la fusion, il n'y a pas de problèmes. Mais dans le cas
de décomposition de portes de Muller, il n'y a pas équivalence, et le circuit peut
perdre sa quasi insensibilité aux délais.

Problème de décomposition des portes de Muller

La �gure 4.7(b) montre un exemple de circuit QDI pour lequel on ne peut pas
décomposer les portes de Muller à 3 entrées : le résultat, présenté �gure 4.7(c),
n'est pas QDI. En e�et, si le circuit décomposé reçoit A0 et B0, les deux portes de
Muller correspondantes vont commuter, mais seule l'une d'entre elles participera à la
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transition de la sortie (selon la valeur lue sur C). Ainsi, l'une des transitions en sortie
des portes de Muller ne sera pas acquittée, et risque de ne pas être remise à zéro lors
de la phase de remise à zéro du circuit, ce qui compromet le bon fonctionnement
ultérieur du circuit.

Pour résoudre ce problème, il faut fusionner les deux portes de Muller crées ayant
les mêmes entrées, comme le présente la �gure 4.7(d). Lorsque ce circuit reçoit A0

et B0, une seule porte de Muller commute. La fourche en sortie de cette porte est
isochrone ; une seule de ses branches participe à la transition de la sortie, ce qui
est autorisé dans la classe des circuits quasi insensibles aux délais. La transition en
sortie de la porte de Muller est donc bien acquittée, elle sera remise à zéro et le
circuit fonctionne correctement.

A ?a ;
@[ a=0 => B?b ;

@[ b=0 => C?c ; S !c ; break
b=1 => S !1 ; break ]

a=1 => S !1 ; break ] ;
loop

(a) code CHP
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(b) circuit non décomposé (DIMS)
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(d) circuit décomposé correct

Fig. 4.7 � La décomposition de portes de Muller peut donner un circuit qui n'est
plus QDI.
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Solution adoptée : synthèse en portes à deux entrées

Le problème ci-dessus montre qu'on ne peut pas autoriser l'algorithme de pro-
jection technologique à décomposer les portes : celui-ci, qui agit localement sur un
petit ensemble de portes à la fois, sans avoir de vision globale du circuit, ne pourrait
pas garantir qu'il ne compromet pas la quasi insensibilité aux délais du circuit en
faisant une décomposition.

A�n de résoudre ce problème, l'approche envisagée dans notre �ot de synthèse est
légèrement di�érente de celle présentée dans la section 5.1 : l'étape de décomposition
des portes est intégrée à la synthèse, qui est la seule étape capable de faire cette
décomposition tout en garantissant la quasi insensibilité aux délais du circuit. En
fait, le circuit est directement synthétisé sous sa forme décomposée. L'algorithme
de projection technologique e�ectue uniquement des fusions de portes.

Cependant, au niveau de la synthèse, il n'est pas possible de connaître les portes
qui nécessiteront une décomposition : c'est la projection technologique qui fait ces
choix. Pourtant, on peut noter qu'une décomposition inutile peut être annulée par
une fusion : il n'est pas dangereux de décomposer plus de portes que nécessaire,
l'algorithme de projection technologique pourra fusionner les portes qui avaient été
inutilement décomposées.

La solution consiste alors à décomposer au maximum chaque porte du circuit
lors de la synthèse : le circuit issu de la synthèse ne comporte que des portes à
deux entrées. Ainsi, en faisant uniquement des fusions, l'algorithme de projection
technologique peut optimiser le circuit sans jamais risquer de compromettre sa quasi
insensibilité aux délais.

5.2 Algorithme de synthèse de MDD en portes à deux en-
trées

L'algorithme de synthèse de MDD en portes à deux entrées se base sur la struc-
ture de graphe du MDD, qu'il préserve : chaque n÷ud du graphe est synthétisé
en un ensemble d'instances, et chaque arc du MDD est synthétisé en un net. La
�gure 4.8 montre comment les n÷uds du MDD sont transformés.

Soit n un n÷ud du MDD.
� Les arcs entrants d'un n÷ud sont regroupés par un arbre de portes OR, pour
obtenir un rail, appelé activation du n÷ud.

� Un terminal correspond directement à un rail d'un port primaire de la netlist :
l'activation de n est directement reliée au rail val(n) du canal var(n).

� Une fourche correspond à une fourche dans la netlist, c'est-à-dire à un en-
semble de nets ayant le même port de départ, c'est-à-dire sortant de la même
instance : chaque arc sortant de n est relié à l'activation de n.

� Un non-terminal est implémenté par une structure plus complexe, qui sépare
l'activation de n et la combine à chaque rail de la variable var(n) avec une
porte de Muller. La sortie de chaque porte de Muller correspond à l'un des
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arcs sortants de n.
Bien entendu, un non-terminal racine n'a pas d'activation ; il n'y a donc pas de

portes de Muller à créer, chaque rail de la variable var(n) correspond directement
à l'un des arcs sortants.

C
0

S1

1

T1

2

S0 T0

B

0 1

A

1 2
0

(a) le MDD

A0 A1 A2

B0 B1 C0 C1 C2

S0 T0

T1S1

(b) la netlist synthétisée

Fig. 4.8 � La synthèse d'un MDD en portes à deux entrées préserve la structure du
MDD : chaque n÷ud est synthétisé en un ensemble d'instances, et chaque arc en
un net.

L'algorithme est le suivant :

Algorithme 4.5 fonction synthèse(mdd) :
// initialisation
pour chaque n÷ud n du mdd :

activation_in(n) = liste_vide
activation(n) = nouveau_net()

// création des portes de Muller
pour chaque n÷ud n du mdd :

si n est un terminal :
relier activation(n) au rail val(n) de var(n)

si n est un non-terminal :
pour i ∈ range(var(n)) :

m = créer une porte de Muller à 2 entrées
relier une entrée de m au rail i de var(n)
relier l'autre entrée de m à activation(n)
ajouter à la liste activation_in(child(i, n)) la sortie de m

si n est une fourche :
pour chaque c ∈ childs(n) :

ajouter à la liste activation_in(c) le net activation(n)
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// création des portes OR
pour chaque n÷ud n du mdd :

a = creer_arbre_or(activation_in(n))
relier a à activation(n)

creer_arbre_or(liste) :
tant que liste a plus d'un élément :

nouvelle_liste = liste_vide
pour chaque a et b dans liste (parcourt deux par deux) :

o = créer une porte OR à 2 entrées
relier a et b aux entrées de o
ajouter la sortie de o à nouvelle_liste

s'il reste un élément a non parcouru dans liste (taille impaire) :
ajouter a à nouvelleliste

liste = nouvelle_liste
retourner l'unique élément de liste

On peut véri�er que le circuit généré par cet algorithme respecte la sémantique
du MDD spéci�ée dans le chapitre précédent. Si un n÷ud est activé (sémantique-
ment), le signal d'activation du n÷ud dé�ni ci-dessus est à 1 ; sinon il est à 0. On
véri�e les points qui dé�nissent la sémantique du MDD :

� Les racines sont toujours activées : elles n'ont pas de signal d'activation
� Un n÷ud qui n'est pas racine est activé si au moins l'un des arcs entrants est à

1, puisque le signal d'activation est généré par un arbre de portes OR. Comme
les arcs entrants sont mutuellement exclusifs, un seul peut être à 1 à la fois.
Réciproquement, si tous les arcs entrants sont à 0, le signal d'activation est à
0.

� Si n est un non-terminal activé et si var(n) est valide, l'un de ses rails, i, est
à 1. Comme le signal d'activation est à 1, la porte de Muller qui combine ce
signal au rail i de var(n) commute pour passer à 1, ce qui active l'arc sortant
correspondant.

� Si n est une fourche activée, le 1 du signal d'activation est propagé sur tous
ses arcs sortants.

� Si n est un terminal activé, le 1 du signal d'activation est propagé sur le rail
val(n) de var(n), ce qui correspond bien à émettre une valeur.

� Si n est un non-terminal désactivé et si var(n) est invalide, tous ses rails sont
à 0, donc toutes les portes de Muller du n÷ud forcent leur sortie à 0, ce qui
désactive tous ses arcs sortants.

� Si n est une fourche désactivée, le 0 du signal d'activation est propagé sur tous
ses arcs sortants.

� Si n est un terminal désactivé, le 0 du signal d'activation est propagé sur le
rail val(n) de var(n), ce qui correspond bien à une remise à zéro.
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6 Probabilités et équilibrage des arbres de portes
OR

6.1 Motivation

L'algorithme de synthèse en portes à deux entrées génère des arbres de portes
OR, a�n d'implémenter uniquement avec des portes OR à deux entrées le ou logique
d'autant de rails que nécessaire. Comme le montre la �gure 4.9, il y a de nombreuses
façons de générer ces arbres. Cette section s'intéresse à l'optimisation de ces arbres.

L'optimisation ne doit pas ce faire au niveau du MDD, puisque le MDD spéci�e
uniquement l'ensemble d'arcs à regrouper par un ou logique, et ne spéci�e pas
plus sur la manière d'e�ectuer ce ou logique. Techniquement, on pourrait le faire
en ajoutant dans le MDD une fourche pour chaque porte OR de l'arbre que l'on
veut générer. Mais ce détournement de l'utilisation des fourches n'aurait que peu
d'intérêts. Il est beaucoup plus intéressant de faire cette optimisation directement
au niveau de la synthèse, en modi�ant l'algorithme creer_arbre_or.
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(a) arbre de base
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(b) équilibré
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d

e
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(c) totalement déséquilibré

Fig. 4.9 � Il y a plusieurs manières d'implémenter le ou logique d'un certain nombre
de rails avec des portes OR à deux entrées. L'arbre généré est plus ou moins équi-
libré. L'arbre (a) est celui généré par l'algorithme présenté dans la section 5.

La première question est de savoir selon quel critère on souhaite optimiser l'arbre
de portes. Visiblement, ce critère ne peut pas être le nombre de portes, puisque tous
les arbres ont le même nombre de portes : chaque porte OR ayant deux entrées pour
une sortie, elle réduit de un le nombre de signaux, il faut donc n − 1 portes OR
dans l'arbre pour n signaux, quelle que soit la structure de l'arbre.

Dès lors, les critères qui semblent intéressants à optimiser sont peu nombreux :
la consommation, et le délai de passage d'une transition à travers l'arbre. Tous
deux sont liés : il s'agit de minimiser en moyenne le nombre de portes traversées
par une transition. Pour estimer cette moyenne, on dé�nit la notion de probabilité
de transition, qui correspond à la probabilité que le chemin participe au calcul d'un
sortie : plus un chemin a une probabilité de transition élevée, plus il compte, et
donc plus le nombre de portes OR qu'il traverse dans l'arbre doit être réduit.
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6.2 Probabilité de transition

La probabilité de transition d'un net dans la netlist mesure la probabilité que,
durant un cycle de calcul, ce net participe au calcul d'une sortie. Cette probabilité
dépend des valeurs lues en entrée de la netlist : si les entrées lues ont toujours la
même valeur, les chemins activés seront toujours les mêmes. La probabilité de tran-
sition d'un net est donc dé�nie dans une netlist à partir des vecteurs de probabilité
de transition des entrées de la netlist, c'est-à-dire à la probabilité que chaque valeur
d'une entrée soit émise :

Dé�nition 4.3 Un vecteur de probabilité des entrées V P de la netlist est une
fonction qui, à chaque entrée primaire E de la netlist, associe le vecteur d'entiers
V P (E) tel que pour i ∈ range(E), V P (E)[i] ≤ 1 et

∑
i∈range(E) V P (E)[i] ≤ 1.

Un calcul véri�e le vecteur de probabilités V P si et seulement si pour toute
entrée primaire E, sur les NE lectures de la variable E durant le calcul, pour tout
i ∈ range(E), la valeur i est lue V P (E)[i]×N fois.

Soit un net n de la netlist, et soit V P un vecteur de probabilités des entrées.

Dé�nition 4.4 La probabilité de transition de n suivant le vecteur de probabi-
lités des entrées V P est le réel PV P (n) tel que, sur un calcul véri�ant le vecteur de
probabilités V P composé de N cycles de calcul, n subit en moyenne 2PV P (n) × N
transitions.

Le facteur 2 vient du fait que dans le protocole quatre phases, un signal subit deux
transitions : une transition montante et une transition descendante.

6.3 Calcul des probabilités à partir du MDD

Pour un vecteur de probabilités des entrées donné, on souhaite calculer la pro-
babilité de transition de chaque net de la netlist. Cependant, faire ce calcul sur
la netlist est une tâche ardue : comme l'illustre la �gure 4.10, la connaissance de
la probabilité de transition des nets d'entrée d'une instance de la netlist (et de la
fonction logique de cette instance) n'est pas su�sante pour calculer la probabilité
de transition de la sortie de l'instance. En e�et, les probabilités de transition des
entrées peuvent être liées ou non, ce qui change le calcul et le résultat.

Il est donc essentiel, en plus de la probabilité de transition des entrées, de savoir
si les entrées sont liées. Dans un circuit QDI, deux nets sont liés s'ils ne sont pas
mutuellement exclusifs. La notion de mutuelle exclusivité joue donc un rôle majeur
pour le calcul des probabilités de transition des nets. Comme la structure de MDD
intègre l'information de mutuelle exclusivité entre les arcs, et que les arcs du MDD
correspondent à des nets de la netlist, il semble naturel d'e�ectuer ce calcul à partir
du MDD, plutôt qu'en considérant la netlist directement.

En première approche, il semble nécessaire de distinguer les transitions mon-
tantes et les transitions descendantes, puisque les portes logiques ne réagissent pas
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A0 S0

(a) fourche en entrée

A0

B0
S0

(b) entrées indépen-
dantes

A0

A1
S0

(c) entrées mutuelle-
ment exclusives

S0

A0

A1

A2

(d) A0, A1 et A2 sont mutuellement exclusives, les entrées
de la porte de sortie sont liées. La probabilité de S0 est la
somme des probabilités de A0, A1 et A2.

Fig. 4.10 � Le calcul de la probabilité de transition de la sortie d'une porte OR
ne dépend pas seulement des probabilités de transition des entrées : P (a∨ b) =
P (a) + P (b)− P (a∧ b). Le tout étant de connaître P (a∧ b).

de la même manière aux deux types de transition. Cependant (et c'est là un autre
intérêt du calcul sur le MDD plutôt que sur la netlist), les circuits que l'on consi-
dère ont une structure particulière : étant donné que chaque transition sur un net
provoque une transition en sortie (puisque le circuit est QDI), et que le compor-
tement du circuit est symétrique : après chaque phase de transitions montantes, il
y a une phase de transitions descendantes, il n'est pas nécessaire de distinguer les
transitions montantes et descendantes. Il su�t de faire les calculs sur l'activation
des arcs du MDD, qui correspond à une transition montante du net correspondant :
on sait que l'arc sera désactivé, ce qui causera une transition descendante sur le
même net.

Dans un MDD, il y a un seul type de convergence possible : un ensemble d'arcs
mutuellement exclusifs converge vers un n÷ud, et l'activation de ce n÷ud est le �ou
logique� de cet ensemble d'arcs. Étant donné que l'ensemble d'arcs est mutuellement
exclusif, il est possible de calculer la probabilité d'activation du n÷ud (c'est-à-dire
la probabilité de transition du signal d'activation du n÷ud) : c'est la somme des
probabilités de transition des arcs convergeant.

A�n de pouvoir calculer les probabilités de transition sur le MDD de manière
locale, il est nécessaire d'ajouter des hypothèses sur le MDD :

� les entrées du circuit sont indépendantes : la connaissance de la valeur d'une
variable d'entrée ne modi�e pas les probabilités de transition des rails des
autres variables.
Cette hypothèse est nécessaire puisqu'il faut avoir une information sur les in-
teraction entre les variables pour pouvoir calculer les probabilités de sortie des
n÷uds combinant ces variables. Cette hypothèse n'est pas forcément véri�ée :
on peut concevoir un circuit tel que deux entrées ne puissent être présentes
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en même temps, par exemple. De tels circuits sont ignorés ici.
� le MDD satisfait la propriété d'unicité : sur chaque chemin, il existe au plus
un n÷ud étiqueté par une variable donnée.
Cette propriété permet de s'assurer que deux n÷uds sur un même chemin
ont bien leurs variables indépendantes : même si les variables sont indépen-
dantes deux à deux, si deux n÷uds sont étiquetés par la même variable, il y
a dépendance...

Le calcul de la probabilité de transition des arcs sortants d'une fourche est
immédiat : les arcs ont tous la même probabilité, qui correspond à la probabilité
d'activation de la fourche. Pour les non-terminaux, le calcul est légèrement plus
complexe : chaque rail de la variable du n÷ud est combiné par une porte de Muller au
signal d'activation. Ce signal d'activation dépend des variables précédemment lues
dans le chemin ; il est donc indépendant de la variable (par hypothèse). Il convient
donc de multiplier la probabilité d'activation par la probabilité de transition du rail,
pour chaque arc sortant.

Algorithme 4.6 fonction calcul_proba_mdd(mdd, V P ) :
// initialisation
pour chaque n÷ud n du mdd :

si n est une racine :
proba_activation[n] = 1

sinon :
proba_activation[n] = 0

// calcul
pour chaque n÷ud n du mdd, parcours en largeur d'abord :

si n est une fourche :
pour chaque n÷ud c ∈ childs(n) :

proba_activation[c]+ = proba_activation[n]
si n est un non-terminal :

pour chaque i ∈ range(var(n)) :
p = proba_activation[n]× V P (var(n))[i]
proba_activation[child(i, n)]+ = p

6.4 Algorithme de génération de l'arbre optimisé

Maintenant que la probabilité de transition de chaque net d'entrée des arbres de
OR est connue, on souhaite générer l'arbre optimal, en fonction de ces probabilités.

A�n de parler d'arbre optimal, il est nécessaire de dé�nir le critère suivant lequel
on souhaite optimiser l'arbre. Ce que l'on veut, c'est qu'en moyenne, le chemin actif
traverse le plus petit nombre de portes possible, c'est-à-dire que la moyenne de
la longueur des chemins de l'arbre pondérée par la probabilité de transition soit
minimale.
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Ce problème est équivalent au problème bien connu de compression de �chier par
codage selon un nombre de bits variable, comme le montre la �gure 4.11. Chaque rail
d'entrée de l'arbre de portes OR correspond à un caractère du �chier à compresser.
La probabilité de transition du rail correspond à la probabilité d'occurrence du
caractère. L'arbre lui-même correspond au codage choisi : c'est un arbre binaire,
chaque chemin de la racine à une feuille peut être coder en binaire, 0 correspondant
au choix du �ls gauche et 1 au choix du �ls droit, ce qui donne la manière de coder
le caractère correspondant. La trace d'exécution d'un calcul dans le circuit, c'est-à-
dire la séquence de transitions d'un rail d'entrée de l'arbre vers sa sortie, codée de
la même manière, c'est-à-dire 0 si la transition provient du �ls gauche, et 1 si elle
provient du �ls droit, correspond au �chier compressé (modulo le fait que le codage
part de la racine aux feuilles, alors que les transitions elles remontent l'arbre depuis
les feuilles aux racines ; ceci ne modi�e pas le nombre de portes traversées).

a
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d

e

0

0

0

0

1

1

1

1

(a) arbre de portes OR

caractère codage
a 000
b 001
c 01
d 10
e 11

(b) codage

Fig. 4.11 � Un arbre de portes OR est analogue à un codage selon un nombre de
bits variable.

Or, c'est bien la taille de cette trace d'exécution que l'on souhaite minimiser,
puisqu'elle correspond au nombre de portes activées, qui participent à la fois au
délai du circuit et à sa consommation dynamique. Tout comme, dans le problème
de compression de �chier, on souhaite minimiser la taille du �chier compressé.

Ce problème se résout donc par l'algorithme de Hu�man [43], qui construit
directement l'arbre. Cet algorithme consiste, à partir d'une liste d'objets étiquetés
par une probabilité, de fusionner les deux objets de la liste ayant la priorité la plus
faible, pour obtenir un nouvel objet ayant la probabilité somme des deux, qui est
réinséré dans la liste. L'algorithme termine lorsqu'il ne reste plus qu'un seul objet.

Algorithme 4.7 fonction arbre_Hu�man(liste) :
tant que liste contient plusieurs éléments :

a = retirer_plus_petit_élément(liste)
b = retirer_plus_petit_élément(liste)
c = fusionner(a, b)
proba(c) = proba(a) + proba(b)
ajouter c dans liste avec pour probabilité proba(c)
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retourner l'unique élément de liste

Dans notre cas, fusionner deux rails consiste à les regrouper par une porte OR ;
le résultat de la fusion est le rail sortant de la porte OR. La �gure 4.12 montre un
exemple d'arbre obtenu avec l'algorithme de Hu�man.
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Fig. 4.12 � exemple d'arbre obtenu avec l'algorithme de Hu�man.

7 Conclusion

Dans ce chapitre, on a mis en place le �ot de synthèse, qui est conçu de manière à
synthétiser des circuits quasi insensibles aux délais. Pour cela, on a mis en place des
algorithmes d'optimisation de MDD, en prouvant que ces optimisations préservent
la sémantique du MDD. Puisque ces optimisations ont lieu avant la synthèse, et
qu'elles préservent la sémantique du MDD, elles ne compromettent pas le fait que
le circuit synthétisé sera quasi insensible aux délais.

Concernant l'étape de synthèse proprement dite, deux algorithmes sont déve-
loppés. Le premier, le plus simple, réalise une synthèse déjà connue sous le nom de
DIMS. Les circuits synthétisés ainsi sont énormes, sauf pour un très petit nombre
d'entrée. Mais l'algorithme est très simple, et il sert de brique de base pour la preuve
formelle de quasi insensibilité aux délais du chapitre suivant. Le second algorithme
permet de synthétisé les MDD sous forme de circuits n'employant que des portes
à deux entrées. Cette limitation du fan-in est importante, puisque, passé le stade
de la synthèse, on ne peut e�ectuer que des transformations qui préservent la quasi
insensibilité aux délais du circuit, qui a été prouvée pour le circuit issu de la syn-
thèse. Ainsi, cette limitation du fan-in permet d'e�ectuer ensuite une projection
technologique du circuit sans avoir à e�ectuer de décomposition, ce qui ne serait
pas autorisé.
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Pour �nir, on a mis en place un mécanisme de calcul de la probabilité de tran-
sition des nets. La connaissance des probabilités de transition permet d'équilibrer
automatiquement les arbres de portes OR, et ainsi d'optimiser vitesse et consom-
mation du circuit.
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Chapitre 5

Correction formelle du �ot de

synthèse

1 Introduction

Dans ce chapitre, on démontre l'un des points cruciaux de cette thèse : garantir
qu'un circuit issu de la synthèse d'un MDD est quasi insensible aux délais.

Le �ot de synthèse développé repose sur cette preuve pour garantir que les
circuits générés sont quasi insensibles aux délais : aucune véri�cation de la quasi
insensibilité aux délais n'est e�ectuée durant la synthèse, une telle véri�cation étant
trop coûteuse.

Ce travail a fait l'objet d'une publication en juin 2004 [44]. Cette publication
ne concerne que la synthèse DIMS ; la synthèse en portes deux entrées n'avait pas
encore été développée à cette date. Dans ce chapitre, on considère aussi la synthèse
en portes deux entrées, en se basant sur le résultat obtenu dans le cas de la synthèse
DIMS.

2 Caractérisation formelle de la quasi insensibilité
aux délais

A�n de montrer qu'un circuit, modélisé par un ensemble de règles de production,
est quasi insensible aux délais, il est nécessaire d'avoir une dé�nition formelle de
cette propriété. L'article [6] donne une condition nécessaire et su�sante pour qu'un
ensemble de règles de production soit quasi insensible aux délais. Tout d'abord,
donnons quelques dé�nitions.

Dé�nition 5.1 Le résultat d'une transition est un prédicat, noté R, tel que R(x↗
) = x et R(x↘) = x.
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Dé�nition 5.2 Un couple de règles de production B− → x ↗ et B+ → x ↘ est
non-interférant durant un calcul si et seulement si B+ ∧B− est toujours faux
durant le calcul.

Un ensemble de règles de production est non-interférant si et seulement si chaque
couple de règles de production est non-interférant.

Théorème 5.1 Un couple de règles de production combinatoire est toujours non-
interférant.

En e�et, si un couple de règles de production B+ → x↗, B− → x↘ est combina-
toire, alors B+ = B−, et donc B+ ∧B− = B− ∧B− est toujours faux.

Dé�nition 5.3 Une règle de production G → t est stable durant un calcul si et
seulement si G ne peut passer de vrai à faux que dans les états du calcul pour lesquels
R(t) est vrai.

Un ensemble de règles de production est stable si et seulement si chaque règle de
production est stable.

Ces dé�nitions permettent de caractériser la quasi insensibilité aux délais d'un
circuit :

Théorème 5.2 Un circuit est quasi insensible aux délais si et seulement si
l'ensemble de règles de production qui le décrit est stable et non-interférant.

En e�et, si l'ensemble de règles de production n'est pas stable, il existe une
règle de production B → t non stable. Donc, il existe un état dans lequel R(t)∧B
est vraie, suivi par un état dans lequel R(t)∧B est vraie. Ainsi, la variable x de
la transition t peut subir un aléa : dans le premier état, puisque B est vraie, la
règle de production est activée, et donc x subit une transition. Mais avant que x
subisse cette transition, B devient fausse. Ainsi, le comportement n'est pas spéci�é,
un aléa peut se produire, et le circuit n'est donc pas QDI. Si un couple de règles
de production est interférant, il existe un état où les deux gardes sont vraies, le
comportement n'est donc pas spéci�é, et le circuit n'est pas non plus QDI.

Réciproquement, supposons que l'ensemble de règles de production est stable et
non-interférant. Soit un couple de règles de production B+ → x ↗ et B− → x ↘.
Puisque les règles de production sont stables, on sait que si B+ est vraie, alors cette
garde reste vraie jusqu'à ce que x = 1, et de même pour la garde B− : la porte ne
peut donc pas subir d'aléa.

3 La synthèse DIMS génère des circuits QDI

On démontre dans cette section qu'un circuit issu de l'algorithme de synthèse
DIMS, présenté dans le chapitre précédent, est forcément quasi insensible aux délais.

80 3. LA SYNTHÈSE DIMS GÉNÈRE DES CIRCUITS QDI



CHAPITRE 5. CORRECTION FORMELLE DU FLOT DE SYNTHÈSE

Pour cela, il faut tout d'abord modéliser ce circuit sous forme d'un ensemble
de règles de production. Puis, quelques hypothèses doivent être faites sur le MDD.
En�n, on prouve que l'ensemble de règles de production est non-interférant et stable,
et qu'il est donc quasi insensible aux délais en vertu du théorème 5.2.

3.1 Génération des règles de production à partir du MDD

Puisque la caractérisation de la quasi insensibilité aux délais d'un circuit passe
par sa description sous forme de règles de production, il est nécessaire de construire
un ensemble de règles de production à partir du circuit issu d'un MDD. En fait, cet
ensemble de règles de production peut être construit directement à partir du MDD,
par un algorithme similaire à l'algorithme de synthèse du MDD.

De plus, le modèle de circuit utilisé dans la caractérisation de la quasi insensi-
bilité aux délais est fermé, c'est-à-dire que les circuits considérés n'ont pas de ports
primaires. Cependant, nos circuits sont ouverts. Pour les rendre fermés, il su�t de
modéliser l'environnement à l'aide de règles de production, qui décrivent le compor-
tement de l'environnement, c'est-à-dire implémentent le protocole quatre phases,
sur les ports primaires du circuit, comme l'illustre la �gure 5.1.

A0

A1

B0

S0

B1

S1

Sack

Back

Aack

R

R

Fig. 5.1 � Fermer un circuit revient à modéliser l'environnement au niveau des ports
primaires. Les blocs R choisissent la valeur à émettre, c'est-à-dire le rail activé par
l'environnement lorsque l'acquittement est reçu.

Règles de production du MDD

Considérons chaque terminal f du MDD. Pour ce terminal f , on note Cf =
Cf

0 , C
f
1 , . . . , C

f
p−1 l'ensemble des chemins du MDD d'une racine à f . Considérons

l'un de ces chemins, Cf
i , 0 ≤ i < p. On note tfi,0, t

f
i,1, . . . , t

f
i,ki

les tronçons de ce
chemin jusqu'au terminal f , non inclus.

La synthèse DIMS construit une porte de Muller par chemin. On doit donc
construire un couple de règles de production pour ce chemin. Pour cela, on dé�nit
le rail d'un tronçon t, de la manière suivante. On rappelle que si n = node(t) est
le n÷ud du tronçon t (c'est-à-dire le n÷ud du MDD qui correspond au tronçon t
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dans le chemin considéré), que var(n) est la variable qui l'étiquette (c'est-à-dire la
variable qui est lue), et que val(t) est la valeur qui doit être lue sur var(n) pour
que l'on traverse t (si c'est une autre valeur, c'est un autre chemin qui s'activera).

� si node(t) est un non-terminal, rail(t) = var(node(t))val(t) est le rail numéro
val(t) de la variable var(node(t)).

� si node(t) est une fourche, rail(t) = true.
� si node(t) est un terminal, rail(t) = var(node(t))val(node(t)) est le rail val(node(t))
de la variable var(node(t)).

Ainsi, le couple de règles de production modélisant le chemin Cf
i se construit

sous la forme suivante :

rail(tfi,0)∧ rail(t
f
i,1)∧ . . .∧ rail(t

f
i,ki

) → Cf
i ↗

rail(tfi,0)∧ rail(t
f
i,1)∧ . . .∧ rail(t

f
i,ki

) → Cf
i ↘

De plus, pour chaque terminal, l'algorithme DIMS génère une porte OR, qui
regroupe les chemins arrivant à cette porte. Ainsi, le couple de règles de production
modélisant la porte OR correspondant au terminal f se construit sous la forme
suivante :

Cf
0 ∨C

f
1 ∨ . . .∨Cf

p → rail(f)↗

Cf
0 ∧C

f
1 ∧ . . .∧C

f
p → rail(f)↘

Règles de production de l'environnement

Soit S une sortie primaire du circuit. L'environnement implémente le protocole
quatre phases sur cette sortie, c'est-à-dire que :

� Si l'un des rails de S passe à 1, l'acquittement passe à 0.
� Si le rail de S qui était à 1 passe à 0 (et donc que tous les rails de S sont à

0), l'acquittement passe à 1.
L'environnement peut donc être modélisé par le couple de règles de production
suivant : ∨

i∈range(S)

Si → Sack ↘∧
i∈range(S)

Si → Sack ↗

Soit A une entrée primaire du circuit.
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� Si l'acquittement de A passe à 1, l'un des rails i ∈ range(a) de A passe à
1. Ce rail est choisi par l'environnement, on considère donc qu'il est aléatoire
(et on ne tient donc pas compte du fait qu'il peut y avoir des hypothèses
supplémentaires que ferait le circuit).

� Si l'acquittement de A passe à 0, le rail i de A passe à 0.
L'environnement peut donc être modélisé par le couple de règles de production
suivant :

Aack → Ai ↗
Aack → Ai ↘

3.2 Conditions sur le MDD

A�n de démontrer que le circuit synthétisé est quasi insensible aux délais, il est
nécessaire d'énoncer des conditions que le MDD doit respecter.

Tout d'abord, le MDD doit être bien formé. En e�et, on a vu au chapitre 3 qu'un
MDD qui n'est pas bien formé ne peut pas générer un circuit QDI.

De plus, il est nécessaire d'ajouter des conditions sur la relation entre les acquit-
tements des entrées et des sorties. Pour cela on ajoute la condition que le circuit est
correctement acquitté. La notion d'acquittement correct est dé�nie de la manière
suivante :

Soient A une entrée et S une sortie du circuit.

Dé�nition 5.4 Le couple (A, S) est correctement acquitté si et seulement si,
lorsque A est consommée lors de la production de S, Aack ne peut passer à 0 avant
que Sack ne soit à 0, et Aack ne peut passer à 1 avant que Sack ne soit à 1.

Le circuit est correctement acquitté si tous les couples (entrée, sortie) sont
correctement acquittés.

3.3 Non-interférence

On démontre qu'un ensemble de règles de production issu d'un MDD est non-
interférant. Pour cela, on considère les di�érents types de couples de règles de pro-
duction.

Soit un terminal f et un chemin Cf
i allant d'une racine du MDD à f . En repre-

nant les notations précédentes, le couple de règles de production généré à partir de
ce chemin est :

rail(tfi,0)∧ rail(t
f
i,1)∧ . . .∧ rail(t

f
i,ki

) → Cf
i ↗

rail(tfi,0)∧ rail(t
f
i,1)∧ . . .∧ rail(t

f
i,ki

) → Cf
i ↘
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Ce couple de règles de production est non-interférant si et seulement si la fonction
suivante est toujours fausse :

rail(tfi,0)∧ rail(t
f
i,1)∧ . . .∧ rail(t

f
i,ki

)∧ rail(tfi,0)∧ rail(t
f
i,1)∧ . . .∧ rail(t

f
i,ki

)

Ce qui est bien le cas, de manière évidente (la fonction est de la forme A∧A∧ . . .).

Les autres règles de production (sorties, environnement) sont combinatoires,
donc non-interférantes.

3.4 Stabilité

On démontre qu'un ensemble de règles de production issu d'un MDD est non-
interférant.

Pour cela, on commence par montrer le lemme suivant : Soit un terminal f du
MDD. Soient Cf

i les chemins du MDD reliant une racine au terminal f . On considère
le circuit issu de la synthèse DIMS du MDD.

Lemme 5.1 Le circuit implémente le protocole quatre phases, et ainsi une boucle
de causalité de transitions :

1. rail(f) ne peut passer à 1 avant que Cf
i0
, l'un des chemins, ne soit à 1.

2. Le chemin Cf
i0
ne peut passer à 1 avant que, pour chaque tronçon t ∈ Cf

i0
,

rail(t) ne soit à 1.

3. Pour chaque tronçon t ∈ Cf
i0
, rail(t) ne peut passer à 1 avant que var(t)ack

ne soit à 1.

4. Pour chaque tronçon t ∈ Cf
i0
, var(t)ack ne peut passer à 1 avant que var(f)ack

ne soit à 1.

5. var(f)ack ne peut passer à 1 avant que tous les rails de var(f) ne soient à 0
(en particulier rail(f)).

6. rail(f) ne peut passer à 0 avant que tous les Cf
i ne soient à 0. Comme les

chemins sont mutuellement exclusifs, un seul pouvait être à 1, c'est Cf
i0
. Il

su�t donc que Cf
i0
soit à 0.

7. Le chemin Cf
i0
ne peut passer à 0 avant que, pour chaque tronçon t ∈ Cf

i0
,

rail(t) ne soit à 0.

8. Pour chaque tronçon t ∈ Cf
i0
, rail(t) ne peut passer à 0 avant que var(t)ack

ne soit à 0.

9. Pour chaque t ∈ Cf
i0
, var(t)ack ne peut passer à 0 avant que var(f)ack ne soit

à 0.

10. var(f)ack ne peut passer à 0 avant que rail(f) ne soit à 1.
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1
2

3

4

56
7

8

9

10

Circuit

Environnement

Fig. 5.2 � Les étapes du lemme 5.1 remontent la chaîne de causalité des transitions
du circuit.

La �gure 5.2 illustre l'enchaînement de ces étapes, qui se fait dans le sens opposé
aux transitions : l'intérêt est de remonter la chaîne de causalité des transitions, pour
montrer qu'une transition a été causée par une transition précédente.

La plupart des étapes de ce lemme sont en fait une simple transcription des règles
de production : une transition ne peut arriver avant que sa garde ne soit vraie. Les
étapes 4 et 9 utilisent l'hypothèse selon laquelle le circuit est correctement acquitté.

Chemins

Le lemme 5.1 permet de montrer que les règles de production des chemins sont
stables. Soit une telle règle, de la forme suivante :

rail(tfi,0)∧ rail(t
f
i,1)∧ . . .∧ rail(t

f
i,ki

) → Cf
i ↗

Soit un tronçon tfi,j ∈ C
f
i . Le lemme 5.1 montre que rail(tfi,j) ne peut passer à

0 avant que Cf
i ne soit à 1 (en faisant un demi-cycle, c'est-à-dire en utilisant les

étapes 8, 9, 10, 1). Ainsi, la garde de la règle de production ne peut devenir fausse
avant que la transition ait eu lieu, la règle de production est donc stable.

De même, si l'on considère une règle de la forme suivante :

rail(tfi,0)∧ rail(t
f
i,1)∧ . . .∧ rail(t

f
i,ki

) → Cf
i ↘

D'après le lemme, rail(tki,j) ne peut passer à 1 avant que Cf
i ne soit à 0 (étapes 3,

4, 5, 6). La règle de production est stable.

Sorties

De même, les règles de production des sorties sont stables. Soit une règle de la
forme suivante :

Cf
0 ∨C

f
1 ∨ . . .∨Cf

p → rail(f)↗
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D'après le lemme, chaque chemin Cf
i ne peut passer à 0 avant que rail(f) ne

soit à 1 (étapes 7, 8, 9, 10), donc la règle de production est stable.
De même, pour une règle de production de la forme suivante :

Cf
0 ∧C

f
1 ∧ . . .∧C

f
p → rail(f)↘

D'après le lemme, un chemin Cf
i ne peut passer à 1 avant que rail(f) ne soit à

0 (étapes 2, 3, 4, 5).

Environnement

De même, les règles de production de l'environnement sont stables. Soit une
règle de la forme suivante : ∨

i∈range(S)

Si → Sack ↘

La garde ne peut devenir fausse que si les rails de S ne passe à 0. Chaque rail
i ∈ range(S) correspond à un terminal fi (tel que var(fi) = S et val(fi) = i).
D'après le lemme, rail(fi) ne peut passer à 0 avant que rail(fi)ack ne passe à 0
(étapes 6, 7, 8, 9), c'est-à-dire avant que Sack ne passe à 0. La règle de production
est donc stable.

De même, pour une règle de production de la forme suivante :∧
i∈range(S)

Si → Sack ↗

La garde ne peut devenir fausse que si l'un des rails de S ne passe à 1. Ce rail
correspond à un terminal f . D'après le lemme, rail(f) ne peut passer à 1 avant que
var(f)ack ne passe à 1 (étapes 1, 2, 3, 4), c'est-à-dire avant que Sack ne passe à 1.
La règle de production est donc stable.

De même, pour une règle de production de la forme suivante :

Aack → Ai0 ↗

i0 ∈ range(A) est la valeur que doit prendre A dans le cycle de calcul considéré.
On considère un tronçon ti0 tel que var(ti0) = A et val(ti0) = i0. On a donc
var(ti0)ack = Aack. D'après le lemme, var(ti0)ack ne peut passer à 0 avant que
rail(ti0) ne passe à 1 (étapes 9, 10, 1, 2), c'est-à-dire avant que Ai0 ne passe à 1. La
règle de production est donc stable.

De même, pour une règle de production de la forme suivante :

Aack → Ai0 ↘
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D'après le lemme, var(ti0)ack ne peut passer à 1 avant que rail(ti0) ne passe à 0,
c'est-à-dire avant que Ai0 ne passe à 0 (étapes 4, 5, 6, 7). La règle de production
est donc stable.

On a montré que l'ensemble de règles de production était stable et non-interférant.
D'après le théorème 5.2, il est donc quasi insensible aux délais.

4 La synthèse en porte 2 entrées génère des circuits
QDI

4.1 Règles de production

Soit un non-terminal n du MDD. À partir de ce n÷ud, on génère une porte OR,
regroupant l'ensemble des arcs entrants, et |range(var(n))| portes de Muller à deux
entrées.

La porte OR se modélise avec les règles de production suivantes (on assimile
les éléments de ein(n), qui sont les arcs entrants de n, avec les nets de la netlist
associés ; act(n) est le signal d'activation de n). :∨

e∈ein(n)

e → act(n)↗

∧
e∈ein(n)

e → act(n)↘

Pour i ∈ range(var(n)), la porte de Muller correspondant à la valeur i se mo-
délise avec les règles de production suivantes (eout(i, n) est l'arc sortant de n cor-
respondant à la valeur i) :

act(n)∧ var(n)i → eout(i, n)↗
act(n)∧ var(n)i → eout(i, n)↘

Soit maintenant une fourche n du MDD. À partir de cette fourche, on génère une
porte OR, qui regroupe l'ensemble des arcs sortants. Cette porte OR est modélisée
par les mêmes règles de production que dans le cas d'un non-terminal. Le signal
d'activation de la fourche est propagé à chaque arc sortant de la fourche : Soit
e ∈ eout(n).

act(n) → e↗
act(n) → e↘
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4.2 Similitude avec la synthèse DIMS

A�n de simpli�er la preuve de quasi insensibilité aux délais du circuit issu d'une
synthèse en portes deux entrées, on souhaite se ramener au cas de la synthèse DIMS,
traité ci-dessus.

La remarque est la suivante : synthétiser un MDD en portes deux entrées revient
à le découper en un ensemble de MDDs de profondeur 2, et à synthétiser chaque
petit MDD avec l'algorithme DIMS, comme l'illustre la �gure 5.3.

Ainsi, au lieu de considérer le MDD, et d'analyser les règles de production issues
de sa synthèse en portes deux entrées, on considère un ensemble de MDDs de pro-
fondeur 2 qui s'assemblent pour former le MDD initial, et on se ramène à la synthèse
DIMS que l'on a étudiée ci-dessus. Ce qui apparaît de nouveau par rapport au cas
de la synthèse DIMS, c'est que l'on n'a plus un seul MDD, mais un ensemble de
MDDs qui s'assemblent, à l'aide de variables internes (c'est-à-dire de variables qui
ne sont pas des ports primaires du circuit, comme la variable M dans la �gure 5.3.

4.3 Non-interférence

Les règles de production issues d'une synthèse DIMS sont toujours non-interférantes,
indépendemment du circuit global, comme on l'a montré dans la section précédente.
Il n'y a donc rien à faire ici.

4.4 Stabilité

Pour montrer que l'ensemble de règles de production considéré est stable, il su�t
de montrer que le lemme 5.1 est toujours vrai dans le cas d'un ensemble de MDDs
qui s'assemblent.

Les étapes 1, 2, 4, 6, 7 et 9 sont des retranscriptions des règles de production
générées, et sont donc toujours vraies, indépendemment du fait que l'on puisse
maintenant considérer une variable interne.

Considérons les étapes 3 et 8. Soit une feuille f . On veut montrer que pour
chaque tronçon t du chemin considéré Cf

i0
, rail(t) ne peut passer à 1 avant que

var(t)ack ne soit à 1, et rail(t) ne peut passer à 0 avant que var(t)ack ne soit à 0.
Si var(t) est une entrée primaire du circuit, cette proposition est immédiatement

vraie, puisque l'environnement implémente le protocole quatre phases sur var(t). Il
faut donc considérer le cas où var(t) est une variable interne.

Dans ce cas, il existe une feuille f ′ telle que var(f ′) = var(t) et val(f ′) = val(t).
Considérons un chemin Cf ′

i . Supposons que tous les tronçons du chemin ont pour
variable des ports primaires.

On peut alors appliquer les étapes 1, 2, 3, 4 du lemme, pour f ′ : rail(f ′) = rail(t)
ne peut passer à 1 avant que var(f ′)ack = var(t)ack ne soit à 1.

On peut aussi appliquer les étapes 6, 7, 8, 9 du lemme, pour f ′ : rail(f ′) = rail(t)
ne peut passer à 0 avant que var(f ′)ack = var(t)ack ne soit à 0.
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(c) le circuit

Fig. 5.3 � Le circuit issu de la synthèse en portes deux entrées d'un MDD (a) est
le même que celui issu de la synthèse DIMS d'un ensemble de MDDs de profondeur
2 (b), qui s'assemblent pour former le circuit (c).
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On a donc montré les étapes 3 et 8 du lemme pour f .
Si l'un des tronçons du chemin a pour variable une variable interne, il su�t de

faire le même raisonnement : par récurrence sur le nombre de variables internes
qu'il faut traverser, on montre que les étapes 3 et 8 sont vraies. Le nombre de
variables qu'il faut traverser est forcément �ni, puisque l'ensemble de MDD est issu
de la décomposition d'un seul MDD : traverser les variables internes correspond à
parcourir les chemins du MDD d'origine.

Considérons maintenant les étapes 5 et 10. Soit une feuille f . On veut montrer
que var(f)ack ne peut passer à 1 avant que tous les rails de var(f) ne soient à 0, et
que var(f)ack ne peut passer à 0 avant que rail(f) ne soit à 1.

Comme ci-dessus, si var(f) est une sortie primaire du circuit, cette proposition
est immédiate. On considère donc le cas où var(f) est une variable interne.

On considère alors un tronçon t′ tel que var(t′) = var(f). Ce tronçon appartient
au chemin Cf ′

i , qui arrive sur le terminal f ′. Supposons que var(f ′) est une sortie
primaire du circuit.

On peut alors appliquer les étapes 4, 5, 6, 7 du lemme, pour f ′ : var(t′)ack =
var(f)ack ne peut passer à 1 avant que rail(t′) = rail(f) ne soit à 0. Ce raisonnement
est vrai pour tout t′ tel que var(t′) = var(f), donc var(f)ack ne peut passer à 1
avant que tous les rails de var(f) ne soient à 0.

On peut aussi appliquer les étapes 9, 10, 1, 2 du lemme, pour f ′ : var(t′)ack =
var(f)ack ne peut passer à 0 avant que rail(t) ne soit à 1.

On a donc montré les étapes 5 et 10 du lemme.
Comme ci-dessus, si var(f ′) est une variable interne, il su�t de faire le même

raisonnement. On montre par récurrence sur le nombre de variables internes à tra-
verser que les étapes 5 et 10 sont vraies.

5 Étapes de transformation

On souhaite maintenant montrer que les di�érentes transformations que l'on est
amené à e�ectuer préservent la quasi insensibilité aux délais du circuit.

5.1 Optimisations du MDD

Les étapes d'optimisation, qui sont toutes e�ectuées sur le MDD, ne peuvent
pas modi�er la quasi insensibilité aux délais du circuit, puisqu'elles sont e�ectuées
avant la synthèse. Par contre, elles peuvent modi�er les propriétés du MDD sur
lesquelles repose la preuve de quasi insensibilité aux délais : le MDD doit toujours
être bien formé, et correctement acquitté.
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5.2 Projection technologique : fusion de portes

Lors de la projection technologique, certaines portes sont fusionnées. On montre
ici que la fusion de portes ne modi�e pas la quasi insensibilité aux délais du circuit.

Restrictions sur la fusion

On veut dé�nir la fusion de deux portes au niveau des règles de production.
Tout d'abord, il faut dé�nir quelles règles de production on peut fusionner.

On ne peut fusionner deux portes que si elles sont reliées, c'est-à-dire si la sortie
de la première est une entrée de la seconde. Au niveau des règles de production, cela
revient à ce que les gardes de la seconde dépendent de la variable de la première.

On ne peut pas fusionner deux portes si le net qui relie les deux est connecté à
d'autres portes, étant donné que ce net va disparaître dans la fusion. Il ne faut donc
qu'aucune autre règle de production ne dépende de la variable qui va disparaître.

De plus, une fusion ne peut faire disparaître un net s'il est mémorisant, c'est-
à-dire s'il est produit par une porte qui n'est pas combinatoire. En e�et, dans ce
cas, le résultat de la fusion ne peut être modélisé par un seul couple de règles de
production, puisque cela reviendrait à transférer la mémoire interne en sortie, et
le comportement serait di�érent, comme l'illustre la �gure 5.4 : si l'on fusionne les
deux portes de la �gure 5.4(a) en une seule porte, modélisée par un seul couple de
règles de production �gure 5.4(b), alors la séquence a ↘ b ↘ a ↗ c ↘ cause une
transition descendante en sortie de la �gure 5.4(a), mais pas de transition en sortie
de la �gure 5.4(b)

a
b
c

d
e

a∧ b→ d↗
a∧ b→ d↘

c∨ d→ e↗
c∧ d→ e↘

(a) avant fusion

a
b
c

e

c∨ a∧ b→ e↗
c∧ a∧ b→ e↘
(b) après fusion

Fig. 5.4 � Le résultat de la fusion des portes n'est pas modélisable par un couple
de règles de production : le couple de règles de production (b) n'est pas équivalent
aux quatre règles (a).

La règle est alors la suivante : seule la porte de sortie (c'est-à-dire la porte qui
produit un net qui n'est pas fusionné) peut être non-combinatoire.

Soit un ensemble de règles de production R. Soient deux couples de règles de
production G0 = G+

0 → x0 ↗, G−0 → x0 ↘ et G1 = G+
1 → x1 ↗, G−1 → x1 ↘.

Dé�nition 5.5 G0 et G1 sont fusionnables si et seulement si toutes les conditions
suivantes sont vraies :

� G+
1 ou G−1 dépendent de x0 (c'est-à-dire que G+

1 (x0 = 0) 6= G+
1 (x0 = 1) ou

G−1 (x0 = 0) 6= G−1 (x0 = 1)).
� ∀G ∈ R− {G1}, G+ et G− ne dépendent pas de x0.
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� G0 est combinatoire.

Dé�nition de la fusion sur un ensemble de règles de production

Formellement, soit un ensemble de règles de production R sur l'ensemble de
variables V . Soit x0 ∈ V une variable que l'on veut fusionner.

Soient G0 = (G+
0 → x0 ↗, G−0 → x0 ↘) ∈ R2 et G1 = (G+

1 → x1 ↗, G−1 →
x1 ↘) ∈ R2 deux couples de règles de production de R fusionnables.

Dé�nition 5.6 Le couple de règles de production issu de la fusion de G0 et de G1

est le couple de règles de production G01 suivant :

G+
1 x0=G+

0
→ x1 ↗

G−1 x0=G+
0
→ x1 ↘

L'ensemble de règles de production issu de la fusion de G0 et de G1 est l'en-
semble R− {G0, G1} ∪ {G01}.

Puisque G0 est combinatoire, on a G+
0 = G−0 , donc toute l'information est conte-

nue dans G+
0 . Remplacer x0 par G

+
0 revient donc à remplacer x0 par G

−
0 ; les règles

de production obtenues après fusion ont donc le même comportement que les origi-
nales.

Preuve

On souhaite démontrer le théorème suivant :

Théorème 5.3 Si R′ est un ensemble de règles de production issu de la fusion de
deux règles de production de R, et si R est quasi insensible aux délais, alors R′ est
quasi insensible aux délais.

On note G0 et G1 les couples de règles fusionnés, et G01 le résultat de cette
fusion. Supposons que R est quasi insensible aux délais. Alors, il est stable et non-
interférant. On montre tout d'abord que R′ est non-interférant. Il su�t de montrer

que G01 est non-interférant, puisque toutes les autres règles sont identiques.
Pour cela, il faut montrer que G+

1 |x0=G+
0
∧G−1 |x0=G+

0
est toujours faux. Or, G1

est non-interférant, puisque G1 ∈ R. Donc G+
1 ∧G−1 est toujours faux. Ceci est en

particulier vrai pour x0 = G+
0 . Donc G01 est non-interférant, et par conséquent R′

est non-interférant.

On montre ensuite que R′ est stable. Il su�t de montrer que les deux règles de
G01 sont stables. Considérons la règle G

+
1 |x0=G+

0
→ x1 ↗.

On veut montrer que G+
1 |x0=G+

0
ne peut passer de vrai à faux avant que x1 ne

soit passé à 1. Or, G1 est stable, donc G
+
1 ne peut passer de vrai à faux avant que
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x1 ne soit passé à 1. Ceci est vrai en particulier pour x0 = G+
0 . Donc la règle est

stable.
On montre de même que G−1 |x0=G+

0
→ x1 ↘ est stable, donc R′ est stable.

L'ensemble de règles de production R′ est stable et non-interférant, il est donc
quasi insensible aux délais. On a donc montré le théorème.

6 Conclusion

Dans ce chapitre, on a démontré que la technique de synthèse développée au
cours de cette thèse, et présentée dans le chapitre précédent, génère bien des circuits
quasi insensibles aux délais.

Pour cela, la propriété de quasi insensibilité aux délais a été caractérisée for-
mellement, à l'aide de l'article [6]. Cet article donne une condition nécessaire et
su�sante pour qu'un ensemble de règles de production soit quasi insensible aux
délais.

Puisque la propriété de quasi insensibilité aux délais est dé�nie sur un ensemble
de règles de production, il a fallu modéliser le circuit issu de notre méthode de
synthèse par un ensemble de règles de production.

Dans un premier temps, on a démontré qu'un circuit issu de la synthèse DIMS
est quasi insensible aux délais. Cette démonstration fait deux hypothèses sur le
MDD. Tout d'abord, il doit être bien formé : on a vu au chapitre 3 que la structure
de MDD permet d'écrire des MDD mal formés, qui décrivent un circuit ne pouvant
être quasi insensible aux délais. Le MDD doit aussi être correctement acquitté : il
doit générer un signal d'acquittement pour toutes les entrées qui ont participé à la
production d'une sortie, à chaque cycle de calcul.

Dans un second temps, on a démontré qu'un circuit issu de la synthèse en portes
deux entrées est quasi insensible aux délais. C'est ce résultat qui est important, et
qui motive tout ce chapitre. La démonstration se base sur le résultat précédent sur
la synthèse DIMS. En e�et, la synthèse en portes deux entrées est équivalente à une
synthèse DIMS sur un ensemble de MDDs de profondeur 2.

Pour �nir, on a démontré que la fusion de portes dans une netlist préserve la
propriété de quasi insensibilité aux délais. Ce résultat permet d'e�ectuer une pro-
jection technologique du circuit issu de la synthèse en portes deux entrées : puisque
le circuit est entièrement décomposé, la projection technologique n'aura à e�ectuer
que des fusions de portes, et préservera donc la propriété de quasi insensibilité aux
délais du circuit. L'algorithme de projection technologique fait l'objet d'un travail
indépendant de cette thèse [45, 46].
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Chapitre 6

Implémentation et Résultats

1 Présentation de TAST

TAST est une collection d'outils destinés à la synthèse de circuits asynchrones,
développée au laboratoire TIMA. La version de TAST présentée ici est la version
développée dans cette thèse.

La �gure 6.1 présente le �ot de conception de TAST.
TAST s'articule autour d'un format intermédiaire, qui est basé sur les réseaux

de Pétri. Il se compose de plusieurs modules indépendants. Le module front-end
est chargé de transformer un programme CHP, qui est notre format d'entrée, pour
générer la forme intermédiaire du réseau de Pétri.

Les modules de véri�cation et simulation s'articule autour de ce format intermé-
diaire en réseau de pétri, ainsi que le back-end qui est chargé, à partir de ce format
intermédiaire, de générer une forme structurelle du circuit : une netlist hiérarchique
de portes.

Le module qui nous intéresse ici est le back-end : c'est dans ce module que
s'intègre le processus de synthèse.

La première étape, à partir du format intermédiaire en réseau de Pétri, est de
générer le MDD modélisant le circuit que l'on souhait synthétiser, puisque la mé-
thode de synthèse repose sur ce modèle. Cependant, comme on l'a vu au chapitre 4,
cette étape n'est pas encore �nalisée ; elle fait l'objet d'un travail à part entière.

Sur le MDD, on peut lancer les algorithmes d'optimisation présentés chapitre 4,
qui permettent de réduire la taille du MDD. Puis le MDD peut être synthétisé en une
netlist de portes, à l'aide de l'algorithme de synthèse en portes à deux entrées. Cette
netlist est quasi insensible aux délais, et elle est totalement décomposée en portes à
deux entrées. Elle ne cible pas de bibliothèque particulière : ses portes instancient
des cellules génériques (ou logique, et logique, inverseur, porte de Muller).

L'étape de projection technologique, qui fait l'objet d'un travail de recherche à
part [45,47], permet de cibler une bibliothèque de cellules : la netlist de cellules gé-
nériques est transformée, a�n d'instancier les cellules complexes de la bibliothèque
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Back−end

Front−end

Génération VHDL

Vérification

Simulation

Prototypage
rapide

VHDL
Structurel

CHP

MDD

Optimisation

Génération MDD

Projection
Technologique

Dimensionnement

Compilateur

Bibliothèque
cible

Netlist QDI
générique en portes
à 2 entrées

Netlist QDI projetée

Netlist QDI
dimensionnée

Réseau de Pétri

Synthèse QDI

Fig. 6.1 � le �ot de conception de TAST.

cible, et ainsi optimiser cette netlist. L'optimisation peut se faire selon divers cri-
tères (surface, vitesse, consommation), puisque les caractéristiques des cellules de
la bibliothèque sont connues. La transformation e�ectue uniquement des fusions de
portes, a�n de préserver la quasi insensibilité aux délais du circuit. Ceci est possible
puisque la netlist générique ne comporte que des portes à deux entrées : elle est
totalement décomposée.

Une fois la bibliothèque ciblée, il est encore possible d'optimiser le circuit. En
e�et, chaque cellule de la bibliothèque est disponible en plusieurs versions, de sor-
tance di�érentes. Le dimensionnement consiste à choisir, pour chaque instance de
la netlist, la taille de la cellule, a�n d'optimiser la netlist selon le critère que l'on
souhaite (surface, vitesse ou consommation). Cette optimisation se fait en tenant
compte d'un modèle physique qui prend en compte le comportement analogique des
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portes. Cette étape a fait l'objet d'un travail à part entière, qui n'a malheureusement
pas été publié. La seule transformation e�ectuée sur la netlist est ici l'annotation de
chaque instance, a�n de mémoriser quel drive de la cellule il faut utiliser ; la netlist
reste donc QDI après cette étape.

La dernière étape du �ot de synthèse écrit la netlist obtenue dans un �chier en
VHDL.

Ce �chier VHDL structurel peut ensuite être utilisé dans un outil standard de
placement/routage : le fait que le circuit ne soit pas synchrone mais quasi insensible
aux délais n'a plus que très peu d'incidence sur la suite. Techniquement, il faut
véri�er que l'hypothèse des fourches isochrones est bien véri�ée ; en pratique cette
hypothèse est très peu contraignante, et ne pose pas de problème.

L'outil développé au cours de cette thèse implémente ces fonctionnalités ; il est
codé en langage C++ et comporte environ 30.000 lignes de code, qui forment deux
bibliothèques ainsi qu'un programme d'interface utilisateur (invite de commande).

2 Circuits d'évaluation

Puisque l'outil fonctionne, on valider la méthode de synthèse. Pour cela, on a
besoin de circuits de test.

Cependant, comme on l'a vu dans le chapitre 4, la génération de MDD à partir
de code CHP n'est pas totalement automatisée. Or, on souhaite générer des circuits
d'une taille conséquente, qui permette de valider la méthode de manière raisonnable.
Écrire les MDDs à la main n'est donc pas une alternative viable : il n'est pas
raisonnable de dépasser une centaine de n÷uds dans de telles conditions.

L'idée retenue pour générer les MDDs de test consiste à trouver un circuit su�-
samment régulier pour qu'il soit facile d'écrire un programme simple automatisant
la construction du MDD : ainsi, il est faisable de générer directement des MDDs de
taille importante.

Les circuits implémentant des opérations arithmétiques sont très réguliers, et
bien documentés : additionneur, multiplieur, diviseur. C'est ce type de circuits qui
va nous servir pour évaluer la méthode de synthèse.

2.1 Principe

Les circuits que l'on veut synthétiser sont réguliers, c'est-à-dire qu'ils sont com-
posés de quelques blocs de base simples, instanciés un grand nombre de fois.

Le principe de la génération du MDD est le suivant :
� Chaque bloc de base est écrit à la main sous forme de MDD.
� Dans le programme, à chaque bloc de base correspond une fonction. Cette
fonction prend en paramètre les variables d'entrée et sortie du bloc que l'on
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souhaite instancier, et construit le MDD, en utilisant ces variables pour éti-
queter les n÷uds du MDD.

� Pour chaque bloc de base instancié dans le circuit, la fonction correspondante
est appelée. Des variables internes sont utilisées pour les nets reliant les blocs
de base, lorsque c'est nécessaire.

� Le MDD obtenu est la réunion de tous les MDDs. C'est un MDD composé :
il utilise des variables internes pour connecter les di�érentes composantes du
MDD.

Cette technique ne permet de générer que le chemin direct. Cependant, le che-
min d'acquittement est très facile à générer : puisqu'à chaque cycle d'exécution, on
consomme toutes les entrées, et on émet une valeur sur toutes les sorties il su�t
d'un chemin du MDD regroupant les acquittements de toutes les sorties, qui pro-
duit les acquittements de toutes les entrées. Le protocole implémenté ainsi est le
protocole séquentiel. Pour obtenir un circuit implémentant le protocole WCHB, il
su�t d'ajouter un half-bu�er en sortie du circuit.

2.2 Composants de base

On commence par présenter les deux composants de base utilisés pour implé-
menter les opérateurs logiques : le full adder et le soustracteur conditionnel

Le Full adder

FA

A B

Co Ci

S
(a) porte

Ci

S0

0

S1

1

Ci

0 1

Co0 Co1

B

0 1

A

1

B

0

10

(b) MDD

Fig. 6.2 � le bloc de base Full Adder.

Le full adder a 3 entrées : A, B et la retenue entrante Ci. Il fait la somme des 3
entrées, et la propage sur les 2 bits de sortie Co et S (puisque le résultat est compris
entre 0 et 3), le bit de poids fort étant la retenue sortante Co. Les �gures 6.2 et 6.3
montrent le MDD et le circuit implémentant un full adder.
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B0

Ci0

Ci1

Ci1

Ci0

A0
B1

A1
B0

B1

Co0

S1

S0

Co1

Fig. 6.3 � Circuit implémentant le Full Adder.

On peut remarquer que la retenue sortante Co ne dépend pas de la retenue
entrante Ci dans les cas où ce n'est pas nécessaire : si A et B sont à 0, alors
Co vaudra forcément 0, indépendemment de Ci ; de même si A et B sont à 1,
Co vaudra forcément 1, indépendemment de Ci. Cette remarque est importante,
puisqu'elle permet, en moyenne, de couper la chaîne de dépendance de la sortie.

Le Soustracteur Conditionnel

SC

A B

Co Ci

Q

S
(a) porte

B

Ci

0

Ci

1

Q

1

Q

0 0
1

A

B

0

B

1

Ci

0

Co0

1 1

Co1

0

0 1

A

1

A

0 0 1

S1

0

S0

1 1
0

(b) MDD

Fig. 6.4 � le bloc de base Soustracteur Conditionnel. La retenue sortante Co ne
dépend jamais de la condition Q.

Le soustracteur conditionnel a 4 entrées : A, B, la retenue entrante Ci et la
condition Q, et deux sorties, S et la retenue sortante Co. La retenue sortante se
comporte comme dans le full adder, l'entrée B étant inversée (il e�ectue donc une
soustraction et non une addition). Elle est indépendante de Q, et ne dépend de Ci
que dans les cas où c'est nécessaire. Si Q = 1, la sortie S se comporte elle aussi
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Ci1

B0
Ci0

B1
Ci0

Ci1

S1

S0

Q1

Q0

Q0

Q1

A1

A0

A0

A1

B0

Ci0

Ci1

A0
B1

A1
B0

B1

Co0

Co1

Fig. 6.5 � Circuit implémentant le Soustracteur Conditionnel.

comme dans le full adder, l'entrée B étant inversée. Si Q = 0, la valeur de A est
propagée sur la sortie S.

Ainsi, Q sélectionne si l'on e�ectue la soustraction, ou si l'on propage la valeur de
A. Les �gures 6.4 et 6.5 montrent le MDD et le circuit implémentant un soustracteur
conditionnel.

Le fait que Co ne dépende pas de Q est indispensable pour le bon fonctionne-
ment des circuits : Q sera calculé à partir de Co, et on aurait donc une boucle de
dépendance.

2.3 Présentation des circuits

On détaille la structure de chacun des opérateurs arithmétiques considérés. Dans
chaque cas, l'on choisit la structure la plus simple : le but n'est pas de générer
l'opérateur le plus rapide, mais d'obtenir des circuits sur lesquels on puisse évaluer
la synthèse développée dans cette thèse.

L'additionneur

La �gure 6.6 présente la structure de l'additionneur.

FA

A0 B0

A/S

S0

FA

A1 B1

S1

FA

A2 B2

S2

FA

A3 B3

S3

O

Sack

Oack

BackAack

A/Sack

Fig. 6.6 � Structure de l'additionneur 4 bits.
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C'est la structure d'additionneur la plus simple, elle est linéaire. L'entrée A/S
permet de sélectionner si l'on souhaite additionner ou soustraire les deux nombres :
pour soustraire, la retenue entrante passe à 1, et on inverse chaque bit de l'entrée
B.

Cette structure est très lente pour un additionneur synchrone, puisque le chemin
critique suit le chemin des retenues, qui passe par chaque full adder : le délai du
chemin critique est proportionnel au nombre de bits.

Cependant, pour un circuit asynchrone, le problème ne se pose pas. En e�et, ce
n'est pas le pire cas qui nous intéresse, mais le cas moyen, puisque le délai du circuit
s'adapte aux valeurs des entrées. Or, étant donné que la retenue sortante du bloc
full adder ne dépend pas toujours de la retenue entrante, le chemin de retenues ne
traverse tous les blocs full adder que pour de rares cas : en moyenne, le délai de
fonctionnement du circuit est beaucoup plus court (logarithme du nombre de bits).

Le multiplieur

La �gure 6.7 présente la structure du multiplieur.

FA

Sack

BackAack A1B0

A0B1

A0B0

FA

A2B0

A1B1

FA

A2B1

FA

0

A3B1

0

FA

A0B2

FA

A1B22

FA

A2B2

FA

A3B2

FA

A0B3

FA

A1B3

FA

A2B3

FA

A3B3

0

0

S3S4S5S6 S2 S1 S0S7

A3B0

Fig. 6.7 � Structure du multiplieur 4 bits.

Cette structure calcule le produit partiel de chaque couple de bits des entrées,
puis regrouppe les produits partiels de même poids avec des full adders, selon la
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formule suivante :
2n−2∑
k=0

sk2
k =

(
n−1∑
i=0

ai2
i

)(
n−1∑
j=0

bj2
j

)

=
n−1∑
j=0

n−1∑
i=0

aibj2
i+j

=
2n−2∑
k=0

(
k∑

i=0

aibk−i

)
2k

Chaque colonne du circuit calcule l'un des sk, qui est le bit de poids k de la
somme. Les retenues sont propagées vers le calcul du bit de poids supérieur. Il est à
noter que l'algorithme présenté ici est le même que celui que l'on apprend à l'école
primaire (à ceci près qu'il est en base 2).

La structure est quadratique : il y a n(n− 1) full adders, n étant le nombre de
bits (A et B sont sur n bits, S sur 2n bits).

Diviseur

La �gure 6.7 présente la structure du diviseur.

SC

A3 B0

RackQack

BackAack

1SC

A4 B1

SC

A6 B3A7

Q3 SC

A5 B2

SC

B0

SC

B1

SC

B3

Q2 SC

B2

SC

B0

SC

B1

SC

B3

Q1 SC

B2

SC

B0

SC

B1

SC

B3

Q0 SC

B2

A1A2 A0

R0R1R2R3

1

1

1

Fig. 6.8 � Structure du diviseur 4 bits.

Cette structure implémente l'algorithme de division euclidienne : le bit de poids
fort du quotient est obtenu en comparant le numérateur au dénominateur, décalé
de n− 1 bits ; s'il est à 1, on soustrait le dénominateur décalé au numérateur, et on
recommence pour obtenir le bit de poids suivant.

Comme pour la multiplication, cette structure est quadratique. Elle utilise le bloc
soustracteur conditionnel ; chaque ligne de soustracteurs conditionnels implémente
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une étape de l'algorithme de division euclidienne, et calcule donc l'un des bits du
quotient.

3 Résultats

La �gure 6.9 présente la taille des circuits obtenus. La grandeur mesurée est la
surface, c'est-à-dire en fait la somme des surfaces des cellules utilisées (la véritable
surface du circuit ne pouvant être connue avant le placement-routage).
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Fig. 6.9 � Taille des circuits obtenus, en fonction du nombre de bits

Il est à noter que ces résultats sont bruts, c'est-à-dire que le circuit évalué est
le circuit en portes deux entrées directement généré par la synthèse. En particulier,
la projection technologique n'a pas été e�ectuée, car elle ne fonctionne pas encore
tout à fait.

4 Conclusion

J'ai implémenté la méthode de synthèse développée dans les chapitres précé-
dents, sous la forme d'un outil de synthèse intégré dans TAST. Cet outil de syn-
thèse prend en entrée un �chier basé sur XML, qui spéci�e le MDD que l'on souhaite
synthétiser. Le MDD est chargé en mémoire, optimisé, puis synthétisé. La netlist
obtenue est exportée au format VHDL. L'outil de synthèse a été testé, il fonctionne,
même sur des circuits de plusieurs milliers de portes.
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De plus, j'ai mis en place un petit ensemble de circuits d'évaluations, qui per-
mettent de valider la méthode de synthèse. Les MDDs sont générés automatique-
ment par un programme indépendant ; on peut choisir le nombre de bits sur lesquels
on travaille, ce qui permet de générer des circuits plus ou moins gros. Ces circuits
implémentent les opérations arithmétiques élémentaires.
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Conclusion

Ce travail de thèse comporte trois composantes :
� une composante appliquée, dans laquelle j'ai dé�ni le modèle de MDD, et la
méthode de synthèse automatique de circuits quasi insensibles aux délais à
partir de ce modèle,

� une composante théorique, dans laquelle j'ai étudié la modélisation de circuits
quasi insensibles aux délais, et démontré que la synthèse produisait des circuits
qui sont quasi insensibles aux délais,

� et une composante développement, dans laquelle j'ai développé et testé la
méthode de synthèse.

Le but de cette thèse était de contribuer à développer un outil permettant de
synthétiser automatiquement des circuits, en garantissant que les circuits synthétisés
sont quasi insensibles aux délais.

La propriété de quasi insensibilité aux délais d'un circuit est une propriété com-
plexe, qu'il est très di�cile de véri�er : déterminer si un circuit est quasi insensible
aux délais ou non est un problème à part entière, qu'on ne sait généralement pas
résoudre simplement. L'approche choisie dans cette thèse consiste à contourner le
problème : plutôt que de véri�er que le circuit synthétisé est bien quasi insensible
aux délais, on s'assure que sous certaines conditions sur le modèle, le �ot de synthèse
génère forcément un circuit QDI. Cette approche a été prouvée formellement.

Cependant, les possibles transformations du circuit après la synthèse peuvent
compromettre la quasi insensibilité aux délais du circuit. Il faut donc s'assurer que
les transformations e�ectuées ne peuvent pas in�uer sur cette propriété : c'est la
raison pour laquelle nous n'autorisons que la fusion de portes.

Pourtant, il est souhaitable d'e�ectuer des transformations complexes sur le cir-
cuit, a�n de l'optimiser. Pour cela, on a dé�ni un modèle à base de MDD. Ce modèle
permet d'e�ectuer des optimisations avant synthèse. Ce modèle est un graphe de
décision qui permet de décrire le circuit. Contrairement au modèle de BDD, très uti-
lisé dans le monde synchrone, le MDD ne se limite pas à la dé�nition de la fonction
booléenne des sorties en fonction des entrées. En e�et, cette dé�nition ne serait pas
su�sante pour dé�nir le comportement d'un circuit asynchrone, qui doit déterminer
quelles entrées sont consommées et doivent être acquittées.

Sur ce modèle de MDD, divers algorithmes d'optimisation ont été développés.
Ils permettent, en réduisant la taille du MDD, de réduire la taille du circuit qui
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sera synthétisé à partir du MDD, sans que cela compromette la quasi insensibilité
aux délais du circuit. Puisque le MDD optimisé est toujours un MDD, le circuit
synthétisé à partir du MDD optimisé est quasi insensible aux délais. Il su�t de
véri�er que le MDD optimisé véri�e toujours les contraintes sur lesquelles repose la
preuve de quasi insensibilité aux délais.

Cette méthode est novatrice : les autres méthodes de synthèse existantes n'in-
tègrent aucune véri�cation de la quasi insensibilité aux délais des circuits générés,
ni théorique, ni sous forme de code.

La synthèse est e�ectuée en portes deux entrées. Ainsi, le circuit est totalement
décomposé, et l'on peut e�ectuer une projection technologique sur une bibliothèque
cible en n'e�ectuant que des fusions de portes (qui est la seule transformation au-
torisée, a�n de préserver la quasi insensibilité aux délais du circuit).

Concernant la validation de la méthode, un ensemble de circuits de tests a été
mis en place. Les circuits de test utilisés sont des opérateurs arithmétiques. Ces
circuits sont très réguliers, ce qui permet de facilement générer des circuits de tailles
diverses, en faisant simplement varier le nombre de bits.

Perspectives

Plusieurs pistes peuvent être considérées pour continuer ce travail.
Tout d'abord, il faut �nir l'automatisation de l'étape de génération de MDD

à partir d'un programme CHP. Cette étape est intimement liée au travail réalisé
au cours de cette thèse. Le point di�cile dans cette étape est le calcul des acquit-
tements, qui n'est pas spéci�é directement dans le langage CHP : il peut y avoir
plusieurs manières d'acquitter un même programme CHP, ce qui amène à faire des
choix, ce qui n'est pas toujours facile à faire automatiquement.

À plus long terme, peut-être serait-il souhaitable de créer un nouveau langage de
spéci�cation de circuits asynchrones, qui serait adapté, et aiderait le travail de syn-
thèse. Ce langage serait fonctionnel, a�n d'intégrer un maximum de parallélisme.
En e�et, dans un langage impératif comme CHP, la séquentialité des instruction
n'est pas toujours synthétisable, ce qui pose des problèmes. Dans un langage fonc-
tionnel, les seules séquentialités seraient les dépendances de données, qui ne posent
aucune problème. De plus, ce langage devra spéci�er explicitement l'acquittement.
Ainsi, c'est le programmeur qui devra choisir comment calculer les acquittements.
Un programme dans ce langage pourrait être généré automatiquement à partir d'un
langage plus haut niveau, si le programmeur ne souhaite pas se soucier des acquitte-
ments. Une telle structure permettrait d'isoler le problème de calcul d'acquittements
de la synthèse.

Concernant l'optimisation des circuits, une approche qui n'a pas été envisagée
concerne le codage des données. On a vu que le codage des données en 1 parmi
n est très coûteux, au �nal, sur la taille du circuit, qui est le principal handicap
des circuits quasi insensibles aux délais face aux circuits synchrones. Or, il existe
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d'autres codes insensibles aux délais que le 1 parmi n, qui sont plus compacts. Cette
piste ne nécessiterait pas forcément de modi�cations au niveau du MDD : en e�et,
dans le MDD, chaque n÷ud non-terminal spéci�e quel n÷ud activer en fonction de
la valeur lue sur la variable, mais sans spéci�er comment cette valeur est codée.
Par contre, le principe d'équivalence entre un arc du MDD et un net du circuit
ne serait pas conservé. L'algorithme de synthèse, ainsi que la preuve, devraient
vraisemblablement êtres réécrits en tenant compte de ceci.
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Résumé

Pour qu'un circuit fonctionne, il est nécessaire de synchroniser les blocs qui composent ce
circuit. Dans un circuit synchrone, la discrétisation du temps à l'aide du signal global d'horloge
permet de réaliser cette synchronisation, au prix de lourdes contraintes, dues aux hypothèses
temporelles que ce signal global implique. Les circuits asynchrone utilisent un mécanisme de syn-
chronisation local, qui permet de s'a�ranchir de tous les problèmes liés à l'horloge. Les circuits
obtenus sont plus robustes, modulaires, moins bruités, et ont une consommation dynamique plus
faible. Cependant, le manque d'outils de conception de circuits asynchrones est un frein à leur
développement. Ce travail de thèse porte sur la mise au point d'une technique de synthèse auto-
matique de circuits asynchrones quasi insensibles aux délais (QDI). Si l'on exclut les circuits DI,
qui sont di�cilement utilisables, les circuits QDI sont les circuits asynchrones les plus robustes,
ce qui est une propriété très intéressante pour de nombreuses applications.

La méthode de synthèse permet, à partir d'une spéci�cation du circuit dans le langage haut
niveau CHP, de synthétiser un circuit en portes logiques élémentaires (comprenant la porte de
Muller, qui est une porte à mémoire utile pour la réalisation de circuits QDI). Le circuit est
totalement décomposé : il n'est constitué que de portes à deux entrées, ce qui permet d'e�ectuer
une projection technologique en e�ectuant uniquement des fusions de portes (transformation qui
préserve la quasi insensibilité aux délais d'un circuit). De plus, une étude formelle réalisée durant
la thèse démontre que les circuits synthétisés respectent la contrainte de quasi insensibilité aux
délais.

Cette technique de synthèse a été développé au sein du projet TAST. Elle a été validée sur un
ensemble de circuits de tests, qui sont des opérateurs arithmétiques générés automatiquement,
de taille variable selon le nombre de bits.

Titre

Synthèse automatisée de circuits asynchrones optimisés prouvés
Quasi Insensibles aux Délais

Abstract

For a circuit to work properly, it is necessary to synchronize its blocs. In synchronous circuits,
this synchronization is archieved by a discretization of time, which is implemented by a global
signal : the clock, at the cost of heavy constraints due to the temporal hypothesis implied by this
global signal. Since asynchronous circuits use a local synchronization mechanism, the problems
implied by the clock do not apply to them. These circuits are more robust, modular, they have less
noise and a lower dynamic power consumption. However, the lack of design tools for asynchronous
circuits prevents them from spreading widely. This thesis deals with a new automatic synthesis
technique for asynchronous quasi delay insensitive (QDI) circuits. Let aside DI circuits, which are
hardly usable, QDI circuits are the most robust asynchronous circuits, which is a very interesting
property for a lot of applications.

The synthesis technique takes as input a speci�cation of the circuit in the high level CHP
language ; it outputs the circuit in elementary logic gates (including Muller gate, which is a gate
with memory, usefull for the realization of QDI circuits). The circuit is fully decomposed : it only
contains two-inputs gates, which allows a later technology mapping using only gate merging (a
transformation that preserves the quasi delay insensitivity of the circuit). Moreover, this thesis
work includes a formal study which proves that the circuits synthesized are indeed quasi delay
insensitive.

This synthesis technique has been developped in the TAST project. It has been validated
on a set of test circuits, which are arithmetic operators, generated automatically and of variable
size.


