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Zusammenfassung

In vielen heutigen Datenverarbeitungssystemen der Big-Data-Domane spielen
verteilte Echtzeitsysteme eine wichtige Rolle. Besonders, wenn Daten verschie-
dener Verarbeitungseinheiten in den Kontext der Aufgabe des globalen Systems
gesetzt werden miissen, ist die Synchronisation der Daten oder des gesamten
verteilten Systems notwendig.

Eine sehr markante Anwendung dieser Doméne, welche die prézise Systemsyn-
chronisation voraussetzt, sind Auslesesysteme von Grofiexperimenten der Teil-
chenphysik. Dabei ist eine sehr grofse Anzahl an Elektronik in Form einer Verar-
beitungskette miteinander verbunden, um Eventdaten bei Aggregat-Datenraten
im Bereich von mehreren Terabit pro Sekunde zu erfassen. Was diese Aufga-
be zusétzlich herausfordernd macht, ist die Struktur des Systems, welches in
verschiedene Subdetektoren und unterschiedliche Verarbeitungsschichten un-
terteilt ist und aus einer Vielzahl verschiedenartiger elektronischer Komponen-
ten besteht.

Um ein solch komplexes heterogenes System handhaben zu kénnen, kommen
verschiedene Kontrollmechanismen zum Einsatz. Eines dieser Kernsysteme der
Experimente der Teilchenphysik stellen die Systeme zur Zeit- und schnellen Ex-
perimentsteuerung dar, auf welche der zentrale Fokus dieser Arbeit gelegt wird.

Im Falle des Compressed Baryonic Matter (CBM)-Experiments der Facility for Anti-
proton and Ion Research (FAIR) in Darmstadt hat das Timing and Fast-Control (TFC)-
System die Aufgabe, einen globalen Takt und Zeitinformationen innerhalb des
gesamten Online-Teils der Experimentauslese bereitzustellen und Steuerungs-
informationen mit niedriger und vor allem konstanter Latenz aufnehmen und
verteilen zu konnen. Die letztere Anforderung ist im Falle des CBM-Experiments
besonders wichtig, da es {iber eine selbst-getriggerte Auslese verfiigt, bei der die
auf verschiedenen Verarbeitungsebenen befindlichen Einheiten autonom Ent-
scheidungen dartiber treffen miissen, ob bestimmte Eventdaten verwendet und
weitergeleitet werden sollen.

In den folgenden Kapiteln dieser Arbeit wird die Entwicklung eines Prototy-
pen des TFC-Systems fiir die Verwendung innerhalb von CBM erldutert. Hier-
bei wird ein besonderer Fokus auf den Teil der Digitalelektronik, welche mittels
Field Programmable Gate Arrays (FPGAs) umgesetzt wird, und auf die Integrati-



on spezieller Schnittstellen Printed Circuit Boards (PCBs) gelegt, wo diese beno-
tigt werden. Wahrend der Konzeptionierungsphase des TFC-Systems entstand
innerhalb von CBM der Bedarf, ein vorldufiges System zur Zeitsynchronisation
zur Verfligung zu haben, um kleinere Aufbauten der Auslese synchronisieren zu
konnen, das sogenannte Timing Synchronizer (TS)-System. Die bei der Entwick-
lung dieses Systems gewonnenen Erkenntnisse flossen in das Konzept des TFC-
Systems ein. Das TS-System kam innerhalb der Strahltests von CBM am Conseil
Européen pour la Recherche Nucléaire (CERN) Super Proton Synchrotron (SPS) am
Ende des Jahres 2016 erfolgreich zum Einsatz. Dieses System ermoglichte zum
ersten Mal eine synchrone, selbst-getriggerte, freilaufende, mittelgrole, FPGA-
basierte Datenerfassung innerhalb einer Strahlzeit des CBM-Experiments [168],
was einen wichtigen Meilenstein auf dem Wege zur finalen Experimentauslese
darstellt.

Des Weiteren wird in der Arbeit das Konzept und die Entwicklung der Kom-
ponenten des TFC-Systems detailliert beschrieben, wobei insbesondere die Ver-
wendung von Glasfasern bzw. verdrillten Zweidrahtleitungen aus Kupfer als
physikalisches Medium in konkurrierenden Anséitzen analysiert werden. Dabei
bietet das Konzept der Anbindung per Glasfaser Vorteile, wie eine hohe Daten-
rate und die Verftigbarkeit kommerziell erhiltlicher Komponenten, wobei der
letztere kupferbasierte Ansatz eine mechanisch robustere Verkabelung und ge-
ringere Latenzen bei kurzen Nachrichten bietet und keine Hochgeschwindig-
keitsiibertrager benotigt. Besonders das letzte Kriterium erlaubt es, die Anwend-
barkeit des kupferbasierten Konzepts auf Systeme auszuweiten, welche nicht
iiber spezielle, teure Bausteine zur schnellen Datenserialisierung verfligen, was
es beispielsweise erlaubt, diesen Ansatz auf Systeme des niedrigeren Preisseg-
ments zu libertragen. Aufgrund der Verfiigbarkeit in Form von Commercial off-
the-shelf (COTS) Hardware, wird sich der Ansatz, der Glasfaserverbindungen
verwendet, potentiell besser fiir das TFC-System von CBM eignen, da keine spe-
zielle Schnittstellen-Hardware in grofierer Stiickzahl entwickelt werden muss.

In Bezug auf die zukiinftige Erweiterbarkeit von glasfaserbasierten Systemen
zur Zeitsynchronisation, werden aktuell passive optische Netze (PONSs) als favori-
sierte Losung gehandelt, welche innerhalb der nachsten Upgrades der Experi-
mente am CERN Verwendung finden werden. Jedoch hat das Time-Division Mul-
tiple Access (TDMA)-Verfahren, das in kommerziell erhéltlichen PONs, wie 10-
Gigabit-capable PON (XGPON)1, in Upstream-Richtung verwendet wird, einen
starken negativen Einfluss auf die erzielbare Latenz des Verteilungsnetzwerks.

Aus diesem Grund wurde ein neues Modulationskonzept fiir PONs im Rahmen
dieser Arbeit entwickelt und innerhalb eines Laborsystems evaluiert. Bei die-
sem Ansatz wird versucht, die Latenz dadurch zu verringern, dass die Daten-
rate durch eine Unterteilung der Systembandbreite im Frequenzbereich auf die



Optical Network Units (ONUs) aufgeteilt wird, wobei das Single-Carrier Frequency
Division Multiple Access (SC-FDMA)-Verfahren zum Einsatz kommt, welches ein
von Orthogonal Frequency Division Multiple Access (OFDMA) abgeleitetes Modu-
lationsprinzip darstellt.






Abstract

In many of today’s processing systems of big data applications, distributed real-
time systems play an important role. Especially when data from different pro-
cessing units has to be put into the context of the global processing task, the
synchronization of data or the whole distributed system is necessary.

A very prominent application having the requirement of a precise system syn-
chronization are readout systems of large-scale experiments in the domain of
particle physics. Here, a very large amount of electronics is interfaced in a pro-
cessing chain in order to collect event data at aggregated rates in the range of
several Terabits per second. What makes this task even more challenging is the
structure of the system which is divided in different sub-detectors, organized in
several processing layers and composed of various types of electronic devices.

In order to be able to handle such a complex and heterogeneous system, several
control mechanisms need to be available. One of these core systems of particle
physics experiments is the timing and fast experiment control which is the cen-
tral focus of the work being described in this thesis.

In case of the CBM experiment at FAIR in Darmstadt, the so-called TFC system
is in charge of the tasks of providing a global high-quality clock and timing in-
formation throughout the whole online part of the experiment readout and to
collect and distribute control information at low and constant latencies. The lat-
ter need is of particular importance in case of the CBM experiment since it is ba-
sed on a self-triggered readout where the units of the different processing layers
need to take decisions on the usage and forwarding of event data autonomously.

In the following chapters of this thesis the design of a prototype of a TFC sys-
tem for CBM is detailed. Here, a special focus is put on the part of the digital
electronics which is going to be implemented on FPGAs and the integration of
dedicated interfacing PCBs where required. During the conception of the sys-
tem a preliminary TS-system was developed which was successfully used in the
CBM beam tests at the CERN SPS at the end of 2016. This system enabled for the
first time a common, self-triggered, free-streaming, medium-sized, FPGA-based
data acquisition during a beamtime of the CBM experiment [168] which is an
important milestone towards the final readout of system.



The thesis continues with the concept and design of the TFC system where the fi-
ber and twisted pair based physical interfacing of nodes is analysed as different
approaches. Whereas the fiber concept offers advantages like a high data rate
and availability of commercial products, the latter copper-based system provides
a more sturdy medium, lower latencies for short messages and does not require
high-speed transceivers. Especially the last criterion extends the applicability of
the copper-based concept to systems where no special expensive high-rate seria-
lizers are available, which allows to use this approach in systems of the lower
price range. Due to the availability of COTS hardware, the fiber-based approach
is potentially more suitable for the TFC system of CBM since no dedicated inter-
facing hardware needs to be designed in larger quantities.

Regarding the future expandability of fiber-based timing systems, currently Pas-
sive Optical Networks (PONs) are the favoured solution which is going to be used
in the next upgrades of the experiments at CERN. However, the applied TD-
MA principle which is used for the Upstream (US) communication in commerci-
al state-of-the-art PONs like XGPONT1, tremendously impacts the latency of the
distribution network.

For that reason, a new modulation concept for PONs has been developed and
analysed as part of this thesis in form of a laboratory system. By using the SC-
FDMA approach, which is a derivative of the OFDMA modulation principle, the
latency penalty is mitigated since the continuous data rate is shared among the
ONUs by applying a division of the frequency spectrum.
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1 Einleitung

Ein Schwerpunktthema innerhalb der Experimentalphysik der letzten Jahrzehn-
te [18] stellt die Untersuchung der kleinsten Teilchen der Materie dar.

Innerhalb von Grofiexperimenten ist es dabei einerseits von Interesse, die Be-
standteile der Materie zu untersuchen, wie beispielsweise das in letzter Zeit
duflerst bekannt gewordene Higgs Boson, welches friih prognostiziert [55] und
schliellich mittels der A Toroidal LHC Apparatus (ATLAS)- und Compact Muon So-
lenoid (CMS)-Experimente des CERNs nachgewiesen werden konnte [166]. Eben-
falls wird in anderen Experimenten das Verhalten gewisser Arten von Teilchen
untersucht oder beispielsweise die Anderung der Zusammensetzung der Mate-
rie, wie dies unter anderem im CBM-Experiment der Fall ist [47], auf das sich die
Beitrdge dieser Arbeit schwerpunktméfig beziehen.

Bei diesem Experiment werden Schwerionen bei hohen Energien zur Kollision
gebracht [129], wodurch Bedingungen entstehen, welche denen wenige Augen-
blicke nach dem Urknall dhneln. Dabei sind gewisse Zustandsiibergénge der
Materie von Interesse, welche sich mithilfe des Phasendiagramms der QCD dar-
stellen lassen (siehe Abbildung 1.1).

Ein besonderes Augenmerk wird dabei auf das Verhalten von Materie beim Uber-
gang vom Zustand geringerer zu mittelhohen Temperaturen und bei hohen Teil-
chendichten gelegt, bei dem sich die Hadronen auflosen und schliefSlich zu ei-
nem Quark-Gluonen-Plasma umwandeln, was Deconfinement-Phasentibergang
genannt wird [47]. Ein dhnlicher Zustand, bei dem sich Baryonen ebenfalls in
Quarks und Gluonen auflosen, tritt bei niedrigen Temperaturen und noch héhe-
ren Dichten auf, wobei der Bereich dieses Phasentibergangs und das Verhalten
jenseits dieser Schwelle unbekannt sind.

Die Zielregion der Untersuchungen innerhalb von CBM visiert dabei primar den
Bereich sehr hoher Baryonendichten bei moderaten Temperaturen/Energien an,
wobei Strahlenergien von 10-40 GeV /u angestrebt werden, was in etwa dem in
Abbildung 1.1 dargestellten Bereich nahe des roten Halbkreises entspricht.

Dazu im Vergleich wird es am Large Hadron Collider (LHC) primér angestrebt,
bei sehr geringen Teilchendichten moglichst hohe Teilchenenergien zu erzielen
[CBM17]. Im Jahr 2015 wurden diesbeziiglich am LHC bei Proton-Proton-Kol-
lisionen Energien von /s = 13 TeV erreicht [165]. Damit ist der innerhalb des
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Abbildung 1.1: Das QCD-Phasendiagramm stark wechselwirkender Materie
nach [47], [167]

CBM-Experiments erforschte Bereich des QCD-Phasendiagramms komplemen-
tar zu den Untersuchungen der Experimente am LHC im Falle des Protonen-
Betriebsmodus [47]. Besonders markant ist beim CBM-Experiment, dass durch
die hohen Baryonendichten sehr hohe Interaktionsraten hervorgerufen werden
konnen, bis zu 1000 Teilchen pro zentraler Kollision [47], was sich gerade auf die
Beobachtungshaufigkeit seltener Teilchen positiv auswirken kann [CBM17].

1.1 Motivation

Um in den Experimenten der Teilchenphysik die Eigenschaften der Materie zu
untersuchen, kommen aufwandige Beschleuniger-, Detektor- und Auslesesyste-
me zum Einsatz.

Generell lassen sich dabei diese Experimente in Collider- und Fixed-Target-Ex-
perimente unterteilen. In erstere Kategorie fallen die bekannten Experimente
am CERN. Dabei werden zwei gegenldufige Teilchenstrahlen an gewissen Kreu-
zungspunkten, den sogenannten Wechselwirkungspunkten, zusammengefiihrt,
um Teilchenkollisionen hervorzurufen [71]. Ebenfalls ist es moglich, statt zwei
Teilchenstrahlen zur Kollision zu bringen, ein Experiment mit einem fixed target
auszulegen, bei dem die Teilchen mit einem feststehenden Objekt kollidieren,
was gerade beim im Fokus dieser Arbeit stehenden CBM-Experiment der Fall
ist. Ein Vorteil ist hierbei, dass es wesentlich leichter ist, den Strahl auf das fes-
te Ziel einzustellen, als zwei Strahlen mit einem extrem geringen Durchmesser



1.1 Motivation

aufeinander zu fokussieren. Nachteilig fallt allerdings dabei aus, dass unter Ver-
wendung derselben Teilchen, beim Fixed-Target-Experiment in der Regel eine
wesentlich geringere Kollisionsenergie erreicht wird [86].

Um die Teilcheninteraktionen dieser Experimente zu untersuchen, kommen ver-
schiedene Arten von Detektoren zum Einsatz, die jeweils zur Analyse einer be-
stimmten Eigenschaft des Experiments besonders gut geeignet sind und es in
Kombination erlauben, Kollisionsereignisse zu charakterisieren und genau zu
untersuchen. Dabei ldsst sich z.B. mit einem Time-of-flight (TOF)-Detektor die
Zeit bestimmen, welche ein Teilchen fiir die Durchquerung einer Strecke zwi-
schen zwei Teilen des Detektors benétigt [136] und mittels eines Cherenkov-
Detektors die Geschwindigkeit der Teilchen ermitteln [83]. Die einzelnen De-
tektoren werden dabei tiblicherweise in einer Art Schichtenaufbau angeordnet,
was je nach Experimentanordnung in einer Richtung strahlenformig hinterein-
ander (z.B. CBM, NA62, LHC Beauty (LHCb)) oder auch zylinderférmig erfolgen
kann (z.B. CMS, ATLAS, Belle II). In der Regel ist dies, das LHCb-Experiment
am CERN ausgenommen, dem Aufbau des Experiments als Fixed Target bzw.
Collider geschuldet. Das geplante Detektorsystem des CBM-Experiments ist in
Abbildung 1.2 dargestellt.

Gegeben durch die hohen Interaktionsraten, die gewtiinschten hohen Auflosun-
gen und die damit grole Anzahl von Kanilen, wird eine sehr schnelle Ausle-
seelektronik benotigt, um diese Experimente mit ausreichender Giite beobach-
ten und auswerten zu konnen. Damit einhergehend ist eine sehr hohe Daten-
rate, welche am Beispiel von CMS ohne Datenreduktion durchschnittlich etwa
40 Terabyte pro Sekunde betragen wiirde [171].

Um solch hohe Datenmengen erfassen und verarbeiten zu konnen, kommt heut-
zutage eine Kombination aus Application Specific Integrated Circuits (ASICs) und
sogenannten FPGAs zum Einsatz. Letztere bieten im Vergleich zu Allzweck-
(General-Purpose-) Prozessoren und ASICs den Vorteil, dass sie fiir die Verarbei-
tung von hochgradig parallelen Datenstromen sehr gut geeignet sind und tiber
eine feine Struktur aus Speicher- und Funktionsblocken verftigen, die durch den
Anwender, speziell zugeschnitten auf die vorliegende Anwendung, program-
miert werden konnen.

Dennoch ist es nicht ausreichend, diese hohen Datenmengen lokal mit einer ho-
hen Rate verarbeiten zu konnen, sondern es ist ebenfalls notwendig, die Daten
verschiedener Auslesekanile und Verarbeitungseinheiten des verteilten Systems
einander zuordnen zu kénnen, um aus diesen aufseiten einer Online- oder Post-
prozessierung mit handhabbarem Aufwand physikalische Zusammenhénge ab-
leiten und Schliisse ziehen zu kénnen. Gerade wenn Rohdatenmengen im Be-
reich von Terabit pro Sekunde anfallen, ist hdufig eine global gesteuerte Selektion
von Daten vonnoten, um den Fokus des Experiments zu lenken und damit Re-
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Abbildung 1.2: a) Schematischer Aufbau und b) 3D-Modell des Detektorsys-
tems CBM-Experiments mit MVD, STS, RICH, TRD, RPC und
ECALI47]. Wenn gewtinscht, kann der RICH durch den MUCH-
Detektor ersetzt werden.

chenressourcen fiir die wirklich interessanten Ereignisse freizuhalten. Innerhalb
des ATLAS-Experiments werden beispielsweise solche besonders interessanten
Bereiche der Eventdaten als regions of interest bezeichnet [21].

Am CERN wird dabei der Ansatz der getriggerten Auslese verwendet, bei dem,
basierend auf in verschiedenen Systemschichten befindlichen Entscheidungsein-
heiten, die Weiterleitung oder Verwerfung von aufgezeichneten Datensétzen be-
schlossen wird. Bei diesem Vorgehen besteht allerdings generell das Problem,
dass nur Events weitergeleitet werden, welche durch die verschiedenen Trigger-
schichten als interessant erkannt wurden. Deshalb ist es hier mafigeblich, dass
eine genaue Charakterisierung des zu untersuchenden physikalischen Falls zur
Verfiigung steht, anhand der die Triggerentscheidungen getroffen werden. Auf-
grund hoher Datenmengen wird innerhalb der getriggert betriebenen Collider-
Experimente nur eine partielle Eventrekonstruktion im Online-System durchge-
fiihrt, was z.B. innerhalb der Bereiche des Events geschieht, welche als Regio-
nen von Interesse erkannt wurden [21]. Dabei kann der Fall eintreten, dass der
High-Level Trigger (HLT) ein physikalisches Ereignis nicht erkennt oder zusam-
mengehorige Daten unvollstindig im Festspeicher abgelegt werden, sodass ei-
ne vollstandige Teilchenspur- bzw. Event-Rekonstruktion innerhalb der Offline-
Analyse nicht moglich ist.

Da beim CBM-Experiment mit sehr hohen Teilchenanzahlen pro Kollision zu
rechnen ist, wird bei der Auslese dieses Experiments ein neuartiger Ansatz ver-
wendet [47]. Das hierbei angewendete Prinzip ist das der selbst-getriggerten
Auslese, das auch als triggerless oder free-streaming bezeichnet wird. Im Kern
besitzt der Online-Teil der Auslese bei diesem Vorgehen die Eigenschaft, dass
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jede der verschiedenen Stufen autonom arbeitet. Dies trifft gerade auf das Fron-
tend zu, das selbstandig die Entscheidung treffen muss, wann Daten aufzuzeich-
nen sind. Ein besonderes Merkmal der selbst-getriggerten Auslese von CBM
ist dessen Art der Eventdatenverarbeitung. Hierbei wird innerhalb des Online-
Systems eine vollstindige Event-Rekonstruktion durchgefiihrt, was die Durch-
fiihrung wesentlich genauerer Vorabanalysen erlaubt, als es eine partielle Rekon-
struktion ermoglichen wiirde. Damit sind beispielsweise physikalische Analy-
sen umsetzbar, welche ohne vollstindig vorhandene Teilchenspuren nicht be-
rechnet werden konnten [128]. Nachteilig ist allerdings, dass das Online-System
bei diesem Vorgehen tiber eine wesentlich grofSere Rechenleistung verfiigen muss.

Eine weitere Problematik ergibt sich bei der vorliegenden freilaufenden (free-
streaming) Auslese durch das autonome Verhalten des Online-Teils des Systems.
Da an den unterschiedlichen Subdetektoren je nach Luminositat [183] ein grofler
Dynamikumfang der resultierenden Ereignisraten entstehen kann, konnen gera-
de an den Frontend-Bausteinen lokale Uberlastzustinde eintreten. Aus diesem
Grund miissen die beteiligten Komponenten der Online-Auslese dazu in der La-
ge sein, zu erkennen, wann Daten aufgrund von einer temporér zu hohen Da-
tenrate verworfen werden sollten oder weitergegeben werden kénnen [11]. Da-
bei muss allerdings vermieden werden, dass korrupte Datensitze entstehen, was
bei einem unkoordinierten, selbststindigen Verwerfen von Daten der Fall ware.
Somit muss es die verteilte Auslese erlauben, dass die Aktivitit der Datenauf-
zeichnung und die Reaktion auf andere kritische Events global kontrolliert wer-
den kann.

Fiir die Funktionstiichtigkeit der verteilten, autonomen Auslese ist es zudem
zwingend notwendig, dass sie synchron betrieben wird, was einschliefit, dass
Daten zu denselben Zeitpunkten und mit exakt derselben Rate aufgezeichnet
werden. Nur so konnen die aufgezeichneten Informationen, welche sich aus Da-
ten verschiedener Subdetektoren und vieler einzelner Frontend-Bausteine zu-
sammensetzen, mit ausreichender Genauigkeit die Eigenschaften des jeweili-
gen Events widerspiegeln. Zudem miissen die synchronen Takte von sehr hoher
Qualitat sein (Jitter), da die ASICs des Detektor-Frontends in der autonom arbei-
tenden Auslese des CBM-Experiments diese Takte vom Multi-Gigabit-Glasfaser-
link ableiten und direkt fiir die Erfassung und Digitalisierung der analogen De-
tektordaten verwenden. Dies bedeutet, dass sich Ungenauigkeiten der Synchro-
nisation und ein durch diesen Prozess eingebrachtes Rauschen in der Qualitat
der erfassten Detektordaten niederschlagen konnen.

Demzufolge sollte den Frontend Electronics (FEE) ASICs ein dufSerst frequenzsta-
biler Takt von hoher Qualitat zur Verfligung stehen, der zudem in Bezug auf die
Synchronisationsgenauigkeit je Auslesemodul nur eine sehr kleine unbekannte
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Phasenabweichung vom gewtinschten Sollwert in der Groflenordnung von nur
wenigen 100 ps aufweist.

Innerhalb dieser Arbeit wird deshalb die Entwicklung eines sogenannten Timing-
and-Fast-Control-Systems beschrieben. Dieses System ist im Online-Teil der Aus-
lese des CBM-Experiments schwerpunktmaéfig fiir die beiden zuletzt genannten
Aufgaben zustdndig und leistet somit einen besonders wichtigen Beitrag fiir den
Betrieb der neuartigen selbst-getriggerten Auslese des CBM-Experiments.

1.2 Zielsetzung und Abgrenzung der Arbeit

Im Rahmen des CBM-Experiments wird innerhalb dieser Arbeit ein Konzept
eines TFC-Systems entwickelt, welches das erste System dieser Art des CBM-
Experiments darstellt.

Auf dem Wege der Konzeptfindung des TFC-Systems werden innerhalb der Ar-
beit zundchst aktuelle Auslesesysteme bestehender Experimente erldutert, da
das zu entwickelnde Timing-System nicht das erste seiner Art in der Doméne
der Experimente der Teilchenphysik darstellt. Im Zentrum der Betrachtung steht
hierbei, wie die Synchronisation der Aufzeichnung der Detektordaten innerhalb
der verteilten, heterogenen Systeme der Auslese dieser Experimente umgesetzt
wurde. Dabei spielt es eine wichtige Rolle, welchem Prinzip die Messdatenauf-
zeichnung der Auslese folgt, da dies einen direkten Einfluss auf die Synchronisa-
tionskonzepte hat, und ob das System die Ausfiihrung zeitkritischer Komman-
dos zur Experimentsteuerung benétigt. Schlieflich werden die dort verwende-
ten Ansatze fiir den Kontext der Auslese von CBM bewertet.

Darauf wird die Entwicklung des Timing-Synchronizer-Systems erldutert, wel-
ches im Rahmen einer Vorstudie entstand. Im Vergleich zum benétigten TFC-
System werden bei diesem Konzept zwar lediglich einige zentrale Teilaspekte
realisiert, allerdings ist dadurch dessen Umsetzung und Integration mit relativ
geringem Aufwand verbunden. Im Kern ist das Timing-Synchronizer-System
dazu in der Lage, ersten Strahltestaufbauten der aus mehreren FPGA-Karten
bestehenden und in der Entwicklung befindlichen Auslese von CBM, eine sta-
bile Synchronisation des Systemtaktes und eine deterministische Ausfithrung
von Kommandos zu bieten (siehe Kapitel 5). Dieses als Teil einer Vorevaluati-
on beschriebene System, wurde im Rahmen der CBM-Strahlzeit am CERN SPS
Ende 2016 erfolgreich zur Synchronisation der prototypischen Detektorauslese
verwendet.

Aus den Eigenschaften der Auslese von CBM und den Schliissen aus bestehen-
den Arbeiten wird anschlieSend das Konzept eines prototypischen TFC-Systems
entwickelt, das auf die Anforderungen in CBM am besten zugeschnitten ist und,
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trotz gewisser unbekannter Systemparameter, eine erste sichere Losung fiir das
TFC-System darstellt. Dabei ist besonders zu berticksichtigen, dass das CBM-
Experiment eine selbst-getriggerte (self-triggered) Auslese verwendet, deren Steu-
erung und Synchronisation sich signifikant von der hdufig verwendeten von
auflen getriggerten Auslese unterscheidet (triggered readout). Somit sind be-
stehende Konzepte anderer Experimente, wie beispielsweise der Timing- bzw.
TFC-Systeme am CERN, nicht direkt fiir das TFC-System in CBM {ibertragbar.

Aufgrund der in der selbst-getriggerten Auslese autonom betriebenen Frontend-
Elektronik ist es wichtig, mittels des TFC-Systems eine sehr genau frequenz- und
phasensynchronisierte Auslese zur ermdglichen. Dabei muss der synchronisierte
Systemtakt von besonders hoher Qualitdt sein, um die Datenerfassung aufseiten
der Frontend-Elektronik nicht negativ zu beeinflussen und Detektordaten per
Multi-Gigabit Transceriver (MGT)-Links auslesen zu kénnen.

Da sich fiir die Topologie der Auslese von CBM verschiedene physikalische Me-
dien eignen, die unterschiedliche Vorztige besitzen, werden diese in der Arbeit
als alternative Umsetzungen des TFC-Links vorgestellt. Dies ist einerseits die
haufig zum Einsatz kommende Anbindung per Glasfaser und zum anderen die
Verwendung eines komplett neu entwickelten Konzeptes einer TFC-Schnittstelle
mit Twisted-Pair-Verbindungen. Ein Schwerpunkt wird innerhalb der Arbeit auf
die Umsetzung eines prototypischen TFC-Links gelegt, welcher auf FPGA-Kno-
ten und teilweise auf selbstentwickelten PCBs basiert.

Da sich keines der bestehenden Konzepte anderer Experimente fiir das TFC-
System von CBM in seiner Gesamtheit verwenden ldsst, ist es ein zentrales Ziel
dieser Arbeit, aufzuzeigen, dass mit den hier vorgestellten Konzepten ein TFC-
System umgesetzt werden kann, welches in der Lage ist, die Auslese von CBM
zu synchronisieren und Moglichkeiten der zukiinftigen Erweiterbarkeit bietet.

Gerade hinsichtlich des Ausbaus des TFC-Prototypensystems auf die zukiinftig
angestrebte Anzahl Ausleseknoten in CBM, werden in dieser Arbeit verschiede-
ne mogliche Vorgehensweisen beschrieben. Da eine lineare Vervielfachung der
Anzahl der TFC-Ports iiber die Kopplung mehrerer Master-Karten schnell an
ihre Grenzen stof3t, wird in dieser Arbeit eine besonders interessante Punkt-zu-
Multipunkt-Verteillosung analysiert. Die hierbei im Fokus stehende Anbindung
mittels eines Passive Optical Networks (PONs) besitzt gerade auch in den Timing-
Systemen der Experimente des CERNSs eine aktuell hohe Relevanz, da dieser
als zukiinftiges Netzwerk zur Verteilung der LHC-Takte und Triggerinformatio-
nen geplant ist. Aufgrund der recht hohen Extremfall- (Worst-Case-) Latenz, die
durch die in kommerziell erhéltlichen PONs eingesetzte TDMA-basierte Vergabe
von Zeitslots verursacht wird, ist die Verwendbarkeit dieser verfiigbaren Archi-
tekturen in einem TFC nur sehr eingeschrankt moglich.
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Aus diesem Grund wird als wichtiger Beitrag dieser Arbeit eine Alternative
zu den kommerziell erhaltlichen Time-Division Multiplexing (TDM)-PONs vorge-
stellt. Konkret bietet das in dieser Arbeit entwickelte System durch die Verwen-
dung eines Single-Carrier Frequency Division Multiple Access (SC-FDMA)-Ansatzes
im Upstream den konzeptionellen Vorteil, dass statt der Zuteilung der vollen
Bandbreite zu gewissen Zeitslots (d.h. TDMA), fiir die gesamte Zeit eine zwar
geringere, aber dafiir konstante Ubertragungsbandbreite allen Nutzern des PONs
zu Verftigung steht. Gerade diese Eigenschaft hat bei der Verwendung innerhalb
eines TFC-Systems den Vorteil, dass Fast-Control-Nachrichten mit einer kon-
stanten Latenz tibertragen werden konnen und gerade bei relativ kurzen Nach-
richten die durchschnittliche und besonders die Extremfalllatenz der Kommuni-
kation gering ausfallt.

Zusammenfassend hat die Arbeit das zentrale Ziel, ein neues Konzept eines
TFC-Systems zu erldutern, das die Anforderungen von CBM erfiillt und An-
kniipfungspunkte fiir die zukiinftige Erweiterbarkeit bietet, wobei besonders
die Funktionsttichtigkeit kritischer Kernkomponenten des Systems aufgezeigt
wird. Die Erstellung eines komplett integrierten, voll funktionsfahigen und bis
ins Detail getesteten finalen TFC-Systems ist allerdings ausdriicklich nicht das
Ziel dieser Arbeit.

1.3 Aufbau der Arbeit

Die vorliegende Arbeit besitzt den im Folgenden beschriebenen Aufbau.

In Kapitel 2 werden zunéichst die fiir das Verstindnis der in den folgenden Ka-
piteln beschriebenen Inhalte notwendigen Grundlagen erldutert. Da die Arbeit
ein breites Spektrum an Hintergriinden voraussetzt, konnen diese aus Griinden
des Umfangs der Arbeit nicht in aller Tiefe und im Detail behandelt werden.
Dennoch werden in diesem Kapitel die essentiellen und etwas spezielleren Ver-
fahren und Methoden erldutert, sodass die in den spateren Teilen der Arbeit
présentierten Inhalte nachvollzogen werden kénnen. Zunéchst wird in diesem
Kapitel ein Uberblick iiber die notwendigen Grundlagen der digitalen Seite der
Arbeit gegeben. Darauf wird der Fokus auf grundlegende Themen des Gebiets
der Auslese von Experimenten der Teilchenphysik gelegt und die Zusammen-
hiange der damit einhergehenden Timing- und schnellen Experimentsteuerung
dargestellt. AnschlieBend werden die Hintergriinde erldutert, welche zum Ver-
standnis der in den spateren Kapiteln dieser Arbeit erlauterten PON-Architektur
niitzlich sind.

Im darauffolgenden Kapitel 4 wird der Stand der Technik aktueller Ausleseket-
ten von Experimenten der Teilchenphysik dargestellt, wobei gesondert erklart



1.3 Aufbau der Arbeit

wird, wie in den gegebenen Fillen die Synchronisation und Steuerung der Aus-
lese vollzogen wird. Aus den hier beschriebenen Ansitzen und den Anforde-
rungen in CBM wird darauf dargelegt, wie und weshalb die grundlegenden
Bestandteile des Konzepts des prototypischen TFC-Systems fiir CBM gewdhlt
wurden und was die Auslese von CBM von denen anderer existierender Experi-
mente unterscheidet.

In den anschlieflenden Kapiteln 5 und 6 wird darauf die Konzeptfindung und
das eigentliche entwickelte TFC-System erldutert. Dabei wird zunéchst das TS-
System in Kapitel 5 erkldrt, welches als Vorlaufer dieses Systems zur Synchro-
nisation mittelgroler Auslesen von Strahltests entwickelt wurde. Darauf wird
das Konzept des TFCs in Kapitel 6 beschrieben, wobei ein zentraler Fokus auf
die Methoden und Kernkomponenten des Systems gelegt wird, welche spéter in
Form von FPGA-Logik integriert werden.

Das anschlieffende Kapitel 7 liefert Details {iber die konkrete Umsetzung des
prototypischen TFC-Systems, wobei insbesondere die zwei alternativen Schnitt-
stellenkonzepte erlautert und etwaige benotigte PCBs vorgestellt werden. In Ka-
pitel 8 werden erste Ergebnisse der Evaluierung der dargelegten prototypischen
Systeme beschrieben. Dabei wird ein zentraler Fokus auf die Synchronisation
des TFC-Systems gelegt.

Als wichtiger Baustein der zukiinftigen Erweiterbarkeit des TFC-Systems wird
in Kapitel 9 das erwahnte SC-FDMA-PON erldutert. Hier findet sich neben der
Beschreibung des grundlegenden Konzepts der FPGA-basierten digitalen Archi-
tektur und deren Umsetzung, eine Auswertung des funktionsfdhigen prototypi-
schen Systems im Laboraufbau.

Eine abschliefende Zusammenfassung der Ergebnisse der Arbeit nebst daraus
entstehender Schlussfolgerungen findet sich in Kapitel 10.
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Die Detektorauslese von Experimenten der Teilchenphysik stellt ein verteiltes,
heterogenes System dar. Da das TFC-System dieser Arbeit einen Teil der Online-
Datenerfassung eines solchen Experiments bildet, werden innerhalb dieses Ka-
pitels wichtige Grundlagen zum Verstandnis dieser Systeme gelegt.

Ein besonders wichtiger Bestandteil der Online-Datenerfassung stellt die Tech-
nologie der feldprogrammierbaren Gattermatrizen dar (siehe Unterkapitel 2.1),
fiir welche zum Zwecke einer effizienten Realisierung und der Anbindung deter-
ministischer Logik, Hardware-Software-Codesign-Prinzipien zum Einsatz kom-
men (sieche Unterkapitel 2.2).

Da das TFC-System dieser Arbeit eines der zentralen Systeme zur Experiment-
steuerung darstellt, werden diese in den Unterkapiteln 2.3 und 2.4 erlautert.

Eine besonders wichtige Teilfunktion des TFC-Systems ist die Zeitsynchronisa-
tion. In den Unterkapiteln 2.5 bis 2.8 werden diesbeziiglich Verfahren zur Be-
stimmung von hoch aufgelosten Zeitinformationen erklart, welche in Systemen
dieser Art verwendet werden. Der Fokus wird in den dortigen Ausfithrungen
auf das verwendete Dual Mixer Time Difference (DMTD)- gelegt und das wichtige
Verfahren beschrieben, das Zeit-zu-Digitalwert-Wandlern (Time-To-Digital Con-
verters (TDCs)) zugrundeliegt. Darauf wird dargestellt, wie mittels des Prazisi-
onszeitprotokolls (Precision Time Protocol (PTP)) Zeitstempel mit einer Genau-
igkeit im Bereich von Picosekunden erzeugt und Slaves mit einer ebenso hohen
Prazision synchronisiert werden kénnen. Schliellich werden im Unterkapitel 2.8
die Begriffe des Phasenrauschens und des Jitters erldutert.

In den letzten beiden Teilkapiteln 2.9 und 2.10 wird auf die Grundlagen einge-
gangen, welche fiir die Fast-Control-Kommunikation besonders wichtig sind.

2.1 Feldprogrammierbare Gattermatrizen

Eine in den 80er Jahren aufgekommene Technologie der integrierten Schaltkreise
ist die FPGA-Technologie [178]. Diese bietet im Vergleich zu ASICs die Moglich-
keit, durch den Anwender nahezu beliebig oft programmiert zu werden. Dabei
sind Speicher an konfigurierbaren Logikblocken angebunden, welche deren logi-

11



2 Grundlagen TFC-System

COUTQ [—DBMUX

pi—fe Ubertrag &

Da[__iAd 06—

E%ﬁLUTOS_ Verdraht. bQ

[5)1{ ) S| |

o AMUX
0 S Qe
++++ Bl g oertrag AQ

P¥ime Verdraht.

" ACIN

Abbildung 2.1: ) Grundlegende Struktur einer gitterbasierten FPGA-Topologie
nach [41], b) verkiirzte Darstellung einer Virtex-5 Slice [194]

sche Funktionen, die Verdrahtung innerhalb der Schaltung oder die Anbindung
an Input/Output (I/O)-Pins bestimmen.

Aufgrund ihrer Flexibilitit fallen sie groler und langsamer aus als ASICs aus
Standardzellen und weisen eine grofiere Leistungsaufnahme auf [41]. Allerdings
stellen sie fiir kleine und mittlere Stiickzahlen eine giinstigere Losung dar und
bieten fiir den Anwender kiirzere Entwicklungszeiten. Da sie fiir die Program-
mierung im Feld ausgelegt sind, bieten sie gerade im Gebiet der Forschung und
Prototypenentwicklung grofle Vorteile. Dabei ist die FPGA-Technologie beson-
ders fiir die Auslese von Teilchendetektoren interessant, da diese einen hohen
Datendurchsatz und gleichzeitig eine sehr gute und schnelle Anpassung der da-
mit umgesetzten Schaltungen erlauben.

Im Vergleich zu ASICs, deren Herstellung Monate veranschlagt, ldsst sich ein
FPGA innerhalb einer Minute neu programmieren und die Bitstromgenerierung
benostigt bei Anderungen am Design in der Regel nur Minuten bis wenige Stun-
den. Ebenfalls hilfreich ist bei FPGAs die Moglichkeit, Teile der Logik im Be-
trieb durch andere auszutauschen, was partielle dynamische Rekonfiguration
genannt wird [70].

In Abbildung 2.1 a ist die grundlegende Struktur einer gitterbasierten FPGA-
Topologie dargestellt. Dabei sind die zentralen Blocke, die die Intelligenz der
Logik definieren, die Configurable Logic Blocks (CLBs). Mittels der Connection Bo-
xes (CBs) werden die CLBs an das globale Routingnetz angebunden, das tiber die
Switch Boxes (SBs) realisiert wird. An CBs angeschlossene I/O-Blocke binden die
Schaltung an die Auflenwelt an.

Die dargestellten CLBs bestehen im Falle der Xilinx Virtex-5 [194] FPGA-Familie
aus je zwei sogenannten Slices. In Abbildung 2.1 b ist eine Virtex-5 Slice dar-
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gestellt. Die zentralen Elemente einer FPGA-Schaltung sind die sogenannten
Look-Up Tables (LUTs), welche eine Funktion anhand einer Wahrheitstabelle rea-
lisieren, indem sie den Wert am Ausgang dieses Logikblocks in Abhingigkeit
der Werte an den Eingéngen definieren. Uber das Carry-&-Control-Netzwerk
(Ubertrag und Verdrahtung) werden je nach gewiinschter Funktion und Takt-
abhiangigkeit der Schaltung (synchron/asynchron) die LUTs an Flip-Flops (FFs)
angeschlossen bzw. direkt mit den Ausgiangen des CLBs verbunden. Dabei ist
es ebenfalls moglich, mehrere benachbarte Slices oder CLBs tiber C;,, und Coyt
direkt miteinander zu verschalten.

Neben den hier genannten CLBs verfiigen heutige FPGAs tiber spezielle festver-
drahtete Blocke, wie Speicher, Hardware-Multiplizierer und Taktmodule. Eben-
falls besitzen deren I/Os vielféltige Einstellungsmoglichkeiten, wie verschiede-
ne Spannungspegel, die Aktivierung differentieller Eingangsschaltungen, Uber-
abtastglieder, anpassbare Verzogerungsstufen und eine direkte Anbindung an
das Taktnetz. Fiir die Unterstiitzung aktueller Kommunikationslosungen, wie
10-Gigabit-Ethernet [60], sind meist ebenfalls spezielle Highspeed-Serialisierer
vorhanden, um Raten pro Transceiver im zweistelligen Gigabit-Bereich zu un-
terstiitzen [198]. Diese kommen beim TFC-Kommunikationsansatz mit Glasfa-
serverbindungen zum Einsatz.

2.2 Hardware-Software Codesign

Beim Entwurf eines elektronischen Systems zur digitalen Datenverarbeitung spie-
len verschiedene Kriterien eine Rolle, um die Qualitdt der Umsetzung sicherzu-
stellen. Hierbei ist es zum einen notwendig, eine moglichst hohe, auf die potenti-
ellen Anwendungsfille angepasste Leistungsfahigkeit zu erzielen. Andererseits
sind Aspekte, wie eine angemessene Entwicklungszeit, eine leichte Anpassbar-
keit und eine gute Wartbarkeit und Verwendbarkeit von Belang.

Um diesem Bedarf gerecht zu werden, wird in der Disziplin des Hardware-
Software Codesigns [97] das Problem der Entwicklung integrierter heteroge-
ner Rechnerarchitekturen behandelt. Hierzu sind in Abbildung 2.2 verschiedene
Varianten eines Beispielsystems abgebildet, mit welchem ein Algorithmus zur
Merkmalsextraktion (Feature Extraction) umgesetzt werden soll, wobei das Aus-
gangssystem in Teilgrafik a eine reine Software-Implementierung mit Datenein-
gang und -ausgang darstellt.

Als grundlegendes Vorgehen wird hierbei ein vorliegender Algorithmus oder
ein Basiskonzept eines Systems in Bereiche mit verschiedenen Kriterien unter-
teilt. Funktional ldsst sich beispielsweise ein System in Teile separieren, die ei-
ne Dominanz des Datenflusses bzw. des Kontrollflusses aufweisen. Ein generell
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Abbildung 2.2: Hardware/Software-Codesign-Beispiel - a) reines Software-Sys-
tem, b) Hardware-Software-System mit Hardware-Beschleuni-
ger und ¢) Hardware-Software-System mit gepipelinetem Hard-
ware-Beschleuniger
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verfolgter Ansatz ist, darauf die Anteile des Systems, die einen Schwerpunkt
auf den Datenfluss legen, mittels eines Hardware-Beschleunigers umzusetzen
(siehe Teilgrafik b), der beispielsweise tiber einen Bus mit dem Prozessor kom-
muniziert, wobei dieser die restlichen Kontrollflussanteile des Algorithmus ver-
arbeitet.

Ein weiterer Losungsansatz bestiinde darin, die Datenflussbereiche, welche z.B.
mittels einer Pipeline-Struktur umgesetzt werden konnten, strikt vom Prozes-
sor zu trennen und Ubergabepunkte einzurichten, an denen der Prozessor ein-
greifen oder Zwischen- oder Endergebnisse abfragen kann (siehe Teilgrafik c).
Dadurch lassen sich eine hohe Datenrate im Datenpfad sicherstellen und gleich-
zeitig Probleme, wie nicht-deterministische Wartezustande, vermeiden.

Mittels der Disziplin des Hardware-Software Codesigns lassen sich somit ver-
schiedene Ansétze realisieren, die einen kontinuierlichen Losungsraum zwischen
hochgradig spezialisierter und sehr flexibler general-purpose Losung bieten und
unterschiedlichste Anforderungsspektren abdecken konnen. Eine Anwendung
dieses Vorgehens findet sich in Kapitel 6.5 und 7, in denen die Entwicklung des
Teilsystems der Soft-Phase-Locked-Loop (PLL) beschrieben wird.

2.3 Steuerung der Detektorauslese

Die digitale Auslese von Experimenten der Teilchenphysik stellt ein stark verteil-
tes, heterogenes System dar. Um die Datenerfassung und den Betrieb des Expe-
riments steuern und tiberwachen zu kénnen, kommen in heutigen Systemen zur
Auslese von Teilchendetektoren verschiedene Kontrollsysteme zum Einsatz, die
unterschiedliche Aufgaben tibernehmen. Dabei sind gerade die FPGA-Kompo-
nenten der Auslese in eine Infrastruktur von Baugruppentragern (Crates), Ein-
baurahmen (Racks) oder Personal Computers (PCs) integriert, die zum Betrieb und
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zur Schnittstellenanbindung verwendet werden. Dadurch lassen sich auch grofle
Systeme aus tausenden von FPGA-Platinen handhaben, da die Verwendung ei-
ner der genannten Montagelosungen eine Reduktion der Systemkomplexitit er-
laubt. Im Folgenden findet sich eine Erlauterung der in dieser Arbeit relevanten
Systeme. Sie erhebt allerdings keinen Anspruch auf Vollsténdigkeit.

Das Kontrollsystem mit dem weitesten Aufgabengebiet ist die nichtdeterminis-
tische Experimentsteuerung, welche auch Slow-Control genannt wird. Diese hat
die Aufgabe, die Teilsysteme der Auslese im Betrieb zu parametrisieren und
Monitoring-Funktionen bereitzustellen. Haufig ist dieses Kontrollsystem an ei-
ne globale Steuerungszentrale angebunden, wie dem CERN Control Center [44],
[18], welche es erlaubt, den Zustand des globalen Systems zu tiberblicken und
bei kritischen Ereignissen sofort zu reagieren.

Ein System, das weniger fiir direkt sichtbare Funktionen, wie die Parametrisie-
rung und Auswertung des Experiments, vorhanden ist, sondern fundamental
die verwertbare Aufzeichnung von Daten im Experiment steuert, ist das Timing-
und Synchronisationssystem.

Grundlegend ist hierbei, dass ein Referenztaktsignal allen Komponenten der
Auslese bereitgestellt wird, die synchron betrieben werden miissen. Dabei ist
es neben der stabilen Frequenz haufig auch erwiinscht, dass die Elektronik, zu-
mindest im Falle der ersten Stufe des Systems, der FEE, die die Detektordaten
aufzeichnet und digitalisiert, ebenfalls phasensynchron betrieben wird. Dadurch
wird es moglich, dass die Datenaufzeichnung nicht nur dieselbe Datenmenge
zuriickliefert (Frequenzsynchronitit), sondern ebenfalls die Daten zu moglichst
denselben Zeitpunkten aufgenommen werden (Phasensynchronitit).

Neben diesen Eigenschaften ist es zudem wichtig, eine globale Zeitreferenz be-
kannt zu machen. Hierbei sind Verbindungen konstanter Latenz eine niitzli-
che Grundlage, um beispielsweise in seiner einfachsten Form mittels eines pe-
riodisch auftretenden Pulse-Per-Second (PPS)-Signals, die Taktperioden zu mar-
kieren, welche als Referenzzeitpunkte der Zeitbasis dienen, und beispielsweise
den Sekundeniibergang darstellen.

Je nach Art der Datenaufzeichnung der Auslese ist neben dem Timing-System
ein Triggersystem an die Auslese angebunden, das, basierend auf der Granulari-
téit eines Referenztaktes, Hits und Events am Frontend und an darauffolgenden
Prozessierungsstufen analysiert, um zu erkennen welche der Kollisionen wich-
tige Ereignisse beinhalten, die weitergeleitet und tiefergehender analysiert wer-
den sollten.

Neben der Verwendung fiir die Zeitsynchronisation, werden Links konstanter
Latenz héufig auch fiir den Aufbau eines sogenannten Fast-Control-Systems ein-
gesetzt. Dieses System ist gerade in Auslesesystemen relevant, bei denen es not-
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wendig ist, zeitkritische Informationen an Systemkomponenten verteilen und
entgegennehmen zu konnen. Dies kénnen beispielsweise Nachrichten sein, die
die Kalibrierung des Frontends steuern oder im Betrieb Ereignisse bekanntma-
chen, auf die schnell reagiert werden muss, oder auch einen Einfluss auf andere
Komponenten des Systems haben.

2.4 Zeitliche Synchronisation verteilter FPGA-Systeme

Die Zeitsynchronisation stellt in Experimenten der Teilchenphysik eine der sys-
temkritischen Funktionen dar.

Da die Experimente aus mehreren Detektoren bestehen, welche in Elemente un-
terteilt sind und eine Vielzahl an Auslesekanilen besitzen, bestehen diese Aus-
lesesysteme aus verschiedenen Schichten, welche sich aus einer grofflen Anzahl
von Ausleseplatinen zusammensetzen. Aufgrund der schieren Menge der Kom-
ponenten, deren Verschiedenartigkeit und der Unterteilung in Systembereiche,
wie Frontend-, FPGA- und Server-Schicht, ist eine definierte, mehrschichtige
Zeitsynchronisation vonnoten.

Das grundlegende Vorgehen innerhalb dieses Systems ist dabei mafigeblich von
der Art der Datenerfassung innerhalb des Systems, gerade aufseiten des Fron-
tends, abhéngig. Hier lassen sich die Arten der Datenaufzeichnung am Frontend
in von extern ausgeltste (triggered) [82] und selbst-getriggerte (self-triggered)
bzw. freilaufende (free-running) [49] Systeme unterteilen.

In seiner moglicherweise bekanntesten Auspragung kommt ein triggerbasiertes
System innerhalb der Experimente am CERN zum Einsatz [142] (z.B. CMS [130],
ATLAS [77], A Large Ion Collider Experiment (ALICE) [40]). Hierbei wird das Sys-
tem relativ zu einem Referenztakt synchronisiert, im Falle des CERNSs ist dies die
Bunch Crossing Clock (BCC).

Innerhalb des LHC, der einen Umfang von 26659 m aufweist, besitzen die ul-
trarelativistischen Teilchen beispielsweise bei einer Energie von 7 TeV eine Um-
lauffrequenz (orbit frequency) von 11.2455 kHz. Dabei werden Teilchenbiindel
(Bunches) im Abstand von etwa 25 ns generiert, was genau der BCC von etwa
40.07897 MHz entspricht, auf die die Auslese und besonders genau die FEE syn-
chronisiert wird. Je nach Art der Teilchen schwankt die Umlauffrequenz leicht,
besitzt aber immer das Verhaltnis von 35640 relativ zum Hochfrequenz (HF)-Takt
des Timing, Trigger and Controls (TTCs) [16] (~400.78 MHz), was der zehnfachen
BCC entspricht. Da dieser Referenztakt somit genau die Frequenz besitzt, mit
der die Teilchenbiindel im LHC kollidieren, konnen die bei den Kollisionen an
den Detektoren entstehenden Hits und Events mit der Granularitat der BCC auf-
gezeichnet werden.
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Dieser Ansatz entstand historisch aus dem Bedarf, mittels digitaler Elektronik,
die bei weitem nicht das kontinuierliche Datenvolumen der Detektor-Frontends
verarbeiten kann, dennoch eine hohe Messgenauigkeit und Zeitauflosung bei
der Datenaufzeichnung zu ermoglichen. Dabei dient das Paradigma der getrig-
gerten Auslese der Reduktion der anfallenden Datenmengen, indem nur Ereig-
nisse weitergeleitet werden, die von Interesse fiir das gerade aktive Experiment
sind. Hierbei werden die Daten der Events aufgezeichnet und zwischengespei-
chert, wobei deren Weiterleitung erst beim Auftreten des entsprechenden Trig-
gersignals erfolgt [142].

Dazu ist ein mehrschichtiges Triggersystem vorhanden, das am Frontend mit
dem Level-0 (LO) Trigger beginnt und bis zu den Triggern der hohen Stufe (HLT)
am Server Array reicht. In den hoheren Triggerlevels stehen immer mehr Infor-
mationen zu den Events bereit, sodass entschieden werden kann, ob die aufge-
zeichneten Daten interessant sind und somit die Daten weitergeleitet [142], oder
ob die Daten verworfen werden sollten.

Die selbst-getriggerte Auslese konnte man hierbei als auf die getriggerte Ausle-
se folgende Entwicklungsstufe beschreiben. In dieser Variante erfolgt die Daten-
aufzeichnung und -weiterleitung des synchron betriebenen Frontends kontinu-
ierlich, das heif3t, es existiert keine Art von Triggersystem, das es dem Frontend
erlauben miisste, zwischengespeicherte Daten weiterzuleiten. Dabei erkennt das
Frontend Hits und Events und leitet diese Daten an die nichste Schicht weiter.
Es trifft dabei selbstindig die Entscheidungen, welche Ereignisse von Interesse
sein konnten, was allerdings zu hoheren Datenraten fiihren kann [12], [49], [43].
Problematisch konnen bei diesem Aufbau grofse Trefferraten (hit rates) werden,
wenn der durch die Messung erzeugte Datenumfang fiir langere Zeit die Ausga-
begeschwindigkeit der Schnittstelle der Frontend-Bausteine tibersteigt. Daraus
kénnen in diesem Fall Uberlaufzustinde entstehen, die es erfordern, einen Teil
der Datenaufzeichnung des Detektors kurzfristig abzuschalten, da sonst korrup-
te Daten bei Teilen des Detektors auftreten kénnen. Diese Zustinde werden in
der Regel durch eine hohe Luminositat [183] verursacht, da bei deren Zunahme
ebenfalls die durchschnittlichen Hit- bzw. Eventraten ansteigen.

Diese Fehlerzustdnde der selbst-getriggerten Auslese lassen sich dadurch auflo-
sen, dass mittels einer Anbindung der FPGA-Schicht an das Fast-Control-System
kritische Zustdnde der einzelnen Detektor-ASICs aufgenommen werden, eine
Entscheidung getroffen und die Auslese des Teildetektors entsprechend mittels
Fast-Control-Nachrichten gesteuert wird. In Kapitel 2.9 wird auf diesen Teilas-
pekt der Systemsynchronisation ndher eingegangen.
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2.5 Prazise Erfassung von Zeit in digitalen Systemen

In verteilten Echtzeitsystemen und gerade auch Systemen der Teilchenphysik, in
denen Messdaten erzeugt werden, spielt die Handhabung von absoluten Zeit-
punkten und relativen zeitlichen Beziehungen eine wichtige Rolle. Um hierbei
beispielsweise die zeitliche Erzeugung oder den Empfang von Datenpaketen
festzustellen und fiir die Weiterverarbeitung zu speichern, werden Zeitstempel
verwendet.

Am Frontend werden diese eingesetzt, um den auf Hits oder Events bezogenen
Datenpaketen den Zeitpunkt der Erstellung oder des Auftretens des Ereignisses
anzufiigen. Ebenfalls sind Zeitstempel bei der Vermessung der Paketumlaufzeit
(round trip latency) notwendig, wie dies beispielsweise beim PTP [57] durchge-
fiihrt wird. Dabei ist es von besonderem Interesse, neben den lokalen Zeitstem-
peln auch die Empfangs-/Sendezeitpunkte der Gegenstelle zu erhalten, um die
Ubertragungslatenzen schitzen zu kénnen.

Die Genauigkeit der Zeitstempel ist maf3geblich dadurch beeinflusst, auf welche
Weise diese erzeugt wurden. Werden diese beispielsweise von der Systemzeit ei-
nes per Network Time Protocol (NTP) [102] synchronisierten PCs abgeleitet, besit-
zen sie in der Regel eine Auflosung von Millisekunden oder bei Verwendung des
Hardware-abhingigen Prazisionzeitgebers (Precision Counter) eine Genauigkeit
von wenigen Microsekunden [81]. Die grofite Ungenauigkeit, die bei der Mes-
sung der Zeit entsteht, ist dabei die durch den Prozessor im Zusammenspiel mit
dem Betriebssystem erzeugte Unschirfe der Programmausfithrung. Fiir Mes-
sungen der Verzogerungszeit in einem Local Area Network (LAN) ist diese Ge-
nauigkeit haufig ausreichend, da genauere Systemzeitauflosungen aufgrund der
nicht-deterministischen Ubertragung in gewohnlichen Ethernet-basierten Netz-
werken (Switches, verschiedene Ethernet-Stacks etc.) kaum die Genauigkeit der
Messung der Paketumlaufzeit erh6hen wiirden.

Im Falle von Microprocessor-basierten Echtzeitsystemen, die beispielsweise auf
einem FPGA umgesetzt sind und ohne Betriebssystem auskommen, ldsst sich
die Auflosung weiter erhohen, je Implementierung auf wenige Systemtakte ge-
nau. Werden allerdings préazise Messungen der Umlaufzeit benétigt, wie bei der
Vermessung eines Links konstanter Latenz, reichen lokale Zahler in Software
nicht mehr aus, sondern es miissen spezielle Hardware-Zahler verwendet wer-
den, die taktgenaue Zeitstempel erzeugen konnen. Eine solche Generierung von
Zeitstempeln erlaubt beispielsweise die Anpassung von lokalen Taktzykluszah-
lern auf Slave-Seite mit einer Auflosung, je nach Rechengenauigkeit und abhén-
gig von anderen Ungenauigkeiten, von wenigen bis zu einem Taktzyklus.

Im Falle der Anforderung, einen spannungsgesteuerten Oszillator auf den Takt
der Gegenstelle einzustellen und einen absoluten Zielphasenwert vorzugeben,
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sind fiir den Betrieb einer PLL Zeitstempel mit einer Auflosung von unterhalb
eines Taktzyklus notwendig. Der Betrieb dieser Komponenten wird durch An-
sdtze ermoglicht, bei denen eine Art TDC stattfindet, oder durch mischerbasierte
Ansitze, wie dem DMTD-Konzept (siehe Kapitel 2.5.1 und 2.5.2). Mittels des fiir
diese Arbeit ausgewadhlten DMTD-Ansatzes konnten beispielsweise Auflosun-
gen im Bereich von 10 ps und darunter erreicht werden (siehe Kapitel 8.1).

2.5.1 Zeit-zu-Digitalwert-Wandler

Um den zeitlichen Abstand zwischen zwei Pulsen zu bestimmen, werden soge-
nannte TDCs verwendet. Diese finden in vielen Bereichen Verwendung, in denen
Zeitspannen mit hoher Genauigkeit bestimmt werden miissen, beispielsweise in
HF-Systemen beim Datenempfang, in digitalen PLL-Implementierungen [145]
oder auch in Detektoren der Teilchenphysik, beispielsweise in TOF-Detektoren,
um die Zeit zu messen, die Teilchen bené6tigen, um zwei hintereinander ange-
ordnete Detektorschichten zu passieren.

Im einfachsten Fall einer TDC kommt ein digitaler Zahler zum Einsatz, der die
Zeit zwischen zwei eingehenden Pulsen auf Basis von Taktschritten zahlt. Die-
se Methode ist allerdings nur fiir die Untersuchung relativ langsamer Prozesse
geeignet, die keine besonders hohe Genauigkeit von unterhalb eines Taktzyklus
benotigen.

Um die Auflosung der Zeitmessung auf den Sub-Taktzyklusbereich auszudeh-
nen, lasst sich das Verfahren der Uberabtastung oder der sogenannten Zeitstre-
ckung verwenden. Fiir ersteres Vorgehen sind in der Regel externe Hardware
Komponenten oder spezialisierte Hardware-nahe Verarbeitungsblécke notwen-
dig. Hierbei wird haufig ein Deserialisierer-Block verwendet, wie z.B. die Xilinx
Input SERDES (ISERDES)-Primitiven [199] oder spezielle Highspeed-Serialisierer
[198], die eigentlich fiir die Datenkommunikation entwickelt wurden. Bei Ver-
wendung einer ISERDES-Komponente lieen sich bei achtfacher Uberabtastung
und einem Systemtakt von 125 MHz beispielsweise Zeitstempel mit einer Auf-
l6sung von einer Nanosekunde generieren (=1 GHz Abtastrate). Die hochgradig
optimierten Xilinx-GTX-Transceiver [198] der auf der Prototypenentwicklungs-
platine von CBM eingesetzten Xilinx Kintex-7 FPGAs ermoglichen hingegen ei-
ne Datenrate von etwa 10 Gbit/s, was bei Verwendung als Teil einer TDC eine
Auflosung von 100 ps erlaubt. Dabei gestaltet sich dessen Betrieb aufgrund der
Anforderung eines hochwertigen externen Referenztaktes allerdings auch etwas
schwieriger.

Eine Alternative zu diesem Ansatz stellt die Vernier-Methode [180] dar, welche
auf der erwdhnten Zeitstreckung basiert. Diese verwendet das Prinzip einer von
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Abbildung 2.3: a) Basisstruktur Vernier TDC und b) Prinzip der Vernier Methode
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Pierre Vernier entwickelten Vorgehensweise, welche bei heutigen Messschiebern
zur erleichterten Bestimmung von Langen kleiner als einem Millimeter einge-
setzt wird. Dabei existiert unterhalb einer ersten Messskala eine zweite, welche
eine leicht verkleinerte Einteilung des Bereichs besitzt, beispielsweise statt fiir 10
Einteilungen bei 1 cm, entsprechen diese 0.9 cm auf der zweiten Skala. Dadurch
besitzt diese Skala leicht verschobene Messstriche, welche nur dann mit einem
Strich der oberen Skala zur Deckung kommen, wenn die zu messende Lange N
Teile der Auflosung der feinen Skala als Teilldnge zusétzlich zur groberen ersten
Skala besitzt.

Dieses Verfahren ldsst sich auf die Messung von Zeiten tibertragen, indem zwei
Oszillatoren verwendet werden, von denen einer eine leicht kiirzere Perioden-
dauer Ty, besitzt [204] (siehe Abbildung 2.3). Wird dabei beim Eintreten eines
Events der schnelle Messoszillator gestartet, kann die Subtaktzyklusinformation
mit einer Auflosung von At = (T 05— Tisein) bestimmt werden, wobei die ermit-
telte Anzahl von N Taktzyklen, bis die steigenden Taktflanken beider Oszillato-
ren {ibereinander liegen, die Information zum zeitlichen Subtaktzyklusversatz
mit der Granularitdt At zu Tosrser = N - At angibt.

Betrédgt die zu messende Zeit mehr als eine Taktperiode, l4sst sich dieses Vorge-
hen in Form eines hybriden Ansatzes umsetzen, indem die zu messende Zeit-
spanne mittels zweier Pulse signalisiert wird (Start, Stopp), wobei letzterer den
Messoszillator startet und die Abspeicherung der ganzzahligen Anzahl Taktzy-
klen seit dem Start-Event auslost. Darauf kann die beschriebene Vernier-Metho-
de zur Bestimmung der Subtaktzyklusinformation verwendet werden.

Statt dieses Vorgehens ist es auch moglich, dieses Prinzip mittels zweier Verzoge-
rungsketten umzusetzen [37] (siehe Abbildung 2.4 a). Hierbei entfallen die bei-
den Takte als wesentliche Messsignale, indem die erwdhnten Start- und Stopp-
signale in je eine asynchrone Signalkette eingespeist werden. Innerhalb der je-
weiligen Kette werden Verzogerungselemente mit derselben Latenz verwendet,
wobei sich die Latenzen der Elemente der beiden Ketten minimal unterscheiden
miissen, da die Differenz tg = 71 — 1 die Auflosung der TDC bestimmt. Die bei-
den Signalpfade werden darauf nach je einem Verzogerungsglied an einen D-FF
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Qu

Abbildung 2.4: Struktur einer a) Vernier Delay Line TDC und b) einer Tapped
Delay Line TDC

angebunden, indem dessen Dateneingang an die Start- und dessen Takteingang
an die Stoppkette angeschlossen wird. Die Startkette (77) besitzt dabei leicht lan-
ger verzogernde Elemente als die Stoppkette (12). Tritt in dieser Anordnung ei-
ne steigende Taktflanke am Stoppsignal auf, werden die Werte der Startkette in
die FFs tibernommen, wobei besonders Pegelwechsel am Startsignal interessant
sind, da deren Auftreten relativ zum Stoppsignal durch das Auslesen der FFs
bestimmt werden kann.

Dem Prinzip der Interpolation, bei dem entweder ein Signal bei unterschiedli-
chen Phasenlagen bzw. ein Signal mit verschiedenen phasenverschobenen Ver-
sionen desselben Taktes abgetastet wird, folgen Tapped Delay Line TDCs [189],
deren Basisstruktur in Abbildung 2.4 b dargestellt ist. Dabei werden in dieser
Struktur in der Regel keine Start-/Stopppulse benétigt, vielmehr entscheidet ein
an die Q-Ausgénge angeschlossener Decoder, ob ein Puls am Signaleingang auf-
getreten ist und welche Eigenschaften dieser besitzt. Durch das mehrfache Ab-
tasten eines Signals unter Verwendung von Verzogerungsgliedern findet eine
Aufzeichnung des Signals bei verschiedenen Phasenlagen desselbigen statt, was
im Idealfall dem Ergebnis einer Uberabtastung entspricht. Damit kénnen zwar
wesentlich mehr Bits pro Basistakt mit scheinbar geringerem Aufwand aufge-
zeichnet werden, da keine hohen Signalfrequenzen auftreten, allerdings kann
sich dessen Auslegung fiir eine hohe Genauigkeit als nicht trivial herausstellen.

Ein generelles Problem bei der Umsetzung von TDCs ist, wie bereits erwéhnt,
die Konstanz der asynchronen Verzogerungselemente, auch Bins genannt, zu ge-
wiéhrleisten, da diese einerseits die Auflosung aber auch die Linearitit der TDC
definieren. Dabei spielen sehr stark dufsere Einfliisse, wie Temperatur und Be-
triebsspannung der Schaltung, aber auch Prozessvariationen eine wichtige Rol-
le. In ASICs wird beispielsweise, um die maximale TDC-Verzogerung auf einen
Taktzyklus einzustellen und die Auswirkungen der genannten Einfliisse auf die
Bins zu minimieren oder gar zu kompensieren, ein Delay-Locked Loop (DLL) ver-
wendet, bei dem N spannungsgesteuerte Verzogerungselemente eingesetzt wer-
den [37]. Fiir eine Vernier Delay Line gilt dabei beispielsweise als eine Optimie-
rungsbedingung Ty = N-11 — N - To.
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Werden TDCs auf FPGAs implementiert, muss mit dominanten nichtlinearen
Einfliissen umgegangen werden [189]. Dabei werden diese durch die Logik-Res-
sourcen des FPGAs an sich, aber auch durch die Routing-Komponenten und das
Taktnetz verursacht. Um Routing-Einfliisse moglichst zu minimieren, bietet es
sich z.B. an, die Carry-Chain der CLBs zu verwenden und so spaltenweise TDCs
aufzubauen. Dabei kénnen entweder LUTs oder gar die Multiplexer der Carry-
Chain als Delay-Elemente eingesetzt werden.

Die Einfliisse von Nichtlinearitdten durch Logikelemente lassen sich durch eine
Verfeinerung der Granularitdt und damit der Reduktion der Verzogerungszei-
ten bei gleichzeitiger Erhchung der Anzahl Bins zur Beibehaltung des gleichen
Dynamikumfangs abmildern [189]. Bei Verwendung einer grofieren Anzahl Bins
kann allerdings das Problem entstehen, dass sich eine TDC tiber mehrere Taktre-
gionen erstreckt, welche aufgrund ihrer Anbindung an das globale Taktnetz un-
terschiedliche Verzogerungszeiten fiir die verteilten Takte im Bereich von Nano-
sekunden relativ zu Takten anderer Taktregionen aufweisen kénnen. Dies kann
beispielsweise zu Problemen fiihren, wie dem, dass Signalpulse in einer Taktre-
gion mit geringerer Taktlatenz erkannt werden, allerdings nicht in denen mit
einer grofieren Taktverteilungslatenz [189]. Durch Verwendung mehrerer von
derselben Quelle abgeleiteten Taktsignalen, die allerdings verschiedene Phasen-
lagen aufweisen, lasst sich die benétigte Lange der Delay Line reduzieren. Dabei
kann beispielsweise eine zweite Verzogerungskette instanziiert werden, in die
dasselbe Pulssignal eingespeist wird, die aber mit einem um 180° gedrehten Takt
abgetastet wird.

Um die Latenz von Logikelementen einer vorliegenden FPGA-Implementierung
zu bestimmen und einen moglichst genauen TDC-Betrieb zu erlauben, kommt
in TDC-Systemen haufig eine automatisierte Kalibrierung zum Einsatz. Die am
haufigsten eingesetzte Methode stellt dabei der Code Density Test dar [32]. Ein
Bin weist in der Regel einen in erster Naherung zeitweise konstanten und einen
von Rauschen abhdngigen Anteil auf. Um eine Kalibration des Bins vorzuneh-
men, bietet es sich an, eine grofle Anzahl Pulse zufilliger Lange und Auftrittszeit
mit der nicht eingestellten TDC zu erfassen. Dabei ist es wichtig, dass die Quel-
le, die zur Erzeugung der Pulse verwendet wird, nicht mit dem Abtasttakt der
TDC korreliert ist, da es sonst zu sogenannten Beating-Effekten kommen kann,
die die Qualitdt der Messung signifikant beeinflussen kénnen. Indem fiir jeden
Bin die Anzahl Treffer aller vorheriger Bins aufaddiert und fiir den jeweiligen
Bin durch die Anzahl Treffer des Bins geteilt wird, kann darauf eine LUT erstellt
werden, welche die Verzogerungszeit pro Bin ausgibt.

Eine weitere Moglichkeit, um die Genauigkeit der Zeitmessung einer TDC zu
verbessern, ist der Wave-Union-Ansatz [190], [191]. Beim Eintreten eines Mess-
pulses wird bei diesem Vorgehen eine Folge von steigenden und fallenden Takt-
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Abbildung 2.5: Eingangsstufe der DMTD-Komponente bei a) analoger [6] bzw.
b) digitaler Umsetzung [106]

flanken mit bekanntem Schema erzeugt, wodurch das Auftreten eines Ereignis-
ses zur mehreren TDC-Messungen fiihrt, worauf aus diesen ein gemittelter Zeit-
punkt des Events mit geringerem Rauschen bestimmt werden kann.

2.5.2 Digitale mischerbasierte Ansatze

Um eine feine Auflosung bei der Phasendifferenzmessung zweier Takte zu erhal-
ten, deren Frequenz sich im Bereich des Systemtaktes befindet, bieten sich neben
TDCs, die hauptsachlich fiir den zeitlichen Abstand von Pulsen verwendet wer-
den, auch mischerbasierte Ansitze an [6].

Dabei entstammt der Grundgedanke dieses Ansatzes dem Vorgehen beim Mi-
schen analoger Hochfrequenzsignale. Fiir den Fall des Mischens zweier cosinus-
formiger Signale mit den Frequenzen f; und f, gilt dabei der allgemeine Zusam-
menhang der trigonometrischen Multiplikationstheoreme [1].

Mit wq = 27'[f1 und wy = 27Tf2,

cos(wit + 1) - cos(wat +¢2) = 5 cos(wit + 1 +wat + ¢2)

- cos(wit + 1 — wat — )

@.1)

NI—= NI—=

Das sich dabei ergebende Signal setzt sich aus zwei Frequenzpulsen zusammen,
namlich einerseits einem Puls mit der Summenfrequenz fs = f; + f, und einem
mit der Differenzfrequenz fp = f; — f, beider Signale. Wird nun der Lokaloszil-
lator zu nahezu derselben Frequenz des Hochfrequenzsignals gewéhlt, tendiert
die Frequenz fiir den Summenterm zu fg = 2- f, & 2- f1, wobei der Differenz-
term eine sehr kleine Frequenz annimmt. Fiir das Mischen bandbegrenzter Si-
gnale muss dabei jede Einzelfrequenz des einen Signals mit dem anderen Signal
gemischt werden. Dabei werden sich tiberlappende Frequenzanteile additiv ver-
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2 Grundlagen TFC-System

rechnet, woraus das resultierende Spektrum entsteht. Um das niederfrequente
Signal zu extrahieren, wird darauf in der Signaltheorie ein nachgeschalteter Tief-
passfilter verwendet, wodurch das Signal mit der Summenfrequenz unterdrtickt
werden kann.

Wiirden an dieser Stelle der Systemtakt und ein Empfangstakt als Mischsignale
verwendet, wiirde sich damit ein Signal ergeben, das idealerweise die Differenz-
frequenz beider Signale aufweist. Damit miisste aus diesem Signal beispielswei-
se mittels eines Zahlers die Periodendauer geschétzt werden, woraus sich dessen
Frequenz bestimmen lasst. Mittels einer Phasenregelschleife (PLL) miisste dabei
die Systemfrequenz so eingestellt werden, dass die hier bestimmte Frequenz zu
null geregelt wird. Leider geht durch diesen die Information tiber den relativen
Phasenunterschied zwischen den beiden Signalen verloren.

Dieser konzeptuelle Nachteil ldsst sich allerdings umgehen, indem ein zusatzli-
cher lokaler Oszillator verwendet wird, der sogenannte Hilfsoszillator (f},), mit
dem sowohl der Systemtakt (fsys) als auch der Empfangstakt (fg,) in voneinan-
der getrennten Stufen gemischt werden (siehe Abbildung 2.5). Gilt dabei fiir den
Hilfsoszillator die Beziehung relativ zum Systemoszillator f, = €sys - fsys und
zum Empfangstakt f;, = €,y - frx, ergeben sich nach dem Tiefpass die folgenden
Signale [Szi15]:

fD;rx % . COS[(wrx - wh) tt+ Py — Qbh]
= % - cos[(1 — €rx) - wrxt + Prx — Py]
(2.2)
fD;sys : COS[(Wsys - wh) “t+ (Psys - (Ph]

NI—= NI=

- cos[(1 — €sys) " Wsyst + Psys — on]

Damit ergeben sich zwei Signale, die mittels derselben Hilfsfrequenz herunter-
gemischt wurden, sodass sich deren Unterschiede im idealen System in demsel-
ben Mafie im Frequenzbereich des Pulses der Differenzfrequenzen reproduzie-
ren lassen.

Sobald diese niederfrequenten Signale zur Verftigung stehen, lasst sich mithil-
fe eines Zahlers, der zwecks Stabilitdt mit dem lokalen Systemoszillator betrie-
ben wird, der Phasenunterschied zwischen zwei Taktflanken der beiden Signale
bestimmen, was in Abhéngigkeit von den Verhéltnissen der Frequenzen relativ
zum Hilfsoszillator €sys bzw. €ry, tiber viele hunderte bis tausende Takte erfolgen
kann. Im Extremfall exakt gleicher Frequenz von fsys und frx wird fiir die Be-
rechnung des Phasenversatzes genau eine Periode des niederfrequenten sich er-
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Abbildung 2.6: Takt-Jitter an der DMTD-Eingangsstufe

gebenden mittels des Hilfsoszillators heruntergemischten Signals benotigt, was
NMeasure Takten des Systemoszillators entspricht (siehe Gleichung 2.5).

Da die Phase des Hilfsoszillators ¢, in beiden Fallen vorkommt, entfallt dieser
bei der relativen Phasenmessung zwischen den beiden Takten.

Der Ansatz der analogen DMTD [6] lasst sich leicht auf die digitale Domé&ne
tibertragen [106]. Dabei tibernehmen D-FFs innerhalb des FPGAs die Funktion
der Mischer und das Mischen wird durch die Operation der Abtastung ersetzt. In
dieser Struktur wird der Hilfsoszillator an den FFs am Takteingang angeschlos-
sen, wobei der System- bzw. Empfangstakt am Dateneingang eingespeist wird.

Da hierbei Metastabilitdten durch die Setup /Hold Times der FFs entstehen, muss
an dieser Stelle eine Kette von FFs verwendet werden, wie sie auch fiir die Uber-
gabe von Daten zwischen verschiedenen Taktdoméanen zum Einsatz kommt [206].
Da sich die Phasenlage von zwei Signalen mit nur geringem Frequenzversatz
nur langsam &ndert, wird das hierbei entstehende Phasensignal ebenfalls nur
wenige Anderungen erfahren, den Bereich der Taktflanken, an denen die Meta-
stabilitdt auftritt, ausgenommen. Darauf ldsst sich mittels digitaler Zahler ent-
sprechend des oben genannten Vorgehens der Phasenunterschied bestimmen.

Im Falle der digitalen DMTD wird der Hilfsoszillator gemafs Gleichung 2.3 re-
lativ zum Master im Verhiltnis f},/ fsys = €sys eingestellt. Dadurch stellt sich
nach der DMTD-Eingangsstufe am Zweig des Systemtaktes ein Signal ein, das
die Differenzfrequenz fp;sys besitzt (Gleichung 2.4).

2N —1
fu=esys- fsys = —55— foys (2.3)
1
fp;sys = (1 —é€sys) - feys = N - fsys (2.4)
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Abbildung 2.7: Schitzung des Zeitpunkts einer fallenden Taktflanke innerhalb
des metastabilen Bereichs der DMTD-Eingangsstufe nach dem
Bit-Value-Median-Verfahren

Ein Least Significant Bit (LSB) besitzt dabei die in Gleichung 2.6 dargestellte Auf-
l6sung. Im Falle von N=14, ergibt sich mit fsys = 120 MHz (GigaBit Transcei-
ver (GBT)-FPGA-Referenzfrequenz, siehe Kapitel 6.1) eine theoretische Phasen-
auflosung pro LSB von etwa 0.5 ps.

fsys
Niteasure = fD_Zys =N (25)
Tsys 1
=7 = T 2.6
(Pmln NMeasure 2N °ys ( )

Diese Prazision ldsst sich allerdings in der Realitét nicht erreichen, da die Quali-
tat des Taktes nicht dem Idealfall entspricht. Durch den vorhandenen Jitter, d.h.
eine zeitliche Varianz des Auftretens der Taktflanken, ist die Erkennung der ge-
nauen Signalpegel im Bereich der Taktflanken und des zeitlichen Ubergangsbe-
reichs derselbigen fehlerbehaftet (siehe Beispiel in Abbildung 2.6). Auf das The-
ma Jitter wird im Grundlagenkapitel 2.8 ndher eingegangen.

Um den Taktzyklus zu schitzen, in dem die Taktflanke auftrat, muss ein geeig-
netes Verfahren gewahlt werden. Innerhalb der Entwicklung des White-Rabbit-
Systems, das auch eine Form des DMTD-Ansatzes verwendet, wurden verschie-
dene Verfahren evaluiert, wobei die Abweichung bei der Bestimmung des Takt-
tibergangs als hauptsédchliches Qualitdtskriterium gewéhlt wurde [188]. Dabei
wurde ein Eingangssignal mit einer konstanten Phasenlage erzeugt und ein Hilfs-
takt mit gewissem gaussverteiltem Jitter verwendet.

Hier ergaben die Messungen, dass die bit-value-median-Methode trotz deren Ein-
fachheit die besten Ergebnisse liefert (sieche Abbildung 2.7). Der hypothetische
Takttibergang wird dabei an der Stelle angenommen, bei der die Anzahl Pegel
nach der Taktflanke, die dem Wert vor der Tuktflanke entsprechen, genau der Anzahl
inverser Pegel entspricht, allerdings vor der Taktflanke.

Wird angenommen, dass sich dieses Verhalten am Eingang eines FFs beim Ein-
treten einer Taktflanke am Dateneingang von Messzyklus zu Messzyklus nur
wenig dndert, kann dadurch der Zeitpunkt der Taktiibergdnge mit hoher Qua-
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litat geschitzt werden. Selbst, wenn es dabei eine Tendenz zu mehr High- als
Low-Pegeln vor der Taktflanke oder umgekehrt gibe, wiirde dies lediglich zu ei-
nem konstanten Fehler fiihren (Herabsetzung der Genauigkeit), allerdings nicht
die Prazision der Messung beeinflussen.

2.6 Prazisionszeitprotokoll

In verteilten Rechennetzwerken ist es haufig notwendig, die Ausfithrung gewis-
ser Aufgaben zu synchronisieren, um sicherzustellen, dass z.B. bei veranderli-
chen Datensétzen die korrekten Daten verwendet werden oder damit in einer
Maschine die Steuergerite die Teilaufgaben zur richtigen Zeit ausfiihren. Dabei
ist es beispielsweise mittels des NTPs moglich, Uhren tiber das Internet mit Ge-
nauigkeiten von bis zu einer Millisekunde zu synchronisieren [101].

Fiir den Fall, dass diese Genauigkeit allerdings nicht ausreicht, beispielsweise
in der Automatisierungstechnik, wurde das PTP entwickelt, das im Standard
IEEE1588 [57] bzw. IEC 61588 [62] beschrieben wird. Mittels dieses Protokolls ist
es moglich, unter Verwendung Ethernet-basierter Netzwerke, Komponenten mit
Sub-Mikrosekunden Genauigkeit zu synchronisieren.

Grundlegend sind in der Topologie von PTP Master und Slaves definiert, wobei
diese jeweils per Punkt-zu-Punkt-Links verbunden sind und sich mittels Swit-
ches die Anzahl Slaves erhchen lasst [33] (siehe Abbildung 2.8 a). Diese Switches
besitzen im einfachsten Fall (keine Redundanzen) einen Uplink Port (Slave) und
mehrere Downlink Ports (Master). Generell wird eine Uhr an einem Endgerit,
also einem Blatt des Synchronisationsbaumes, als Ordinary Clock und an einem
Ethernet-Switch als Boundary Clock bezeichnet.

Um die Slave-Komponenten und Switches zu synchronisieren, werden nun die
Punkt-zu-Punkt-Verbindungen von der Wurzel aus iterativ synchronisiert, so-
dass am Ende an den Endgeriten eine moglichst exakte Kopie der Master-Uhr
zur Verfligung steht. Dabei ist zu beachten, dass eine solche Punkt-zu-Punkt-
Verbindung zwischen einem Master und einer Slave-Komponente, einem Master
und einem Switch, einem Switch und einem Slave oder zwei Switches bestehen
kann, wobei in der Regel die der Wurzel hierarchisch nidhere Komponente den
Master Port und die andere den Slave-Port aufweist.

Die Synchronisation wird im Protokoll von PTP in zwei Schritten durchgefiihrt
(siehe Abbildung 2.8 b). Zunéchst wird die zeitliche Differenz der Uhren ermit-
telt. Dabei sendet der Master periodisch wiederholt eine SYNC-Nachricht, in
der die geschétzte Uhrzeit des Slaves enthalten ist. Darauf wird in einer Folge-
Nachricht (Follow-Up) der tatsdchliche Zeitpunkt des Sendens der letzten SYNC-
Nachricht eingebettet, sodass die Slaves in Kombination mit dem lokal gemes-
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Abbildung 2.8: 1) Aufbau PTP-Netzwerk und b) Schematischer Ablauf bei PTP
nach [33]

senen Empfangszeitpunkt dieser SYNC-Nachricht den Master-Slave-Versatz be-
rechnen konnen.

Da allerdings eine reale Ubertragungsstrecke stets messbare Verzogerungen ver-
ursacht, ist eine anschliefende Latenzmessung notwendig (DelayREQ/RESP),
um den durch die Ubertragungsdauer hervorgerufenen Uhrenversatz zu kom-
pensieren. Da je Master- und Slave-Link in dieser Topologie keine weiteren Swit-
ches vorhanden sind, sondern lediglich Netzwerkkabel, besteht zwischen den
beiden Knoten eine relativ symmetrische Verbindung, sodass die Schatzung der
Ubertragungsdauer mit guter Genauigkeit erfolgen kann.

Besonders wichtig fiir eine gut funktionierende PTP-Implementierung ist eine
hardware-nahe Umsetzung der Zeitstempelgenerierung, welche moglichst di-
rekt mit den physikalischen Ubertragungskomponenten verbunden sein sollte.
Dadurch ist es zudem moglich, die restlichen Teile von PTP auf einem Prozessor
ohne Einbuflen bei der Synchronisationsgenauigkeit auszufiihren.

In White Rabbit [188] wurde dieses Vorgehen adaptiert, um mittels der prazisen
DMTD-Phasenmessung [6] und der Einstellung eines Voltage Controlled Oscilla-
tors (VCOs) am Slave, Synchronisationsgenauigkeiten von unterhalb einer Na-
nosekunde zu erreichen.
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Abbildung 2.9: Phasenbeziehungen der Sende-/Empfangstakte innerhalb der
verfeinerten PTP-basierten Messung der Paketumlaufzeit nach
[188], [Szil5] im Falle eines nicht synchronisierten Systems

2.7 Hochauflésende Zeitstempelerzeugung

Um die lokale Zeit innerhalb der verteilten eingebetteten Echtzeitsysteme dieser
Arbeit zu synchronisieren, kommt ein von PTP abgeleitetes Verfahren zum Ein-
satz. Die im Folgenden dargestellten Beschreibungen stellen eine Zusammenfas-
sung aus [Szil5] und [188] dar. Im zugrundeliegenden Vorgehen wird analog zu
PTP, aus Empfangs- und Sendezeitstempeln eines Links am Master und Slave,
die Paketumlaufzeit gemafs Gleichung 2.7 bestimmt.

Amvim = | (Mmrx — Nurx) — (Nstx —NSRX)] -T 2.7)

Dabei sind die Zeitstempel auf der Sendeseite stets exakt, weil das Versenden der
Daten mit dem an der jeweiligen Komponente vorhandenen Systemtakt erfolgt
und somit kein Phasenversatz zwischen dem Versenden einer Nachricht und der
Erstellung des zugehorigen Zeitstempels auf Basis des Systemtakts besteht. Auf
Empfangsseite besteht allerdings Verbesserungspotential, da durch das Uber-
tragungsmedium und die im Signalpfad vorhandenen Komponenten Verzoge-
rungszeiten entstehen, die in nahezu allen Fillen, keinem Integer-Vielfachen der
Systemtaktperiode entsprechen. Dabei lassen sich die in Gleichung 2.7 kalligra-
phisch hervorgehobenen Zeitstempel Nyrx und Nsrx durch die Beriicksichti-
gung der Beziehung zwischen der Phase des Systemtakts und der der empfan-
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genen Nachricht mittels der in den Gleichungen 2.8 und 2.9 dargestellten Bezie-
hungen auf den Subtaktzyklusbereich verbessern.

Pmm
NMRX _ NMRX -1+ T wenn ¢MM >0 (28)
NMRX wenn ¢MM =0
NSRx—l-l-@ wenn ¢gs >0
Nsrx = T (2.9)
Nsrx wenn  ¢sg =0

Dabei stellen die Phasenwinkel ¢ss und ¢psp1 jeweils den Winkel am Slave /Mas-
ter dar, der bei der Erstellung eines Empfangszeitstempels zwischen der Signal-
flanke und dem Systemtakt besteht, wobei die gewéahlte steigende Taktflanke der
des Zeitstempels voreilt, d.h. t(clksysrising) < t(TSrx)-

Mit dem in Kapitel 2.10, Abbildung 2.15 dargestellten Aufbau ergibt sich z.B. die
Phase ¢pspr in der Theorie aus der Summe aller Verzogerungszeiten zwischen
Sendeausgang und Empfangseingang am Master im Downstream (DS) Apss und
US Agp und einer potentiell eingestellten Phase am Slave phases und einer an-
schliefenden Modulo-Berechnung mit der Systemtaktperiode T nach Gleichung
2.10. In der Praxis wiirden allerdings die Phasen ¢p1 bzw. ¢sg mittels der DMTD
am Master bzw. Slave bestimmt werden.

dmm = (Apis + Dsy + phaseg) mod T (2.10)

Bei Kenntnis der Verzogerungszeit zwischen Master und Slave Ayg, welche sich
generell aus einer Verzogerungszeit in Taktzyklen 6,5 und einem Subtaktzyklu-
santeil ¢p1s zusammensetzt, lieBen sich Kompensationswerte am Slave fiir des-
sen Zeitbasis und Systemoszillatorphase ermitteln. Um diese Bestandteile der
Linklatenz zu bestimmen, kann allerdings analog zu PTP eine Schitzung der
Ein-Wege-Latenz aus ¢y erfolgen, wobei die Zusammenhénge nach den Glei-
chungen 2.11 gelten.

1
Aps = Dsy = 5 “Apmm
= Nps T+ dums; Npys €N, 0<¢ys<T 2.11)
Apgs '
Nums = { T J

$ms = Aps mod T
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Abbildung 2.10: Taktzyklenzahler zur steigenden/fallenden Taktflanke und Be-
ziehung zur Phasenlage eines Pulses der die Zeitstempelgene-
rierung anstofSt

Um nun den Taktzykluszdhler Ng und den Phasensollwert phaseg am Slave zu
bestimmen, sind Anpassungen nach den Gleichungen 2.12 vorzunehmen.

Nagj = Nmrx — Nsrx + Nums
Ng = Ng + Nadj (2.12)

phases = ¢us

Bei realen Flip-Flops kann es beim Auftreten einer Anderung des Signals am Da-
teneingang im zeitlichen Bereich nahe der Taktflanke des Flip-Flops zu Metasta-
bilititen kommen. Im Falle des Auftretens eines aus einer anderen Taktdoméne
entstammenden Pulses zur Zeitstempelgenerierung miissen dementsprechend
Vorkehrungen getroffen werden, sodass es in Abhéngigkeit der Phasenlage des
Empfangssignals, das den Puls auslost, stets moglich ist, einen stabilen Wert von
den Taktzyklenzdhlern abzufragen.

Dabei bietet es sich an, einen Zahler zu instanziieren, der auf die steigende und
einen, der auf die fallende Flanke sensitiv ist. Hierbei ist allerdings darauf zu
achten, dass eventuell der abgefragte Zahlerstand angepasst werden muss, wenn
der Wert des auf die fallende Taktflanke arbeitenden Zihlers verwendet wird.
Fiir das korrekte Verhalten der Zahlerstdande gelten die Beziehungen nach Glei-
chung 2.13. Der zeitliche Zusammenhang dieses Vorgehens ist in Abbildung 2.10
dargestellt, wobei der Bereich 0 < ¢ < %T in der Graphik hervorgehoben ist.
Die schraffierten Bereiche stellen dabei die zeitlichen Intervalle dar, in denen
es nicht sichergestellt werden kann, dass beim jeweiligen Taktzyklenzihler ein
stabiler Wert bereitsteht, da in dieser Takthilfte eine Taktflanke des Taktes zur
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Zeitstempelerzeugung Clockrg eintreten wird, auf die der jeweilige Taktzyklen-
zahler sensitiv ist und so eine Anderung des Ausgangswertes zu erwarten ist.

1
Nfalhng +1 wenn 0 < (P < IT
Ne = 4 Nrising wenn T <¢ < 3T (2.13)
Nfalling wenn %T <¢<T

Fiir den idealen Fall einer symmetrischen Master-Slave-Verbindung wiirden bei
Berticksichtigung obiger Erlduterungen und Anpassung der genannten Werte
sowohl der Taktzykluszahler als auch die Slave-Phase perfekt auf die Werte des
Masters eingestellt sein. In der Realitét ist allerdings meist eine Kalibrierung mit
mehr oder weniger grofiem Einfluss auf das Synchronisationsergebnis notwen-
dig, sodass beispielsweise an verschiedenen Slaves in engen Grenzen wiederhol-
bar dieselbe Phasenlage eingestellt werden kann.

2.8 Phasenrauschen und lJitter

Wird die Qualitit von Signalen beschrieben, beispielsweise einer Ubertragungs—
strecke oder von Taktsignalen, wird haufig das Phasenrauschen (Phase Noise)
oder der Jitter als Qualitatskriterium verwendet.

Die Notwendigkeit dieser Vergleichsgrofien entsteht daraus, dass reale Signale
durch verschiedenartige Storgrofien beeinflusst werden. Generell lassen sich da-
bei die Einfliisse von Rauschen durch ihren Ursprung charakterisieren. Dabei
wird in der Regel zwischen durch die Umgebung bzw. von der elektronischen
Schaltung oder der Komponente selbst hervorgerufenem Rauschen unterschie-
den. Des weiteren existieren verschiedene physikalische Arten von Einfliissen,
wie thermische, mechanische oder elektromagnetische. In Abbildung 2.11 ist ei-
ne Charakterisierung von Rauschen dargestellt, die sich an [116] anlehnt, welche
sich schwerpunktméfig auf das Rauschen empfangender Systeme bezieht, was
auch auf die in dieser Arbeit behandelten Systeme zutrifft.

Wie in der Abbildung dargestellt, ist das Phasenrauschen ein Teil der intrinsi-
schen Arten von Rauschen. Im allgemeinen Fall zeigt sich Rauschen sowohl in
Form einer Amplituden- als auch einer Phasenvariation. In Abbildung 2.12 a ist
dies mithilfe eines Raumzeigers in der komplexen Ebene dargestellt.

Da das Phasenrauschen gerade im Falle eines Oszillatorsignals eine starke Fre-
quenzabhéngigkeit besitzt, wird dieses meist unter Zuhilfenahme des Diagramms
des Phasenrauschens dargestellt. Hierbei ist die logarithmische Leistung relativ
zu der des Oszillatorsignals tiber der Frequenz aufgetragen, wobei tiblicherwei-
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Abbildung 2.11: Kategorisierung von Rauschen in elektronischen Schaltungen
nach [116]

se im Diagramm das einseitige Frequenzspektrum analysiert wird, das auf des-
sen Tragerfrequenz normiert dargestellt ist. Das Diagramm basiert dabei auf der
Annahme, dass die gewiinschte Trégerfrequenz wy durch eine frequenzabhéngi-
ge Rauschgrofe Awy, () additiv beeinflusst wird [53].

Dabei zeigt sich zum einen, wie schnell die Signalleistung um die Tragerfrequenz
abfillt, was ein Anzeichen fiir die Reinheit des Tragersignals und damit der zu-
fallig verteilten Rauschanteile ist und ob z.B. deterministische Storgrofien vor-
handen sind, wie beispielsweise ein Rauschterm von konstanter Frequenz, was
sich im Diagramm als ein lokales Maximum zeigen wiirde. Mit dem Noise Floor
wird in diesem Diagramm die Signalleistung bezeichnet, ab der ein Signal nicht
mehr vom Rauschen unterschieden werden kann.

Abbildung 2.12 b zeigt das idealisierte Verhalten der Rauschleistung tiber der
Frequenz relativ zum Tragersignal fj, mittels der Darstellung im Diagramm des
Einseitenband-Phasenrauschens nach [146]. Hierbei ist ersichtlich, dass verschie-
dene Rauschanteile bei verschiedenen Abstinden zum Trager auftreten, wobei
manche Einfliisse die anderer tiberschatten konnen, sodass das Diagramm von
der dargestellten Form abweicht. Folgende Charakterisierung entstammt [146].

Dabei besitzt ein typisches Oszillatorsignal in der Nédhe des Trédgers eine star-
ke f _4—Abhéngigkeit, welche typischerweise mit Random-Walk-Rauschen zu-
sammenhdngt und durch physikalische Umgebungseinfliisse, wie mechanische
Vibrationen oder Temperaturvariationen verursacht wird. Die daran anschlie-
Bende f~3-Abhangigkeit wird {iblicherweise von Flicker-Frequenzmodulation
verursacht, was meist durch mechanische Resonanzen eines aktiven Oszillators
bzw. der verwendeten Komponenten entsteht. WeiSes Frequenzmodulations-
rauschen, das ein f~2-Verhalten zeigt, tritt haufig bei Taktsignalen auf, die re-
lativ zu einer passiven Resonatorreferenz erzeugt wurden. Dies kann beispiels-
weise bei einem Quarz der Fall sein, der auf einen Cadsium- bzw. Rubidium-
Frequenzstandard eingestellt wurde. Phasenmoduliertes Flicker Noise besitzt
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Abbildung 2.12: a) Durch Rauschen induzierte Variation der Amplitude und
Phase, b) typisches Verhalten der Einseitenband-Leistung £ des
Phasenrauschens im Frequenzbereich nach [146]

eine f~!-Abhingigkeit und wird haufig dadurch verursacht, dass zur Verwen-
dung des Oszillatorsignals ein Signalverstarker oder eine Schaltung zur Fre-
quenzvervielfachung verwendet wird, die, je nach Qualitat der Komponenten,
im Betrieb ein mehr oder weniger starkes Rauschen hervorrufen. Oberhalb der
Eckfrequenz f,, die sich {iblicherweise im Abstand der halben Resonatorband-

breite des Oszillators Af = 2% [79] vom Trédger befindet, dominiert weifSes pha-

senmoduliertes Rauschen. Dieser frequenz-flache Teil (f°) des Diagramms des
Phasenrauschens definiert das Verhalten im grofiten Frequenzabstand zum Tra-
gersignal, bei dem die anderen Rauschterme bereits auf ein fast nicht mehr wahr-
nehmbares Mafi abgeklungen sind. Diese Art von Rauschen wird kaum vom ge-
wéhlten Resonanzmechanismus beeinflusst, kann aber Rauschquellen aufwei-
sen, die dem Bereich der f~! Abhéngigkeit dhneln, wie die dem Oszillator nach-
geschalteten Verstarkerstufen.

Jitter stellt eine weitere Sicht auf die Signalqualitét dar. Dabei wird in Amplituden-
und Phasenjitter unterschieden, wobei letzterer weniger leicht kompensiert wer-
den kann. Im Grunde lasst sich Phasenjitter als eine Variation des zeitlichen Auf-
tretens einer Taktflanke beschreiben (siehe Kapitel 2.5.2, Abbildung 2.6), welches
den Betrieb von Komponenten mittels dieses Signals bzw. den Empfang des-
sen erschwert. Ist das Phasenrauschen bekannt, lasst sich durch die Integration
der Leistung des Phasenrauschens zwischen zwei Frequenzen w; und wy, der

34



2.8 Phasenrauschen und lJitter

T) TJ Summe oder Faltung von DJ und RJ
Total Jitter
I RJ - Gaussformiges (weiBes) Rauschen -
- Nicht-gaussformige PDF -
RJ . D_J . DJ Komponenten, EMI, Ubersprechen, Erdung
Random lJitter| |Determin. Jitter, PJ - Sinusférmiger Jitter — Datenseq., Temp.,
Taktref., Ground-Bounce, Spannungsvers.

PJ DDJ D DJ - qu_po_nenten/be renzte Bandbreite -
Periodic Jitter| |Data Dependent Auch: T'mmlsg‘;;f:rl‘ez;: B:n‘:iobr:z::ensequenz
Jlt|ter ISI (Ubertragungsleitungen)

I T 1
ISI DCD EC) DCD Versch. Bit-Werte - versch. Bit-Dauer
Intersymbol| |Duty Cycle
Interference| |Distortion

Echo lJitter ECJ - Komponenten/Leitungsanpassung -
Datensequenzen, abh. von Leitungslange

Abbildung 2.13: a) Charakterisierung moglicher Bestandteile und b) Ursachen
von Jitter

Root Mean Square (RMS)-Phasenyjitter Jrps in diesem Frequenzbereich nach Glei-
chung 2.14 bestimmen.

M' Pnoise(f1/f2) - ,/ffz 10PN(f)/10df (2.14)

Jrms = 2if. ;

Ahnlich dem Phasenrauschen, lisst sich eine Charakterisierung von Ursachen
von Jitter aufstellen, welche in Abbildung 2.13 dargestellt ist. Die wichtigste Un-
terscheidung ist hierbei die, ob der Jitter zufélliger Natur ist, oder aufgrund von
Eigenschaften des Systems verursacht wird.

Jenach Art der signalerzeugenden Komponente und derer, die mit diesem Signal
arbeiten oder es empfangen, wird der Jitter auf unterschiedliche Weise angege-
ben. Dabei wird neben dem Phasen- (Period-) Jitter bei Taktsignalen haufig der
Zyklus-zu-Zyklus-Jitter bestimmt, welcher die maximale Variation der Taktperi-
ode benachbarter Taktzyklen angibt und iiber eine gewisse Anzahl Perioden er-
mittelt wird, z.B. 10.000. Bei Datensignalen ist meist der peak-to-peak (Pk-Pk)-Jitter
besonders interessant, da das Bit Error Rate (BER) primir durch diesen beein-
flusst wird. Im Gegensatz zum Random-Jitter, der durch stochastische Prozesse
bedingt ist, besitzt der deterministische Jitter in der Regel eine obere Schranke
[30]. Der fiir ein gewisses BER benétigte Pk-Pk-Jitter lasst sich dabei aus dem
RMS-Jitter und dem Anteil des deterministischen Jitters am Pk-Pk-Jitter ndhe-
rungsweise nach Gleichung 2.15 berechnen.

T]pkpx = Cmulgrps - R] + DJpipk (2.15)
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Fiir ein BER von 10712 sollte beispielsweise fiir Datensignale die RMS-Multipli-
katorkonstante Crmulg s zu 14.069 gewahlt werden [30].

2.9 Handhabung zeitkritischer Nachrichten der Auslese

In der Auslesekette von Experimenten der Teilchenphysik kommen unterschied-
liche Teilsysteme zur Steuerung verschiedener Aspekte des Systems zum Einsatz
(siehe Grundlagenkapitel 2.3). Haufig reicht allerdings die Funktionalitdt der
Basissteuerungssysteme der Slow- und Timing-Control nicht aus, um ein Sys-
tem verlésslich starten und betreiben zu kénnen. Dabei ist es meist notwendig,
dazu in der Lage zu sein, kritische Informationen zwischen den verschiedenen
Systemebenen austauschen zu konnen, die innerhalb einer gewissen, moglichst
konstanten Zeitspanne sicher am Ziel ankommen und eventuell auch verarbeitet
werden miissen.

Einerseits erwéchst die Notwendigkeit eines sogenannten Fast-Control (FC)-Sys-
tems daraus, dass es fiir die Einstellung und Kalibrierung der synchronisierten
Auslese moglich sein muss, Kommandos, die z.B. per Broadcast verteilt werden,
an den verschiedenen Komponenten der Schichten zeitgleich ausfiihren zu kon-
nen. Andererseits ist es beim im Betrieb befindlichen System notwendig, dass
systemkritische Nachrichten moglichst schnell an eine zentrale Entscheidungs-
logik zur Bearbeitung weitergeleitet werden konnen, da diese Ereignisse einen
Einfluss auf andere Komponenten haben kénnen, was die Auslésung von Aktio-
nen am gesamten Subdetektor erforderlich machen kann.

In Abbildung 2.14 sind hierbei die wesentlichen Typen des Informationsaus-
tauschs zwischen den verschieden Systemschichten eines FPGA-basierten Teil-
chendetektorexperiments dargestellt.

Die hauptsachliche Kommunikation erfolgt dabei zwischen der FC-, der FPGA-
basierten Auslese- und der FEE-Schicht, welche direkt an die Detektorelemente
angebunden ist und abhingig vom Detektortyp diese mit elektrischen Signa-
len ansteuert. Im Falle von CBM kommunizieren die FPGA-basierten Auslese-
platinen tiber eine Glasfaserstrecke mit den strahlungsfesten GBTX ASICs [107]
aufseiten der FEE-Schicht, welche die Anbindung der FPGAs an den bestrahlten
Bereich sicherstellen. Da sich die GBTX ASICs im Idealfall transparent verhalten,
sind diese im genannten Schaubild nicht dargestellt.

Die FC-Schicht ist mittels der TFC-Infrastruktur an die FPGA-Schicht angeschlos-
sen, wobei die FC-Entscheidungsfindung, die in der Regel innerhalb des TFC-
Systems vorhanden ist, auch als nachgeschaltete Komponente mit grofierer Re-
chenleistung realisiert werden kann. Die steuernde FC-Schicht ist nur direkt mit
der FPGA-basierten Zwischenschicht verbunden, sodass dort eingehende Nach-
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FEE- Auslese- S se {5
Schicht schicht Schicht
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b)

c)

Abbildung 2.14: Verschiedene Arten kritischen Informationsaustauschs. a) Uni-
direktionaler synchroner Nachrichtenaustausch, b) kritische
Nachricht einer FEE-Einheit erfordert zeitkritische Reaktion bei
mehreren FEE-Komponenten, c) zeitgleiche Nachrichtenvertei-
lung an mehrere Einheiten und darauffolgende Antwort der an-
gesprochenen Komponenten (z.B. zur Kalibrierung)

richten bei Bedarf an die FEE Schicht verteilt bzw. deren Daten in der FPGA-
Schicht gesammelt und an das FC-System weitergeleitet werden miissen.

In anderen Systemen, die eine dhnliche Art von Vorgehen zum kritischen Infor-
mationsaustausch benétigen, kann zwar die grundlegende Topologie, von der
Entscheidungsfindung bis zum Frontend, variieren, die grundlegenden Typen
des Nachrichtenaustauschs werden sich allerdings sehr dhneln.

In Abbildung 2.14 stellt eine durchgezogene Linie eine direkte Ubertragung mit-
tels nur je einer Verbindung dar (1:1), wobei eine gestrichelte Linie fiir eine Art
von Aufteilung bzw. Nachrichtenbiindelung zwischen Frontend- und FPGA-
Schicht steht (1:N bzw. N:1).

Der in a dargestellte Fall steht fiir die synchrone Ausfithrung eines Komman-
dos an allen oder einem selektierten Teil der Komponenten der FPGA- bzw. der
FEE-Schicht. Dies ist besonders wichtig, wenn z.B. ein in mehrere Hierarchieebe-
nen unterteiltes System Kalibrierungswerte so weiterleiten muss, dass diese, fiir
deren korrekte Verwendung, zu exakt denselben Zeitpunkten ankommen und
entsprechend ausgefiihrt werden kénnen.

Fall b stellt den wichtigsten Fall des FC-Systems dar, bei dem Nachrichten zu be-
liebigen Zeitpunkten von der FEE versendet und tiber die FPGA-Schicht an die
FC weitergeleitet werden konnen, wobei in der FC-Schicht tiber die zu treffenden
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Aktionen entschieden werden muss. Dabei kann es im konkreten Fall eintreten,
dass Steuerkommandos an mehrere FEE Komponenten des CBM-Detektorsys-
tems mit konstanter, kurzer Latenz verteilt werden miissen, sodass eine fiir die
Komponente giiltige obere Zeitschranke, bis zu der die Aktion durchgefiihrt sein
muss, eingehalten werden kann. Ein Beispiel hierfiir kann der moglicherweise
innerhalb kurzer Zeit bevorstehende Uberlauf eines Messdatenpuffers an einem
oder mehreren der FEE ASICs darstellen, der die kurzfristige Unterbrechung der
Aufzeichnung am gesamten Subdetektor erforderlich machen kann, was sich so-
mit auf einige FPGAs und FEE ASICs der Zwischenschicht auswirken wiirde.

Im beschriebenen Fall b, spielt neben der Latenz tiber die Links auch die Ver-
zogerungszeit durch die Komponente eine Rolle, welche die beschriebenen Ent-
scheidungen zu treffen hat. Fiir die maximale Zeit, die fiir die Entscheidungs-
findung zur Verfiigung steht, ist dabei die Summe aller Verzogerungszeiten des
Fast-Control-Links zu ermitteln, wobei dessen Antwort am FEE bzw. der Zwi-
schenschicht ankommen muss, bevor moglicherweise das kritische Ereignis ein-
tritt und im genannten Beispiel ein fehlerhafter Messdatensatz durch tiberlau-
fende Pufferspeicher entsteht.

Fall c stellt hingegen ein weniger kritisches Szenario dar, welches sich wahrend
Systembetrieb allerdings als sehr niitzlich herausstellen kann. Hierbei wird so-
wohl die synchrone Nachrichtenausfiihrung, als auch die Entgegennahme von
Daten tiber Links konstanter Latenz verwendet. Damit kann beispielsweise das
Setzen gewisser Einstellungen an einem Teil der Komponenten zur gleichen Zeit
ermoglicht werden, worauf die verteilte FEE, um einen Uberblick iiber den Zu-
stand der Einheiten zu erhalten, deterministisch Statusmeldungen zuriickschickt.
Dies kann sich gerade in Fillen der Systemkalibrierung als von Vorteil erwei-
sen, wenn gewisse Eigenschaften von an mehreren FPGAs angeschlossenen FEE
ASICs kontinuierlich bestimmt werden sollen und ein aufwéandigerer Algorith-
mus, der auf den gerade ausgelesenen Daten arbeitet, den Betrieb der Kompo-
nenten aktiv regeln muss, um die gew{inschte Kalibrierung zu erzielen.

Abschlieflend ist anzumerken, dass sich die Last des FC-System verringern lasst,

falls sich fiir Fall a und c weniger kritische zeitliche Anforderungen ergeben.

Ist hierbei in Fall a keine sehr zeitkritische obere Schranke vorhanden, ist es im

Grunde moglich, ohne die Verwendung des FC-Systems die synchrone Nach-

richtenausfiihrung zu erzielen, indem die Slow-Control-Kommunikation in Kom-
bination mit den durch das Timing-System gewonnen Informationen verwendet

wird.

Da die Komponenten der FPGA-Schicht an den notwendigen Stellen durch das
Timing-System tiber eine global bekannte Zeitinformation verfiigen, ldsst sich
die synchrone Nachrichtenausfiihrung in Form eines deterministischen Sequen-
zer-Betriebs [10] umsetzen. Dabei werden in einem ersten Schritt an alle Einhei-
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ten die auszufiithrenden Nachrichten per Slow-Control {ibertragen und der in
der Zukunft liegende Ausfithrungszeitpunkt mittels dieser Nachrichten mitge-
teilt. Es ist ebenfalls moglich, die Ausfiihrung synchroner Kommandos stets zu
definierten, bekannten Zeitpunkten erfolgen zu lassen, beispielsweise im ersten
Taktzyklus jeder neuen Sekunde. Nach der Verteilung der Nachrichten findet
schliellich die Nachrichtenausfiihrung an allen Knoten, die die Nachricht er-
hielten, zum bekannten Zeitpunkt synchron statt. Dieser Ansatz wird in dem als
Teil dieser Arbeit beschriebenen Timing-Synchronizer-System verwendet, um
die zeitlich akkurate Ausfiihrung von Slow-Control-Nachrichten innerhalb eines
mittelgrolen Strahlzeitaufbaus an allen Slave-Einheiten zu ermdglichen (siehe
Kapitel 5).

Zu berticksichtigen ist allerdings bei diesem Vorgehen, dass die Nachrichten-
iibertragung an alle Knoten abgeschlossen sein muss, bevor der definierte Aus-
fiihrungszeitpunkt eintritt. Dies kann bei einer grofien Komponentenanzahl pro-
blematisch sein, da eventuell jeder Knoten einzeln per Slow-Control angespro-
chen werden muss, falls eine Broadcast—Ubertragung nicht unterstiitzt wird. Im
Falle fester Ausfithrungszeitpunkte sind dadurch die pro Sequenz ausfiihrbaren
Nachrichten sehr begrenzt und davon abhéngig, wie viele Knoten anzusprechen
sind. Wenn im Falle flexibler Ausfiithrungszeitpunkte hingegen die zeitliche In-
formation erst in der letzten Nachricht tibermittelt wird, ist lediglich die Anzahl
ansprechbarer Komponenten und die Lange der Sequenz dadurch begrenzt, wie
oft derartige Nachrichtenausfithrungen erforderlich sind, was der Sequenzwie-
derholrate entspricht.

Bei Verwendung eines deterministischen Fast-Control-Systems existiert diese Be-
grenzung, wenn {iberhaupt, nur in abgemilderter Form, da die im selbst definier-
baren FC-Protokoll per Broadcast tibertragenen Nachrichten, nach dem komplet-
ten Empfang der Sequenz (Geschwindigkeit der Links) direkt ausgefiihrt wer-
den kénnen und in der Theorie nicht auf einen bestimmten Zeitpunkt gewartet
werden bzw. dieser wesentlich weniger weit in der Zukunft liegen muss.

2.10 Zeitlicher Determinismus in Auslese- und TFC-Systemen

Um die Auslese eines GrofSexperiments der Teilchenphysik leichter handhaben
zu konnen, ist diese in verschiedene hintereinander geschaltete Verarbeitungs-
schichten unterteilt, was strukturell einer Pipeline gleicht (siehe z.B. Abbildung
2.14 in Kapitel 2.9). Innerhalb dieser Schichten (z.B. FEE) arbeiten die jeweili-
gen Prozessierungskomponenten im Allgemeinen unabhingig voneinander, das
heif3t, sie kénnen untereinander keine Daten austauschen und arbeiten mit der-
selben Grobfrequenz, welche allerdings nicht zueinander synchronisiert ist.
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In diesem Zustand wiirde es moglich sein, Daten aufzuzeichnen und an die Ser-
verfarm weiterzuleiten, allerdings wiirden sich z.B. im Fall der FEE ASICs die
erzeugten Datenmengen je ASIC im Extremfall um den Faktor unterscheiden,
der sich durch die durch den Hersteller des Systemoszillators angegebene Parts-
Per-Million (ppm)-Frequenzabweichung von der angegebenen Frequenz ergibt.
Dabei addiert sich zur angegeben Abweichung in ppm im Auslieferungszustand
eine Ungenauigkeit aufgrund externer Einfliisse und der unvermeidlichen Alte-
rung des Oszillators.

Neben der somit wichtigen zeitlichen Synchronitét ist es relevant, Verbindungen
von kurzer, konstanter Latenz zu einem zentralen Kontrollsystem bereitzustel-
len, wie dies durch die in Kapitel 2.9 erlduterte Fast-Control umgesetzt wird.
Diese sind besonders wichtig, um zum einen die zeitlich deterministische Steu-
erung des Systemstarts, der Kalibrierung und Parametrierung zu ermoglichen
und zum anderen, um auf kritische Systemzustande zu reagieren.

Was dieses System von der Slow-Control unterscheidet ist, dass es eine determi-
nistische Latenz bieten muss. Determinismus bezeichnet in diesem Fall die ge-
nerelle Eigenschaft, dass sich die Ubertragungslatenz zwischen verschiedenen
Ubertragungen nicht dndert, im Fast-Control-Teil auf Basis von Taktzyklen und
im Falle der Links des Timing-Systems im Subtaktzyklusbereich. Dabei muss
die Konstanz der Latenz gegeben sein fiir beliebig oft wiederholte Nachrichten-
tibertragungen unterschiedlichen Typs pro Daten-Flit einer Nachricht, ebenso
fiir wiederholte Neustarts des Systems, im Falle von FPGAs auch bei wiederhol-
ten Neuimplementierungen des Designs und unter verdnderlichen dufieren Sys-
tembedingungen. Die Ethernet-basierte Slow-Control-Ubertragung erfiillt hier-
bei keinen der Aspekte, da sie bei ihrer Entwicklung nicht fiir diesen Anwen-
dungsfall ausgelegt wurde und sowohl im FPGA (Internet Protocol (IP)-Stack) als
auch im Ubertragungsweg (Switches) COTS-Ethernet-Komponenten zum Ein-
satz kommen. Viel wichtiger ist dabei in Ethernet-basierten Systemen eine einfa-
che Erweiterbarkeit und hohe Verfiigbarkeit.

Im konkreten Fall der Datentibertragung des TFC-Systems lassen sich verschie-
dene mogliche Quellen, die einen Einfluss auf die Konstanz der Ubertragungs-
latenz haben, anhand ihres Auftrittsortes charakterisieren. Die glasfaserbasierte
Ubertragungsstrecke des TFC-Systems ist in Abbildung 2.15 als Blockschaltbild
dargestellt, welches sich an die Darstellung in den Arbeiten von White Rabbit
anlehnt [84].

Hierbei erfolgt die Anbindung der Glasfaserlinks per Small Form-Factor Plug-
gable (SFP)-Module, welche aufseiten des FPGAs mit seriellen Hochgeschwin-
digkeits-Ubertragern verbunden sind (Master-/Slave-PHY). In der Graphik ist
die Latenz der SFP-Module in die der Glasfaserstrecke integriert. Im Falle der
Zeitsynchronisation kommt ein einstellbarer Oszillator am Slave zum Einsatz,
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Abbildung 2.15: Quellen moglicher Latenzvariation in glasfaserbasierten Fast-
Control-Ubertragungsstrecken

der zunichst auf die Frequenz des Master-Taktes eingestellt wird. Darauf wird
mithilfe der Zeitstempel Tq bis T die Paketumlaufzeit berechnet, worauf dessen
Hilfte als Slave-Phasensollwert angenommen wird. Dabei sind die unbekann-
ten Verzogerungen Atxm, Atxs, Arxm und Arxs der Highspeed-Transceiver und
die Ausbreitungsverzogerung der Ubertragungsstrecke dms und dsm relevant,
wobei gerade die Anteile der Latenzen im Bereich kleiner als einem Taktzyklus
interessant sind. Die Annahme, dass die Hilfte der Paketumlaufzeit dem wah-
ren Slave-Versatz entspricht, ist nur dann exakt, falls die entsprechenden Sende-
/Empfangs-/Ausbreitungslatenzen identisch sind, z.B. Atxm und Atxs, und so-
mit die DS- und US-Latenzen einander entsprechen.

Um die Messung der Paketumlaufzeit tiberhaupt moglich zu machen, ist so-
mit der Determinismus der Verbindung eine Grundvoraussetzung. Dabei sind
besonders die parametrierbaren Highspeed-Transceiver eine Quelle von nicht
konstanter Latenz, was gerade auch durch eine ungiinstige Konfiguration der
Fall sein kann, beispielsweise mit elastischen Puffern oder anderen die Latenz
verfalschenden aktivierten Komponenten. Wird die Strecke, zumindest fiir die
Timing-Messung noch genauer untersucht, stellt die Ubertragungsstrecke eine
wesentliche Ursache von Latenzvariation dar, falls die Signale nicht {iber eine
Faser bidirektional tibertragen werden. Bei Glasfaserverbindungen, die eine Fa-
ser pro Richtung verwenden, Duplex-Verbindung genannt, kann sich bei Tempe-
raturschwankungen die US- relativ zur DS-Faser unterschiedlich stark ausdeh-
nen, was sich besonders stark bei lingeren Strecken auswirkt und sehr zur Link-
Asymmetrie beitrdgt [84]. Da bidirektionale Glasfasertiibertrager unterschiedli-
che Wellenléngen fiir beide Richtungen verwenden, besitzen der DS und US auf-
grund des wellenldngenabhingigen Brechungsindex voneinander abweichende
Ausbreitungsgeschwindigkeiten, was beispielsweise fiir 1550 und 1310 nm zu

einem relativen Verzogerungskoeffizienten von o = Ms _ 1 — M0 _ 1 fijhrt
Ism n1310

[84], allerdings gut auf digitaler Seite berticksichtigt werden kann.
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Im Falle des TP-basierten Anbindungsansatzes des TFC-Systems, der in Kapitel
7.1.1 beschrieben wird, kommen statt Glasfaser-, Multipoint Low Voltage Differen-
tial Signaling (M-LVDS)-Ubertrager fiir differenzielle Kupferleitungen zum Ein-
satz. Durch deren Verwendung entstehen keine nicht deterministischen Ubertra-
gungslatenzen im Bereich von Taktzyklen, allerdings konnen diese durch ihren
Output-to-Output und Part-to-Part Skew einen konstanten Latenzunterschied
in Empfangs-/Senderichtung aufweisen, der fiir eine perfekte Phasensynchro-
nisation kalibriert werden miisste, indem nach der Vermessung ein zusitzlicher
Phasenversatz als Konstante fiir die Berechnungen der Paketumlaufzeit hinter-
legt wird. Zu berticksichtigen ist allerdings bei diesem System, dass fiir die Mes-
sung der Paketumlaufzeit lediglich eines der vier Paare eines CAT7 Twisted-
Pair-Ethernet-Kabels verwendet werden sollte, da diese mit ungleichméfigen
Verdrillungsraten (Twist-Ratios) im Kabel verlegt werden. Auch wenn der Lauf-
zeitunterschied (Delay Skew), die maximale Differenz der Verzogerungszeit zwi-
schen zwei Kabelpaaren eines Kabeltyps, laut TIA/EIA-568-B.2 [151] fiir die
Erreichung einer bestimmten Kabelqualitdtskategorie (z.B. CAT7) begrenzt ist,
wirkt sich dies negativ auf die Synchronisationsgenauigkeit aus. Zwar verbessert
sich durch einen vorhandenen Laufzeitunterschied theoretisch das Ubersprech-
verhalten zwischen den Signalen auf den verschiedenen Paaren eines Kabels,
allerdings besitzen diese damit auch signifikant unterschiedliche Ausbreitungs-
latenzen.

Einen fiir das Fast-Control-System besonders wichtigen Einfluss auf eine kon-
stante, moglichst niedrige Latenz hat aufSer den zentralen Komponenten der
Ubertragungslinks die Anbindung der Strecke an die Verarbeitungskomponen-
ten im FPGA. Leiten dabei die FEE ASICs Daten tiber die FPGA-Schicht zu dem
die Entscheidungen treffenden System weiter, wobei letztere Verbindung in Ab-
bildung 2.14 der Anbindung von der Slave- zur Master-Seite entspricht, ist dar-
auf zu achten, dass durch die Verarbeitungslogik keine variablen Latenzen her-
vorgerufen werden.

Das bedeutet zum einen, dass bei der Fast-Control-Ubertragung keine Prozes-
sorkomponente involviert sein sollte, da diese durch ihren Software-basierten
Ansatz mit Allzweck- (general-purpose-) Prozessor unweigerlich zu variieren-
den Latenzen fithrt. Zudem sollten logische Strukturen vermieden werden, die
abhingig von ihrem aktuellen Zustand dem Datenstrom eine variable Latenz
hinzuftigen. Beispielsweise konnen sich auch fiir eine faire Signalverteilung aus-
gelegte Bussysteme auf die Signallatenz auswirken.

Realistisch gesehen, kann eine vollig konstante Latenz fiir gewisse Systemkon-
stellationen nicht erreicht werden, wenn der maximale Eingangsdurchsatz gro-
fSer ausfallt als der der nédchsten angebundenen Ubertragungsstrecke. Dennoch
ist darauf zu achten, dass in diesen Fillen zumindest eine moglichst kurze La-
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tenz erzielt wird, indem den Fast-Control-Nachrichten die hochste Prioritdt zu-
gewiesen wird. So sollten z.B. direkt nach der Beendigung der Ubertragung ei-
ner Timing-Nachricht, ausstehende Fast-Control-Informationen bevorzugt ver-
sendet werden. Im konkreten System der TFC-Topologie folgt auf die hier ge-
nannte Glasfaserstrecke eine in Summe langsamere mTCA 4-Trigger-Backplane,
an die maximal elf weitere Karten der Auslese angeschlossen sein konnen (nicht
dargestellt). In diesem Fall sind die Nachrichten nach einem fairen Verteilungs-
verfahren, wie Round-Robin [110], zu versenden.
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3 Grundlagen passive optische Netze

In heutigen hochleistungsfahigen Systemen kommen zum Zwecke der Erzie-
lung hoher Datenraten haufig Glasfaserverbindungen zum Einsatz. Da sich diese
ebenfalls besonders gut zum Datenaustausch bei Verwendung von FPGAs eig-
nen, kommt diese Art von Verbindung gerade auch an verschiedenen Stellen der
Online-Auslese von Grofiexperimenten der Teilchenphysik zum Einsatz. Ein ak-
tueller Trend bei der Auslese von Teilchendetektoren ist der, dass fiir die Signal-
verteilung innerhalb von Timing-Systemen zur Anbindung einer grofSen Anzahl
Slave-Einheiten Passive Optical Networks (PONs) statt switch-basierter Netzwerke
verwendet werden.

Deshalb werden in den folgenden Unterkapiteln die fiir das Verstandnis von
PONSs notwendigen Grundlagen gelegt. Dabei werden zunéchst die bekanntes-
ten Arten von PONs und die Besonderheiten von Mehrtragermodulationsver-
fahren erldutert, wie sie beispielsweise in Orthogonal Frequency Division Multiple
Access (OFDMA) PONs zum Einsatz kommen. Schliellich werden die wichtigs-
ten Basisblocke der Signalverarbeitung erklart, welche schwerpunktmafig in-
nerhalb der zuletzt genannten Art von PONs verwendet werden.

Zentral-
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Zentral-

Eﬂ S o
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Abbildung 3.1: Passives optisches Netz mit Anbindung der ONUs per a) TDM
bzw. b) WDM nach [181]
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3.1 Passive optische Netze

Zur Datenkommunikation zwischen mehreren Teilnehmern per Glasfaser kom-
men in der Regel optische Netzwerke zum Einsatz. Dabei lasst sich grundle-
gend zwischen aktiven und passiven optischen Netzen unterscheiden. Erstere
verwenden dabei, wie beispielsweise das auf synchronem Ethernet basieren-
de White-Rabbit-System [188], aktive Komponenten innerhalb des Signalpfades,
was beispielsweise Switches, Router oder Multiplexer sein kénnen. Im Gegen-
satz dazu setzen PONSs, bis auf etwaige Verstarker oder Dampfungsglieder, auf
eine passive Signalverteilung. Da eine zukiinftige Erweiterung des TFC-Netzes
eher auf die passive Variante setzen wiirde, werden lediglich hdufige Auspra-
gungen dieser Gattung innerhalb der folgenden Erlduterungen behandelt [181].

PONs kommen heutzutage hauptsdchlich innerhalb der Verdrahtung der letzten
Meile der Verkabelung von Internetanschliissen zum Einsatz. Dabei existieren
fiir diese Netze verschiedene Konzepte zur Verteilung von optischen Signalen.

Die in heutigen kommerziellen Systemen geldufigste Variante ist das TDM PON,
das beispielsweise bei Gigabit-capable PON (GPON) [65] oder XGPONI1 [64] zum
Einsatz kommt. Hierbei kommuniziert ein Optical Line Terminal (OLT) am Provi-
der mit ONUs auf der Subscriber-Seite, indem je eine Wellenldnge fiir die DS-
und die US-Kommunikation bereitsteht. In DS-Richtung sendet dabei das OLT
Daten an die ONUs, wobei sich diese den entgegengesetzt gerichteten US per
TDMA-Verfahren teilen.

Hierbei erhilt jedes der ONUs einen festen Zeitslot definierter Lange, der peri-
odisch auftritt und innerhalb dessen es Daten mit dem OLT austauschen darf.
Mit der aktuellsten Ausfithrung dieser Art lassen sich mit diesem Ansatz Raten
von 10/2.5 Gbit/s in DS-/US-Richtung erreichen. Nachteilig ist sicherlich bei
diesem Verfahren, dass sich die US-Extremfall-Latenz in Abhéngigkeit der soge-
nannten Split-Ratio, also der Anzahl ONUs pro OLT eines PONSs, verschlechtert.

Eine alternative Auspragung ist die, statt eines Zeitmultiplex der Datenstrome
von ONUs einen Wellenldngenmultiplex zu verwenden (WDM). Von Vorteil ist
dabei, dass bei steigender Anzahl ONUs kein Nachteil beztiglich der US-Latenz
entsteht, da jeder der Teilnehmer in US- und in DS-Richtung ein Wellenldngen-
paar zugeteilt bekommt. Dabei ist es notwendig, dass die ONUs als farblos (co-
lorless) entworfen werden, das heifit, dass diese unabhédngig von der verwende-
ten Wellenlédnge betrieben werden kénnen. Bei diesem Ansatz gibt es zwei Mog-
lichkeiten, die Wellenldngen der ONUs im DS/US zu definieren. Dies kann vom
OLTs aus per Informationsaustausch und am ONU vorhandener einstellbarer
Light Amplification by Stimulated Emission of Radiation (Laser) oder per Einfligung
eines Local Oscillator (LO) je ONU aufseiten des OLTs erfolgen, wobei die ONUs
auf den jeweiligen LO die US-Daten modulieren. Dabei besitzt zwar die erstere
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Abbildung 3.2: Passives optisches Netz mit Anbindung der ONUs per TWDM
nach [66]

Losung eine hohere Bandbreite, allerdings fallt diese wegen der benétigten ein-
stellbaren Laser teurer aus. Aufgrund fehlender Standardisierung und anderer
favorisierter Konzepte kommt dieses PON nicht als eigenstiandige Losung, al-
lerdings als zusétzliche Verteilungsschicht (Overlay) bestehender Systeme zum
Einsatz.

Ein solcher Ansatz, der das genannte Verfahren verwendet, ist Next-Generation
Passive Optical Network 2 (NG-PON?2) [66], der Nachfolger der TDM PONs, wel-
ches das Konzept des TWDM PONSs benutzt (siche Abbildung 3.2). Indem hier-
bei die Eigenschaft des TDM mit WDM kombiniert wird, bietet es die Abwirts-
kompatibilitdt zu fritheren kommerziellen PONs, wie GPON und XGPONI1 und
erlaubt statt 10 Gbit/s maximaler Rate, einen Durchsatz von bis zu 40 Gbit/s.
Dabei ist der Trick, die Zuteilung der Wellenlingenkombinationen so zu wéh-
len, dass es mit bestehenden PONs (legacy-PONs) keine Uberschneidungen gibt
und die freien Wellenldngenbereiche fiir vier bis acht sogenannte NG-PON2-
Kanalpaare verwendet werden. Dabei besteht jedes dieser Paare aus einem DS-
und einem US-Kanal, wobei diese mit verschiedenen Kombinationen der maxi-
malen Raten von 10 Gbit/s und 2.5 Gbit/s symmetrisch/asymmetrisch konfigu-
riert werden koénnen.

Ein géanzlich anderes Verfahren findet sich in den in der Forschung behandel-
ten OFDMA PON . Dabei wird die optische Modulation mit einer elektrischen
Frequenzbereichsmodulation kombiniert, bei der mittels einer Fourier-Transfor-
mation im Frequenzbereich orthogonale Subtrager moduliert werden (siehe Ka-
pitel 3.2). Da hierbei zumeist die jeweilige LO-Frequenz am ONU unbekannt
ist, muss bei diesem Verfahren beriicksichtigt werden, gewisse (optische) Tra-
ger in das DS-Signal einzubringen, mit denen das DS-Signal ins Basisband und
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Abbildung 3.3: Passives optisches Netz des Accordance-Projekts nach [34]

das US-Signal auf die richtige Zwischenfrequenz des ONUs gemischt werden
kann. In Abbildung 3.3 ist das Vorgehen dargestellt, welches im Projekt Accor-
dance zur Signaliibertragung verwendet wurde [34]. Dabei kommt eine direk-
te Detektion in DS- und eine kohérente in US-Richtung zum Einsatz. Der OLT
tbertragt dabei neben dem DS-Signal einen LO zu dessen Empfang am ONU
und einen spezielles Tragersignal (Seed) zur Modulation des US-Signals mittels
eines Electro-Absorption Modulators (EAMs).

3.2 Mehrtragermodulationsverfahren

Das gelaufigste Mehrtragermodulationsverfahren ist OFDM [114] bzw. OFDMA
in Punkt-zu-Multipunkt-Anwendungen. Dabei werden modulierte Daten soge-
nannten Subtrdgern zugewiesen, welche mittels einer Fourier-Transformation
prozessiert werden und somit die Frequenzbereichsinformationen des erzeug-
ten Zeitsignals représentieren (siehe Abbildung 3.5 a). Hierdurch wird ein soge-
nannter orthogonaler Frequenzmultiplex angewendet, bei dem der Frequenzbe-
reich so dicht gepackt ist, dass die Maxima von Subtrdgern mit den Nullstellen
benachbarter Subtrager zusammenfallen, wodurch sich eine sehr hohe spektrale
Informationsdichte erreichen ldsst (sieche Abbildung 3.4 b), wobei die einzelnen
Subtrager Sinc-Pulse im Frequenzbereich darstellen. Da bei OFDMA die Daten
verschiedener ONUs im Frequenzbereich in Spectral Groups (SGs) unterteilt sind,
kommt zusétzlich zur tiblichen Verteilung und Detektion, meist am ONU ei-
ne analoge elektrische Signalverarbeitung zum Einsatz, um aus dem Signal den
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Frequenzbereich von Interesse zu extrahieren. Ebenfalls ist es moglich, ein zu-
siatzliches TDM zu verwenden, um die Bandbreite noch feiner auf ONU-Ebene
verteilen zu konnen. Aufgrund der Tatsache, dass die dicht gepackten Subtréager
in OFDM unabhiéngig voneinander aktiv sind, verursacht dieses Verfahren aller-
dings ein hohes Peak-to-Average-Power-Ratio (PAPR), was sich negativ auf den Be-
trieb analoger Bauteile auswirken kann, welche ein nichtlineares Verhalten auf-
weisen (z.B. I/Q-Modulator bei Entfernung vom Arbeitspunkt).

Das zum OFDM-Ansatz duale Verfahren stellt die Nyquist-Ubertragung dar. Da-
bei werden statt der Verwendung von Sinc-Pulsen im Frequenzbereich, diese im
Zeitbereich orthogonal tiberlagert, wodurch keine Inter-symbol interference (ISI)
auftritt und das Spektrum eine Rechteckform annimmt [126]. Wird dieses Ver-
fahren in einem WDM PON angewendet, konnen die Kanile so dicht platziert
werden, bis der Abstand der Symbolrate entspricht, was Nyquist-WDM genannt
wird. Es weist durch das Dualitétsprinzip dieselbe spektrale Effizienz wie OFDM
auf, allerdings bei einem geringeren PAPR [126].

Ein von OFDMA abgeleitetes Verfahren ist SC-FDMA (siehe Abbildung 3.5 b).
Dabei werden zusitzlich zur grofien, sich meist tiber die gesamte Signalband-
breite erstreckenden Fourier-Transformation, kleinere invers zu dieser ausgeleg-
te Fourier-Transformationen implementiert, welche somit einen Teilbereich des
Spektrums abdecken und die Daten von je einer SG verarbeiten. Dadurch besit-
zen die SGs Signaleigenschaften, welche denen eines Einzeltrédgerverfahrens ent-
sprechen. Damit einhergehend bedeutet dies auch eine Reduktion des PAPRs,
weshalb das SC-FDMA auch im US von Long Term Evolution (LTE) eingesetzt
wird [109]. Dies hat den Grund, dass durch das geringere PAPR beispielswei-
se Verstirker am ONU eine hohere durchschnittliche Ausgangsleistung liefern
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Abbildung 3.5: Vergleich der Basisprozessierung von OFDMA und SC-FDMA
am Sender

konnen, was eine grofiere Reichweite erlaubt und gerade an mobilen, batteriebe-
triebenen Endgeraten von Vorteil ist.

Aufgrund der zweifachen Anwendung der Fourier-Transformation, werden die-
se entstehenden Einzeltrager auch haufig Quasi-Nyquist-Trager genannt. Dabei
entsteht durch die am Sender pro SG angewandte kleine Discrete Fourier Trans-
form (DFT) jeweils ein Signal dhnlich eines OFDM-Zeitsignals im eigentlichen
Frequenzbereich vor der grofien Inverse Fast Fourier Transform (IFFT), das schlief3-
lich analog zum Nyquist-Verfahren in orthogonale Sinc-Pulse im eigentlichen
Zeitbereich des Senders transformiert wird [126].

3.3 Digitale Signalverarbeitung in OFDM PONs

3.3.1 Signalmodulation

Um Daten in realen Systemen tibertragen zu konnen, ist stets eine Modulation
vonnoten. In der einfachsten Form kann dies beispielsweise eine digitale Modu-
lation sein, welche je Symbol die Werte eins und null annehmen kann. Weist das
Ubertragungsmedium allerdings ein ausreichendes Signal-to-Noise-Ratio (SNR)
auf, ist es moglich, ein hoherwertiges Modulationsverfahren als die genannte
Modulation zu verwenden, welches Binary Phase Shift Keying (BPSK) entspricht.
Im Allgemeinen lasst sich ein Modulationssymbol nach Gleichung 3.1 beschrei-
ben.

s() = I(t) - cos (27t finoa (1)t + (1)) — Q(t) - 5in (27 fruoa (D)t + @ (1));

fmoa(t) = f(£) + fro (3.1)

Dabei besitzt das modulierte Signal die Amplitude A, die Frequenz f,,,; und die
Phase ¢ (siehe Abbildung 3.6). Es ist ebenfalls moglich, dass das Signal neben
dessen Frequenz im Basisband f(t) eine zusétzliche konstante Tragerfrequenz
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Abbildung 3.6: Konstellationsdiagramm von 16-QAM

fLo aufweist. Abhingig davon, welche dieser Grofien durch eine Modulation
beeinflusst werden, findet in der Regel die Benennung des Modulationsformats
statt. Dabei wird im Allgemeinen zwischen Amplituden- (ASK), Frequenz- (FSK)
und Phasenumtastung (PSK) unterschieden. Um verschiedene Signalzustiande
zur Informationskodierung zu verwenden, wird bei ersterem die Variable A(t) in
meist diskreten Schritten, bei zweitem die Frequenz und beim letzten genannten
die komplexe Phase des Signals variiert. Werden in einem Verfahren die eigentli-
chen enkodierten Bits nicht mittels der absoluten Modulationssymbole, sondern
die Information in die Signaldnderung eingebettet, wird von einer differenziellen
Kodierung gesprochen. Beim differentiellen Quadrature phase-shift keying (QPSK)
werden beispielsweise vier Modulationspunkte mit 90 Grad Phasenunterschied
definiert, wobei die Phasendnderung zwischen zwei Symbolen die tibertragene
Information beschreibt.

Es sind ebenfalls Kombinationen verschiedener Basismodulationsverfahren mog-
lich. Das bekannteste Verfahren ist dabei die QAM, bei der sowohl eine Am-
plituden- als auch eine Phasenmodulation zum Einsatz kommen. Abbildung
3.6 stellt ein Konstellationsdiagramm der hédufig verwendeten 16-QAM dar, mit
dem log,(16) = 4 Bits pro Symbol iibertragen werden kénnen. Besonders wich-
tig ist bei der Konstruktion eines Konstellationsdiagramms, dass die Konstella-
tionspunkte dquidistant angeordnet sind, was je nach verwendetem relevanten
Koordinatensystem der Fall sein sollte. Bei rechteckigen Modulationen (QAM)
sollten dabei die X/Y Abstinde im kartesischen Koordinatensystem und bei
phasenmodulierten Verfahren (PSK) die Winkel und Amplitudenstufen im pola-
ren Koordinatensystem gleichmifig ausgelegt sein.

51



3 Grundlagen passive optische Netze

m

O
Mz, Xo
| jJﬂ’)'-»x1
D

X1

Xo Xo X2
X3 L > X3
T _@J" mul,=0.86603
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3.3.2 Diskrete Fourier-Transformation

Die zentrale Komponente von Systemen, welche OFDM-Signale verarbeiten, ist
die Fourier-Transformation. In ihrer elementaren Funktion stellt diese einen Uber-
gang zwischen dem Zeit- und Frequenzraum dar. Damit ist es moglich, am Sen-
der Daten an gewisse Frequenz-Eingdnge der Fourier-Transformation anzule-
gen, um ein Zeitsignal zu erhalten und am Empfanger aus diesem die modulier-
ten Subtradgerinformationen im Frequenzbereich zu extrahieren.

Da es sich beim konkreten Anwendungsgebiet von FPGAs um digitale, wertdis-
krete, getaktete Systeme handelt, kommt hier die Fourier-Transformation in ihrer
wert- und zeitdiskreten Form als DFT oder, falls deren Grof3e einer Zweierpo-
tenz entspricht, einer effizienten Fast Fourier Transform (FFT) zum Einsatz. Glei-
chung 3.2 beschreibt dabei den mathematischen Zusammenhang, mittels dessen
aus den Samples eines Fensters x,, im Zeitbereich die entsprechenden Subtrager
im Frequenzbereich berechnet werden, was im Falle von OFDM der Operation
am Empféanger entspricht. Dabei stellt die Exponentialfunktion den komplexen
Drehfaktor dar, welcher auch Twiddle Factor genannt wird.

N-1
Xe= Y xp-e 7N kez; Wi =e TN (32)
n=0

Um eine DFT aufzubauen, besteht die grundlegende Idee darin, durch Auftei-
lung des Problems in Teilprobleme, eine DFT nahezu beliebiger Grofie (keine
prime Anzahl Punkte) aus kleineren DFTs aufzubauen. Diesem Ansatz folgt das
weitverbreitete Vorgehen von Cooley und Tukey [27], bei dem eine DFT der Gro-
Be L =N x M in zwei DFT-Stufen zerlegt wird, wobei die erste Stufe aus M DFTs
der Grofle N und die zweite Stufe aus N DFTs der Grofie M besteht. Zur Ver-
bindung beider Stufen wird, um die Phase der Ergebnisse zu korrigieren, eine
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Abbildung 3.8: a) 8-pt FFT (DIT) und b) 6-pt DFT nach dem PFA [135]

Drehfaktormultiplikations- und eventuell eine Umordnungsstufe fiir die Aus-
gangswerte der ersten Stufe benétigt.

Ist die resultierende DFT-Grof3e noch nicht ausreichend klein, kann derselbe An-
satz wiederholt angewendet werden. Dabei werden die kleinsten Teile dieser
Struktur Butterflies genannt und konnen prinzipiell mit beliebiger Wurzel (Ra-
dix) ausgefiihrt werden, wobei die daftir nétigen Logikbausteine mit der Grofse
der Wurzel stark ansteigen. Die Butterflies, die am wenigsten Ressourcen be-
notigen, sind dabei die Radix-2 und Radix-4 Grofien, da diese im Vergleich zur
3-Punkte und allen grofSeren Wurzeln/DFTs [135] gédnzlich ohne komplexe Mul-
tiplikationen auskommen (siehe Abbildung 3.7).

Wird bei diesem Vorgehen eine DFT in elementare Butterflies zerlegt, kann die
Unterteilung entweder immer kleiner werdende, sich wiederholende Kompo-
nenten in Richtung der Frequenzdoméne (Decimation in Frequency [DIF]) oder
der Zeitdoméne (Decimation in Time [DIT]) aufweisen (sieche Abbildung 3.8 a).
Dabei ist zu beachten, dass sich auf der Seite, nach der dezimiert wird, die Rei-
henfolge der Ausginge dndert, was meist die Verwendung einer Umordnungs-
stufe (mit Pufferspeichern) voraussetzt, um mit der nattirlichen Reihenfolge der
Datenvektoren arbeiten zu konnen.

Es ist mit dem hier beschriebenen Vorgehen von Cooley und Tukey [27] aller-
dings auch moglich, DFTs aufzubauen, welche keine Zweierpotenz als Grofse
besitzen, was es in der Regel voraussetzt, Butterflies mit verschiedenen Wur-
zeln zu verwenden und mixed-radix DFT genannt wird. Dabei kommen hau-
fig Radix-2 oder -4 Butterflies in Kombination mit anderen primen DFT-Grofien
zum Einsatz.

Der PFA [24], auch Good-Thomas Algorithmus [50] genannt, dhnelt dabei sehr
dem Cooley und Tukey Algorithmus, da bei diesem eine DFT der Grofle N de-
komponiert wird in zwei relativ prime Faktoren Nj und N, sodass N = Nj - Nj.
Dabei ist es z.B. moglich, eine effiziente 6-Punkte DFT aufzubauen, indem ei-
ne nach Burrus [24] aufgebaute prime 3-Punkte DFT mit einem Radix-2 But-
terfly kombiniert wird (siehe Abbildung 3.8 b) [135]. Durch eine Umordnung
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der Eingdnge benotigt diese Umsetzung im Vergleich zu Cooley und Tukey kei-
ne Twiddle-Faktoren, wodurch somit aufwéndige Multiplikationen vermieden
werden konnen.

3.3.3 Synchronisation

Eine grundlegende Einrichtung jedes Kommunikationsverfahrens ist die Syn-
chronisation des Kanals. Dabei ist es zum einen notwendig, den Start einer Da-
tenfolge erkennen zu konnen (Zeitsynchronisation) und andererseits Frequenz-
unterschiede zwischen OLT und ONU aufseiten des Teilnehmers kompensieren
zu konnen.

Da bei OFDM-Systemen Daten- und Synchronisationssignale dasselbe Medium
verwenden, kommen fiir die Synchronisation spezielle Sequenzen zum Einsatz.
Die sogenannten Praambeln werden dabei der Datenkommunikation vorange-
stellt und dienen den beiden genannten Zwecken der Synchronisation.

Der grundlegende Ansatz, der fiir die Unterscheidung von Synchronisations-
und Nutzdaten verwendet wird, ist die Sequenz per Korrelation zu untersuchen.
Beim am weitesten verbreiteten Ansatz von Schmidl und Cox [124] wird dabei
gemiB Gleichung 3.3 die Autokorrelation P(d) und die Energie des Signals R(d)
gebildet und eine Zielfunktion M(d) bestimmt.

L-1 L-1
P(d) =) "iom Tasm+Ls R(d) =Y lrapmerl®
Rk - °
P(d
M(d) =
@) = ()2

Dabei stellt d das aktuelle Daten-Sample bzw. den Systemzeitpunkt und L den
Abstand zwischen den beiden berticksichtigten Daten-Samples dar, der fiir die
Korrelation verwendet wird. Fiir eine konkrete digitale Implementierung [34]
kann die Gleichung so umgestellt werden, dass die Korrelation jeweils tiber die
in der Vergangenheit empfangenen Samples gebildet wird (siehe Gleichung 3.4).

n—-1 n—1
AKF(t,m)= Y xf-xiy;  Em)= Y |xf? (3.4)
i=n—m i=n—m

In Abbildung 3.9 ist das Verfahren nach Schmidl & Cox dargestellt, wie es in [34]
verwendet und bei der Wahl des Synchronisationsverfahrens des PONs dieser
Arbeit in Kapitel 9.2 berticksichtigt wurde. Es wurde als Praambel eine Sequenz
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Abbildung 3.9: Autokorrelation und Signalenergie beim Synchronisationsalgo-
rithmus nach Schmidl & Cox [34]

aus zehn sich in etwa abwechselnd wiederholenden OFDM-Symbolen gewahlt,
welches aus zwei Hilften besteht und lediglich das erste Symbol der zweiten
Halfte von ersterer abweicht. Um das Verhalten vereinfacht darzustellen, wur-
den im abgebildeten Fall reelle Symbole A als Praambelsymbole verwendet.
Fiir die Bestimmung der Korrelation wird zunachst der empfangene Datenstrom
D(t) um ein Symbol verzdgert (D, (t)), dieses komplex konjugiert und mit dem
aktuellen Symbol multipliziert (Mul(t)). Darauf erfolgt eine Addition iiber die
Multiplikationsergebnisse der letzten drei Symbole, was das Korrelationsergeb-
nis Cor(t) mit T = 1 und m = 3 Symbolen darstellt. In einem weiteren Schritt
wird die Energie des aktuellen Signals ermittelt E(¢).

Da die zweite erhaltene Spitze einen steileren Anstieg/Abfall der Korrelation
zeigt, wird dieser als Zeitpunkt gewdahlt, mithilfe dessen auf den Beginn der
Prdaambel geschlossen werden kann. Das auf die zweite Spitze folgende Plateau
kann zur Schitzung des Frequenzfehlers des Lokaloszillators (Carrier Frequency
Offset (CFO)) bzw. des Abtastoszillators (Sampling Frequency Offset (SFO)) ver-
wendet werden, indem die Phasendnderung zwischen zwei aufeinanderfolgen-
den Prdaambeln beobachtet wird. Eine Schwellwertentscheidung auf Basis der
Signalenergie kann dabei als Grundvoraussetzung fiir die Aktivitdt der erwdhn-
ten Logik zur Suche von Korrelationsspitzen/-plateaus verwendet werden.

3.3.4 Kanalschdtzung und -korrektur
Ein realer Kommunikationskanal besitzt stets gewisse Eigenschaften, welche dar-

iiber ausgetauschte Signale im Vergleich zum idealen Kanal beeinflussen. Dabei
sind diese Eigenschaften primar durch das Ubertragungsmedium vorgegeben.
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Das OFDM-Verfahren wurde urspriinglich fiir drahtlose Kommunikationswege
entwickelt. Dabei stellt ein prominentes Beispiel der LTE-Kommunikationsstan-
dard dar, der in DS-Richtung OFDM verwendet und im US das leicht abgewan-
delte SC-FDMA-Verfahren einsetzt. Da Antennen in der drahtlosen Kommuni-
kation stets eine Art von Signalkegel abstrahlen [15], kommt es in realen Umge-
bungen zur Mehrwegeausbreitung, da das Signal an in der Umgebung befind-
lichen Objekten reflektiert und gestreut wird. Die daraus entstehenden Signale
treffen am Empfanger mit unterschiedlichen Verzogerungen ein und besitzen je
nach Signalweg verschiedene Signalleistungen. Gerade diese Storungen miissen
am Empfanger durch eine geeignete Kanalkorrektur kompensiert werden.

Hierbei wird von ISI gesprochen, wenn verschiedene Signale der Mehrwege-
ausbreitung zu unterschiedlichen Zeiten am Empfénger eintreffen und das am
OFDM-Empfanger verarbeitete Symbol durch Informationen des vorherigen oder
néchsten Symbols beeinflusst wird. Dieses Problem ldsst sich durch die zyklische
Erweiterung des Symbols, Cyclic Prefix (CP) genannt, 16sen, indem dessen Linge
so gewahlt wird, dass der Unterschied der Ausbreitungsdauer zwischen kiirzes-
tem und lingstem Pfad der Mehrwegeausbreitung innerhalb der Dauer des CPs
liegt [185]. Ebenfalls kann ISI dadurch hervorgerufen werden, falls ein SFO exis-
tiert, wodurch die Lange der abgetasteten OFDM-Symbole nicht der erwarteten
Symbolldnge entspricht.

Ein weiterer Storeinfluss der OFDM-Prozessierung ist die Inter-carrier interfe-
rence (ICI). Hierbei besitzt das empfangene Signal eine andere Frequenz als die
am Empféanger erwartete, sodass die Orthogonalitit der OFDM-Trédger des Emp-
fangssignals nicht mehr gewahrleistet ist. Dabei tritt dieses Problem dann auf,
wenn der durch die Mehrwegeausbreitung verursachte zeitliche Signalverbreite-
rung (Delay Spread) [179] die Lange des CP tiberschreitet. Der Verlust der Ortho-
gonalitdt der Subtrdger kann ebenfalls durch einen CFO hervorgerufen werden,
der beispielsweise dadurch entsteht, dass die Frequenz des LO zum Mischen
des Passbandsignals ins Basisband des Empfiangers (Downconversion) nicht der
Frequenz zum Mischen des Basisbandsignals des Senders ins Passband (Upcon-
version) entspricht oder im falschen Verhéltnis zu diesem Oszillator steht.

Wird statt der drahtlosen Kommunikation ein glasfaserbasiertes Ubertragungs-
medium verwendet, vorzugsweise Single-Mode Fibre (SMF), bei dem nur eine
Ausbreitungsmode existiert [174], verandern sich die Eigenschaften des Kanals
mafigeblich. Im Falle von nur einer Ausbreitungsmode, entféllt zwar eine zum
drahtlosen Kanal analoge starke Mehrwegeausbreitung, allerdings treten andere
Effekte auf, welche dhnliche Auswirkungen besitzen. Durch die bei Glasfasern
vorhandene chromatische Dispersion [87], welche die Ausbreitungsgeschwin-
digkeit in der Faser in Abhangigkeit von der Frequenz beeinflusst (Group-Velocity
Dispersion (GVD)) und so ebenfalls ISI bzw. ICI verursachen kann. Polarization-
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Mode Dispersion (PMD) wirkt sich hingegen auf die beiden innerhalb einer Glas-
faser vorhandenen orthogonalen Polarisationen aus. Da sich die Ausbreitungs-
konstanten tiber die Linge einer realen Faser dndern, kommt es zu Doppel-
brechungen, d.h. dass die beiden Polarisationen eine unterschiedliche Ausbrei-
tungsgeschwindigkeit und damit eine andere Laufzeit durch das Medium be-
sitzen (Differential Group Delay (DGD) [72]). Da die beiden genannten Einfliisse
die effektive Lange eines OFDM-Symbols beeinflussen, konnen diese durch ei-
ne zyklische Erweiterung der OFDM-Symbole behandelt werden [125], wobei
eine etwaige Kanalfilterung zusétzlich notwendig sein kann, z.B. eine frequenz-
abhédngige Phasenanpassung.

Neben diesen Einfliissen eines Kanals konnen ebenfalls eine frequenzabhédngige
Dampfung oder Phasenrotationen auftreten. Zur Kanalschitzung bietet sich es
hier an, gewisse Pilottrdger an verschiedenen Stellen des Frequenzbereichs ein-
zubetten, welche eine konstante Phasenlage und Amplitude aufweisen. Durch
Vergleich der empfangenen Pilottrdger mit den erwarteten Werten, kann so mit-
tels geeigneter Algorithmen bzw. Filterung der Frequenzbereich entzerrt wer-
den. Es ist ebenfalls moglich, anhand der relativen Phasendnderung der Pilottra-
ger zwischen aufeinanderfolgenden OFDM-Symbolen bzw. innerhalb eines Sym-
bols Riickschliisse auf einen CFO bzw. SFO zu treffen und diese entsprechend zu
kompensieren. Ein konstanter CFO bedeutet dabei, dass das empfangene Spek-
trum einen konstanten Frequenzversatz im Basisband aufweist und sich somit
die Phasenlagen der Pilottone gleichméfig in eine Richtung verschieben. Hinge-
gen bewirkt ein SFO, dass OFDM-Symbole zu kurz oder zu lang ausfallen, was
sich in Form eines Auseinanderlaufens der Phasenlage der Pilottrager widerge-
spiegelt, auch differentieller Phasenfehler genannt [34].

Alternativ dazu kann eine bekannte Synchronisationsfolge innerhalb des Kom-
munikationsprotokolls verwendet werden, mit der beispielsweise eine Automa-
tic Gain Control (AGC) bzw. eine Phasenrotationskomponente eingestellt werden
kann. Ein Vorteil dieses Vorgehens ist, dass hierdurch bei langen Datensequen-
zen ein geringerer zusitzlicher Aufwand fiir die Kanalkorrektur anféllt, da ledig-
lich am Anfang einer OFDM-Sequenz die Kompensationsschaltung initial ein-
gestellt wird, was sich fiir einen langsam verdnderlichen Kanal gut eignet, wenn
beispielsweise eine Aktualisierung der Parameter auf Basis der empfangenen
Daten erfolgen kann. Zudem konnen mithilfe einer Referenzsequenz Kompen-
sationswerte fiir alle Subtrager bestimmt werden, statt nur bestimmte Frequenz-
punkte fiir diese Anpassung als Informationsquelle zur Verfiigung zu haben.
Sind allerdings fiir den Kanal kontinuierliche Anpassungen in grofSerem Aus-
maf$ notwendig, konnen permanent vorhandene Pilottrager von Vorteil sein.
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Auf dem Wege der Ermittlung von Parametern und Eigenschaften eines fiir das
CBM-Experiment geeigneten TFC-Systems wurden die fiir die Datenerfassung
zustandigen Systeme aktueller Experimente der Teilchenphysik untersucht. Die
wéhrend dieser Analyse gewonnen Erkenntnisse werden innerhalb dieses Kapi-
tels dargestellt.

Es werden hierbei zunachst die Ausleseketten der ausgewéahlten Experimente
beschrieben und erldutert, welche Timing-Systeme und Konzepte zur etwaigen
schnellen Experimentsteuerung verwendet werden. Darauf werden die jewei-
ligen zum Einsatz kommenden Ansétze anhand deren Eignung bewertet, den
Betrieb der neuartigen selbst-getriggerten Auslese von CBM zu erméglichen.
SchliefSlich wird ein Satz zentraler Eigenschaften und Kernparameter abgeleitet,
welche das Konzept des TFC-Systems bieten sollte, um die durch den Online-
Teil der Datenerfassung von CBM gestellten Anforderungen erfiillen zu kénnen.

4.1 Ausleseketten aktueller Teilchendetektorexperimente

Um die Detektordatenaufnahme eines Grofiexperiments der Teilchenphysik zu
ermoglichen, kommen aufwendige Auslesekonzepte zum Einsatz. Dabei miis-
sen im Betrieb und gerade auch bei der Entwicklung eines solchen Auslesesys-
tems verschiedene Herausforderungen gemeistert werden.

In der Regel kommt in Teilchenexperimenten ein mehrschichtiges Detektorsys-
tem zum Einsatz, das sich aus mehreren Subdetektoren zusammensetzt, wobei
jeder der Detektoren verschiedene Eigenschaften der Teilchenkollisionen ermit-
teln kann. Hierbei kénnen diese gewonnenen Detailinformationen zur Untersu-
chung des Verhaltens bestimmter Teilchen dienen oder beispielsweise zur Re-
konstruktion der Teilchenbahn notwendig sein. Damit die Subdetektoren eine
hohe Auflosung bieten konnen, werden diese aus einer grofien Anzahl von Sen-
sorelementen aufgebaut. Aufseiten der Datenauslese ergibt sich durch diese Viel-
zahl an Elementen eine mindestens genauso grofSe Zahl an Auslesekanélen, wel-
che an die ASICs der FEE Schicht angebunden werden. An dieser Stelle findet
darauf eine Messdatenerfassung, -aufbereitung und -digitalisierung statt, durch
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die es moglich wird, Informationen tiber die Teilcheninteraktionen an die hohe-
ren Verarbeitungsschichten weiterzuleiten.

Auf hoher Abstraktionsebene ist das oben beschriebene Vorgehen bis zum Punkt
der FEE ASICs allen heutigen Ausleseketten von Grolexperimenten der Teil-
chenphysik gemein. Die weitere Datenverarbeitung unterscheidet sich allerdings
haufig sehr und hdngt mafigeblich davon ab, auf welche Weise die Datenauf-
zeichnung und Entscheidung tiber die Weiterverarbeitung von Events vollzogen
wird. Hierbei lassen sich die Auslesesysteme, wie in Grundlagenkapitel 2.4 zur
Synchronisation der Auslese erldutert, in die Systeme unterteilen, die Messdaten
der FEE und an weiteren digitalen Zwischenschichten selbstbestimmt weiterlei-
ten und die Systeme, welche extern dazu autorisiert werden miissen.

Der letzte genannte Ansatz kommt vor allem in den sieben zentralen Detektor-
systemen am LHC zum Einsatz. Die dort stattfindenden Experimente sind die
beiden grofien Systeme ATLAS [163] und CMS [169], welche die Untersuchung
des breitesten Spektrums an physikalischen Eigenschaften erlauben, die zwei
spezifischer ausgerichteten Experimente ALICE [162] und LHCb [172], sowie die
drei kleineren Experimente TOTEM [175], LHCf [173] und MoEDAL [119], wel-
che sich in der Niahe der groflen Detektoren CMS, ATLAS und LHCb befinden.

Das grundlegende Prinzip der Auslese dieser Experimente am CERN ist die
(von aufien) getriggerte Auslese. Hintergrund hiervon ist die Annahme, dass die
anfallenden Datenmengen der Detektor-Frontends bei der gewiinschten Quali-
tat und Kanalanzahl nicht als kontinuierlicher Datenstrom ausgewertet werden
konnen, da Datenstrome im Bereich von mehreren Terabits pro Sekunde auftre-
ten (z.B. CMS: etwa 40 Terabyte/s [171]). Generell ist es allerdings so, dass nur
wenige der Events besonders interessante Eigenschaften besitzen, sodass zwi-
schen der Event- und der Triggerrate unterschieden wird, wobei das Verhéltnis
beider Raten als Selektivitdt des Triggers bezeichnet wird.

Die Experimente am LHC arbeiten dabei mit einer Eventrate von 40 MHz (BCC,
siehe Kapitel 2.4). Der LHC wurde fiir den im Jahr 2007 beginnenden Run fiir
eine Luminositat [183] von 103 cm2sec~! ausgelegt, wobei dabei Teilchen-Teil-
chen-Interaktionen mit einer Rate von 700 MHz auftreten. Laut [82] tritt das be-
sonders interessante und letztlich entdeckte Higgs-Boson [164], [166] mit einer
Rate von 1072 bis 10~! Hertz innerhalb der Events auf, sodass eine Selektivitit
des gesamten, mehrschichtigen Triggersystems von mindestens 10~!! als not-
wendig erachtet wird [170].

Die Auslesesysteme der Experimente am CERN des Run 1 (2008/2009) dhneln
sich im Grobkonzept sehr, besitzen allerdings im Detail unterschiedliche Losun-
gen. Beispielhaft seien deshalb im Folgenden die Auslesekonzepte von ATLAS
und LHCb des Run1 und deren Upgrade beschrieben.
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Abbildung 4.1: Blockdiagramm der Auslese von LHCb a) aus 2009 nach [172]
und b) der Plan fiir Run 3 nach [38]

Im ATLAS Runl1 [163] und LHCb Runl und 2 [172] arbeitet die Auslese (siehe
Abbildung 4.1 a), wie erwdhnt, mit einer strikten getriggerten Auslesearchitek-
tur. Hierbei nimmt die Detektorelektronik Daten auf und leitet diese tiber Puffer
an die FEE weiter, wobei ReadOut Boards (ROBs) die Daten der FEE an das Ausle-
senetzwerk weiterreichen. Der Level-0 Trigger steuert dabei die Weitergabe der
Informationen der FEE, wobei dessen Entscheidung auf Daten der Calorimeter
und des Muonen-Detektors basiert. Das Auslesenetzwerk fithrt darauf die Even-
terstellung (event building) durch, dessen Ergebnisse an den HLT weitergereicht
werden. Dieser entscheidet im Folgenden dartiber, ob die aufgezeichneten Daten
im Permanentspeicher des Experiments abgelegt werden sollten. Im Gegensatz
zu ATLAS verfiigt LHCb zusitzlich {iber ein TFC-System, was zur schnellen Ex-
perimentsteuerung verwendet wird.

Ein Blockdiagramm der Auslese des ATLAS Run 2 und 3 ist in Abbildung 4.2
dargestellt [22]. Hierbei ist das ATLAS Trigger- und Datenerfassungssystem (T-
DAQ) dafiir verantwortlich, interessante Events zu erkennen und weiterzulei-
ten, wodurch sich die Eventrate von anfanglichen 40 MHz auf durchschnittliche
1 KHz abgespeicherte physikalische Events reduziert. Das Triggersystem ist da-
bei wie bisher in einen Level-1 Hardware-Trigger und einen HLT unterteilt.

Der Datenfluss des TDAQ-Systems verwendet eine push-pull-basierte Architek-
tur, bei der Daten des detektornahen Frontends zur Elektronik fern des Detektors
weitergeleitet und darauf tiber etwa zweitausend optische Links zum Auslese-
system iibertragen werden. Hier ankommende Daten werden an den permanen-
ten Eventdatenspeicher weitergeleitet, falls der HLT, der auf Teilen der komplet-
ten Eventinformationen arbeitet und tiber je einen sogenannten Data Collection
Manager pro HLT-Knoten angebunden ist, dies autorisiert.
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Abbildung 4.2: Blockdiagramm des TDAQ-Systems des ATLAS Run 2 und 3
nach [22]

Als eine wichtige Neuerung des néchsten Runs wird die Auslese {iber keine ex-
plizite Infrastruktur zur Eventerstellung mehr verfiigen. Aufgrund der Anforde-
rung, eine doppelt so hohe Luminositit [183] wie in Run 1 verarbeiten zu kon-
nen, werden zudem 25% mehr Ausleseverbindungen und ein wesentlich schnel-
ler arbeitender HLT benétigt.

Aufgrund der fiir die Triggerentscheidung benétigten Zeit, besitzt der getrigger-
te Ausleseansatz den Nachteil, dass bei hohen Teilcheninteraktionsraten mit ei-
ner relativ groien Wahrscheinlichkeit einige Events verloren gehen kénnen [36].
Da dadurch eine komplette Eventrekonstruktion nicht oder nur stark erschwert
moglich ist, muss bei dieser Anforderung von der getriggerten Auslese abgewi-
chen werden.

Aufgrund dessen wird im Gegensatz zum ATLAS-Experiment die LHCb-Auslese
[38] des Run 3, der fiir das Jahr 2019 geplant ist, konzeptionell tiefgreifende An-
derungen erfahren (siehe Abbildung 4.1 b).

Dabei ist es geplant, die Auslese auf ein triggerloses Frontend umzustellen, um
die Effizienz der Auslese zu erhdhen und eine vollstindige Eventrekonstrukti-
on zu ermdglichen. Um die Performanz des Systems zu erhohen, bestand da-
bei die zentrale Entscheidung darin, die Eventerstellung und -selektion in ei-
ner zur Eventfilterung verwendeten Serverfarm durchzufiihren, wobei inner-
halb der Event Builder (EB) PCs spezielle PCI Express (PCle)-Karten zum Einsatz
kommen, welche mittels Glasfasern und einer Kombination aus CERN GBTx
ASICs und VTRx-Modulen direkt an die FEE-Schicht angebunden sind. Zur Steu-
erung der Auslese kommt in diesem Aufbau wie bisher ein sogenanntes Timing-
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and-Fast-Commands-System zum Einsatz. Allerdings verteilt dieses System nun
einen Takt und schnelle Steuerungskommandos neben den FEE Komponenten
ebenfalls an die EBs und empfangt von diesen Anfragen zur Drosselung der Da-
tenrate (throttling requests).

Im Auslesesystem des CBM-Experiments wird ebenfalls der Ansatz einer trig-
gerlosen oder selbst-getriggerten FEE verfolgt, allerdings wird hierbei der An-
satz noch eine Stufe konsequenter umgesetzt, da ein Trigger an keiner Stufe der
Auslese vorhanden sein wird [11]. Dies bedeutet zudem, dass die Komponenten
der Auslese selbststdndig die Entscheidung treffen miissen, wann aufgenomme-
ne Daten als Event zu kapseln, weiterzuverarbeiten und an héhere Stufen weiter-
zuleiten sind. Da gerade bei der Untersuchung des QCD-Phasendiagramms im
Falle von CBM mit sehr hohen Interaktionsraten zu rechnen ist, wire die Daten-
aufnahme mit einem getriggerten Auslesekonzept nicht praktikabel umsetzbar.
In CBM wird erwartet, dass pro zentraler Schwerionenkollision bis zu eintau-
send geladene Teilchen entstehen, welche eine Reaktionsrate von bis zu 10 MHz
aufweisen konnen [47].

Beim Auslesekonzept von CBM ist es die Philosophie, alle Hits eines Detektors
aufzunehmen und online auf Basis der am Frontend zugeteilten Zeitstempel zu
gruppieren [36]. Darauf werden durch den First-Level Event Selector (FLES) die
Messdaten aller Detektoren innerhalb eines festen Zeitslots zu sogenannten CBM
Timeslices zusammengefasst [28]. Der Vorteil ist hierbei, dass der FLES darauf
eine vollstindige Online-Eventrekonstruktion durchfiihren kann, wodurch phy-
sikalische Online-Analysen moglich werden, welche ohne komplett vorhande-
ne Teilchenspuren nicht realisierbar waren [128]. Da hierbei Datenraten am Ein-
gang des FLES von einem Terabyte pro Sekunde abgeschitzt wurden, kommt
bei diesem ein heterogenes, hochleistungsfahiges System zum Einsatz, das sich
die unterschiedlichen Vorteile von FPGAs, Grafikkarten und einem Vielkern-
Prozessor-Cluster zunutze macht [28].

Da somit das LHCb-Experiment ein sehr dhnliches Auslesekonzept wie CBM
verfolgt, konnen auch entsprechende Systemzustinde eintreten, die beispiels-
weise das Auslosen einer globalen Drosselung der Datenrate der Detektoraus-
lese erfordern. Damit setzt die Auslese von CBM ebenfalls das Vorhandensein
eines solchen TFC-Systems voraus, wie es in der vorliegenden Arbeit behandelt
wird.
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Abbildung 4.3: Blockdiagramm der Timing-/Trigger-Verteilung in Belle II nach
[111]

4.2 Ansdtze zur Zeitverteilung und Synchronisation der
Auslesesysteme

Um die Datenerfassung der im letzten Kapitel 4.1 beschriebenen Auslesesyste-
me kontrolliert ablaufen zu lassen, werden verschiedene Ansitze verfolgt, die
eine Synchronisation der Datenaufzeichnung und die Verteilung einer globalen
Zeitinformation ermoglichen.

Im Belle-II-Experiment (siehe Abbildung 4.3), das am KEK, der japanischen For-
schungsorganisation fiir Hochenergiebeschleuniger, stattfindet, wird ein Ansatz
verfolgt, bei dem primér eine Standard CAT-7 Twisted-Pair-Verkabelung zum
Einsatz kommt, um Zeit- und Triggerinformationen {iiber eine Distanz von 15
Metern zu tibertragen [112], [111]. Zur Anbindung der Links wurden spezielle,
sehr flexible Frontend-Timing-Switch- (FTSW-) Karten entworfen, welche fiir die
Installation in VME Baugruppentragern ausgelegt und in ihrer Standardausfiih-
rung zur Ubertragung der Zeitinformation mit zwanzig Downlinks und einem
Uplink und weiteren peripheren Twisted-Pair-Verbindungen ausgestattet sind.
Es ist ebenfalls moglich, diese Platine mit zusétzlichen Glasfaserlinks auszuriis-
ten, sodass zwischen gewissen Schichten der Verteilungstopologie die Timing-
und Triggersignale tiber Glasfaserkabel versendet werden kénnen.

Die fiir die Timing-Funktionalitdt wichtigsten Teile der Platine sind ein zen-
traler FPGA, der die Daten und Triggerkommunikation {iber die Twisted-Pair-
Leitungen steuert und einen PLL-basierten Jitter-Cleaner Chip (TI CDCE62002
[156]) betreibt, um das Signal aufzubereiten und an die Links verteilen zu koén-
nen. Dieser kann ein Taktsignal eines externen HF-Eingangs, einen lokalen Quarz
oder ein Signal eines Twisted-Pair-Uplink-Ports als Referenz verwenden. Da lang-
same Anderungen des Takts innerhalb der Offline Analyse iiberwacht und kali-
briert werden, ist im Twisted-Pair-Link dieses Systems fiir die Bestimmung der
absoluten Phasenlage der Slave-Knoten kein Feedback Signal vorhanden. Fiir
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Abbildung 4.4: Blockdiagramm des CERN-TTC-Systems nach [149]

dieses System wurde ein geringer [111] Zyklus-zu-Zyklus-Jitter zwischen 10 und
20 ps am Endknoten ermittelt, wenn vier Puffer-Schichten zur Signalverteilung
zum Einsatz kommen.

Die am CERN entwickelte und, zum Zeitpunkt der Erstellung der Arbeit ver-
wendete Losung zur Verteilung von Takt- und Timing-Informationen ist das
TTC-System [148] (sieche Abbildung 4.4). Hierbei werden innerhalb der Steue-
rungszentrale in Prevessin, dem franzosischen Teil des CERNs, die LHC-Re-
ferenzen wie BCC und die Orbit-Takte des LHC- bzw. SPS-Rings synchroni-
siert, speziell encodiert und auf einen 1310 nm Laser moduliert. Ein Glasfaser-
Baumkoppler teilt darauf die Signale auf einzelne Glasfasern auf, welche zu den
verschiedenen LHC-Experimenten, Rdumen fiir Strahltests von Detektoren/Elek-
tronik, der Strahlregelungselektronik etc. geleitet werden. Da hier ldngere Stre-
cken tiberbriickt werden miissen (LHC-Ring: etwa 27 km Umfang), kommen
hier SMFs zum Einsatz. Im Bereich der Experimente angekommen, kommt ein
TTCmini Minicrate zum Einsatz, welches zum einen die reinen TTC-Daten wei-
terleitet, aber auch basierend auf den Daten des Calorimeter- und des Muonen-
Detektors, Level-1 Triggerdaten dem TTC-Signal hinzuftigt. Uber den TTCtx ge-
nannten Sender werden schliefilich die TTC-Informationen ausgegeben, mittels
eines weiteren Glasfaser-Baumkopplers tiber Multi-Mode Fibers (MMFs) aufge-
teilt und an die lokale Elektroniksteuerung weitergeleitet. Dort empfangt ein
TTCrx genannter ASIC das TTC-Signal und stellt die aufmodulierten Daten als
elektrische Signale bereit. Am TTCrx ASIC besteht weiter die Moglichkeit, die
Phasenlage des Signals einzustellen (Grobeinstellung: 16 BCC-Intervalle, Fein-
einstellung mit 104 ps Auflosung [volle 25 ns BCC-Periodel]).

Das Synchronisationskonzept des LHCb-Experiments, nach dessen Upgrade auf
40 MHz Eventrate [5] (sieche Abbildung 4.5 a), verwendet im Vergleich zum TTC-
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Abbildung 4.5: a) Blockdiagramm der physikalischen Struktur des Ausleseys-
tems des ersten Upgrades des LHCb-Experiments mit Anbin-
dung des TFCs nach [5] und b) eines White-Rabbit- (WR-) Netz-
werks nach [188] mit WR-Switches (WR SW)

Netzwerk einen auf Glasfaser und FPGA-Karten basierenden Puffer-Ansatz, um

die TTC-Informationen an eine grofie Anzahl Slave-Knoten zu verteilen. Hier-

bei kommen FPGA-Platinen zum Einsatz, welche die Basis der verschiedenen

FPGA-Firmware-Typen darstellen (S-ODIN/ SOL40/ TELL40/ TRIG40) und ver-
schiedene Aufgaben erfiillen. Im System des Runs 2 ist ein S-ODIN (TFC), der die

Auslese tiberwacht, an SOL40 Glaserschnittstellen- und -auffacherungskarten

(Fan-out) angebunden, welche die Schnittstelle zu den ROBs (TELL40) und den

Frontend-Platinen darstellen. Dabei kommt der GBTx ASIC und dessen proto-

koll-dquivalentes FPGA-Gegensttick als Basis der Nachrichtentibertragung die-

ses Systems zum Einsatz. Physikalisch werden die Karten in dieser Struktur in

ATCA installiert, wobei ein solcher Auslese-Baugruppentréger mit einem SOL40

und mehreren TELL40-Karten, bzw. ein TFC Crate mit einer Triggerplatine (TRIG-
40) und einem S-ODIN ausgertistet ist, auf dessen FPGA die S-ODIN-Logik mehr-
fach instanziiert sein kann. Innerhalb des Crates werden dabei Takt und Fast-

Control-Informationen tiber die Backplane verteilt. Somit wird in diesem Kon-

zept das TFC-Crate mit N Auslese-Crates verbunden, wobei dieses an M Fron-

tends je Auslese-Crate angeschlossen wird.

In der Weiterentwicklung dieses Aufbaus, bei dem das triggerlose Frontend eben-
falls integriert wird, ist es das Ziel 400 TELL40, 90 SOL40 und etwa 2500 Fron-
tends mit dem TFC-System verbinden zu konnen [4]. Dabei wird die ATCA-
basierte Topologie durch einen Aufbau ersetzt, bei dem die verschiedenen Ar-
ten von FPGA-Knoten mittels in PCs installierten PCle-Karten realisiert werden.
Durch diese tiefgreifende Anderung der Struktur werden zudem die TELL40s
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nicht mehr {iber die SOL40-Karten angebunden, sondern parallel TELL40s und
eine Kette von SOL40s und Frontends an den S-ODIN angeschlossen.

Da ein S-ODIN nicht gentigend Schnittstellen besitzt, um die erwdhnten etwa
500 Platinen anzubinden (TELL40s und SOL40s), wird eine Partitionierung vor-
genommen, bei der je Partition ein S-ODIN an eine gewisse Anzahl Empfan-
gerkarten angebunden ist und ein Super-S-ODIN Takt- und Zeitinformationen
an diese Partitions-Master-S-ODINSs verteilt, wodurch eine Baumarchitektur auf-
gebaut wird. Des Weiteren werden die SOL40- und TELL40-Karten nicht mehr
direkt mit dem S-ODIN verbunden, sondern es kommt ein PON zum Einsatz,
wodurch das optische Signal passiv aufgeteilt wird.

Beim Aspekt der Zeitsynchronisation hat sich als vielseitige Losung fiir die Syn-
chronisation aufSerhalb von Crates, auch tiber langere Strecken, das kommerziell
angebotene White-Rabbit-System [188] bewihrt. Die Topologie dieses Systems
ist in Abbildung 4.5 b dargestellt und leitet sich von PTP ab (siehe Kapitel 2.6).
Hierbei wird eine glasfaser-basierte synchrone Ethernet-Verbindung in einzel-
ne zu synchronisierende Teilstiicke zerlegt. Dabei stellen sowohl FPGA-Karten
(White Rabbit (WR) Node) als auch spezielle Glasfaser-Switches (WR Switch)
Knotenpunkte des Systems dar, die jeweils diese Teilstticke begrenzen. Bei einem
White-Rabbit-Link besitzt je eine Seite der Verbindung Master- und die andere
Slave-Privilegien. Mittels VCOs der Slave-Seite ist es bei dieser Topologie mog-
lich, durch die iterative Synchronisation verschiedener Teilstiicke, eine Baum-
struktur zu erstellen, welche relativ zum Knoten der Wurzel sowohl auf Basis
von Taktzyklen als auch beziiglich der Frequenz und Phasenlage des Systemo-
szillators prazise eingestellt werden kann. Die White Rabbit Switches besitzen
dabei die besondere Fahigkeit, dass ein Port als Slave-Port (Upstream-Port) dient
und alle anderen Ports, in der aktuellen Ausbaustufe 16 [20], als relativ synchro-
nisierte Master-Ports fungieren.

Der grofie Vorteil dieses Vorgehens ist, dass durch dieses System sowohl die Zeit-
synchronisation als auch Slow-Control-Informationen tibertragen werden kon-
nen. Die Genauigkeit der Phasensynchronisation wird vom Hersteller mit bes-
ser als 1 ns angegeben, wobei die Reinheit der nachgefiihrten Takte eine Qualitat
besitzt, die es erlaubt, Highspeed-Serialisierer mit einer niedrigen Bitfehlerrate
zu betreiben [188].

Als nichste Evolutionsstufe des CERN TTC-Systems wird, wie beim LHCb-Sys-
tem, die Idee verfolgt, ein PON als Losung fiir die Signalverteilung des globa-
len LHC-Timings zu verwenden [29] (siehe Abbildung 4.6). Dabei entstehen die
Vorteile, dass eine bidirektionale Signaltibertragung, eine grofSe Anzahl an Emp-
fangsknoten, eine hohe Bandbreite und eine Partitionierung des Systems per
Software moglich wird. Zudem unterstiitzen kommerzielle PONs die Anbin-
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Abbildung 4.6: Beispielhaftes Blockdiagramm des geplanten CERN TTC PONs
nach [91]

dung der verwendeten FPGA-Technologie tiber standardisierte Glasfasertiber-
trager, sodass das TTC-Signal direkt empfangen werden kann [4].

Im konkreten in [29] evaluierten Szenario wird ein TTC-Master mittels eines
OLT-Glasfasertiibertragermoduls an das PON angeschlossen, wobei ein asymme-
trisches XGPON1 mit einer Datenrate von 10/2.5 Gbit/s in Downstream-/Up-
stream-Richtung gewahlt wurde. Aufseiten des TTC-Slaves wird ein FPGA mit-
tels eines ONUs angeschlossen, das sich die Upstream-Datenrate nach dem TD-
MA-Verfahren mit den anderen TTC-Slaves teilen muss. Das PON weist in der
gewdahlten Konfiguration eine Split-Ratio von 1:128 auf, wodurch sich im kon-
kreten Testszenario eine IDLE-Zeit von etwa 5 ps je Slave ergibt.

Da die Stabilitat der Upstream-Kommunikation durch einen grofSen Dynamik-
umfang (Ponunear / Ponufar) und zu kurz gewdhlte Totzeiten zwischen TDMA-
Zeitslots aufeinanderfolgender ONUs beeintrachtigt werden kann, wurde in der
aktuellen Umsetzung des TTC PONSs [91] ein ONU-Zeitslot zu 125 ns (Nutzdaten
+ Overhead) gewdhlt, was bei einem Teilungsverhaltnis (Split-Ratio) von 1:64 zu
einer maximalen Leerlaufzeit von 8 ps im Upstream fiihrt.

4.3 Bewertung der Ansdtze zur Zeitsynchronisation

Die Datenerfassung des CBM-Experiments unterscheidet sich, wie in Kapitel 4.1
beschrieben, durch dessen selbst-getriggert betriebene Auslese signifikant von
anderen aktuellen Systemen zur Auslese von Experimenten der Teilchenphysik.
Dennoch bieten die in den letzten beiden Unterkapiteln beschriebenen Systeme
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in jhrer Gesamtheit Ansétze, auf deren Basis sich ein Konzept eines TFC-Systems
entwickeln lasst.

Bevor im Folgenden auf die Ansétze zur Zeitsynchronisation eingegangen wird,
werden zunichst die generellen Anforderungen der Auslese von CBM und der
daraus folgenden Implikationen erldutert.

Die Grundvoraussetzung des Betriebs der heterogenen, verteilten Auslese ist,
dass der komplette Online-Teil der Auslesekette, von der FEE bis einschlief3-
lich der FPGA-Schicht, mit einem Takt von global gleicher Frequenz betrieben
wird. Dies hat den Zweck, es zu ermoglichen, dass die Knoten der verschiede-
nen Detektoren des Online-Systems mit derselben Frequenz Daten aufzeichnen
und identische Mengen an Eingangsdaten durch die Zwischenschichten zu Da-
tencontainern gleicher Grofie verpackt werden kénnen. Zudem kommt im Fal-
le der CBM-Auslese erschwerend hinzu, dass zur Sicherstellung einer komplet-
ten Trennung der Data Acquisition (DAQ)- von der FEE-Schicht der Systemtakt
am Frontend nicht tiber eine Taktleitung an die FEE weitergeleitet wird, son-
dern dieser vom seriellen Highspeed-Datenstrom der Glasfaserverbindung der
Downstream-Datentibertragung abgeleitet werden muss. Damit stellt die Quali-
tat der Taktverteilung eine sehr wichtige Voraussetzung des TFC-Systems dar.

Neben der somit wichtigen Synchronisation auf physikalischer Ebene, ist es es-
sentiell, eine Zeitreferenz innerhalb der Auslese bekanntzumachen, welche bei-
spielsweise fiir die Containerbildung und die Erstellung von Zeitstempeln an
der Zwischenschicht eingesetzt werden kann.

Die zweite besonders wichtige Aufgabe des TFC-Systems, welche im Kapitel 4.1
erwahnt wurde, ist die Fast-Control-Funktionalitdt. Diese muss es ermoglichen,
Informationen transparent mit kurzer, konstanter Latenz zwischen der FEE-, der
FPGA-Schicht und einer zentralen Fast-Control-Einheit auszutauschen, um tiber
entsprechend zu treffende Aktionen zu entscheiden und diese kontrolliert aus-
fithren zu konnen.

Weitergehend wiirde die ideale TFC-Losung keine Highspeed-Transceiver be-
notigen, da diese anderweitig fiir die Datentibertragung zum Einsatz kommen.
Dennoch ist es fiir das System eine notwendige Voraussetzung, dass die zukiinf-
tige Erweiterbarkeit der Anzahl Slave-Verbindungen gegeben ist.

Letztendlich muss das TFC-System ebenfalls dazu geeignet sein, nicht nur Auf-
bauten der Auslese anbinden zu kénnen, welche sich innerhalb eines kleineren
Laboraufbaus abspielen, sondern das TFC muss in die Topologie der CBM-Aus-
lese integrierbar sein, dessen finale Struktur berticksichtigen und Moglichkeiten
der Erweiterbarkeit bieten.

Da die FPGA-Schicht die digitale Schnittstelle zwischen der FEE und der Ser-
ver Farm und somit den Ubergang vom synchronen zum nicht-deterministisch-
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en Software-basierten Teil der Auslese bildet, bietet es sich an, diese Schicht als
zentralen Ankniipfungspunkt des TFC-Systems zu verwenden. Im Kern dieser
Schicht kommt eine grofle Anzahl FPGA-Karten zum Einsatz, final in der Gro-
fienordnung von 1000 Stiick, welche zur leichteren Handhabbarkeit innerhalb
von Micro Telecommunications Computing Architecture (nTCA) Crates installiert
sind. Dadurch entstehen zwei Ebenen des TFC-Systems (innerhalb/aufierhalb
der Crates), die auf unterschiedliche Weise mit den TFC-Komponenten kommu-
nizieren und synchronisiert werden miissen.

Im Folgenden werden die Synchronisations- und Signalverteilungsansatze der
erlduterten Timing-Systeme bewertet, indem die Teilkonzepte der Systeme be-
ztiglich ihrer Eignung fiir das Auslesesystem von CBM analysiert werden.

Das in Belle II angewandte Vorgehen entspricht einem elektrischen Pufferungs-
ansatz der Taktsignale. Im einfachsten Fall liefe sich die Verteilung eines Tak-
tes innerhalb eines grofien Systems tiber mehrere Meter HF-Kabel bei sehr gu-
ter Signalqualitét realisieren, wenn lange, sehr hochwertige Kabel zum Einsatz
kdmen. Dabei konnte der Takt direkt durch die FPGA-Komponenten wiederver-
wendet werden und dessen Qualitdt konnte dazu ausreichen, Highspeed-Seri-
alisierer zu betreiben. Ebenfalls wire es moglich, die Signale mittels Puffer- bzw.
Aufbereitungsbausteinen zu verarbeiten, um ldngere Strecken tiberbriicken zu
konnen. Allerdings wiirde dabei ein groies analoges Verteilungsnetzwerk beno-
tigt und es miissten viele teure Kabel verlegt werden, um lediglich einen Takt
innerhalb des Systems zu distribuieren.

In Belle II findet dieser Ansatz, allerdings in einer geschickt erweiterten Form,
Verwendung, indem CAT7-Kabel zum Einsatz kommen. Da es sich dabei um
eine mechanisch sehr robuste Verkabelung handelt und zudem vier getrennte,
voneinander abgeschirmte, differentielle Ubertragungspaare zu Verfiigung ste-
hen, stellt dies einen sehr interessanten Ansatz dar, da er eine hohe Flexibilitit
mit vergleichsweise giinstigen Komponenten bietet. Dennoch ist das gewahlte
Vorgehen aus Belle II in der verwendeten Form fiir CBM nicht geeignet, da Va-
riationen der Takte im Nachhinein, d.h. nicht im Online-System, kompensiert
werden und ein Riickkanal mit konstanter, niedriger Latenz nicht Vorhanden ist.

Das erlduterte TTC-System bietet fiir den Einsatzzweck am CERN ein sehr gu-
tes System zur Verteilung der globalen LHC-Takte an die Experimente und der
lokalen Experimenttrigger an die einzelnen Controller der Detektorelektronik,
da es mit seiner SMF-/MMF-Architektur Signale tiber weite Strecke iibertragen
kann. Durch die Verwendung verschiedener PLLs an mehreren Stellen des Sys-
tems ldsst sich trotz der langen Strecken eine sehr gute Qualitdt der verteilten
Referenztakte sicherstellen. Was dieses System allerdings als Architektur eines
TFC-Systems ungeeignet macht, ist die Tatsache, dass diese Architektur nur fiir
die unidirektionale Verteilung von Referenzsignalen entwickelt wurde und so-
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mit kein Riickkanal existiert. Des Weiteren ist die Phaseneinstellung von Slave-
Takten, trotz des Vorhandenseins einer Logik am TTCrx zum Latenzausgleich
(Deskew-Logik), nicht optimal fiir ein System, das des ofteren angepasst oder
neu programmiert wird, da dessen Konfigurationswerte nicht automatisch be-
stimmt werden [148], was sich beim Aufbau eines neuen Systems als kritisch
erweisen konnte.

Das White-Rabbit-System bietet eine interessante glasfaserbasierte Losung zur
Synchronisation von Netzwerken, die sich tiber Distanzen erstrecken, welche
mit kommerziellen SFP—Ubertragern tiberbriickt werden konnen, was bei 1000-
BASE-LX10 Modulen und SMF-Kabeln Strecken von bis zu 10 km erlaubt [58].
Die sehr hohe Synchronisationsgenauigkeit und Qualitdt des am Slave erzeug-
ten Taktes machen dieses System zu einer sehr interessanten Losung fiir Timing-
und Synchronisationssysteme. Nachteilig ist jedoch, dass die durch die synchro-
nen Ethernet-Switches des Systems hervorgerufene durchschnittliche Latenz zur
Paketweiterleitung im Bereich von 3 ps liegt. AuBBerdem ldsst sich mit der Basis-
version des Systems ein Takt am Slave nur auf die Referenzfrequenz des ver-
wendeten Highspeed-Kanals einstellen und somit nur diese Frequenz fiir den
synchronen Betrieb anderer Gigabit-Transceiver, z.B. in Richtung FEE verwen-
den. Erst in spéteren Versionen des Systems, die auf der Master- und Slave-Seite
Direct Digital Synthesis (DDS)-ICs verwenden, ldsst sich, trotz der verwendeten
Gigabit-Ethernet-Referenzfrequenz von 125 MHz, am Slave ein Oszillator auf
eine andere Frequenz einstellen, indem am Master gemessene Phasenwerte des-
selben Oszillators an den Slave zur Phaseneinstellung tibertragen werden, was
Distributed DDS [188] genannt wird. Dieser Ansatz ist, was die Regelung be-
trifft, wesentlich aufwendiger als der Basisansatz und erfordert zusatzliche Elek-
tronikkomponenten, die nicht auf der Prototypenplatine des CBM-Experiments,
dem AMC FMC Carrier Kintex (AFCK), zur Verfligung stehen. Dennoch bietet
der Kern des White-Rabbit-Systems, mittels des per VCOs verbesserten PTP-Ver-
fahrens, einen sehr guten Basisansatz, um in einem verteilten System Oszillato-
ren mit sehr hoher Qualitidt zu synchronisieren und Frontend Links zu betreiben.

Das Vorgehen in LHCb und das Upgrade dessen bzw. des TTC-Systems bieten
fiir das TFC-Konzept von CBM interessante Ansétze. Mit der Verwendung einer
Hierarchie von Crates kommt das Ausleseystem von LHCb der in CBM ange-
strebten Struktur des Online-Teils der Auslese bis zur FPGA-Schicht sehr nahe.
CBM setzt dazu ebenfalls in einer Vielzahl von Subdetektoren auf die GBTx ba-
sierte Frontend-Anbindung mit einer Verteilung von TFC-Informationen bis zur
FEE. Da es allerdings nicht geplant ist, dieselben innerhalb des CERNs entwi-
ckelten optischen Schnittstellen oder Takt- und Triggerinformationen zu verwen-
den, ist eine direkte Ubertragung des Konzepts nicht moglich. Dennoch ist der
Aufbau eines TFC Crates mit einer gewissen Anzahl an Links zur Anbindung
der Auslese-Crates eine angemessene Topologie.
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Das innerhalb von CERN in der Entwicklung befindliche TTC PON bietet, auf-
grund eines hohen Teilungsverhélinisses, einen sehr interessanten Ansatz zur
einfachen Erweiterung der Anzahl Slaves innerhalb einer TFC-Topologie. Jedoch
stellt die gewdhlte Art des PONs in der am CERN angedachten Parametrisie-
rung keine gute Losung fiir die FC-Kommunikation des TFC-Netzwerks dar,
weil hierbei im US mit einer Extremfall-Latenz von 8 us gerechnet werden muss.
Wiirde allerdings ein PON verfligbar sein, das eine kontinuierliche Rate im US
bieten kénnte, wodurch eine geringe durchschnittliche Latenz entstiinde, wére
allerdings ein PON ein sehr guter Kandidat fiir die zukiinftige Erweiterung eines
TFC-Netzwerks.

Zusammenfassend lédsst sich herausstellen, dass der topologische Trend innner-
halb von aktuellen Timing- bzw. TFC-Systemen in Richtung der glasfaserbasier-
ten Anbindung tendiert. Ebenfalls werden fiir die Entgegennahme und Aufbe-
reitung verteilter Takte PLL-basierte Verfahren eingesetzt, wobei sowohl reine
Hardware-/IC-Losungen, als auch kombinierte Hardware /Software PLL-Los-
ungen vertreten sind. Da die hier betrachteten Systeme zur Zeitsynchronisation
fir getriggerte Auslesen ausgelegt sind bzw. fiir ein breiteres Einsatzspektrum
konzipiert wurden, sind deren etwaige Kommunikationsmoglichkeiten nicht auf
eine geringe, konstante Latenz optimiert, wie sie fiir die FC-Ubertragung in CBM
benotigt werden.

4.4 Ableitung von Eigenschaften fiir ein TFC-System in CBM

Auf Basis der in Kapitel 4.3 dargelegten Bewertung der Konzepte der Timing-
Systeme ldsst sich ein grundlegender Satz an Eigenschaften des zu konzipieren-
den TFC-Systems formulieren.

Dabei ist es die generelle Idee, das TFC-System strukturell dhnlich des in LHCb
aufgebauten Synchronisationssystems aus Run2 zusammenzustellen [5], was be-
deutet, dass ein TFC-Master-Crate mit N Auslese-Crates verbunden wird, wobei
in diesen die CBM-spezifischen Data Processing Boards (DPB)-Karten installiert
sind (statt TELL40 in LHCb) und die Frontends anbinden.

Da die maximale obere Schranke der Latenz fiir ein funktionstiichtiges Fast-
Control-System noch nicht genau bekannt ist, d.h. die Summe der Latenzen der
Downstream-, Upstream-Kommunikation und Entscheidungsfindung, diese aber
sicherlich innerhalb nur weniger Microsekunden liegen wird, sollte fiir den ers-
ten Prototypen des TFC-Systems eine Infrastruktur gewahlt werden, welche die
geringste zusétzliche Latenz verursacht. Aufgrund der relativ hohen Latenz der
switch-basierten White-Rabbit-Losung bzw. der des aktuell ausgelegten CERN
TTC PONSs, wird eine Topologie favorisiert, die ebenfalls eher dem Basis-Kon-
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zept der TFC-Anbindung in LHCb nahekommt. Dabei sollte der TFC-Master-
Slave-Link aufierhalb der Crates zundchst mit Punkt-zu-Punkt-Verbindungen
ausgefiihrt und die Synchronisation der DPBs innerhalb der Crates, analog zum
Ansatz in LHCb, mittels der Crate-Infrastruktur umgesetzt werden.

Aufgrund eher geringer Flexibilitat wird es fiir das TFC-System nicht vorgese-
hen, zum Zweck der Erzeugung eines hochwertigen Taktsignals am Slave auf
Basis eines empfangenen Taktsignals, spezielle aufbereitende ICs wie in Belle II
[111] einzusetzen.

Stattdessen wird ein Vorgehen &hnlich White Rabbit [188] als zentralem An-
satz anvisiert, bei dem eine frequenz- und phasensynchrone Kopie des Master-
Taktes mittels nachgeregelter VCOs am Slave erzeugt wird. Durch das Vorhan-
densein eines symmetrischen Ubertragungslinks sollte eine sehr hoch aufgeldste
Messung der Paketumlaufzeit analog zum erweiterten PTP-Verfahren aus White
Rabbit ermoglicht werden, welche die Ableitung eines prazisen Phasenversatzes
am Slave erlaubt. Wire es des Weiteren moglich, das Ubertragungsmedium bidi-
rektional zu betreiben, lieSe sich zudem der Aufwand der Kalibration des Links
reduzieren, da die Strecke so dieselbe Latenz in Down- und Upstream Richtung
aufweist.

Bei der Anforderung beziiglich des Ubertragungsmediums lasst sich hingegen,
gerade in Verbindung mit der Anforderung der Erweiterbarkeit, keine ideale
Losung finden, ohne Kompromisse einzugehen. Da die glasfaserbasierte Kom-
munikation Highspeed-Serialisierer verwendet, wird durch diese Losung stets
mindestens eine dieser Komponenten belegt, welche anderenfalls fiir die Da-
tentibertragung der Auslese verwendet werden konnte. Wird hingegen, dhnlich
zu Belle 11 [111], auf eine Twisted-Pair-Ubertragung gesetzt, steht dieser Seriali-
sierer zur Verfligung. Dabei miissen allerdings neben der Master- ebenfalls auf
der Slave-Seite Platinen entwickelt werden, welche die Twisted-Pair-Schnittstel-
le bereitstellen, wobei deren Stiickzahl am TFC-Slave in die Gréflenordnung von
etwa 100 Karten gehen konnte. Zudem existieren beztiglich der Erweiterbarkeit
keine kommerziellen Losungen, um das Twisted-Pair-Netz von der Anzahl der
Teilnehmer her auszubauen. Es miissten also passive oder aktive Komponenten
selbst entwickelt werden, welche diese Aufgabe tibernehmen kénnen, was na-
turlich auch ein FPGA-basiertes Verteilungssystem darstellen kann.

Im Hinblick auf den zukiinftigen Ausbau des TFC-Netzwerks kame, aufier einer
TFC-Multi-Master-Crate-Losung, ein PON-basiertes Verteilungsnetzwerk infra-
ge, wenn sich dessen Upstream Latenz auf ein Mafd reduzieren liefle, sodass sich
die maximale Latenz der Ubertragung und der Entscheidungsfindung unterhalb
der, im Laufe des zukiinftigen Auslesesystems von CBM zu bestimmenden, obe-
ren Schranke der maximal zuldssigen FC-Latenz einpendeln wiirde.
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Dabei hitte das glasfaserbasierte System den Vorteil, dass bereits die benotig-
ten Highspeed-Serialisierer zum Einsatz kommen und eventuell einige Kom-
ponenten der FPGA-Logik beim System-Upgrade zur PON-Architektur wieder-
verwendet werden konnten. Gleichwohl gestaltet sich die Umstellung auf ein
PON-Netzwerk als aufwindig, da ein anderes Kommunikationsverfahren im-
plementiert werden muss, das die Punkt-zu-Multipunkt-Kommunikation unter-
stiitzt. In Kapitel 9.1 findet sich deshalb die Beschreibung und Evaluierung ei-
nes PONs im Laboraufbau, das sich fiir eine zukiinftige Erweiterung des TFC-
Systems eignen konnte, da sich durch das hier verwendete Konzept die US-
Extremfall-Latenz prinzipiell drastisch verringern ldsst.

Auch wenn das Twisted-Pair-System fiir die Verwendung im TFC-System von
CBM zunéchst unattraktiv scheint, bietet es andere Anwendungsgebiete, wel-
che mit einem glasfaserbasierten TFC-System nicht moglich wéren, sodass die-
ses innerhalb dieser Arbeit als Alternativansatz umgesetzt und verglichen wird.
Im Rahmen einer Vorevaluierung wurde dabei ein auf der Twisted-Pair (TP)-
Kommunikation basierendes System zur Zeitsynchronisation erstellt, das soge-
nannte Timing-Synchronizer-System, welches innerhalb der CBM-Strahltests am
CERN SPS Ende 2016 erfolgreich zum Einsatz kam und Schliisse fiir das zukiinf-
tige TP-TFC-System ermoglichte.

Zusammenfassend lasst sich beziiglich der Wahl des Ubertragungsmediums sa-
gen, dass die Glasfaser-Losung moglicherweise eine bessere Eignung fiir das
CBM-System bietet, da COTS-Komponenten erhéltlich sind und eventuell die
zukiinftige Erweiterung des Aufbaus leichter féllt. Da die Integration und An-
bindung von Highspeed-Serialisierern sich allerdings als teuer erweist und diese
aus diesem Grund im kostengtinstigen Embedded-Bereich nur selten anzutref-
fen sind, bietet der TFC-Ansatz mit Twisted-Pair-Verbindungen dennoch gerade
fiir dieses Einsatzgebiet eine interessante Synchronisationslésung, was sich auch
beim entwickelten Timing-Synchronizer-System in Form einer einfachen Inte-
grierbarkeit zeigte. Gerade auch in Bereichen, in denen neue verteilt rechnende,
synchron arbeitende Architekturen verwendet werden, die keine serielle High-
speed-Kommunikation benétigen, kann dieses System dank dessen erleichterter
Systemintegration moglicherweise den entscheidenden Vorteil bieten.
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Wihrend der Konzeptionierungs- und Entwicklungsphase des TFC-Systems ent-
stand der Bedarf, bereits innerhalb von frithen Strahltests etwas groflere, zusam-
mengesetzte Auslesesysteme betreiben zu konnen, die eine Auswertung meh-
rerer verschiedener Detektorelemente ermdglichen. Dabei stofst allerdings die
durch eine Kette aus FPGA-Platine und FEE ASICs zur Verfiigung gestellte An-
zahl an Messkanilen bereits bei relativ kleinen Aufbauten an ihre Grenzen. So-
mit ist fiir den Betrieb einer mittelgrolen Strahltestauslese die Verwendung meh-
rerer unabhingiger Auslesezweige vonnoten, welche fiir eine verlédssliche Da-
tenaufzeichnung und -erfassung synchronisiert werden miissen.

Prinzipiell ist es bei kleineren Aufbauten moglich, den Systemtakt und ein Syn-
chronisationssignal zwischen den FPGA-Platinen tiber Pin-Header oder Hoch-
frequenzkonnektoren wie Subminiature As (SMAs) zu verteilen. Wachst aller-
dings der Umfang der Aufbauten an oder entstehen Systeme, die in Crates instal-
liert werden sollen oder solche, die besondere Anforderungen aufweisen, sind
aufwéndigere Synchronisationsansitze vonnoten.

Im Falle der fiir Ende des Jahres 2016 geplanten Strahltests kommen unter ande-
rem die n-X-Y-Time-Energy Read-out (XYTER) [23] ASICs aus dem Jahre 2009 zum
Einsatz. Diese wurden fiir die Auslese von Detektorelementen des STS-Detektors
entwickelt. Bei diesem Chip besteht die Anforderung, bei direkter Anbindung an
die DPB FPGAs, DC-gekoppelte Datenkandle zu verwenden. Gleichzeitig teilen
sich diese ASICs stets das Massepotential mit den angeschlossenen Detektorele-
menten. Dadurch ist es notwendig, die Auslesekette vom Detektorelement bis
zum FPGA auf demselben Potential zu betreiben. Bei der Verwendung von Sili-
ziumdetektoren ist zudem zu berticksichtigen, dass diese physikalisch stets tiber
eine n- und eine p-Seite verfiigen. Wahrend des Betriebs miissen diese Berei-
che der Detektoren auf verschiedene Referenzpotentiale eingestellt werden, was
einen Spannungsunterschied von mehreren hundert Volt zwischen der p- und
n-Bezugsmasse verursacht.

Somit wird es bei diesem Aufbau klar, dass es nicht moglich ist, mittels einfacher
Kupferverbindungen zwischen den FPGA-Platinen der n- und p-Seite diese Art
von Detektorauslese zu synchronisieren, da dies unmittelbar zu Schdaden an der
Elektronik fithren wiirde.
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Abbildung 5.1: Auslesekette mit DC-gekoppelter FEE am Beispiel des STS-
Detektors

Da zu diesem Zeitpunkt noch kein voll funktionsfidhiges TFC-System zur Ver-
figung stand, wurde das sogenannte Timing-Synchronizer-System entwickelt,
das in den folgenden Kapiteln erldutert und ausgewertet wird. Da dieses Sys-
tem einen Vorldufer des TFC-Systems mit herabgesetzter Funktionalitit darstellt,
flossen bei dessen Entwicklung gewonnene Erkenntnisse in das Konzept des
TFC-Systems ein. Teile dieser Erlduterungen beztiglich des TS-Systems wurden
durch den Autor in [MEF*16] bzw. [MEFt17] veroffentlicht.

5.1 Topologie und Funktionalitat

Die Topologie der Strahltestauslese ist in Abbildung 5.1 dargestellt. Hierbei die-
nen die Advanced Mezzanine Card (AMC)-FPGA Mezzanine Card (FMC)-Carrier-
Kintex- (AFCK-) Platinen als Basis der FPGA-basierten Auslese, welche mit so-
genannten ANSI/Vita57.1 FMCs [7] ausgestattet werden konnen und die Funk-
tionalitdt der Basisplatine erweitern.

Wie bereits im vorherigen Kapitel anklang, ist es notwendig, die FPGA-Platinen,
welche sich auf verschiedenen Massepotentialen befinden, fiir die Synchronisa-
tion mittels Verbindungen an ein zentrales System anzuschlielen, welche keinen
Spannungsabfall tiber die Kommunikationsleitung zulassen und somit ebenfalls
auf eine gleichanteilsfreie Datentibertragung setzen.
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Abbildung 5.2: a) Topologie eines hierarchischen TS-Systems, b) moglicher zu-
kiinftiger Aufbau, bei dem der TS-Master Teil eines mTCA Crate
ist und Takt- und zeitliche Informationen vom TFC-System erhalt

Hierzu liefse sich ein Ansatz wahlen, der auf Glasfaserverbindungen basiert, al-
lerdings ist die Einbindung der dafiir notwendigen seriellen Hochgeschwindig-
keits-Ubertrager und deren Anbindung an bestehende FPGA-Designs aufwen-
dig, und nicht deterministische Ubertragungslatenzen sind bei ungiinstiger Pa-
rametrierung der Ubertrager moglich.

Aufgrund dessen wurde statt des glasfaserbasierten ein kupferbasierter Ansatz
gewdhlt, bei dem mittels COTS-Ethernet-Transformatoren, Registered Jack 45 (R]45)-
Verbindern und der strikten Trennung der Schirmpotentiale ein giinstigeres, leich-
ter umzusetzendes und besser handhabbares System entwickelt wurde.

Hierfiir wurde die in den folgenden Kapiteln erlduterte Timing DPB (tDPB) FMC-
Karte entwickelt, welche zusammen mit den Timing-Synchronizer-Logik aufsei-
ten der FPGAs es erlaubt, ein synchrones Netzwerk fiir Strahlzeitauslesen be-
reitzustellen. Die tDPB FMC-Karte ist mit vier Ports ausgestattet, sodass mit den
zwei FMC-Steckplédtzen des AFCKs insgesamt acht FPGA-Karten angebunden
werden kénnen.

Dabei wurden die Komponenten Grandmaster, Submaster und Slave definiert,
welche es ermoglichen, eine Baumstruktur aufzubauen und somit eine grofle
Anzahl an Auslesekarten zu synchronisieren. In Abbildung 5.2 a ist ein solches
System schematisch dargestellt.

Die Slaves stellen die Komponenten dar, welche in den DPBs der Auslese instan-
ziiert werden und die Komponenten mit einem Takt und Synchronisationsinfor-
mationen versorgen. Die Grandmaster-Komponente {ibernimmt im TS-System
die Rolle der Wurzel des Baumes und verfiigt neben bis zu acht TS-Ports tiber
die Moglichkeit, einen Takt und Synchronisationspulse eines Referenzsystems
zu verwenden, wie z.B. des CBM-Clock-System (CLOSY)-Taktgeneratorsystems
[76], das bei die Auslese der MUCH FEE ASICs zum Einsatz kommt. Das Bin-
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deglied dieses Systems stellen die Submaster-Komponenten dar. Sie erlauben
es, mit bis zu sieben Sende- und einem TS-Empfangsport die TS-Link Informa-
tionen einer tibergeordneten Komponente, wie dem Grandmaster oder einem
weiteren Submaster, an die Sendeports weiterzuleiten und somit die Anzahl in
einem Netzwerk befindlicher Slaves drastisch zu erhéhen. So ist es beispielswei-
se moglich, mittels eines Grandmasters bis zu acht Slaves zu synchronisieren,
wobei das Hinzuftigen einer Zwischenschicht aus Submastern es erlaubt, die
Anzahl synchronisierbarer Slaves auf 56 zu erhchen.

In zukiinftigen Szenarien kann der TS-Grandmaster ebenfalls in einem mTCA
Crate betrieben werden, was in Abbildung 5.2 b dargestellt ist. Hierbei erhlt
die TS-Komponente den Takt und die Synchronisationsinformationen von einem
TFC-Slave, der den Referenztakt mittels der mTCA Telekommunikations- bzw.
Triggerleitungen der Backplane weiterleitet.

Nattirlich ist es mit der im Folgenden beschriebenen TS-Systemstruktur eben-
falls moglich, die FPGA-Karten in einem mTCA Crate zu installieren zwecks
Programmierung, Slow-Control-Anbindung, Kiihlung, Stromversorgung und der
allgemein erleichterten Handhabung des Aufbaus. Dabei muss allerdings die
Verteilung der Synchronisationssignale in der entwickelten Standardkonfigura-
tion tiber Twisted-Pair-Kabel erfolgen. Da sich im Falle eines Aufbaus mit STS-
Elementen die angeschlossenen Slaves ohnehin auf verschiedenen Potentialen
befinden (p-/n-Seite), liefie sich kein vollstandiges System mit einem mTCA Cra-
te aufbauen, was eine externe Verkabelung notwendig macht. In einer zuk{infti-
gen Version der TS-Cores konnte dennoch, fiir den Fall, dass ein TS-Submaster
innerhalb eines mTCA Crates mit sonst ausschliefSlich TS-Slave-Karten verwen-
det wiirde, die Signalverteilung per Leitungen der Telekommunikationstakt- bzw.
Trigger-Backplane realisiert werden, wodurch die externen Kupferkabel fiir Kar-
ten, die zu denselben Crate gehoren, entfallen konnten. Diese Erleichterung des
Verdrahtungsaufwands eines Strahltests ist allerdings nur moglich, falls keine
voll besttickten mTCA Crates im Aufbau benotigt werden, um die gewiinschte
Anzahl an Auslesekanélen erreichen zu konnen.

5.2 FPGA-Erweiterungskarte

In CBM werden fiir Strahlzeiten anwendungsspezifische FMC-Karten haupt-
sdchlich daftir erstellt, um neben der benétigten Peripherieelektronik Verbin-
dungsmoglichkeiten zwischen den verschiedenen Elektronikkomponenten be-
reitzustellen, die einzeln oder im Zusammenspiel evaluiert werden sollen. Hier-
bei werden fiir die AMCs der Auslese detektorspezifische Karten aufgebaut,
welche die Verbinder und Schnittstellen in Richtung Frontend, aber ebenso fiir
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Abbildung 5.3: a) Blockschaltbild und b) Foto der tDPB-FMC-Karte mit galva-
nisch getrennten Twisted-Pair-Links

die Slave-Seite des hier beschriebenen Timing-Synchronizer-Systems anbieten.
Das tDPB FMC wurde im Gegensatz dazu fiir die Master-Seite des TS-Netzwerks
entwickelt, auch wenn es sich aufgrund der symmetrischen Auslegung ebenso
auf der Slave Seite verwenden lasst.

Wie bereits im vorangegangenen Kapitel 5.1 erwéhnt, ist die zentrale Idee hinter
der Entwicklung der tDPB FMC mit COTS-Komponenten ein in jeder Hinsicht
effizient einsetzbares System bereitzustellen, das es erlaubt, grofie Potentialdiffe-
renzen sicher zu iiberbriicken und FPGA-Knoten zu synchronisieren. Ein Photo
der produzierten tDPB FMC-Karte ist in Abbildung 5.3 dargestellt. Die Karte
besitzt die Abmessungen (H, B, T) = (12 mm, 69 mm, 88.9 mm).

Bei der Entwicklung war neben der reinen Funktionalitdt vor allem der Form-
Faktor von Belang. Da die Karte ebenfalls in mTCA.4 Crates einsetzbar sein soll-
te, mussten deren Mafe so gewahlt werden, dass bei der Installation von mit der
Karte besttickten AMCs im Crate keine Einschrankungen entstehen.

Um mogliche Kollisionen von PCB-Komponenten mit Karten in benachbarten
Steckpldatzen des mTCA Crates zu vermeiden, wurden nur sehr flache SMD-
Bauteile auf der Oberseite der Karte platziert und etwas hohere Bauteile auf
die Unterseite verlegt. Auf dieser Seite der Platine ist allerdings die Stapelhéhe
nach ANSI/Vita57.1 [7] zu berticksichtigen, welche im grofieren Fall 1em betragt
und entsprechend die Hohe der Bauteile unterhalb der Karte laut Standard im
I/O-Bereich auf 9.5 mm und in den restlichen Regionen der Karte auf 4.7 mm
einschrankt.

Die Auswahl des fiir die tDPB FMC-Karte benotigten Multi-Port-RJ45-Konnek-
tors gestaltete sich aufgrund dieser Hohenvorgabe allerdings etwas schwierig,
da die Offnungen der RJ45 Buchsen mit Einbuchtung fiir die Haltenasen der
Stecker allein schon eine Hohe von etwa 7.5 mm besitzen. Aus diesem Grund
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wurde fiir die tDPB FMC-Karte ein super-flacher Konnektor [9] ausgewéhlt, der
eine Aussparung des PCB-Materials im Bereich unterhalb der Buchsen voraus-
setzt und so der Komponente effektiv mehr Bauhohe bereitsteht, als unter der
Platine verfiigbar wire. Bei einer PCB-Dicke von etwa 1 mm belegt der Stecker
gerade einmal einen weiteren Millimeter oberhalb der Platine, was innerhalb des
vertretbaren Rahmens liegt, da keine Kollisionen mit benachbarten AMCs auf-
treten. Leider musste durch diese Komponente sowohl die Breite als auch die
Lange der FMC-Karte vergrofert werden, sodass deren Abmessungen die Di-
mensionen des ANSI/Vita57.1 [7] Standards tiberschreiten. Notwendig machte
dies zum einen der geforderte PCB-Ausschnitt, der zu wenig PCB-Material an
den Randern der Karte tibrig lieSe, um den Befestigungsnasen des Konnektor-
gehduses gentigend mechanische Stabilitdt zu bieten. Des weiteren musste die
Komponente aufgrund deren Bautiefe um 13 mm iiber die spezifizierte Lange
des Standards hinausragen, damit die zweite Reihe der Montageschrauben der
FMC-Karte verwendet werden kann, um fiir die Twisted-Pair-Kabel eine Zug-
entlastung zu bieten.

Als Schnittstelle zur FPGA-Platine dient ein FMC-Stecker, der in der High Pin
Count (HPC)-Ausfithrung zum Einsatz kommt. Hierdurch ist es moglich, die Si-
gnalleitungen des FPGAs der Tragerplatine direkt an die Ubertragungskompo-
nenten der tDPB-Karte anzubinden. Dabei dienen zwei Gigabit-Ethernet-Trans-
formatorbausteine mit je acht Kanidlen zur galvanischen Trennung der Signal-
verbindungen zwischen den beiden FPGAs an den Enden der Ubertragungsstre-
cke. Als weitere wichtige Designentscheidung, die die Verbindung zweier Kar-
ten erlaubt, welche sich auf verschiedenen Massepotentialen befinden, wurden
die Massen des RJ45 Konnektorgehduses und der Transformatoren in Richtung
Ubertragungsmedium lediglich gleichanteilsfrei an die Masse der Tragerplatine
gekoppelt. Da der Kabelschirm eines Screened Foiled Twisted Pair (S/FTP)-Kabels
eine leitende Verbindung zwischen den Gehdusen der Karten an den beiden En-
den der Ubertragungsstrecke herstellt, ist diese Mafnahme dringend notwendig.
Die gewtinschte gleichanteilsfreie Ankopplung der Massepotentiale wird mittels
keramischer 2-KV Kapazitdten umgesetzt, da diese lediglich Strome im hochfre-
quenten Bereich passieren lassen.

Um die Funktionalitit zur Ubertragung von Takt und Synchronisationsinforma-
tionen bereitzustellen, wurden die vier differenziellen Paare je Twisted-Pair-Port
der Karte an je vier LVDS-fahige Paare des FMC-Steckers angebunden. Dabei
wurde zwecks restlos gleichanteilsfreier Signaliibertragung eine AC-Kopplung
zwischen dem FMC-Stecker und den Transformatoren in jedes Leitungspaar ein-
geftigt. Da Low Voltage Differential Signaling (LVDS) einen DC-Spannungsanteil
von etwa 1.2 V spezifiziert (Common Mode Voltage) [150], wird fiir den kor-
rekten Signalempfang durch die einstellbaren FPGA 1/Os eine DC-Spannungs-
offsetanpassung mittels Pull-Up /Down-Widerstanden auf der tDPB FMC-Karte
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benotigt. Die hierbei auf der Platine eingesetzten Widerstinde wurden fiir eine
einstellbare FMC-/FPGA-Spannung (Vy4;) von 2.5 V ausgelegt. Falls es aufseiten
der empfangenden LVDS-fahigen FPGA 1/Os nicht die Moglichkeit gibt, einen
internen 100 () Widerstand zu aktivieren, ist es moglich, an aktuell unbesttick-
ten Lotstellen der tDPB FMC einen Terminierungswiderstand dieses Wertes zu
installieren.

Um eine moglichst flexible Einsetzbarkeit der FMC-Karte zu erlauben, kommen
bei jedem der TP Ports je zwei taktfdhige und zwei I/O-Paare ohne den spe-
ziellen Ubergang zum Takinetz des FPGAs zum Einsatz. Hierdurch lassen sich
bei der Bereitstellung der TS-Verbindung ohne Einschrankungen Taktsignale des
Links, die an diesen speziellen I/Os ankommen, direkt als Systemtakte aufsei-
ten des TS-Slaves/-Submasters wiederverwenden. Aufgrund der Verwendung
von General Purpose Input/Outputs (GPIOs) ist die tDPB FMC-Karte nicht auf
die Verwendbarkeit als Karte zur Verteilung von Zeitinformationen beschréankt,
sondern sie lasst sich auch fiir den generellen Informationsaustausch zwischen
FPGA-Platinen unter Verwendung eines beliebigen Protokolls einsetzen.

Eine weitere besonders niitzliche Eigenschaft der Karte sind deren hochfrequenz-
kompatiblen GPIOs. Um die Einspeisung eines Referenztaktes und eines Syn-
chronisationssignals am Grandmaster zu ermdglichen, sind hierzu zwei diffe-
renzielle FPGA 1/Os an Hirose Ultra Small Surface Mount Coaxial Connectors (U.FI)
angebunden, welche nur sehr wenig PCB-Fldche in Anspruch nehmen und leicht
mithilfe eines Adapters an Hochfrequenz-Laborgerite mit Standardverbindern
wie SMAs angeschlossen werden kénnen. Zwei weitere differenzielle Paare sind
zudem an einen Serial AT Attachment (SATA)-Stecker angebunden. SATA-Kabel
bieten den Vorteil, dass durch dessen Bauart keine Langenunterschiede zwi-
schen den differenziellen Leitungen entstehen, da diese im Kabel parallel zuein-
ander (twinaxial) verlegt werden. Mithilfe eines Adapters auf SMA-Anschliisse,
lassen sich auch diese I/Os beispielsweise zur akkuraten Latenz- oder Phasen-
messung von Ausgangssignalen einsetzen.

5.3 FPGA-Logik des Timing-Synchronizer-Systems

Im Timing-Synchronizer-System stellen die FPGAs die Hauptfunktionalitdt des
Systems bereit. Die dort verwendete Logik wird in den folgenden Teilkapiteln
erldutert, wobei zunachst auf das grundlegende Konzept und darauf auf dessen
Details eingegangen wird.
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5.3.1 Generelle Funktionalitat

Die grundlegende Idee zur Anbindung einer groflen Anzahl Slaves ist, wie im
Kapitel 5.1 zur Topologie erldutert, eine Baumstruktur fiir die Verteilung von
Synchronisationsinformationen einzusetzen. Dabei stellt die Master-Slave-Ver-
bindung die Basis des Systems dar. Hier generiert der Master ein 40 MHz Taktsi-
gnal, was dem benotigten Takt der FEE der Strahlzeittests entspricht und ein in
dieser Taktdoméne erzeugtes PPS-Signal.

In der Regel basiert das PPS-Signal auf Pulsen der Dauer einer Taktperiode,
die sich einmal pro Sekunde periodisch wiederholen. Da das bereits erwdhnte
System zur Auslese von STS-Detektorelementen zusammen mit dem GSI Event-
driven TDC with 4 Channels (GET4)-System [31] ausgewertet werden soll, mit
welchem die Driftrohr- (Straw-Tube-) Detektorelemente des MUCH-Detektors
[26] ausgelesen werden konnen, ist beim TS-System darauf zu achten, dass sich
dieses fiir beide Systeme eignet. Aus Griinden der Systemkompatibilitat wurde
deshalb die Wiederholrate der PPS-Pulse von einer Sekunde auf eine Zweierpo-
tenz mal der Periodendauer des TS-Systems von 25 ns eingestellt, sodass dies
etwa einer Sekunde entspricht (= 225 %25% 1077 s = 0.839 s). Da das GET4-
System mit einem Takt von 160 MHz betrieben wird, was einem Vielfachen der
TS-Frequenz entspricht, konnen beide Systeme mit einem Referenztakt betrie-
ben werden, der von derselben Quelle generiert wird. Die Grundidee ist hierbei,
dass das TS-System die Synchronisation beider Systeme tibernimmt und am TS-
Grandmaster die Takt- und Synchronisationsreferenz des CLOSY-Systems [76]
eingespeist wird.

Bei der Entwicklung des TS-Systems war neben der Gewéhrleistung guter Kom-
patibilitdt die leichte Integrierbarkeit in bestehende FPGA-Designs und die ein-
fache Verwendbarkeit des finalen Systems besonders wichtig. Um dieser Anfor-
derung zu geniigen, basieren die verschiedenen Typen von TS-FPGA-Knoten auf
einer zentralen parametrierbaren Logikkomponente (siehe Abbildung 5.4 und
5.5), die die Takte und zur Synchronisation dienenden PPS-Signale fiir bzw. von
TS-Links verarbeitet und mit clk_pps_ctrl-Core bezeichnet ist.

Durch Parametrierung lasst sich dieser Core sowohl fiir verschiedene Typen von
TS-Masters als auch an TS-Slaves verwenden, indem an die erzeugten Schnitt-
stellen des Cores die gewtiinschten I/O-Primitiven und Zusatzlogik angebunden
werden. So ist es moglich, nur einen Empfangsport am TS-Slave zu verwenden,
aber auch gemischte Konfigurationen sind realisierbar, bei denen zusétzlich sen-
dende TS-Links aktiv geschaltet werden, wie dies beim TS-Submaster der Fall
ist. Da pro AFCK-Platine maximal zwei FMC-Karten aufgesteckt werden kon-
nen, stehen mittels der tDPB FMC-Karte acht TS-Ports zur Verfiigung, was der
maximalen Anzahl an Output TS-Links pro TS-Einheit entspricht. Wie im Topo-
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Abbildung 5.4: Blockdiagramm der TS-Knoten

logiekapitel 5.1 erlautert, ldsst sich gerade durch diesen Core eine hierarchische
Baumstruktur erstellen, durch welche es moglich ist, wesentlich mehr als acht
TS-Links fiir die Anbindung von Slave-Knoten zu verwenden, die bei direkter
TS-Grandmaster-Slave-Verbindung zur Verfiigung stehen.

Die Hauptfunktionalitat des clk_pps_ctrl-Cores ist im Falle der sendenden Seite
der TS-Logik die Generierung von TS-Link-Informationen und auf der empfan-
genden Seite die Ableitung von Synchronisationsinformationen aus den Daten
des TS-Links, um die lokale FPGA-Logik darauf einzustellen.

Im Falle des Grandmasters werden die Synchronisationsinformationen lokal er-
zeugt oder die des CLOSY-Systems [76] als Referenz verwendet. Die Funktio-
nalitat des Submasters ist der des Grandmasters in dieser Hinsicht sehr dhn-
lich, allerdings werden die ausgegebenen TS-Link Informationen von der syn-
chronisierten Logik generiert, welche auf die Informationen des vorgeschalte-
ten Grandmasters synchronisiert wurde. Aufseiten der TS-Slaves werden die ge-
wonnenen Timing-Informationen iiber die synchrone DPB-Schnittstelle an die
Ausleselogik weitergereicht, welche innerhalb desselben FPGAs instanziiert und
fiir die detektorspezifische Auslese zustandig ist.

Um die TS-Knoten per Slow-Control steuern zu konnen, besitzen diese eine An-
bindung an das IPBus-Netzwerk [78], indem eine IPBus-Slave-Schnittstelle ein-
gebunden wird. Dabei existiert innerhalb jeder TS-Komponente ein einstellba-
rer Slave-Registersatz, der sowohl Status- als auch Steuerungsregister bereitstellt
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aber auch den notigen Taktdoménentibergang zwischen der IPBus- (31.25 MHz)
und der TS-System-Taktdoméne (40 MHz) handhabt. Durch die Anbindung der
Registerbits an die Status- und Steuerleitungen der zentralen Logik der TS-Kom-
ponenten ist es moglich, die TS-Knoten direkt tiber das Ethernet-basierte Slow-
Control-System einzustellen, zu tiberwachen und zu steuern.

5.3.2 Taktfunktionalitat

An den TS-Submasters und -Slaves werden die iiber den TS-Link verteilten Takt-
signale direkt wiederverwendet, um die lokale Logik zu synchronisieren. Die
eingehenden Takte werden dabei mittels Xilinx MMCM-Taktgeneratoren [197]
verarbeitet. Hierbei kénnen Taktsignale von verschiedenen Quellen verwendet
werden. Dies kann der lokale Systemtakt, ein externer Takt vom TS-Link oder
von einem der Referenzeingénge sein. Aufseiten des Grandmaster kann fiir letz-
teres eine gDPB FMC-Karte montiert werden, um Referenzinformationen des
CLOSY-Systems [76] einspeisen zu konnen, wobei dies die Anzahl maximaler
TS-Ports auf fiinf begrenzt, da diese Karte nur {iber einen RJ45-Port verfiigt.

Um die TS-Knoten auf verschiedene Referenztakte synchronisieren zu kénnen,
ist es somit notwendig, zur Laufzeit zwischen Quellen des Systemtakts wechseln
zu konnen. Dies kann sich als schwierig erweisen, da im Normalfall die FPGA-
Logik nur an ein Taktnetz zur Synthese-Zeit angeschlossen werden kann und
damit ein Wechsel nur durch eine partiell dynamische Rekonfiguration [89] der
FPGA-Logik zu erreichen wére. Abhilfe schaffen hierbei allerdings die genann-
ten MMCM-Primitiven [197]. Diese verfiigen tiber die Moglichkeit, zur Laufzeit
zwischen zwei Eingangstakten umzuschalten und so einen anderen Takt als neu-
en Referenztakt fiir die Generierung der Ausgangstakte zu verwenden. Dabei ist
allerdings auf die stete Verfiigbarkeit der TS-Logik zu achten, da es bei einem
ungeschickten Umschalten der Taktquelle von Hand oder einem Ausfall des ex-
ternen Taktes dazu kommen kann, dass die Logik mangels Taktaktivitdt am ge-
wdhlten Eingang nicht mehr reagiert.

Deshalb wurde fiir das TS-System eine einfache, aber dennoch effektive auto-
matische Taktumschaltung entwickelt, die nur eine kurze Inaktivitdt des Taktes
verursacht und die Verfiigbarkeit des Systems sicherstellt.

Der grundlegende Gedanke dieser Losung ist der, dass die lokale Taktquelle stets
verfiigbar ist, diese allerdings relativ zum Master-Port nicht synchron ist. Aus
diesem Grund, stellt dieser Takt die sichere Riickfalllosung der Taktumschal-
tung dar, auf die im Notfall zurtick gewechselt wird (fehlersicherer [Fail-Safe-]
Ansatz [51]). Steht allerdings der externe Referenztakt zur Verfiigung (TS-Link
oder CLOSY-Referenz [76]), ist es erstrebenswert, diesen zu verwenden. Da die
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Abbildung 5.5: Blockdiagramm des zentralen Clk_PPS_Ctrl-Logikblocks

Systemfrequenz etwa dieselbe ist wie die der Referenztakte, wurde zur Erken-
nung der Stabilitit und Verfiigbarkeit dieser Takte der Ansatz gewihlt, diese
mittels des lokalen Taktes auf ein Viertel ihrer Frequenz zu teilen, was nur Flip-
Flops und Taktpufferbausteine benotigt. Mittels eines logischen Vergleichs des
aktuellen mit dem vergangenen Wert und eines Zahlers wird die Zeit gemessen,
in der bereits ein alternierendes Signal erkannt werden konnte oder die Zeit,
seit der das Signal bereits auf einem konstanten Wert verharrt. Nach dem Uber-
schreiten einer einstellbaren Zihlerschwelle wird darauf entweder zur externen
oder lokalen Taktquelle umgeschaltet. Durch eine Konfiguration per IPBus kann
diese automatisch umschaltende Funktionalitat aktiviert oder die Verwendung
der gewtinschten Taktquelle erzwungen werden.

Zur Ausgabe von erzeugten Takten {iber die tDPB FMC ist es notwendig, Primi-
tiven am Ausgang zu instanziieren, da dies sonst nicht mit ausreichender Qua-
litat mittels der GPIO-Pins moglich ist. Dazu wird lediglich eine Xilinx Output
DDR (ODDR)-Komponente [199] benoétigt, welche in Abhédngigkeit des Taktes
zur steigenden Taktflanke einen High- und zur fallenden einen Low-Pegel aus-
gibt. Da diese nur aufseiten der Master-Komponenten notwendig sind, werden
diese aufSerhalb des clk_pps_ctrl-Cores in die FPGA-Logik eingebunden.

5.3.3 Verarbeitung von PPS Referenzpulsen

Fiir die Generierung und Verarbeitung von PPS-Signalen ist eine adaptive PPS-
Generatorkomponente im clk_pps_ctrl-Core vorhanden, die, basierend auf ver-
schiedenen Informationsquellen ein PPS und darauf synchronisierte Zahlerin-
formationen bereitstellen kann. Hierbei steht zum einen ein Taktzyklenzahler
zur Verfligung, der in der Granularitdt von Taktzyklen und den oben genann-
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ten Pseudosekunden zihlt. Zudem existiert ein 64-Bit breiter Zihler, der mit
der Granularitidt von Nanosekunden zihlt, also als Inkrement die Periodendau-
er in Nanosekunden verwendet. Dieser Zihler kann dazu verwendet werden,
um die durch die Datenverarbeitung generierten Microslice-Container [28] mit
Zeitstempeln zu versehen, da diese auf allen Slaves im synchronisierten Zu-
stand identisch sind. Ebenso ist es mit diesem Zahler zuséatzlich moglich, einfa-
che Plausibilitidtstests durchzufiihren, indem die zeitlichen Offsets des TS-Kno-
ten relativ zur lokalen Prazisionszeit eines Laborrechners verglichen werden.
So ist leicht moglich, herauszufinden, ob ein Knoten aufSer Tritt geraten ist, das
heif3t, ob beispielsweise wihrend des Strahltests ein unbeabsichtigter Reset auf-
trat, oder ob ein PPS-Puls eines eingehenden PPS-Signals tibersprungen wurde.

Jenach vorliegendem Aufbau und der gewtinschten Parametrisierung des Strahl-
tests, lasst es der PPS-Generator zu, tiber Start-/Stopp-Kommandos ein PPS-
Signal lokal zu generieren oder die lokale PPS-Erzeugung beim Eintreten einer
bestimmten Bedingung zu starten. Ebenfalls kann ein PPS-Signal des TS-Links
oder ein aus dem CLOSY-Synchronisationssignal [76] abgeleitetes PPS als Refe-
renz verwendet werden, um ein PPS fiir die weitere Verwendung zu erzeugen.

Am Grandmaster steht fiir die Verwendung des CLOSY-Synchronisationssignals
[76] weitere Logik bereit, da dieses in der 160 MHz Taktdoméne erzeugt wird.
Dies ist notwendig, da an einem Eingang anliegende Datensignale, die nicht mit
der Systemfrequenz erzeugt wurden, nicht dieselben Pulsbreiten besitzen und
generell eine beliebige Phasenlage aufweisen konnen, weshalb eine direkte Ver-
wendung dieser Signale nicht moglich ist. Hierfiir ist dem Referenzeingang ei-
ne ISERDES-Primitive [199] nachgeschaltet, die den Eingang, der Sicherheit hal-
ber, mit dem achtfachen TS-Basistakt {iberabtastet. Eine einfache Inaktivitatsprii-
fung, zusammen mit der Unterdriickung von weiteren Aktivitatszyklen inner-
halb einer gewissen darauffolgenden Zeitspanne, erlaubt darauf die Erzeugung
eines PPS-Signals fiir die 40 MHz Taktdoméne.

Die Ausgabe des PPS-Signal erfordert im Vergleich zur Bereitstellung der Takt-
signale (siehe Kapitel 5.3.2) jedoch eine etwas aufwéndigere Logik. Wie bereits
erwahnt, besitzt das PPS-Signal per Definition fiir den tiberwiegenden Teil der
Zeit einen konstanten Wert, was dem Zustand der Inaktivitit entspricht. Auf
der tDPB FMC kommen allerdings AC-Kopplungskapazitaten und Transforma-
toren zum Einsatz, wodurch die Ubertragung von Signalen mit dominierendem
Gleichanteil nicht fehlerfrei moglich ist, da sich beispielsweise die Kapazitaten
komplett auf-, bzw. entladen und sie dadurch eine potentiell notwendige schnel-
le Anderung des Zustands der Ubertragungsstrecke nicht zulassen. Aus die-
sem Grund wird das PPS-Signal am Master mithilfe einer Exclusive OR (XOR)-
Verkniipfung mit einer periodischen Rechtecksequenz moduliert, wodurch das
Rechtecksignal lediglich fiir eine kurze Zeit den idealen gleichanteilsfreien Zu-

86



5.3 FPGA-Logik des Timing-Synchronizer-Systems

stand beim Auftreten des PPS-Signals verldsst. Zum Zwecke einer einfachen Im-
plementierung wird dieses Rechtecksignal in der Taktdomé&ne des TS-Systems
erzeugt und stellt dabei ein leicht handhabbares Logiksignal mit High/Low Pe-
geln von einer Taktperiode Lange dar.

Am Slave kann eine dhnliche logische Verkniipfung verwendet werden, um das
PPS-Signal aus dem Datenstrom zu extrahieren, indem der aktuelle mit dem
letzten Wert NXOR-verkniipft wird (Aquivalenz). Aus Sicherheitsgriinden, das
heifst, um fehlerhafte PPS-Detektionen zu verhindern, z.B. beim Start oder Re-
set des Systems, wird fiir die Ausgabe des PPS-Signals ein sich fiir eine langere,
einstellbare Zeit danderndes Eingangs-PPS Signal vorausgesetzt. Somit werden
lange, konstante Pegel einer inaktiven Leitung nicht als PPS-Signal interpretiert.

Wenn ein Signal an einem Eingangspin verarbeitet werden muss, kann sich die-
ses in einer beliebigen Phasenlage relativ zum Systemtakt verbinden. Aus die-
sem Grund wird hier haufig ein variables Verzogerungselement (z.B. Xilinx IDE-
LAY [199]) verwendet, dessen Verzogerungszeit wahrend des Betriebs iterativ
eingestellt werden muss, was allerdings fehleranfillig sein kann, gerade bei ei-
nem Reset der Logik. Deshalb wird, dhnlich der Verarbeitung des Referenz PPS-
Signals von CLOSY, eine Uberabtastung zum Empfang des PPS-Eingangssignals
des TS-Links eingesetzt. Dem hierfiir verwendeten Xilinx ISERDES-Baustein [199]
ist eine Dekoderlogik nachgeschaltet, welche automatisiert die Phasenlage des
Eingangssignals bestimmt und das tiberabgetastete Signal auf das korrekte 1-Bit
Signal zurtickfiihren kann.

5.3.4 Einstellung der Zeitsynchronisation

Werden mehrere Submasters und Slaves in einem TS-Netzwerk verwendet, ist
es fiir eine génzlich akkurate Synchronisation notwendig, die Blatter (TS-Slave)
des TS-Baums zueinander zeitlich einstellen zu konnen.

Fiir die grobe Anpassung der zeitlichen Ausrichtung kann das PPS-Signal auf
Basis von Taktzyklen verzogert werden. Diese Einstellung ldsst sich per IPBus
sowohl am Master als auch den Slaves mittels variabler Schieberegister vor (Mas-
ter, Slave) bzw. nach dem PPS-Generator (Master) anpassen. Am Master ist es
zudem moglich, jeden der Ausgdnge unabhéngig von den anderen einzustellen.

Im Falle, dass eine genauere Synchronisation der Slaves notwendig ist, feiner als
eine Taktperiode des Systems, steht die Fein-Phasenverschiebungsfunktion der
MMCMs [197] an jedem PPS-Ein- und -Ausgang zur Verfiigung. Um das Takt-
und das PPS-Signal an einem Ausgangspaar gleichméafig relativ zueinander zu
drehen, ist fiir das PPS-Signal ein Taktdoméaneniibergang von der nicht gedreh-
ten Basistaktdoméne zur angepassten Ausgangstaktdoméane des TS-Links mit-
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tels einer Kette von FFs umgesetzt. Hierbei ldsst sich die Phasenlage, welche
einfach tiber ein IPBus-Slave-Register angepasst werden kann, in der aktuellen
Konfiguration mit einer Granularitdt von 25 ps einstellen. Die effektive Auflo-
sung dieser Einstellung wird jedoch durch den Jitter des eingestellten Taktsi-
gnals herabgesetzt, welcher im obigen Fall im Bereich von 110-130 ps Pk-Pk liegt
(siehe TS-Evaluationskapitel 5.4).

Da sich durch die Fein-Phasenverschiebung am Slave die Phasenlage zwischen
TS-Link-Takt und -PPS dynamisch dndert, ist es unter Umstdnden von Vorteil,
die Phase des ausgegebenen Taktes am Master einzustellen, da dies ebenfalls das
PPS-Signal um den eingestellten Phasenwert verschiebt. Hierzu ldsst sich an den
Ausgingen der TS-Master-Ports je ein MMCM-Modul instanziieren, das die ge-
wiinschte Operation moglich macht. Da die Anderung der Phase des Ausgang-
staktes relativ zum Master Systemtakt Metastabilitaten am Ausgangs-Flip-Flop
des Master-Ports verursachen kann, gibt es die Moglichkeit, die PPS-Pulsbreite
auf zwei Takte einzustellen und die Pulsldnge nach dem Taktdoménenwechsel
wieder auf nur einen Takt per Logik zu begrenzen. Hier ist die Einstellbarkeit
der Phase wieder an allen Master Ports unabhéngig voneinander moglich.

5.3.5 Erweiterte Funktionalitdt der TS-Logik

Neben der Zeitsynchronisation der TS-Logik als Kernfunktionalitidt wurden wei-
tere niitzliche Funktionen in die Logik des TS-Systems integriert und zur erleich-
terten Bedienung entwickelt.

Da die TS-Logik iiber einen Steuerungs- und Statusregistersatz an das IPBus
[78] Slow-Control-Netzwerk der Strahltestaufbauten angebunden ist, wurde ei-
ne einfach zu bedienende Software zur Steuerung des Systems entwickelt. Die-
se Software wird auf einem Linux-basierten Labor-PC ausgefiihrt und basiert
auf den grundlegenden Funktionen des IPBus Frameworks [78]. Es erlaubt die
automatische Identifikation der Knoten des TS-Systems, indem es tiber ein be-
stehende Datei iteriert, welche die bekannten Einheiten mit IPBus-Schnittstelle
auflistet, auf diese per Ethernet zugreift und die physikalischen IPBus-Schnitt-
stelleninformationen der erkannten Knoten in einer Datenstruktur ablegt. Dar-
auf ldsst sich das gesamte TS-Netzwerk steuern und tiberwachen, was bei Bedarf
manuell tiber ein Benutzermenti geschehen kann.

Zur Reduktion des Aufwands der Parametrierung beim Systemstart, besitzen
die TS-Komponenten eine voreingestellte IPBus-Slave-Register Reset Konfigura-
tion, die es ermoglicht, dass die TS-Slaves und der Submaster sich sofort auf den
TS-Link synchronisieren, sobald am Eingangs-Port ein giiltiger TS-Link detek-
tiert wird. So muss lediglich das TS-Netzwerk aufgebaut, die FPGAs program-
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miert und der TS-Grandmaster gestartet werden, um das TS-System in Betrieb
zu nehmen. Somit ist lediglich eine IPBus-Kommunikation mit dem Grandmas-
ter vonnéten, um das System synchron zu starten und es miissen keine Steue-
rungsinformationen an ein etwaig grofies TS-Netzwerk aus Submasters und Sla-
ves verteilt werden. Da die Software mit einer automatischen TS-Knotenidentifi-
kation ausgestattet ist, kann mithilfe eines Scripts das gesamte TS-Netzwerk un-
terteilt in TS-Typen stufenweise zurtickgesetzt und erneut tiber den TS-Grand-
master gestartet werden.

Zur Anbindung der verschiedenen detektorspezifischen Varianten der FPGA-
Designs wurde eine einheitliche synchrone DPB-Schnittstelle definiert. Generell
werden tiber diese Schnittstelle der synchrone Systemtakt von 40 MHz und zwei
davon abgeleitete Takte mit 120 MHz und 160 MHz bereitgestellt. Des Weiteren
wird das vom TS-Link empfangene und aufbereite synchrone PPS-Signal und
ein Zahler auf Basis von Takten und Sekunden ausgegeben. Zur Einsparung ei-
ner haufig auftretenden Multiplikation in Software, bei der aus den Werten des
Taktzykluszéhlers der entsprechende Zahlerstand in Nanosekunden bestimmt
wird, stellt die TS-Logik ebenfalls diesen Wert an der Schnittstelle bereit. Auf-
seiten der Detektorauslese der DPB-Logik werden das PPS-Signal bzw. die syn-
chronisierten Zihler dazu verwendet, um eine Zeitreferenz abzuleiten, welche
beispielsweise zur Nummerierung der Microslices [28] verwendet wird. Diese
Container werden dazu eingesetzt, eine zeitliche Zuordnung aufgezeichneter
Detektordaten zu erlauben, wenn diese als Datensédtze zur Weiterverarbeitung
am FLES ankommen.

Ebenfalls wurde eine Funktion integriert, mit der sich unter Verwendung der IP-
Bus Slow-Control-Kommunikation und mithilfe des PPS eine synchrone Nach-
richtenausfiihrung entsprechend eines Sequenzer-Betriebs umsetzen lasst (siehe
Kapitel 2.9). Dabei werden zunéchst die gewtiinschten Nachrichten an alle DPBs
verteilt, worauf das PPS-Signal die Ausfithrung dieser Nachrichten anstof3t.

Da es sich bei der Systemintegration herausstellte, dass es eventuell von Vorteil
sein kann, die synchrone Ausfiihrung von Sequenzer-Nachrichten unabhéngig
von einer Zeitbasis nutzergesteuert auslosen zu konnen, wurde die Moglichkeit
der Verwendung eines Pulse-Per-Request (PPR)-Signals eingefiihrt. Hierbei ist die
Grundidee, mittels einer zusatzlich verwendeten Signalleitung des TS-Links ein
weiteres PPS-dhnliches Signal zu verteilen, das am TS-Grandmaster bei Bedarf
erzeugt und an allen TS-Slaves als einheitlicher Synchronisationspuls verwen-
det werden kann. Gerade aufgrund der Ahnlichkeit zum PPS-Signal wird hier-
fiir dieselbe Logik zur Signalverteilung verwendet, wobei lediglich die beiden
Enden der Strecke abgedndert werden miissen.

Da innerhalb von IPBus-Netzwerken die Ubertragung von Broadcast-Nachrich-
ten nicht unterstiitzt wird, kann es bei einer groflen Anzahl DPBs theoretisch
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Abbildung 5.6: Block Diagramm des evaluierten hierarchischen TS-Systems

vorkommen, dass die Slow-Control-Nachrichten nicht rechtzeitig vor dem Ein-
treten des PPS-Signals an alle DPBs verteilt werden konnen. Bei Laboraufbauten
von Strahlzeittests (<50 FPGAs) ist dieser Fall allerdings dufSerst unwahrschein-
lich, wenn vor der Nachrichtenverteilung der Wert des PPS-Zahlers abgefragt
und auf einen Zeitpunkt nahe des Sekundeniibergangs gewartet wird. Damit
stellt die Hinzuftigung der PPR-Funktionalitit lediglich eine zusétzliche niitzli-
che Komfortfunktion dar, welche eventuell die Einstellung und Steuerung des
Aufbaus beschleunigen kann. Dies ist dadurch zu begriinden, dass in Abhén-
gigkeit der Anzahl Knoten und der IPBus-Latenz in der Regel deutlich mehr als
eine synchrone Nachricht pro Sekunde an allen Knoten gleichzeitig ausgefiihrt
werden konnte, allerdings fiir eine verlassliche Durchfiihrung der Nachrichten-
verteilung eine gewisse Sicherheitsmarge eingehalten werden muss.

5.4 Evaluierung des Systems

Das TS-System wurde im Rahmen eines Laboraufbaus evaluiert. Die hierbei ver-
wendete Tragerplatine ist die bereits erwahnte AFCK-Karte, die mit zwei FMC-
Steckplédtzen ausgestattet ist und in den Strahlzeittests eingesetzt werden wird.
Das Testsystem wurde aus vier AFCKs aufgebaut, welche als Grandmaster, Sub-
master und zwei Slaves konfiguriert wurden (siehe Abbildung 5.6). Dabei sind
die Slaves mit dem Submaster und dieser mit dem Grandmaster verbunden. Je-
de der AFCK-Platinen wurde dabei mit einer tDPB FMC-Karte ausgestattet und
die Knoten mit je einem 10 m CAT7-Twisted-Pair-Kabel miteinander verbun-
den, was der maximalen Kabellange entspricht, die spédter zum Einsatz kommen
wird. Ein 40 MHz Referenztakt wurde tiber die GPIO-Konnektor der tDPB FMC-
Karte des Grandmasters in das Netzwerk eingespeist.
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Abbildung 5.7: a) PPS-Signale eines synchronisierten TS-Systems mit Grandmas-
ter, Submaster und zwei Slaves; b) Detailbild der zwei Slaves
(SLVO = blau, SLV1 = griin, 2 ns/div); ¢) PPS-Signale der Slaves
nach dem Fein-Phasenschieben

Die einzelnen Karten sind tiber ein IPBus-Netzwerk mit dem Labor-PC verbun-
den, wodurch die Steuerung des Aufbaus ermoglicht wird. Uber die bereits er-
wéhnten HF-Konnektoren wird das PPS-Signal der TS-Komponenten zur Dar-
stellung auf einem Oszilloskop ausgegeben. Zusammen mit den IPBus-Software-
Routinen lasst sich hiermit leicht ermitteln, ob das System wie erwartet arbeitet.
Uber die Oszilloskopausgabe ldsst sich ebenso messen, wie sehr das PPS- und
Taktsignal eines Knotens im aktuellen Aufbau verzogert werden muss, wenn
eine genaue Zeitsynchronisation erwtiinscht ist. Der zeitliche Slave-Slave Ver-
satz wird hauptséchlich durch leichte Variationen der Kabelldnge und den Lan-
genunterschiede der Kabelpaare verursacht, der durch etwas unterschiedliche
Twist-Ratios der differentiellen Paare eines Kabels hervorgerufen wird [46]. Die
Auswirkungen dieser Fehlerquellen kénnen spater durch die erwdhnte Funktio-
nalitat zur Fein-Phasenverschiebung kompensiert werden, indem die PPS-Signa-
le, empfangene Messdaten oder bekannte Testsequenzen der FEE ASICs unter-
sucht werden. Die letztere Variante ist potentiell am besten geeignet, um durch
eine automatisierte Routine eine akkurate Synchronisation zu erhalten.

In homogenen TS-Netzwerken, in denen alle TS Slaves denselben Abstand zum
Grandmaster besitzen (Anzahl Knoten, Typ und Kabelldnge), ist bei Verwen-
dung von 10 m Kabeln und 40 MHz Systemfrequenz fiir weniger grofie Bau-
me, in der Regel keine zusétzliche Verzogerung auf der Basis von Taktzyklen
notwendig. Dies trifft gerade in dem Fall zu, dass nur Laufzeitunterschiede zwi-
schen den Paaren des Twisted-Pair-Kabels maf3geblich ins Gewicht fallen, wel-
che fiir CAT7-Kabel pro 100 m etwa 20 ns als obere Schranke besitzen [63]. Al-
lerdings sind diese Anpassungen notwendig, falls heterogene Aufbauten erstellt
werden, welche unterschiedliche Kabelldngen oder Abstdnde zum Master besit-
zen. Ebenfalls konnen in solchen Szenarien einige Slaves direkt am Grandmaster
angeschlossen und andere tiber Submasters angebunden sein.

Tests des Systems zeigten, dass das TS-System dazu in der Lage ist, Links von
10 m Lange mit Leichtigkeit zu betreiben. Hierbei lédsst sich das System mit dem
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Abbildung 5.8: Aufbau zur Messung der des verteilten Taktqualitat des TS-Links

TS-Link Takt von 40 MHz betreiben, aber es lief3 sich ebenfalls zeigen, dass ein
Betrieb der Verbindung sogar bei einer dreimal so hohen Frequenz von 120 MHz
moglich ist. Der synchronisierte Basiszustand des bei 40 MHz betriebenen TS-
Systems ist in Abbildung 5.7 a dargestellt. Abbildung 5.7 b zeigt die PPS-Signale
der TS-Slaves im Detail, die im gegebenen homogenen Aufbau einen Offset von
1 ns aufweisen. In Abbildung 5.7 ¢ wurde dieser Offset tiber die Fein-Phasenver-
schiebung kompensiert.

Um den Jitter des Taktsignals der TS-Verbindungen zu analysieren, wurde der
Aufbau in Abbildung 5.8 fiir den Grandmaster gew&hlt. Dabei empfiangt ein Agi-
lent 86100C Digital Communication Analyzer (DCA) [2] einen Referenztakt (TRIG
Eingang) eines Hewlett Packard 8648D Signalgenerators [54], dessen Signal eben-
falls in den TS-Grandmaster als externer Systemtakt eingespeist wird. In der Ket-
te zur Auswertung der Signalqualitdt kamen ebenfalls Balanced-Unbalanced (BA-
LUN)-Komponenten (Marki BAL-0006 [99]) zum Einsatz, die im gegebenen Fall
ebenfalls die Leitungen mit den entsprechend benétigten Widerstinden intern
terminieren. Um auf den Takt des TS-Twisted-Pair-Kabels zugreifen zu kénnen,
kommt eine RJ45-zu-SMA-Adapterplatine von Texas Instruments [155] zum Ein-
satz, welche mittels SMA-Kabeln und einem weiteren BALUN an den Signalein-
gang des DCAs angeschlossen ist. So weisen sowohl der Trigger des DCAs als
auch der Takt des TS-Links dieselbe Taktquelle auf, sodass dessen Qualitét ana-
lysiert werden kann. Fiir die Messungen wurden die Standardeinstellungen der
Flankensteilheit der LVDS-Ausgénge am FPGA gewdhlt (Slew rate = slow).

Neben den Signalverlaufen sind die 10% /90% Amplitudenwerten und die idea-
lisierten steigenden Flanken in Abbildung 5.9 dargestellt. Mit 10 m CAT7 S/FTP
Ethernet-Kabeln wurden etwa 15/112 ps RMS/Pk-Pk Jitter bei einer Sample-
Grofle von 10.000 [141] ermittelt. Im Vergleich dazu verschlechterte sich der Jitter
bei Verwendung eines flachen 10 m CAT6 Unshielded Twisted Pair (UTP)-Kabel zu
etwa 17.5/130 ps RMS/Pk-Pk.

Die Verwendung des UTP-Kabels fiihrte hierbei zu einer um 1.56 dB stérker ge-
dampften Signalamplitude und weniger steilen Signalflanken. Dies zeigt sich
ebenfalls in den 10%/90% Anstiegszeiten, die zu 5.3/6.8 ns fiir 10 m CAT7-
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Abbildung 5.9: Messungen mit a) CAT7- S/FTP- und b) CAT6-UTP-Kabel

/CAT6-Kabel bestimmt wurden. Vergleichsmessungen zeigten, dass ein 3 m CAT7-
Kabel eine Anstiegszeit von 2.6 ns aufweist. Durch Logiktests zeigte sich, dass
die TS-Link Signalqualitdt beider Kabeltypen bei 10 m Lange ausreichend ist, um
das TS-System fehlerfrei zu betreiben.

Es konnte ebenfalls gezeigt werden, dass sich mit dem TS-System relativ kon-
stante Subtaktzyklus Ubertragungslatenzen erreichen lassen. Dies trifft auf wie-
derholte Systemstarts, FPGA-Rekonfigurationen und Durchldufe der Implemen-
tierung der FPGA-Logik zu. Fiir Letzteres musste, z.B. zur Auswahl der MMCM-
Primitiven, nur ein geringes Maf§ an manueller Komponentenplatzierung (Floor-
planning) angewendet und die letzten Flipflops der PPS-Kette in die IOB-Blo-
cke [199] verschoben werden. Andernfalls kann es zu Variationen der durch
das FPGA-Tool gewihlten Signalpfade kommen, was sich je nach Implemen-
tierungsergebnis in veranderlichen Eingangs-/ Ausgangslatenzen niederschlagt.

Zusammenfassend kann gesagt werden, dass das System eine addquate Losung
darstellt, um verteilte Netzwerke von FPGAs zu synchronisieren, wenn an den
Slave-Knoten moderate Anforderungen an den Jitter und damit die Taktqualitat
gestellt werden. Fiir den Betrieb von Highspeed-Serialisierern, wie sie in Rich-
tung der FEE in CBM eingesetzt werden, reicht allerdings die Taktqualitat dieser
Losung nicht aus, um eine Kommunikation mit ausreichend geringer Bitfehler-
rate zu erzielen. Zudem existiert bei diesem System kein Riickkanal, mit dem bei-
spielsweise die Phasenlage zwischen Master und Slave bestimmt werden kénnte
(wie die bidirektionalen SMF-Links in White-Rabbit-Systemen), und es ist keine
Fast-Control-Funktionalitdt vorhanden. Werden zudem die differentiellen I/O-
Spannungsbereiche von Standard-LVDS-Signalen betrachtet, wird klar, dass de-
ren Signalstérke-Budget fiir die Ubertragung {iber Lingen von 20 m im Elektro-
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Abbildung 5.10: TS-Systeme im mTCA Crate ohne/mit Verkabelung. Grand- (G,
rot), Submaster (S, griin), gDPB (g, gelb), nDPB (n, blau)

nikraum von CBM bei Ubertragungsraten im Bereich von 200 Mbit und dariiber
nicht ausreicht, um eine konkurrenzfihiges System bieten zu konnen.
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Abbildung 5.11: TS-System bei der CBM-Strahlzeit am CERN SPS Ende 2016
[168]. a) Schematischer Aufbau des TS-Netzwerks, b) Foto des
Auslese-Crates 1 und c) der gesamten detektorfernen On-line-
Datenerfassung (Griine LEDs: PPS-Indikator des TS-Systems)
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6 Entwicklung des
Timing-and-Fast-Control-Systems

Aus den im Stand-der-Technik-Kapitel formulierten zentralen Eigenschaften ei-
nes am besten fiir die Online-Datenerfassung der Auslese des CBM-Experiments
geeigneten TFC-Systems und den durch die TS-Vorstudie gewonnen Erkenntnis-
sen wird in diesem Kapitel ein Konzept der TFC-Architektur entwickelt.

Innerhalb der folgenden Unterkapitel wird dazu zunéchst die Struktur der Aus-
lese von CBM und deren generelle Anforderungen erldutert. Zudem wird auf
den den Aufbau der innerhalb der FPGAs der Online-Datenerfassung instanzi-
ierten Logik eingegangen.

Darauf wird die Topologie des TFC-Systems beschrieben, welches sich schwer-
punktmiflig aus zwei hierarchischen Ebenen zusammensetzt. Hierbei existiert

eine Kommunikationsebene innerhalb von Auslese-Crates und eine weitere au-
Berhalb derselbigen in Richtung des TFC-Masters dar.

Des weiteren werden in Teilkapitel 6.3 die zum Zwecke der Zeitsynchronisa-
tion gewdhlten Ansitze erdrtert, bevor in den darauffolgenden Teilkapiteln die
Kernkomponenten des Konzepts der TFC-FPGA-Architektur detailliert erldutert
werden.

Die potentiellen zukiinftigen Weiterentwicklungen der Online-Datenerfassung
des CBM-Experiments werden in den letzten beiden Teilkapiteln dargestellt. Da-
bei werden zunichst die innerhalb der CBM-DAQ-Gruppe fiir die finale Ausle-
se von CBM gefassten Pline und deren Auswirkungen auf die TFC-Architektur
aufgezeigt. Abschlieffend werden Moglichkeiten zur zukiinftigen Erweiterbar-
keit des TFC-Systems diskutiert.

6.1 Struktur und Anforderungen der CBM-Auslese

Das CBM-Experiment besteht, wie im Motivationskapitel 1 erldutert, aus ver-
schiedenen Detektoren, von denen jeder auf seine Weise bestimmte Eigenschaf-
ten der Elementarteilchen am besten aufzeichnen kann. Da die Detektoren auf
unterschiedlichen physikalischen Prinzipien basieren, werden voneinander ver-
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Abbildung 6.1: Blockdiagramm a) der geplanten Auslesekette des CBM-Experi-
ments und b) des zukiinftig im Elektronikraum installierten TFC-
Systems

schiedene Typen von Auslese-ASICs benotigt, die die analogen Sensordaten mit
moglichst geringen Stérungen aufnehmen, verstarken, aufbereiten und in digi-
tale Werte bestimmter Auflosung wandeln. Die digitalen Daten besitzen je De-
tektortyp dabei verschiedenartige Bedeutungen, wie beispielsweise die Signal-
anstiegszeit, die Pulsbreite oder die Teilchenenergie.

Dennoch wurde ein einheitliches Konzept fiir das Online-System der digitalen
Detektorauslese festgelegt [85], [80], das fiir die Mehrheit der CBM-Detektoren
verwendet werden soll. Dies hat den Vorteil, dass Entwicklungszeit und Kos-
ten reduziert werden kénnen und eine geringere Anzahl verschiedener Elektro-
nikkomponenten beim Systembetrieb vorrétig gehalten werden miissen, mit de-
nen das System in regelméfiigen zeitlichen Abstinden gewartet werden kann.
Die Grundvoraussetzung, die eine einheitliche Detektorauslese ermoglicht, ist
die Verwendung einer bei allen Detektortypen gleichen, definierten Schnittstelle
aufseiten der Frontend-Elektronik.

Der fiir die weiteren Entwicklungen relevante Teil dieser Auslese ist auf hoher
Abstraktionsebene in Abbildung 6.1 dargestellt. Hierbei ist der Aufbau generell
in drei voneinander raumlich getrennte Bereiche unterteilt. Einer dieser Berei-
che ist zum einen die Detektorkammer, CBM Cave genannt, in welcher die Teil-
cheninteraktionen stattfinden und somit eine erhohte Strahlungsleistung vor-
herrscht. Des Weiteren existiert ein nahe dieser Kammer befindlicher Raum, der
von der ionisierenden Strahlung abgeschirmt ist. Hier befindet sich neben der
gesammelten Elektronik, welche zur Detektor-Frontend-Elektronik gehort, aber
nicht der Strahlung ausgesetzt werden kann, die hoch parallelisiert arbeitende
FPGA-Elektronik, DPB [205] genannt, welche die akkumulierten Datenstrome
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im Terabit-Bereich entgegennimmt, vorverarbeitet und an den dritten Bereich,
die Serverfarm, weiterleitet, die auch FLES genannt wird [28].

Der Hauptgrund fiir die Trennung der ersten beiden Bereiche ist der, dass durch
die hohe Strahlung transiente (Single Event Transients (SET)) und permanente
(Single Event Upsets (SEU)) [115] Fehler in der Elektronik auftreten konnen, wel-
che deren Betrieb storen und falsche Messergebnisse oder gar den zeitlich be-
grenzten oder dauerhaften Ausfall der Elektronik verursachen konnen. Fiir die
elektrischen Komponenten, die dennoch im ersten Bereich der Auslesekette un-
tergebracht werden kénnen, wurden bei deren Entwicklung spezielle Vorkeh-
rungen getroffen, die verhindern, dass diese Art von Fehlern auftreten. Um Elek-
tronik gegen Strahlung zu schiitzen, existieren verschiedene Anséitze. Darunter
fallt beispielsweise die Abschirmung der Elektronik durch ein fiir die vorherr-
schende Strahlung dichtes Gehduse, die Verwendung von geeigneten Halblei-
tern, wie Silizium Germanium (SiGe) [74] fiir ICs oder Silizium Carbid (SiC)
und Gallium Nitrid (GaN) speziell als Material der Detektorelektronik [132] so-
wie die Anwendung geeigneter ASIC-Layout Prinzipien [74]. Eine weitere Erho-
hung des Schutzes vor Single Event Effects (SEE) lasst sich durch die Verwendung
von redundanten Bereichen bzw. Komponenten in der Elektronik oder speziel-
len Softwareentwurfsansitzen erreichen [74].

Da nicht nur die Verarbeitung der Daten, sondern ebenfalls deren Ubertragung
von diesen Storungen beeinflusst werden kann, wurde fiir den Ubergang ZwWi-
schen den ersten beiden Bereichen in CBM entschieden, die strahlungsfesten
CERN GBT ASICs einzusetzen. Diese stellen aufseiten des Detektors eine sehr
schnelle Serial Peripheral Interface (SPI)-dhnliche elektrische Schnittstelle bereit,
welche sich aus mehreren Datenleitungen und einem Taktsignal zusammensetzt.
Auf der anderen Seite dieser ASICs sind 4.8 GBit/s Glasfaserlinks angebunden,
welche eine galvanische Trennung der beiden Bereiche bei dennoch hoher Da-
tenrate ermoglichen.

Die FPGA-Schicht innerhalb des strahlungsfreien Bereichs stellt dabei die Ge-
genstelle der GBT ASICs dar [80]. Da der Glasfaserlink auf der FPGA-Seite mit-
tels elektrischer serieller Highspeed-Links angebunden ist, die optische SFP-Uber-
tragungsmodule ansteuern, werden fiir den Betrieb des Links spezielle High-
speed-Serialisierer-Primitiven instanziiert. Im Falle der in CBM eingesetzten Xi-
linx FPGAs sind dies die Xilinx GTX-Transceiver [198]. Um ebenfalls eine hohe
Datenrate in Richtung der optisch angebundenen Serverfarm zu ermoglichen,
wird dieselbe Art von Ubertragern allerdings bei einer Datenrate von 10 Gbit/s
eingesetzt.

Im strahlungsfreien Elektronikraum sind die genannten DPB FPGAs in mTCA .4
[118] Crates aus Griinden der Steuerung und Uberwachung verbaut. In zwolf
Steckplatzen konnen in diesen Crates spezielle AMC-Karten installiert werden.
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Abbildung 6.2: Blockdiagramm der geplanten DPB-FPGA-Logik [85]

Neben Stromversorgung und Kiihlung verfiigen die Steckplitze {iber eine An-
bindung an einen Riickwandbus, welcher vielseitige Verbindungsmoglichkeiten
bereitstellt. Darunter fallen z.B. Takt- und Trigger-, Joint Test Action Group (JTAG)-
und serielle Highspeed-Leitungen. Zudem ist ein solches Crate ebenfalls mit ei-
nem sogenannten mTCA Carrier Hub (MCH) ausgeriistet. Diese Module kénnen
nach Bedarf des Nutzers konfiguriert werden, verfiigen aber in der Regel zu-
mindest tiber eine Taktmatrix (clock crossbar), welche es in Kombination mit der
Backplane erlaubt, Takte innerhalb des Crates zu verteilen. Diese Struktur stellt
die Basisanbindung der FPGA-Karten der Detektorauslese dar.

In Abbildung 6.2 ist das Blockschaltbild der Grobstruktur der geplanten DPB
FPGA-Logik der CBM-Auslese dargestellt. Der hier dargestellte Aufbau fasst
die Arbeiten mehrerer Forschungsgruppen zusammen, wobei am Karlsruher In-
stitut fiir Technologie (KIT) das TFC-System entwickelt wird. Dabei ist die Logik
dreigeteilt in die Komponenten in Richtung GBT-Link (GBT Transceiver (TRx)),
Komponenten zur Prozessierung von der FEE kommender Daten oder dorthin
weiterzuleitender Steuersignale (FEE Proc.) und den Schnittstellen zu den Slow-
Control- und TFC-Systemen nebst der eigentlichen Datenverbindung in Rich-
tung des Serverarrays.

Wie im linken Teil der Abbildung 6.2 zu erkennen, werden iiber den Down-
link in Richtung FEE Steuerdaten gesendet und Messdaten dieser Elektronik
im Uplink entgegengenommen. Ein besonders wichtiges Detail ist hierbei, dass
die sendende GBT FPGA-Logik in ihrer latenzoptimierten Version verwendet
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wird, da es erwiinscht ist, allen Bausteinen der Frontend-Elektronik mit einer
deterministischen, konstanten Latenz Steuerdaten weiterleiten zu konnen. Dies
kann beispielsweise der Anfang der Aufzeichnung und das zeitkritische Umset-
zen gewisser Einstellungen aufseiten der ASICs sein. Dabei spielt vor allem das
TFC-System eine wichtige Rolle, da hiertiber ebenfalls Links konstanter Latenz
in Richtung einer globalen Steuereinheit angebunden sind (Fast-Control).

Die weiteren Komponenten des Uplink-Datenpfads sind fiir das Zusammenfiih-
ren der Daten von verschiedenen Frontend ASICs, das bereits erwidhnte Sortie-
ren der Messdatenpakete und die Containerbildung zustandig (Group Proces-
sing and ySlice Building).

Die dargestellte Datenschnittstelle (Data Interface) besitzt zum einen eine Ver-
bindung in Richtung des FLES Interface Module (FLIM), das als PCle-Karte in den
FLES-Servern verbaut ist, welche die eigentliche Datenauswertung durchfiihren.
Andererseits gibt es eine Verbindung des Datenlinks in Richtung Slow-Control-
Schnittstelle, um mittels Laborrechnern die Daten vor der Auswertung durch
die Server vorab analysieren zu konnen. Diese Rechner kénnen Teil der Experi-
mentsteuerung sein, welche den Betrieb des Experiments {iberwachen. Ein Bei-
spiel fiir ein solches System eines anderen Experiments ist das sogenannte CERN
Control Center [44], [18].

Aufseiten der Serverfarm werden schliefSlich die Daten aller Detektorelemente,
auch unterschiedlicher Detektortypen, vereint und aus den pSlices sogenann-
te Timeslices erstellt, welche zeitlich geordneten Intervallen entsprechen, die
jeweils die Daten aller Subdetektoren umfassen [28]. Die pSlices sind hinge-
gen Datencontainer gleicher zeitlicher Lange, aber mit, je nach Detekortyp und
den aktuell eingetretenen Ereignissen, unterschiedlich grofem Datenumfang.
Die Timeslices weisen zur Behandlung moglicherweise problematischer Uber-
génge an deren Grenzen redundante Uberlappungsbereiche auf. Darauf folgen
weitere Verarbeitungsschritte des FLES, wie Event- und Spurerstellung (Track
finding).

Aus den oben erlduterten Eigenschaften des CBM-Experiments und dessen Aus-
lese lassen sich verschiedene Anforderungen fiir das zu entwickelnde TFC-Sys-
tem ableiten.

Eine grundlegende Eigenschaft der CBM-Auslese ist die, dass die Frontend-El-
ektronik selbst-getriggert betrieben wird. Es existiert also kein mehrschichtiges
Trigger-System, wie beispielsweise in den Experimenten am CERN, sondern es
werden ununterbrochen Daten von den Frontend ASICs aufgezeichnet, was zu
einem kontinuierlichen Datenstrom fiihrt, der von der FPGA-basierten Ausle-
se gehandhabt werden muss. Es ist besonders wichtig, sicherzustellen, dass die
Zeitstempel der Daten der einzelnen ASICs nicht auseinander laufen, da sonst
nach kurzer Zeit keine Zuordnung der Daten mehr moglich wiére.
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Diese Anforderung lédsst sich nur dadurch addquat umsetzen, dass alle Fron-
tends mit demselben Basistakt als Referenztakt betrieben werden. Dabei wurde
der Ansatz gewdhlt, aus dem GBT Downstream-Link, der von den DPBs aus
sendend betrieben wird, den Takt des Frontends abzuleiten, um so die gegebene
Anforderung zu erfiillen. Dies hat allerdings die grundlegende Voraussetzung,
dass alle DPBs fiir den Betrieb der Highspeed-Serialisierer denselben Takt ver-
wenden. Dabei ist es nicht ausreichend, dass lediglich Oszillatoren derselben
festen bzw. programmierten Frequenz eingesetzt werden, da Frequenzabwei-
chungen in vom Hersteller spezifizierten Frequenzbereichen von z.B. 50 ppm
oder auch weniger einen signifikanten Einfluss auf die Datenaufnahme haben,
der bei dem vorherrschenden Datenaufkommen nicht auf triviale Weise in spa-
teren Prozessierungsstufen mit einigermafien handhabbarem Aufwand behoben
werden kann.

Als weitere Eigenschaft realer Teilchenexperimente entstehen durch eine lokale
oder globale Variation der Luminositat [183] des Teilchenstrahls und der Treffer-
raten (Hit rates) der Teilchen an den Detektorelementen unterschiedliche Daten-
raten an den Frontend ASICs. Da dies bei einem ldnger andauernden hoheren
Datenaufkommen zu einem Puffertiberlauf und damit zu lokalem, tempordrem
Datenverlust fiihren kann, ist hierfiir ein System notwendig, mit Hilfe dessen
Systemzustédnde dieser Art abgefangen werden konnen, ehe korrupte Datensat-
ze entstehen.

Auf Basis dieser Randbedingungen wird in den Teilkapiteln ein Konzept des
TFC-Systems entwickelt. In den darauffolgenden Kapiteln werden zunéchst in
Kapitel 7 die Details der Umsetzung beschrieben und in Kapitel 8 das System im
Laboraufbau evaluiert.

6.2 Topologie der TFC-Architektur

Um die Auslese, bestehend aus einer Vielzahl FPGA-Karten und einer noch gro-
Beren Anzahl Frontend ASIC zu synchronisieren, wurde das im Folgenden na-
her erlduterte Konzept gewahlt, fiir das die in Abbildung 6.2 dargestellte DPB-
FPGA-Logik geplant ist.

Als Basis fiir die Auslese wurde festgelegt, dass mittels der am CERN entwickel-
ten GBTx Ubertrager der Ubergang vom Glasfaserlink der FPGAs zu den Fron-
tend ASICs vollzogen werden soll. Hierbei stellen die FPGAs den Downlink in
Richtung der GBTx Chips bereit, wobei diese den Systemtakt von 120 MHz aus
dem Datenstrom zuriickgewinnen und an die Frontend ASICs weiterreichen.
Werden nun langenangepasste (lengt-matched) Glasfaserleitungen verwendet,
lasst sich durch dieses Vorgehen ein synchronisiertes Frontend-GBTx-FPGA-Sys-
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Abbildung 6.3: Topologie des Systems fiir die Zeitsynchronisations- und Fast-
Control-Funktionalitat

tem aufbauen, bei dem sich durch die gleichlangen Fasern ein Betriebszustand
ndherungsweise konstanter relativer Phasenlage erzielen lasst.

Wird nun auf die Struktur, bestehend aus mTCA .4 Crates, Bezug genommen,
ist eine Unterteilung der Synchronisation der Auslese auf ein Level auSerhalb
der Crates und eines innerhalb der Crates sinnvoll (siehe Abbildung 6.3). Da-
bei wurde eine schematische Aufteilung in die Timing- (griin) und Fast-Control-
Funktionalitét (blau) vorgenommen. Auch die Komponenten innerhalb der Cra-
tes wurden hervorgehoben (rot). Mit einem dicken, hellgriinen Pfeil ist die Ver-
teilung des Referenztaktes dargestellt.

Innerhalb eines Crates wird die Synchronisation mittels dessen Infrastruktur
umgesetzt. Dabei werden die Telekommunikationstaktleitungen dazu verwen-
det, den Takt eines der AMCs an die anderen zu verteilen und die Triggerleitung
der Backplane, um die Datenkommunikation zwecks Timing- bzw. Fast-Control-
Funktionalitdt zu ermoglichen. Dementsprechend iibernimmt dieses AMC die
Rolle des sogenannten TFC-Slaves, welches die anderen AMCs, die als reine
Auslese-DPB-AMCs fungieren, mittels Synchronisationskommandos taktgenau
synchronisiert. Das TFC-Slave AMC stellt ebenfalls die Schnittstelle zum exter-
nen TFC-Netzwerk dar. Ein Konzept zur Synchronisation und Kommunikation
innerhalb der mTCA Crates wird in Kapitel 6.4 vorgestellt.

Der schwerpunktméfig in dieser Arbeit adressierte Teil der Synchronisation ist
derjenige der Topologie, der sich auBSerhalb der mTCA .4 Crates befindet bzw.
den TFC-Slave als Bindeglied einschlief3t. Hierbei bieten sich jenseits der Crate-
Infrastruktur einige geeignete Verdrahtungsmoglichkeiten an.

Fiir die erste Version des externen TFC-Netzwerks von CBM wurde eine Punkt-
zu-Punkt-Verdrahtung gewihlt. Dies hat den Grund, dass fiir den in CBM ge-
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geben Fall der selbst-getriggerten Auslese eine sehr geringe, konstante Latenz
fiir die Handhabung und damit auch die Weitergabe zeitkritischer Nachrichten
erwiinscht ist. Gerade, da zum Zeitpunkt der Verfassung dieser Arbeit noch kei-
ne konkrete obere Schranke fiir die maximale Umlaufzeit eines Fast-Control-Pa-
kets bekannt war (FEE — ... — Master, Verarbeitungszeit, Master — ... — FEE),
wurde mit der direkten Anbindung die Topologie gewahlt, mit der die gerings-
te Latenz durch das Verteilungsnetzwerk verursacht wird. Stellt sich im weite-
ren Verlauf des CBM-Experiments die Latenz als weniger kritisch heraus bzw.
wird eine konkrete obere Schranke ermittelt, z.B. von 5 ps, kann ein alternatives
Verteilungsnetzwerk, beispielsweise ein PON, wie es gerade am CERN fiir das
TTC-System [29] integriert wird, eine interessante zukiinftige Upgrade Losung
darstellen.

Die Punkt-zu-Punkt Anbindung bedeutet im Falle des externen TFC-Links, dass
der TFC-Master, der sich in einem separaten Crate befindet, mit N TFC-Slaves
kommuniziert und ihnen die nétigen Informationen bereitstellt. Werden die Ab-
messungen iiblicher AMCs und passender FMC-Erweiterungskarten in Betracht
gezogen, féllt auf, dass die Anzahl Ports auf etwa vier Ports pro FMC-Karte be-
grenzt ist, da die Breite und Hohe der FMC-Karten einen limitierenden Faktor
darstellt. So wiirde ein TFC-Master-AMC lediglich acht Auslese-Crates anbin-
den konnen, was definitiv fir die Anzahl erwiinschter Kanile in CBM nicht aus-
reichend ist.

Um die Anzahl Ports eines TFC-Masters zu erhohen, bietet sich fiir den zukiinf-
tigen Ausbau dieselbe Herangehensweise wie bei den Auslese-Crates an, sodass
mehrere TFC-Master-AMCs in einem mTCA .4 Crate zu einem TFC-Multi-Master
kombiniert werden. Mit diesem Vorgehen erlaubt der Punkt-zu-Punkt-Ansatz ei-
ne Anbindung von 12 x 8 = 96 Auslese-Crates, was die Synchronisation von 1152
Auslese-AMCs ermdglicht.

Im Weiteren werden die fundamentalen Konzepte und Entwicklungen im Fal-
le eines als Machbarkeitsstudie entwickelten TFC-Prototypensystems mit einer
TFC-Master-Karte und einem TFC-Link behandelt, welches sich in zukiinftigen
Arbeiten entsprechend auf Multi-Port bzw. Multi-Master-System ausweiten lasst.

6.3 Ansatze zur hochst prazisen Zeitsynchronisation

Beim generellen Ansatz des TFCs auflerhalb der mTCA.4 Crates wird mittels
eines Kommunikationslinks die Zeitsynchronisation der Auslese und der de-
terministische Nachrichtenaustausch realisiert. Die im folgenden beschriebenen
TFC-Ansitze beziehen sich, wenn nicht explizit genannt, auf diesen Teil der TFC-
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Topologie, der einen TFC-Master mittels eines Links auflerhalb der Crates zu ei-
nem TFC-Slave verbindet, welcher die Schnittstelle zum Auslese-Crate und des-
sen Infrastruktur darstellt.

Im Folgenden beziehen sich die topologischen Erlduterungen auf die Abbildun-
gen 6.1 a und b, die zum einen den Aufbau der CERN GBT-basierten CBM-
Auslese [80] und die TFC-Topologie darstellen. Ebenfalls relevant ist dabei die in
Abbildung 6.2 dargestellte Grobstruktur der DPB-FPGA-Logik, welche die ver-
schiedenen Stufen der Steuerungs- und Datenverarbeitungslogik zeigt.

Im bereits dargelegten Fall des Timing-Synchronizer-Systems (siehe Kapitel 5)
war es ausreichend, den iiber das Kabel verteilten Takt direkt innerhalb der
Slave-FPGA-Systeme wiederzuverwenden. Dies war allerdings nur deshalb mog-
lich, weil im Falle friiher Strahlzeittests keine Komponenten im zu synchronisie-
renden Systemteil zum Einsatz kommen, die besonders kritische Anforderungen
an die Taktqualitat beztiglich Jitter bzw. Phasenrauschen stellen.

Wie in Abbildung 6.1 aus Kapitel 6.1 dargestellt, gehoren die Hochgeschwindig-
keits-Ubertrager in Richtung FEE zu den Komponenten, die fiir die Gewéhrleis-
tung einer synchronen Auslese zwingend mit einer global synchronisierten Re-
ferenzfrequenz betrieben werden miissen. Diese Anforderung entsteht daraus,
dass die CERN GBT-Chips aus dem vom FPGA-Schicht kommenden Down-
stream-Glasfaserlink einen Takt ableiten, der den selbst-getriggert betriebenen
Frontend ASICs als Systemtakt zur Verfligung gestellt wird. Einerseits wird hier-
durch auf elegante Weise ein synchronisiertes Frontend ermoglicht, andererseits
entstehen dadurch besondere Anforderungen an das TFC-System. Da die zum
Einsatz kommenden Highspeed-Transceiver fiir das Ermoglichen eines niedri-
gen Bitfehlerverhéltnisses aufseiten ihres Kommunikationslinks eine Referenz-
frequenz mit sehr geringem Jitter voraussetzen, ldsst sich leider der im Timing-
Synchronizer-System angewandte Ansatz nicht mehr 1:1 wiederverwenden.

Aufgrund dessen wurde ein Ansatz gewdhlt, der dem aus White Rabbit [188]
bekannten Vorgehen dhnelt. Hier ist die zentrale Idee, den bereitgestellten Takt
nicht einfach als Systemtakt wiederzuverwenden, sondern diesen zu nutzen, um
dediziert auf der FPGA-Platine vorhandene VCOs passend einzustellen. Dies hat
den grofien Vorteil, dass keine FPGA-Komponenten verwendet werden, welche
in der Regel nur eher minder-qualitative Taktsignale bereitstellen kénnen, son-
dern der rauscharme Ausgang der Quarzoszillatoren ohne Umwege durch den
FPGA direkt mit dem Referenztakteingang der Highspeed-Serialisierer verbun-
den werden kann, was storende Einfliisse minimiert (siehe auch Abbildung 6.5).

Um den Slave relativ zum Master zu synchronisieren, ist bei dem gewéhlten
Ansatz eine Reproduktion des Master-Taktes auf der Slave-Seite vonnoten. Aus
mehreren Griinden ist dies keine einfache Aufgabe. Rein physikalisch gesehen
besitzen die Quarzoszillatoren des gleichen Typs einer Produktreihe nicht exakt
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dieselben Oszillatorfrequenzen, sondern weichen in den vom Hersteller angege-
benen Grenzen von der spezifizierten Mittenfrequenz ab, beispielsweise +/- 2,5
ppm. Die Genauigkeit der Oszillatorfrequenz wird von verschiedenen Faktoren
beeinflusst, wie beispielsweise der Temperatur, der Alterung, dem Rauschen der
Betriebsspannung, der angeschlossenen Last und dem Lotprozess [93]. Vonsei-
ten der Hersteller werden allerdings viele Mafinahmen getroffen, um diese nega-
tiven Eigenschaften abzumildern. Bei hochwertigen Oszillatoren wird beispiels-
weise eine Temperaturstabilisierung vorgenommen, indem Temperaturschwan-
kungen durch eine Kompensationsschaltung bzw. bei noch hoherwertigen Mo-
dellen durch eine Heizung (oven-controlled oscillators) ausgeglichen werden.

Neben den bereits genannten Storeinfliissen kann allerdings die Signalqualitat
eines VCOs auch durch den Nutzer negativ beeinflusst werden. Beispielswei-
se ist bei der Auslegung des Einstellprozesses der Frequenz des VCOs darauf
zu achten, dass die stetige Verdnderung der die Offsetfrequenz regelnden Aus-
gangsspannung das Phasenrauschen und damit den Taktjitter nicht massiv ver-
schlechtert und beispielsweise eine dominante Spitze im Diagramm des Pha-
senrauschens im Abstand der Regelfrequenz relativ zur Oszillatorfrequenz er-
scheint (siehe auch Grundlagenkapitel 2.8). Hierbei kann es niitzlich sein, die
Héufigkeit der Regelvorgédnge durch eine Reduktion der Regelrate auf ein Maf3
zu reduzieren, bei dem immer noch der stabilen Endzustand der Frequenzre-
gelung erreicht werden kann und eine ausreichende Schnelligkeit des Regelvor-
gangs gegeben ist.

Um die Oszillatoren des Slaves einstellen zu konnen, ist es zunichst einmal not-
wendig, ein exaktes Bild davon zu bekommen, wie sich der Master- relativ zum
Slave-Takt verandert. Hierbei ist es niitzlich, als Vergleichsgrofie die Phasenbe-
ziehung zwischen dem tiber den Link {ibertragenen Takt vom Master und dem
lokalen Systemoszillator des Slaves sehr genau ermitteln zu konnen. Da dies mit
auf dem FPGA bereitgestellten Primitiven, wie den mit bis zu 1.25 GHz betreib-
baren Eingangs-Serialisierern [199], nicht mit ausreichender Prazision moglich
ist, wird hierfiir ein Ansatz verwendet, der sich das metastabile Verhalten von
synchroner FPGA-Logik nahe der Taktflanke und Zusammenhinge der Signal-
theorie zunutze macht (siehe Kapitel 2.5).

Der hierbei verwendete Ansatz ist der der digitalen DMTD. Wie im Grundla-
genkapitel 2.5.2 beschrieben, vergleicht diese Komponente die Phasenlage des
Systemtakts unter Zuhilfenahme eines in der Frequenz minimal, aber exakt ver-
schobenen Hilfstaktes, mit dem empfangen Takt des TFC-Links. Die Phasenauf-
l6sung der DMTD wird dadurch ermoglicht, dass ein Mischen der verwende-
ten Takte mit dem Hilfstakt erfolgt, was ein Taktsignal erzeugt, welches eine,
bezogen auf den Systemtakt, sehr geringe Frequenz besitzt. Uber einen Mitte-
lungsansatz innerhalb des zeitlichen Bereichs, bei dem der Signalwechsel des ab-
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getasteten Taktes innerhalb der metastabilen Setup-/Hold-Zeitspannen des mit
dem Hilfstakt betriebenen FFs liegt, lassen sich die Zeitpunkte der Taktflanken
des analysierten Taktes und daraus die Phasenoffsets der beiden Systemsignale
mit sehr guter Prazision bestimmen. Ein zentraler Teil der Zeitsynchronisation
ist die Ermittlung von Steuerwerten der Oszillatoren innerhalb des Regelkrei-
ses, welche es dem Systemtakt am Slave ermoglichen, dem Takt des Masters
zu folgen. Dies ist die Aufgabe der PLL-Regelschleife fiir die Oszillatoren. Da
die beschriebenen Vorgénge nur mit unzureichender Genauigkeit mittels auf ei-
nem Microprocessor ausgefiihrter Software durchgefiihrt werden kénnen, sind
die zeit- und latenzkritischen Teile des TFC-Systems direkt in FPGA-Logik um-
gesetzt. Zudem benétigt die Umsetzung und Verifikation einer Anderung von
FPGA-Logik signifikant mehr Zeit als eine Anderung von Softwarebestandtei-
len. Auflerdem ist die Parametrisierung einer PLL kaum in Simulation moglich,
da komplexe Zusammenhénge des Verhaltens der realen Komponenten benéotigt
werden, um das System mit ausreichender Genauigkeit nachbilden zu kénnen.

Deshalb wurden alle Teile des Regelkreises, die keine sehr hohe Messgenauig-
keit oder Aktualisierungsrate erfordern, aber zur Laufzeit anpassbar sein soll-
ten, um eine schnelle, interaktive Systementwicklung zu ermoglichen, in Sof-
ware realisiert. Diese wird von einem Soft-Core-Microprocessor durchgefiihrt,
der auf demselben FPGA implementiert ist (siehe Kapitel 6.7). Mit diesen Maf3-
nahmen wird der Regelkreis als ein Hardware /Software System umgesetzt, das
die Vorteile der zwei Doménen optimal nutzt, was dem Vorgehen innerhalb des
Hardware/Software Codesigns [97] entspricht.

Um die Entwicklung der Regelgrofien der PLL im Betrieb analysieren und im
Detail verstehen zu kénnen, wurde an den Microprocessor ein zyklisch adres-
sierter Speicher angebunden, in den vonseiten des Prozessors nach jedem Regel-
schritt die Prozessgrofien geschrieben werden. Ein Auslesen dieser Parameter ist
darauf mittels des IPBus [78] Frameworks mdglich, welches das in CBM gewéhl-
te Labornetzwerk zur langsamen Experimentsteuerung (Slow-Control) darstellt.
Dieser Speicher und der sogenannte IPBus-Slave, der die TFC-Funktionalitat an
das Slow-Control-System anbindet, werden in Kapitel 6.10 beschrieben. Diese
und weitere Aufgaben der Software des Microprocessors werden in Kapitel 6.6
erldutert.

Ein weiterer zentraler Teil des TFC-Systems ist die Anbindung der physikali-
schen Schnittstelle (siehe Kapitel 6.9) des TFC-Links an den Microprocessor und
die Komponenten zur Taktsynchronisation. Eine Erlduterung der fiir die effizi-
ente Datentibertragung notwendigen Komponenten am Microprocessor findet
sich in Kapitel 6.8.

Dabei werden im Umsetzungskapitel (Kapitel 7) zwei mogliche physikalische
Schnittstellen untersucht. Die erste beschriebene Losung ist eine Schlussfolge-
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rung aus dem Timing-Synchronizer-System (siehe Kapitel 5). Dabei wird ein
kupferbasierter TP-Link als Medium verwendet. Nach der Entwicklung einer
ersten FMC-Karte (Kapitel 7.1.3), mit der bestatigt werden konnte, dass mit die-
sem Konzept die benotigte Reichweite bei hoher Datenrate erzielt werden kann,
wurde die finale, von der Grofie reduzierte und der Funktionalitat her ausge-
baute TFC-FMC-TP-Schnittstellenkarte entwickelt (Kapitel 7.1.4) und evaluiert
(siehe Kapitel 8.1). Mit ihrer Eigenschaft, nur normale I/Os anstatt teurer High-
speed-Transceiver zu benoétigen, eignet sie sich besonders fiir Systeme, bei de-
nen schnelle, spezialisierte Ubertrager nicht zur Verfiigung stehen. Da hierbei
allerdings die Entwicklung einer zusétzlichen TFC-Slave-Schnittstellenkarte in
grofser Stiickzahl erforderlich wére und ohne zu entwickelnde Pufferstufen die
Erweiterbarkeit eingeschréankt ist, wird diese Losung wahrscheinlich nicht als
finale physikalische Schnittstelle in CBM eingesetzt werden.

Die zweite Losung stellt der Ansatz der Glasfaseranbindung dar, der in Kapi-
tel 7.2 erldutert wird. Hierbei kommen bidirektionale Glasfaseriibertrager zum
Einsatz, welche an Highspeed-Serialisierer aufseiten des FPGAs angeschlossen
werden. Wie bei der TP-Schnittstelle wird fiir erste Systeme eine direkte Punkt-
zu-Punkt-Topologie verwendet. Da bei dieser Anbindung COTS FMC-Karten
mit SFP-Montageschichten zum Einsatz kommen kénnen, die auch fiir die Da-
tenlinks eingesetzt werden, bietet dieser Ansatz eine leichtere Integrierbarkeit
auf der Slave-Seite als der TP-Ansatz. Zudem besteht mit den Hochgeschwin-
digkeits-Ubertragern die Moglichkeit, auf leichtere Weise spéter ein PON anzu-
binden, da hierbei kommerzielle OLT- oder ONU-Komponenten ebenfalls {iber
serielle Kandle im Gigabit-Bereich angeschlossen werden koénnten, auch wenn
die aktuell am CERN-fiir das TTC PON-[29] verwendeten OLT—Ubertrager einen
anderen Modulstandard als SFP verwenden (10 Gigabit Small Form-Factor Plug-
gable (XFP)).

6.4 TFC-Funktionalitat in Auslese-Crates

Wie in Kapitel 6.13 zum zukiinftigen Ausbau der Auslese von CBM erldutert, ist
das Vorgehen zur Synchronisation der Auslese abhéngig von der final gewéahl-
ten Topologie. Dabei existierten zum Zeitpunkt der Erstellung der Arbeit die
Optionen, dass AMCs und mTCA .4 Crate eingesetzt werden oder diese Struktur
durch eine Anordnung von PC-basierten Verarbeitungseinheiten ersetzt wird, in
denen FPGA-Karten per PCle-Verbindung angebundenen werden.

Die Kommunikation innerhalb von mTCA Crates wird in zukiinftigen Arbeiten
des CBM TFC-Systems im Detail behandelt werden. Da wihrend des Zeitraums
der Erstellung dieser Arbeit kein mTCA.4 Crate verfligbar war, stellen die fol-
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Abbildung 6.4: Anbindung der AMCs in mTCA.4 Crates zu Synchronisations-
und Fast-Control-Zwecken

genden Beschreibungen vielversprechende Konzepte dar, welche in zukiinftigen
Arbeiten zu evaluieren sind.

Generell wird die Kommunikation tiber die mTCA Backplane allerdings mittels
der MLVDS-Transceiver der AMC-Karten umgesetzt, welche die sogenannten
Triggerleitungen anbinden (siehe Abbildung 6.4). Dabei stehen vier differenziel-
le Paare [59] fiir die Ubertragung von Timing-Informationen und Fast-Control-
Nachrichten zur Verftigung. Die Verteilung von Takten erfolgt hingegen tiber die
Telekommunikationstaktleitungen, welche an jedes der AMCs, aber gerade auch
den MCH angeschlossen sind.

In dieser Arbeit wird angenommen, dass die Taktverteilung tiber diese Leitun-
gen der Backplane der mTCA Crates von ausreichend guter Qualitét ist, sodass
es moglich ist, damit die Highspeed-Links in Richtung FEE mit niedrigem Bitfeh-
lerverhéltnis zu betreiben. Es ist dabei valide anzunehmen, dass sich gerade die
Phasenlage der AMC-Takte nur wenig dndern wird, da aufler Signalverstarkern
und einer Taktmatrix auf dem AFCK bzw. dem MCH im Signalweg keine aufbe-
reitenden Komponenten vorhanden sind, die die Laufzeit nicht-deterministisch
beeinflussen. Treten zudem nicht allzu grofSe Latenzunterschiede zwischen den
verschiedenen Asten des Taktbaums in Richtung der AMC-Karten auf, wiirde es
ausreichen, diese mittels PPS-Signalen zu synchronisieren, wie dies im TS-Sys-
tem durchgefiihrt wurde, wodurch das Crate synchronisiert betrieben werden
kann.

Bei genauerer Betrachtung dieses Aufbaus fallt allerdings auf, dass die Wege des
Taktsignals vom MCH zu den AMC-Karten nicht dieselbe Lénge aufweisen, da
die Pfadlangen tiblicher mTCA .4 Backplanes nicht lingenangeglichenen sind.
Hierbei berechnet sich die Laufzeit pro Meter Lange eines Signals entlang eines

109



6 Entwicklung des Timing-and-Fast-Control-Systems

PCB-Signalpfades fiir eine symmetrische Streifenleitung zu Tpp = /&, /c [137],
was z.B. bei einer tiblichen Dielektrizitatskonstante von gew6hnlichem FR-4 Pla-
tinenmaterial von ¢, = 4,5 circa 14 cm/ns ergibt. Somit fithrt der obige Ansatz
zwar zu dquidistanten Taktflanken (dieselbe Taktfrequenz), allerdings ist deren
tatsdchliche Phasenlage nicht bekannt, was eine Kalibrierung des Crate Systems
erfordert, falls die Phasenlagen der Takte starker als erwiinscht voneinander ab-
weichen.

Hierbei ist allerdings anzumerken, dass die Detektorelemente eines realen Sys-
tems ebenfalls variante Verzogerungszeiten aufweisen konnen, welche unter an-
derem abhéngig sein kénnen von der Verkabelung, Abweichungen bei der Pro-
duktion oder Montage, dem Material des Sensorelements oder von elektrischen
Parametern, wie der Signalamplitude. Da an einer AMC z.B. im Falle des STS-
XYTER ASICs leicht mehrere hundert Kandle angeschlossen sein konnen [73]
[80], kann der etwaige Phasenversatz der AMCs bei der Kalibrierung des Auf-
baus mit angeschlossenen Detektorelementen und der FEE mit einbezogen oder
in demselben Kalibrationsschritt der Kanéle mitgemessen werden. Es ist damit
in der Regel nicht unbedingt erforderlich, dass die Phasenlage der Takte der Kar-
ten eines Crates ganzlich exakt ausgerichtet sind, solange sich deren zeitlicher
Versatz zusammen mit den Einfliissen der Elektronik bis zur Detektorauslese
ermitteln und damit beispielsweise im Rahmen der Prozessierung an der Ser-
verfarm kalibrieren lasst.

Mit den verbleibenden Leitungen der Backplane kann dabei die Fast-Control-
Kommunikation erfolgen. Dabei sind allerdings nicht ausreichend Backplane-
Kanadle verftigbar, um jeder Karte einen dedizierten Kanal zuordnen zu kénnen.
Es ist deshalb beispielsweise moglich, einen Kanal am TFC-Slave fiir das Ver-
senden vom FC-Nachrichten und einen zum Empfang derer zu verwenden. Da-
durch kénnen FC-Nachrichten zu jedem Zeitpunkt an die Aulese-Karten weiter-
geleitet werden, allerdings muss der Upstream-Pfad zwischen den DPB AMCs
des Crates geteilt verwendet werden.

Die Verwendung des Mediums ldsst sich derart umsetzen, dass die Karten das
Medium beobachten und sich dessen Zustand merken. Bei einer anstehenden
FC-Nachricht wird das Medium fiir das Senden einer relativ kurzen Datense-
quenz belegt. Entsprechen dabei die gesendeten Bits nicht den angelegten, zieht
sich die AMC-Karte vom Medium zuriick und versucht nach einer zufélligen
bzw. nach einer festgelegten, sich aus der Priorisierung der AMCs ergebenden
Zeit, wieder das Medium zu verwenden. Das hierbei angewandte Vorgehen ent-
spricht dem Carrier Sense Multiple Access/Collision Avoidance (CSMA/CA)-Verfah-
ren, welches beispielsweise beim Controller Area Network (CAN)-Bus zum Einsatz
kommt [207], falls beim Zugriff auf die Triggerleitungen und einer eintretenden
Nachrichtenkollision die hoher priorisierte Nachricht nicht verloren geht.
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Um die Bandbreite der FC-Kommunikation zu erh6hen, liefen sich beispiels-
weise einzelne Karten AMC-Gruppen zuteilen, wobei Gruppenteilnehmer den-
selben Kanal verwenden, sodass sich bei einer geschickten Wahl der Gruppen
die Haufigkeit von Bus-Kollisionen reduzieren lasst.

Im Falle, dass sich zukiinftig ein PC-basiertes Auslesesystem durchsetzen wiir-
de, ist eine deterministische Backplane nicht mehr verfiigbar. Dies hat den Grund,
dass PC-basierte Systeme in der Regel keine Echtzeitsysteme darstellen. Soll den-
noch die Synchronisation innerhalb eines PC-Systems moglich sein, ist es niitz-
lich, eine Art Karte-zu-Karte-Backplane aufzubauen, die beispielsweise auf einer
Art von flexiblen PCB-Streifen basieren kann, der an den FPGA-Karten ange-
schlossen werden konnte. Dieser Aufbau dhnelt dabei optisch der zur Kopplung
mehrerer Grafikkarten eingesetzten Nvidia-SLI-Briicke [117]. Der Vorteil dabei
ist, dass diese Backplane selbst entwickelt werden kann, wodurch es moglich
ist, die Langen der Takt- und Triggerleitungen in Richtung der TFC-Slave-Kar-
te anzugleichen, welches einen Ansatz erlaubt, der dem innerhalb eines mTCA
Crates sehr dhnelt.

6.5 FPGA-Logik der TFC-Knoten

Das TFC-System stellt ein heterogenes Hardware/Software-System dar. Indem
eine gezielte Aufteilung in Microprocessor und Beschleuniger bzw. Hardware-
Logik und eine Partitionierung der Aufgaben in Abhéngigkeit ihrer Kritikalitat
vorgenommen wurde, folgt das System Prinzipien des Hardware/Software Co-
designs [97] (siehe Kapitel 2.2). Ein grober Uberblick des Aufbaus der Logik der
TFC-Knoten ist in Abbildung 6.5 dargestellt. In diesem und den folgenden Ka-
piteln werden die Bestandteile des FPGA-Logik des TFC-Systems beschrieben.

Im Zentrum der TFC-FPGA-Logik steht ein Soft-Microprocessor-System. Da des-
sen Basisaufbau in der Masterarbeit von Nandor Szirmak [Szi15] entwickelt wur-
de, finden sich einige detailliertere Beschreibungen, besonders was die Software
betrifft, in der zugehorigen Ausarbeitung. Das Microprocessor-System steuert
das Verhalten des TFC-Systems im Kern und erlaubt die Ausfithrung von benut-
zerdefinierter Software. Die zentrale Aufgabe des Systems ist dabei die autono-
me Steuerung der Funktionalitit zur Zeitsynchronisation, welche insbesondere
die in Kapitel 6.7 beschriebene PLL einschliefst.

Neben dem eigentlichen Soft-Core-Microprocessor kommt in der in Abbildung
6.5 zu sehenden Struktur ein Microprocessor-Adapter zum Einsatz, welcher sich
aus einem AXI-Bus mit einem Satz an Slave-Registern zusammensetzt. Hierbei
ist es durch Schreibzugriffe auf diese Register moglich, Steuerleitungen der an-
geschlossen Peripheriekomponenten zu setzen bzw. lesend den Wert von Status-
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Abbildung 6.5: Struktur des TFC-Systems mit geplantem Bypass fiir die Fast-
Control-Kommunikation

signalen abzurufen. Gerade fiir die Verwendung der Peripherie- und der DMTD-
Komponente ist es notwendig, schnell auf Ereignisse reagieren zu kénnen, wie
neue Phasenwerte oder eine abgeschlossene serielle Ubertragung, weshalb diese
Komponenten an den Interrupt-Controller des Prozessors angeschlossen sind.
Ebenfalls ist es mittels der Prozessorinterrupts moglich, die PLL-Funktionen zu
definierten Zeitpunkten auszufiihren, wofiir in der FPGA-Logik einstellbare Zah-
ler instanziiert wurden.

Das Prozessorsystem verfligt neben der Anbindung an die Peripherie auch tiber
eine Schnittstelle in Richtung der Slow-Control der CBM-Auslese. Hier steht
zum Zwecke der Parametrisierung und Evaluierung der PLL ein zyklisch adres-
sierter Speicher zur Verfligung, in den der Prozessor die Regelgrofien ablegen
kann und welcher vonseiten der Slow-Control per Controller mit automatischem
Adressinkrement schnell ausgelesen werden kann. Hierdurch ldsst sich im Be-
trieb das Verhalten der PLL evaluieren und deren Parameter schnell in der Soft-
ware anpassen.

Zur Ubertragung von Fast-Control-Nachrichten ist es ebenso geplant, einen By-
pass zu integrieren, der im Falle des TFC-Slaves einen direkten Datenaustausch
zwischen der Schnittstelle in Richtung der Triggerleitungen des mTCA .4 Crates
und des TFC-Links, welcher die externe Datenkommunikation anbindet, mog-
lich macht. Dies hat den Vorteil, dass unabhangig vom Microprocessor und des-
sen aktuellem Betriebszustand Nachrichten mit einer moglichst konstanten La-
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tenz zwischen den beiden Schnittstellen tibertragen werden kénnen. Da diese al-
lerdings unterschiedliche Datenraten aufweisen, ist bei einem hohen Datenauf-
kommen aufseiten der schnelleren Schnittstelle eine ginzlich konstante Uber-
tragungslatenz nicht umsetzbar (z.B. 1 Gbit/s je Glasfaserlink und 240 Mbit/s
M-LVDS-Links je Triggerleitung).

Fiir die Datentibertragung in Richtung der externen TFC-Schnittstelle ist in der
FPGA-Logik ein sogenannter Timing-Node vorhanden. Dieser beinhaltet neben
den Komponenten, die den physikalischen Link anbinden, auch Einheiten, wel-
che beim Versenden oder Empfang gewisser Codeworter Zeitstempel generie-
ren, indem sie den Wert eines Zahlers auf Taktzyklenebene abspeichern und an
den Prozessor weiterreichen. Im Falle eines frequenzsynchronisierten Systems,
konnen die Subtaktzykleninformationen der DMTD den Empfangszeitstempeln
hinzugefiigt werden, um deren Prézision zu erhéhen. Eine Direct Memory Ac-
cess (DMA)-Komponente erlaubt es, vom Prozessor erstellte Pakete aus einem
Speicher tiber die Schnittstelle zu versenden bzw. empfangene Daten in den
Speicher abzulegen, ohne den Prozessor zu involvieren.

6.6 Software des Microprocessor-Systems

Die Software des Microprocessor-Systems erfiillt vorwiegend die kontrollfluss-
basierten Aufgaben des TFC-Systems. Zur Strukturierung des Systems folgt die-
se einem Schichtenaufbau, der es ermoglicht, die abstrakten Funktionen aus den
Hardware-ndheren Basisfunktionen zu bilden. Dabei rufen diejenigen der ho-
hen Abstraktionsebene das sogenannte Board Support Layer auf, diese die Ge-
rétetreiber, welche letztlich auf die plattformabhéngige Schicht zugreifen, mittels
der die Zugriffe auf die Hardware durchgefiihrt werden.

Die beim Systemstart aktiven Funktionen fiihren die Systeminitialisierung durch,
wie z.B. das Setzen der Standardwerte, die Einstellung der Basisfrequenzen der
Oszillatoren per Inter-Integrated Circuit (I2C) bzw. SPI und die Abfrage der per
Slow-Control gesetzten TFC-Einstellungen. Zudem wird im prototypischen Sys-
tem durch einen beim Systemstart ausgelesenen Schalter etc. der FPGA-Karte
definiert, ob die Software sich entsprechend eines TFC-Masters oder Slaves ver-
halten soll, da im Basisaufbau dieses Systems beide Komponenten dieselbe FPGA
Firmware und Software verwenden.

Des Weiteren existieren Funktionen, welche fiir die Nachrichtenkommunikati-
on iiber den Timing-Node zustdndig sind, die Generierung von Zeitstempeln
durchfiihren und die Werte der Paketumlaufzeit berechnen. Der allerdings um-
fangreichste Teil der Funktionalitit stellt die der PLL dar.
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Abbildung 6.6: Software-Aufrufe und Interrupts der PLL-Regelschleife

Letztlich lasst sich das Verhalten der Software per IPBus {iber die einstellbaren
Kontrollparameter steuern, was beispielsweise die Aufzeichnung der Regelpa-
rameter im zyklisch adressierten Speicher oder die Aktivitit der PLL betrifft.

6.7 HW/SW Phase-locked Loop Regelschleife

Um die spannungsgesteuerten Oszillatoren nachzuregeln, kommt eine Phasen-
regelschleife zum Einsatz. Diese dhnelt vom Aufbau der PLL aus White Rabbit
[188]. Beim Entwurf des Regelkreises fand ein Hardware/Software-Codesign-
Ansatz Anwendung [97]. Um die Genauigkeit der Regelung optimieren und die
Entwicklungszeit zu minimieren, wurde ein Teil der PLL in Hardware und ein
Teil in Software realisiert. Die in Hardware realisierte DMTD-Komponente dient
im hier beschriebenen Regelkreis als Phasendetektor. Durch das im Grundla-
genkapitel 2.5.2 beschriebene Vorgehen wird mithilfe der DMTD-Komponente
die Phasendifferenz zwischen dem Systemtakt und dem vom Link empfange-
nen Takt mit einer Prézision im niedrigen zweistelligen Picosekundenbereich
ermittelt.

Der eigentliche, wenig zeitkritische und sehr kontrollflusslastige Teil der Re-
gelung wird mithilfe von Software-Routinen umgesetzt, die auf einem Xilinx
Microblaze [192] Soft-Core-Prozessor ausgefiihrt werden. Der Prozessor nimmt
hierbei die Phaseninformationen der DMTD auf und berechnet mittels eines Pro-
portional-Integral (PI)-Reglers den benétigten Frequenzversatz des Oszillators,
was im Falle eines als Systemoszillator verwendeten VCOs mit der Regelkreis-
frequenz von etwa 10 kHz erfolgt.

Um den Vorgang einer periodisch aktualisierten Regelschleife per Software zu
modellieren, ist es notwendig, die Verzogerungszeiten des Regelkreises grob ab-
zuschitzen und den Regelungsablauf in Einzelabschnitte zu unterteilen (siehe
Abbildung 6.6).

Grundlegend ist hierbei, die Regelung in zwei bis drei Bereiche zu unterteilen,
welche durch die genannten Latenzen vorgegeben werden. Hierbei besteht die
erste Phase aus der Zeit, die benétigt wird, um einen neuen Phasenwert zu ermit-
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teln. Im konkret vorliegenden Fall wird dieser Prozess durch die DMTD vollzo-
gen, welche aufgrund des Verhiltnisses von Hilfsoszillator zu Systemoszillator
mehrere tausend Systemtakte benotigt, um einen neuen Phasenwert zu ermitteln
(siehe Kapitel 2.5.2). Fiir N = 14, fs,s = 120 MHz ergibt sich somit die Frequenz

des niederfrequenten Signals zu fp;sys = fsys/ 2N = 7.32 KHz (siehe Kapitel
2.5.2), was aufgrund des verwendeten Vorgehens ebenfalls der Rate entspricht,
mit der neue Phasenmesswerte erzeugt werden.

In der darauffolgenden Phase muss nun, auf Grund des Einflusses des neuen
ermittelten Wertes, durch den PLL-Regler ein neuer Sollwert berechnet werden,
was durch das Auftreten eines Interrupts des Systemzahlers zur rechten Zeit
initiiert wird.

In der letzten Phase muss nun dieser Wert angewendet werden, was unter Um-
stinden mehrere Zugriffe auf die betreffende Schnittstelle benotigt. Hierbei kann
erneut ein periodisch auftretender Interrupt verwendet werden, der einen ge-
wissen zeitlichen Versatz zum Interrupt 1 besitzt und es erlaubt, die Bestimmung
des neuen Ausgabewerts von dessen Ausgabe an den Oszillator zu trennen. Die-
ser zeitlich versetzte Interrupt ist zwar nicht zwingend notwendig, allerdings
kann dadurch unter Umstdnden die Konstanz der Aktualisierungsrate der Re-
gelgrofie verbessert werden, falls deren Bestimmung unter gewissen Umstanden
unterschiedlich viel Zeit benotigt.

Bei diesem Abschnitt der Regelung ist zu beachten, dass eine sogenannte Ein-
schwingzeit (Settling Time) auftritt, was die Zeit ist, die benoétigt wird, bis die
Frequenzinderung am Ausgang des Oszillators sichtbar wird, nachdem der Wert
in das entsprechende serielle Kommunikationsregister geschrieben wurde. Falls
der Eingang des Oszillators zur Frequenzverstimmung mittels eines Digital-to-
Analog Converters (DACs) angesteuert wird, kommt hierbei die Latenz des DACs
hinzu. Bei dem hier beschrieben Vorgehen wird die Aktualisierungsrate des Re-
gelkreises durch die fiir beide Interrupts identische Auslosefrequenz vorgege-
ben, falls die Summe der Latenzen zur Bestimmung und zum Setzen der Regel-
grofse kleiner ausfallt als die durch die Auslosefrequenz der Interrupts vorgege-
bene Zeitspanne. Es ist zudem zu berticksichtigen, dass die Interrupt-Rate nicht
diejenige tibersteigen sollte, mit welcher neue DMTD-Phasenmesswerte am Ein-
gang erzeugt werden, da der PI-Regler sonst teilweise mit veralteten Messwerten
arbeiten wiirde.

Fiir den in der PLL verwendeten DMTD-Ansatz ist es essentiell, dass der System-
und der Hilfstakt in einem festen, bekannten Verhiltnis zueinander stehen. Aus
diesem Grund muss zundchst der Frequenzversatz des Hilfsoszillators korrekt
eingestellt werden, bevor die Regelung der Systemfrequenz mittels der DMTD-
Phasenwerte erfolgen kann. Hierfiir kommt ein Frequenzzdhler zum Einsatz, der
das Verhiltnis zwischen beiden Takten evaluiert (siehe Abbildung 6.7 a). Da-
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Abbildung 6.7:a) Zahler zur Bestimmung des Frequenzversatzes zwischen
Hilfs- und Systemoszillator, b) Blockschaltbild des generellen
Aufbaus der Hardware/Software-PLL

bei werden nach dem Systemreset in den Taktdoménen der beiden Oszillatoren
Zidhler gestartet. Sobald der Zahler des Hilfsoszillators tiberlduft, wird ein Puls
ausgelost, der die Speicherung des aktuellen Zahlerstandes des Zahlers in der
Systemtaktdomine auslost. Bei bekanntem Zahlerwert des Hilfsoszillators ldsst
sich der fiir das korrekte Verhéltnis beider Taktfrequenzen benétigte Zahlerstand
in der Systemtaktdoméne nach Gleichung 6.1-6.3 berechnen.

2N —1
fHelp = TON 'fSys (6.1)
Countpy, = oM, Countgys = floor (ZM- ﬁ) (6.2)
2N —1
Countgys = 1048640; M = 20, N = 14 (6.3)

Dabei entspricht ein LSB des Frequenzzihlers etwa einem ppm des Oszillators.
Fiir die Einstellung der Hilfsfrequenz lasst sich dieselbe Art von PLL-Software-
Routine verwenden, wie sie im spéteren Teil des Kapitels fiir die Einstellung des
Systemoszillators verwendet wird. Hierbei muss nur beachtet werden, dass nun
als Messwerte, Werte des Frequenzzahlers, der entsprechende Wert fiir Count Sys
als Zielwert und passende Proportionalitdts- kp und Integralkonstanten kj ver-
wendet werden.

Nachdem die Frequenz des Hilfsoszillators fiir das entsprechende Verhiltnis ein-
gestellt wurde, kann die PLL des Systemoszillators verwendet werden, um die
Systemfrequenz auf der Slave-Seite nachzuregeln. Hierfiir wurde eine Soft-PLL
entwickelt, die im Phasenraum arbeitet (sieche Abbildung 6.7 b). Das Signal fiir
das der PLL-Regler ausgelegt wurde, entspricht einem Rampen- bzw. Dreiecks-
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signal, da das von der DMTD ermittelte Phasensignal bei einer vom Systemtakt
abweichenden aber ndherungsweise konstanten Frequenz des zu folgenden Re-
ferenztaktes, einen sich linear vergrofSernden bzw. verkleinernden Phasenunter-
schied zwischen System- und Referenztakt zur Folge hat (siehe Kapitel 8).

Um einen Regler zu erhalten, der dazu in der Lage ist, den Phasenfehler nach
endlicher Zeit gegen Null zu regeln, muss dieser das Kriterium der statischen
Genauigkeit erfiillen [39]. Da ein PI-Regler eine Polstelle im Nullpunkt besitzt,
ist dieser in der Lage, diese Bedingung zu erfiillen [39] und wird deshalb in vie-
len digitalen PLL-Entwiirfen eingesetzt. Jedoch bestimmt dessen Parametrisie-
rung in Abhédngigkeit des Regelkreises mafigeblich, unter welchen Bedingungen
dieser in der Lage ist, den stabilen Zielzustand zu erreichen, wie viel Zeit dies in
Anspruch nimmt und unter welchen Umstdnden der Regelkreis diesen stabilen
Zustand wieder verladsst.

Im vorliegenden Konzept des Regelkreises ist es wichtig, sicher den stabilen Zu-
stand der Frequenzregelung zu erreichen, aber ebenfalls eine gewiinschte Pha-
senlage wiederholbar einstellen bzw. gezielt verandern zu kénnen. Fiir erste-
re Eigenschaft konnte gewdhlt werden, dass der PI-Regler die Phaseninderung
der DMTD-Phasenwerte analysiert und die Systemfrequenz entsprechend die-
ser "Frequenz" anpasst, sodass dessen Messwert gegen null geregelt wird. Dies
hat zur Folge, dass der Regler sehr genau der Referenzfrequenz folgen kann. Die
zweite Anforderung, eine gewtinschte Phase einstellen zu konnen, gestaltet sich
dabei allerdings etwas schwieriger, da erst dann stabile eine Zielphase erreicht
werden kann, wenn die Frequenz eingestellt wurde. Es ist daher bei diesem Vor-
gehen naheliegend, nachdem der Frequenzeinstellung abgeschlossen wurde, die
Frequenz des Systemtaktes leicht zu verstimmen, sodass sich die Phasenlage
langsam relativ zum Referenztakt verandert. Dies hat allerdings den Nachteil,
dass dieser Vorgang nur eher ungenau moglich ist, da nach dem Erreichen der
Zielphase erst wieder die Zielfrequenz erreicht werden muss, was zu einer wei-
teren Phasenabweichung fiihrt.

Ein weiterer Ansatz ist der, nach erfolgter Frequenzeinstellung in einen phasen-
regelnden Modus iiberzugehen, der statt der Phasendnderung (f () = d¢/dt)
die Abweichung von einem eingestellten Zielwert als Fehlergrofie in den PI-
Regler einspeist. Hier ist es allerdings von Nachteil, dass zwei Parametersétze
innerhalb des PI-Reglers vorhanden sein miissten. Zudem ist es fiir diese Anpas-
sung notwendig, den Integrationsakkumulator des PI-Reglers mit den korrekt
umgerechneten Werten zu tiberschreiben, wenn zwischen der Phasen- und Fre-
quenzregelung umgeschaltet wird. Dieses Vorgehen eignet sich moglicherweise
fiir Félle, bei denen der Systemoszillator einen groleren Versatz zur Referenzfre-
quenz besitzt, sodass dieser zunédchst in den Bereich geregelt werden muss, der
innerhalb des sogenannten stabilen Regelbereichs (lock range) der Reglervarian-
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Abbildung 6.8: Bestimmung des eingespeisten Fehlersignals ¢ 445 und dessen
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te liegt, welche die Phasenwerte als Vergleichsgrofsen verwendet. Hierbei eignet
sich allerdings statt einer Messung der Phasendnderung auf Basis der DMTD
eventuell eher das fiir den Hilfsoszillator vorgestellte Verfahren zur Frequenz-
messung und Grobeinstellung mittels eines Frequenzzihlers in FPGA-Logik.

Untersuchungen beim Systementwurf zeigten jedoch, dass es zumindest fiir die
um eine Mittenfrequenz verstimmbaren VCOs nicht notwendig ist, einen solch
aufwendigen Ansatz fiir die Erzielung sehr guter Ergebnisse zu verwenden. Die
dabei am besten geeignete Herangehensweise ist es, die Abweichung der gemes-
senen Phasendifferenz zu einem beliebigen Zielphasenunterschied als Fehler-
grofie zu verwenden. Dadurch wird bei einer sich schnell und stark verandern-
den Differenz zum Zielwert der Phasenabweichung die Frequenz verstimmt, so-
dass nach endlicher Zeit die Zielfrequenz angendhert und diese erst stabil ein-
gestellt wird, sobald ebenfalls die gewtiinschte Zielphase erreicht wurde. Somit
werden damit beide Entwurfsziele mittels eines Regelprozesses realisiert, was
allerdings auch nur deshalb moglich ist, weil generell die Frequenz eines Signals
der Ableitung der Phase entspricht. Mittels dieses Vorgehens ist es zudem auf
einfache Weise realisierbar, einen anderen Sollwert fiir die Phasenregelung ein-
zuspeisen

Um sicherzustellen, dass das Fehlersignal, das die Abweichung zum Zielpha-
senunterschied angibt, sich innerhalb des Bereichs [-2N~1,2N=1) = [—7, 77) be-
wegt, wird der Fehler ¢ 4,4, mittels des in Abbildung 6.8 dargestellten Ansatzes
bestimmt.

Nach der Einstellung der TFC-Slave-Oszillatorfrequenz stabilisiert sich die Pha-
senlage relativ zum Master und die Messung der Paketumlaufzeit zwecks Be-
stimmung des Slave-Versatzes kann beginnen. Soll nach der Ermittlung eines
Versatzes im Folgenden ein neuer Phasensollwert in die PLL eingebracht wer-
den, sollte dieser nicht einfach als neuer Phasenwert eingestellt werden, da dies

118



6.7 HW/SW Phase-locked Loop Regelschleife

aufgrund eines potentiell sprunghaft ansteigenden Phasendifferenzfehlers sofort
zu einem starken Frequenzsprung fithren wiirde. Stattdessen empfiehlt es sich,
den neuen Phasenwert inkrementell additiv mit dem aktuellen Wert zu verrech-
nen, sodass eine langsame Phasenanpassung erfolgt und keine grofSen Frequenz-
spriinge auftreten.

Auswertungen mittels der in Kapitel 8.2.2 ausgewerteten Messaufbauten zeig-
ten, dass die hochprézisen, temperaturkompensierten Mercury Crystal VCOs
[92], die im TP- und einem der Glasfasersysteme als Systemoszillatoren ver-
wendet wurden, in der Regel nur um wenige ppm voneinander abweichen. Bei-
spielsweise konnte in einem der gemessenen Fille ein Frequenzversatz von gera-
de einmal 0.5 ppm gemessen werden, was mittels eines Stanford Research Sys-
tems SR620 Universal Time Interval Counters ermittelt wurde [144]. Dies liegt
schwerpunktméflig an der sehr guten Kalibrierung dieses Typs von temperatur-
kompensiertem Oszillator. Laut Datenblatt besitzen diese eine initiale Kalibrie-
rungstoleranz von +/-1 ppm, was sich durch Alterung (+/-1 ppm), Spannungs-
und Lastwechsel (je +/-0.3 ppm) und je Lotvorgang (+/- 1 ppm) dndern kann.
Dabei konnen die VCOs mittels des Kontrolleingangs um mindestens +/-6 ppm
eingestellt werden, wodurch zwei Oszillatoren dieses Typs, bei angemessen an-
gewandten Design-Prinzipien der Platinen, in nahezu allen Féllen aufeinander
synchronisiert werden kénnen.

Fiir den Fall der TP-Kommunikation unterscheidet sich die PLL darin, dass die
Subtaktzyklusphasenwerte der Zeitstempel der Timing (TIM)-Kommunikation
von einer separaten DMTD am Eingang dieses Kanals bestimmt werden (siehe
Kapitel 7.1). Fiir die Bestimmung préziser Anpassungswerte der Sollphase der
PLL des Systemoszillators werden damit Phasenwerte dieser DMTD-Kompo-
nente mafigeblich sein.

Im Falle der Konfiguration des glasfaserbasierten TFC-Systems, das einen ein-
stellbaren Oszillator als Systemtaktquelle verwendet, ist ein etwas aufwandige-
rer Regelungsansatz vonnéten. Diese Anforderung entsteht dadurch, dass Os-
zillatoren, welche nicht auf eine feste Mittenfrequenz kalibriert sind, sondern
flexibel in einem grofien Frequenzbereich eingestellt werden konnen, in der Re-
gel einen wesentlich aufwandigeren inneren Aufbau besitzen [139]. Dadurch
konnen verschiedene Oszillatoren derselben Familie, welche vom Nutzer auf
dieselbe Frequenz programmiert wurden, grofSere relative Frequenzabweichun-
gen aufweisen als nur fein verstimmbare VCOs. Durch Messungen konnte fest-
gestellt werden, dass fiir den Fall des vorliegenden Systems die VCOs zweier
AFCK-Platinen im Initialzustand von der Frequenz her nur um etwa 0.5 ppm
voneinander abwichen, wobei im Fall der auf fs,s = 120 MHz programmierten
Oszillatoren Abweichungen im Bereich von 3-5 ppm auftraten.
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Abbildung 6.9: a) Soft-PLL mit Modi zur Grob- und Feinregelung der Oszillator-
frequenz, b) Schematischer Ablauf der Regelung mit Phasenoff-
setkompensation

Aus diesem Grund wurde fiir die Einstellung der flexiblen Silicons Labs SI570
[139] Oszillatoren der AFCK-Platine ein zweistufiger Regelungsprozess einge-
fiihrt. Dabei besitzt die abgednderte PLL den in Abbildung 6.9 a dargestellten
Aufbau, der dem zeitlichen Ablauf des Regelprozesses nach Teilgrafik b folgt.
Das grundlegende Unterscheidungsmerkmale zum bisherigen Aufbau ist der,
dass nun zusétzlich Werte eines Frequenzzéhlers zur Einstellung des Systemos-
zillators verwendet werden, wie dies bereits fiir den Hilfsoszillator der Fall ist.
Allerdings wird bei diesem Frequenzzihler das von der Glasfaserverbindung
abgeleitete Taktsignal clkgy mit dem Hilfstakt clkp,, verglichen (etwa 60 ppm
Versatz fiir N=14), da aufgrund des geringen Frequenzversatzes von clkg, und
clksys ein direkter Vergleich gerade am Ende des Regelprozess zu ungenauen
Messergebnissen fithren wiirde. Der durch den Frequenzzahler erzeugte Wert
kann darauf innerhalb der PLL fiir die Grobeinstellung der Frequenz des pro-
grammierbaren Oszillators verwendet werden.

Da bei der Erzeugung dieses Messwerts allerdings der Systemoszillator nicht
beteiligt ist, kann eine Verdnderung dieses Wertes nur indirekt erfolgen. Der
Trick ist hierbei, dass die Frequenz des Hilfsoszillators fiir das fiir die DMTD-
Komponente bendtigte Frequenzverhéltnis von frp,, = (2N —1)/2N. fsys rela-
tiv zum Systemoszillator, bereits aktiv durch die PLL des Hilfsoszillators an die
des Systemoszillators angepasst.

In der Software der Grobfrequenzregelung wird gleichzeitig darauf geachtet,
dass nur dann ein Regelschritt durchgefiihrt wird, falls das benotigte Verhalt-
nis zwischen clky,, und clksys genau eingehalten wird. Gilt die geforderte Be-
dingung, wird die Regelung des Systemoszillators auf Basis des Verhiltnisses
von clkry und clky,, bewirken, dass sich dessen Frequenz immer mehr der
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des abgeleiteten Takts anpasst. Dies geschieht dabei in dem Mafle, wie sich der
Wert des hier verwendeten Frequenzzahlers dem Sollwert annahert. Mittels die-
ses Vorgehens ist es hierbei moglich den Frequenzversatz zwischen Empfangs-
und Systemtakt auf wesentlich unterhalb von 1 ppm zu reduzieren (fg;opLocked),
sodass in einem zweiten Schritt die Feinanpassung der Frequenz durchgefiihrt
werden kann. Gleichung 6.4 stellt den mathematischen Hintergrund dieses Vor-
gehens dar.

fsys = Kpmrtp - fHelp; Kpmrp =2N/(2N —1)

6.4

frRx = KpMTD * fHelp + BErrs DErr B 0 = foys = fRy ©4
Der zweite Teil des Regelungsprozesses kann wieder mithilfe des bekannten Vor-
gehens erfolgen, bei dem DMTD-Phasenwerte als Sollgrofle zum Einsatz kom-
men. Nach der Erreichung des Lock Zustands der Feinregelung ¢ f,inocked kann
mittels des aus der Zwei-Wege-Latenz resultierenden Ein-Weg-Phasenversatzes
$aqj der zwischen TFC-Master und -Slave bestehende Phasenfehler kompensiert
werden.

In den beiden Regelmodi des hier erlduterten zweistufigen Regelprozesses kom-
men unterschiedliche Parametrierungen des PI-Reglers und verschiedene Ver-
gleichsgrofien zum Einsatz. Deshalb ist beim Wechsel zwischen den beiden Mo-
di sicherzustellen, dass die Regelung mit giiltigen Ausgangsbedingungen fort-
gesetzt werden kann. Als sichere Losung wurde gewéhlt, die Akkumulatoren
des PI-Reglers zurtickzusetzen, die aktuellen Systemparameter des einstellbaren
Oszillators erneut per Programmierschnittstelle auszulesen und diese als neuen
Ausgangszustand im gewéhlten Modus des PI-Reglers zu verwenden.

6.8 Dateniibertragungskomponenten

Uber den physikalischen TFC-Link kénnen Daten von verschiedenen Quellen
tibertragen werden. Eine dieser Datenquellen stellt der Microprocessor dar, wel-
cher tiber einen am Bussystem angebundenen DMA, der auf einen FPGA-inter-
nen Block Random Accessible Memory (BRAM)-Speicher zugreift, Daten mit der
TFC-Schnittstelle austauschen kann.

Da Fast-Control-Nachrichten mit einer moglichst gleichbleibenden Latenz tiber-
tragen werden sollen, ist fiir deren Ubertragung ein separater Datenpfad ge-
plant, der explizit den Microprocessor umgeht, falls dieser nicht das Ziel der
Nachricht darstellt, und nur hardware-nahe FPGA-Logik verwendet. Gerade am
TFC-Slave ist diese Art von Bypass wichtig, da dieser sowohl an der Trigger-
Backplane der mTCA Crates, als auch an den TFC-Link, der das Crate in Rich-
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Abbildung 6.10: Komponente zur Steuerung des Zugriffs auf das physikalische
Medium mit FC-Bypass

tung TFC-Master verldsst, angebunden ist und somit priméar keine Prozessie-
rungsaufgabe besitzt, sondern lediglich die des Multiplexes und der Weiterlei-
tung der Daten der AMC-Karten erfiillen muss. Folgende Beschreibungen stel-
len das grundlegende Konzepts zum geteilten Zugriff auf das TFC-Medium dar,
das besonders fiir die Ubertragung per Glasfaser wichtig ist, da hier nur eine
physikalische Leitung fiir die Ubertragung zur Verfiigung steht.

Um mebhrere dieser Datenquellen an den TFC-Link anzubinden, ist fiir die phy-
sikalische Schnittstelle eine Zugriffssteuerung vorgesehen, welche tiber die als
néchstes zu tibertragenden Daten entscheidet bzw. Daten an das richtige Ziel
weiterleitet (siehe Abbildung 6.10). Hierbei werden vom TFC-Link empfange-
ne Daten anhand des anfithrenden K-Worts bzw. des Paketkopfes (Headers) mit
einem Zielrouting versehen und mittels einer Paketverteilers an den richtigen
Port weitergeleitet. TIM-bezogene Pakete werden standardmaflig zwischen TFC-
Link und Microprocessor ausgetauscht. In Abhédngigkeit von der notwendigen
Zeitsynchronisation innerhalb eines Crates, kann es ebenfalls notwendig sein,
TIM-Daten tiber die Crate Backplane zu verschicken, statt nur ein PPS-Signal zu
erzeugen. Fiir diesen Fall ist in der Abbildung ebenfalls eine Datenanbindung
des TIM-Links der Backplane eingezeichnet. Die Standardweiterleitung von FC-
Paketen erfolgt zwischen dem TFC-Link und dem FC-Port in Richtung der Back-
plane. Per Parametrisierung kann allerdings dartiber entschieden werden, ob
FC-Pakete auch an den Microprocessor weitergeleitet werden sollten bzw. per
K-Wort oder Paketkopf kann das Ziel der Nachricht bekanntgemacht werden.

Die Anbindung per Twisted-Pair- bzw. Glasfasermedium unterscheidet sich in
der Hinsicht, dass in ersterem Fall fiir TIM und FC getrennte differenzielle Paa-
re zu Verfiigung stehen und so eine gleichzeitige Ubertragung verschiedener
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Nachrichtentypen moglich ist. Mittels der Glasfaseriibertrager steht zwar eine
hohere Datenrate zur Verfiigung, allerdings miissen TIM- und FC-Nachrichten
tiber dasselbe Medium serialisiert tibertragen werden. Diese Tatsache erfordert
fiir beide physikalischen Anbindungskonzepte eine Paketpufferung, da die Ein-
gangsdatenrate im Extremfall hoher als die des Links ausféllt und gerade im Fall
des Glasfasermediums eine Paketpriorisierung notwendig ist.

Kommen beispielsweise gleichzeitig FC- und Microprocessor-Pakete an, die an
den TFC-Link gesendet werden sollen, muss dartiber entschieden werden, wel-
che Pakete zuerst gesendet werden sollen. Zudem kann es vorkommen, dass
Nachrichten mehr als ein einzelnes Datenwort (Flit) lang sind, weshalb nicht
nur in Richtung des TFC-Links aufgrund des niedrigeren Durchsatzes Puffer be-
notigt werden. Beispielsweise lieffen sich am TFC-Link zwei FIFOs in Sende-
richtung instanziieren, je einer fiir FC- bzw. TIM-Pakete, sodass bei nicht allzu
hohem Datenaufkommen keine Daten verloren gehen. Hierbei muss allerdings
berticksichtigt werden, dass eine maximale Nachrichtenlidnge definiert wird; ent-
sprechend dieser wird die Puffergrofie gewéhlt, sodass keine Unterbrechung von
Nachrichten notwendig wird.

Generell sind in diesem Aufbau FC- den TIM-Nachrichten bei der Ubertragung
bevorzugt zu behandeln, da hier die Konstanz der Latenz dufSerst wichtig ist, tib-
licherweise deren Quelle auflerhalb des FPGA-Systems liegt und die Erzeugung
TIM-bezogener Nachrichten ohne grofiere Nachteile zeitlich begrenzt unterbun-
den werden kann. Ebenso ist es in der Regel zutreffend, dass von der Backplane
oder dem TFC-Link ankommende FC-Nachrichten vor FC-Paketen des Prozes-
sors weitergeleitet werden sollten.

Wird der Microprocessor als Paketquelle und -senke von FC-Nachrichten abge-
schaltet, kann der Puffer innerhalb des FC-Pfades transparent geschaltet werden,
was sich positiv auf dessen Latenz auswirkt. Eine etwaig notwendige Pufferung
kann dabei innerhalb der FC-Schnittstellensteuerung der Backplane vorgenom-
men werden, da diese Verbindung in der Regel tiber eine geringere Datenrate
als die TFC-Schnittstelle verfiigt und sich so FC-Pakete in der Regel weniger
lange bei dieser Komponente aufhalten. Diese FC-Schnittstellensteuerung der
Backplane setzt dabei das notwendige Protokoll um und fiihrt im Falle des TFC-
Slaves innerhalb eines mTCA .4 Crates die FC-Kommunikation von mehreren
DPBs zusammen bzw. adressiert zu sendende Pakete entsprechend.

Die eigentliche Anbindung des Microprocessors an die Datentibertragungskom-
ponenten erfolgt mittels einer DMA-Komponente. Dies ist notwendig, da oh-
ne diese Komponente die Ubertragung von Nachrichten abhingig von der Last
des Microprocessors und dieser somit zusétzlich fiir diese Aufgabe belegt wa-
re. Der Grundansatz ist hierbei, dass die Datenschnittstelle des Prozessors ein
BRAM darstellt und lediglich Steuerinformationen und Interrupts mit der DMA-
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Abbildung 6.11: TFC-Link mit Ubertragung a) per Glasfaserkabel bzw. b) per
Twisted-Pair-Kupferkabel

Komponente ausgetauscht werden. Ein groler Vorteil dieses Vorgehens ist zu-
dem, dass die Ubertragungslatenz nach dem DMA unabhingig ist von prozes-
sorbedingten Latenzvariationen.

6.9 Modulare physikalische TFC-Schnittstelle

Zur Ubertragung der TFC-Informationen bieten sich, wie im Kapitel 4 zum Stand
der Technik erlautert, fiir den TFC-Link verschiedene Ansitze an. Dort wurde
ebenfalls dargelegt, dass fiir die erste Umsetzung des TFC-Systems die direkte
Master-Slave-Anbindung gewéhlt wurde. Um hierfiir die geeignetste Realisie-
rung zu ermitteln, wurden zwei Ubertragungskonzepte erstellt, welche in den
folgenden Kapiteln ndher beschrieben und evaluiert werden. Das grundlegen-
de Unterscheidungsmerkmal beider Konzepte stellt das gewéhlte physikalische
Medium dar.

Hierbei setzt das erste Konzept auf die Datentibertragung per Glasfaserkabel
(siehe Abbildung 6.11 a). Diesem Konzept liegt der Ansatz der physikalischen
Schnittstelle des White-Rabbit-Systems [17] zugrunde. Im Vergleich zu diesem
System ermoglicht es allerdings zusitzlich zur Zeit- und Taktsynchronisation
ebenso die im CBM-Experiment dringend erforderliche Fast-Control-Kommuni-
kation, welche eine konstante, geringe Ubertragungslatenz voraussetzt. Um per
Glasfaser kommunizieren zu konnen, werden beim hier beschriebenen Konzept
bidirektionale SMF SFP Glasfasertibertragungsmodule eingesetzt. Die Verwen-
dung dieser speziellen Module hat den Grund, dass hierdurch die DS- und US-
Kommunikation tiber dieselbe Faser stattfinden kann, wodurch die Faser nicht
zum DS/US-Pfadlangenunterschied beitragt. Die hierbei nicht beeinflusste Link-
Asymmetrie bezeichnet dabei die Differenz der Latenzen zweier Ausbreitungs-
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Abbildung 6.12: Generisches Blockschaltbild des TFC-Link PHY

pfade. Im Falle von vernachldssigbarer Link-Asymmetrie liefert die Annahme,
dass die Halfte der Zwei-Wege-Latenz der Latenz der Ubertragungsstrecke ent-
spricht, eine sehr gute Latenzschatzung fiir die DS/US Strecken.

Um die SFP-Module an die FPGA-Logik anzubinden, werden zur Kommunika-
tion serielle Highspeed-Transceiver-Hardware-Primitiven aufseiten der FPGAs
verwendet. Hierbei sendet oder empfangt die FPGA-Logik parallelisierte Daten-
strome im Bereich von wenigen hundert Megahertz, welche von den Ubertrager—
Primitiven zu oder von einem Datenstrom im Gigabit-Bereich aulerhalb des
FPGAs umgesetzt werden.

Der zweite im Stand der Technikkapitel erwahnte Ansatz verwendet die kupfer-
basierte Twisted-Pair-Anbindung als TFC-Medium. Hierbei wird eine zusitzlich
zu entwickelnde Platine benétigt, welche es erlaubt, mittels spezieller Ubertra-
ger den TP-Link anzuschlielen. Dabei konnen aufgrund geringerer zu erwarten-
der Datenraten als im Glasfaseransatz gewohnliche FPGA GPIOs zum Einsatz
kommen. Da zudem vier Leitungen zur Ubertragung von Daten bereitstehen,
konnen diese unabhingig voneinander zur Kommunikation verwendet werden,
was z.B. die in Kapitel 6.8 erwdhnte Zugriffskontrolle der physikalischen Schnitt-
stelle vereinfacht. Um eine bessere Qualitit des TP-Taktes zu erreichen, wird ein
dediziertes Taktsignal an einem der TP-Paare angelegt, welches von einem de-
dizierten Chip zur Taktverarbeitung bzw. einem Oszillator erzeugt wird. Da die
Datensignale nicht mit diesem Taktsignal phasen-ausgerichtet sind, wird zusétz-
lich eines der Signale als halbduplex TIM-Leitung verwendet, um einen bidirek-
tionalen Datenlink fiir Messungen der Paketumlaufzeit zu erhalten.

Ein generisches Blockschaltbild, das den fiir beide Ansétze giiltigen grundlegen-
den Aufbau des TFC-Link Physical Interface (PHY) zeigt, ist in Abbildung 6.12
dargestellt. Innerhalb der PHY-Logikkomponenten beider Ansétze wird neben
der Kommunikationslogik eine Zeitstempelgenerierung verwendet, die bei be-
stimmten auftretenden Paketen deren zeitliches Auftreten dem Microprocessor
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mitteilt. Um solche Pakete von normalen Datenpaketen unterscheiden zu kon-
nen, wird in den PHY-Komponenten ein 8b10b-Leitungscode [186] verwendet,
der sogenannte K-Woérter definiert und zusétzlich eine gleichanteilsfreie Uber-
tragung ermoglicht. Im Falle des glasfaserbasierten Ansatzes ist diese Leitungs-
codierung als Teil der Transceiver instanziierbar.

Mithilfe der in diesem Modul vorhandenen DMTD-Komponenten lasst sich die
Préazision der Zeitstempel auf wesentlich unter eine Taktperiode verbessern, in
der Regel im Bereich zwischen 10-100 ps.

Zwar nicht im prototypischen System vorhanden, aber in einer finalen Version
des Systems sinnvoll, ist eine Forward Error Correction (FEC), welche es erlaubt,
Ubertragungsfehler auf der Empfiangerseite in gewissem MafSe zu korrigieren,
ohne dass eine Wiederholung der Ubertragung notwendig wird. Gerade beim
latenzkritischen FC-Link ist diese Mafinahme sinnvoll, da ein Paketverlust oder
die benotigte Wiederholung eines Pakets signifikant die Konstanz der Nachrich-
tentibertragung beeinflusst bzw. die zeitlich gleichzeitige Ausfithrung von Kom-
mandos unmoglich macht.

Da am TFC-Master an jedem der Ports eine Zeitstempelerzeugung und eine
Phasenmessung notwendig ist, wurden alle dieser Komponenten in die Timing-
Node-Logik eingebaut, sodass im Falle mehrerer Ports eine Vervielfachung der
Logik einfach moglich ist.

6.10 Slow-Control-Schnittstelle

Um die verteilten Komponenten des TFC-Systems durch ein zentrales System
kontrollieren zu konnen, ist es an das innerhalb von CBM verwendete Slow-
Control-System angebunden. Fiir dieses System wird das am CERN entwickelte
IPBus-System [78] eingesetzt. Dieses basiert auf Gigabit-Ethernet [59] und setzt
dabei auf einen Pakettransfer per UDP [120]. Neben einem durch den Nutzer
zu wéhlenden Ethernet-PHY, wird lediglich eine IPBus-Controller-Komponente
benotigt, welche die Schnittstelle zwischen dem PHY und dem IPBus-Netzwerk
auf dem FPGA steuert.

Der grofle Vorteil von IPBus stellt die Einfachheit beziiglich dessen Verwen-
dung dar, da lediglich ein Slave-Gerit hinzugefiigt werden muss, an das die
benutzerdefinierte Logik des Systems, wie Status- und Steuerregister, angebun-
den werden kann. Neben diesem Basis-Slave stehen verschiedene weitere Ar-
ten zur Verfiigung, wie beispielsweise ein Slave mit First-In First-Out Memo-
ry (FIFO)-Anbindung. Ein sogenanntes Peephole RAM, welches automatisch die
Lese-/Schreibadresse erhoht, wurde fiir den TFC-Ringspeicher modifiziert (sie-
he Abbildung 6.13), sodass es moglich wird, mit einer hohen Datenrate, ohne
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Wartezustiande, die aufgezeichneten Regelparameter der PLL tiber einen am La-
bornetzwerk angeschlossenen PC per Gigabit-Ethernet auszulesen. In Kapitel 8,
Abbildung 8.3 finden sich Messdaten der PLL-Regelschleife, welche mithilfe des
Ringspeicheransatzes im Betrieb aufgezeichnet wurden.

Neben dieser detaillierten Auswertung einer speziellen Funktion bietet ein durch
IPBus bereitgestellter leicht instanziierbarer Registersatz die Moglichkeit, die TFC-
Subkomponenten der FPGA-Logik zu steuern, z.B. die Nachfiihrung des Slave-
Oszillators und Statusinformationen auszulesen, beispielsweise tiber das Errei-
chen des stabilen Zielzustands der Slave-PLL.

6.11 Peripherieckomponenten der TFC-Logik

Das TFC-System ist mit verschiedenen Peripheriekomponenten ausgestattet, oh-
ne welche der TFC-Betrieb nicht moglich wire (siehe Abbildung 6.5). Unter die-
se Kategorie fallen zum einen die zur Designzeit einstellbaren Timer, die die
System-Interrupts zum Aufruf der PLL auslosen, wodurch deren Regelgrofien
aktualisiert werden.

Des Weiteren stehen serielle Schnittstellenkomponenten fiir I2C und SPI zur Ver-
fiigung, von denen erstere den programmierbaren SI570-Oszillator [139] ansteu-
ert, der je nach System als Hilfs- oder Systemoszillator verwendet wird und letz-
tere Schnittstelle die Ausgabewerte der DACs definiert, welche den Frequenz-
versatz der VCOs vorgeben. Die verwendeten VCOs sind zum einen ein Mercu-
ry Crystal VM53S3 [92] Voltage and Temperature Controlled Crystal Oscillator (V-
CXO) mit 25 MHz, der meist als Systemoszillator verwendet wird, und ein IQD
VCXO0026156 [68] Voltage Controlled Crystal Oscillator (VCXO) mit 20 MHz als
moglicher Hilfsoszillator.
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Fiir den Fall, dass das IPBus-System nicht zur Verfiigung steht, kann mit dem
Microprocessor per Universal Asynchronous Receiver Transmitter (UART)-Kompo-
nente mit maximal 1 Mbit/s kommuniziert werden.

6.12 Synchrone Schnittstelle zur DPB-Ausleselogik

Um letztendlich die Informationen des TFC-Systems an die Logik der DPB-Aus-
lese weiterzugeben, ist eine synchrone DPB-Schnittstelle vorhanden. Ublicher-
weise stellt dies lediglich eine Biindelung wichtiger Signalen an der Top-Schnitt-
stelle der TFC-Cores dar, allerdings ist hier eine zusétzliche Logik zur Abstrakti-
on der TFC-Informationen sinnvoll.

Ein tiblicherweise verwendetes Signal, um den Startzeitpunkt gewisser Zeitin-
tervalle bekanntzumachen, ist das PPS-Signal. Dieses besitzt die Eigenschaft, bei
Beginn eines sich periodisch wiederholenden Zeitintervalls fiir die Dauer eines
Systemtaktzyklus aktiv zu sein. Dementsprechend bietet sich im Falle des TFC-
Systems an, dieses Signal vom synchronisierten taktzyklusgenauen Systemzeit-
zéhler abzuleiten. Da gerade fiir die Containerbildung innerhalb der DPB-Logik
Zeitstempel benotigt werden, ist es notwendig, den Ausgang des erwahnten Sys-
temzeitzdhlers der Auslese bereitzustellen.

Ebenfalls werden tiber diese Schnittstelle zumeist die Systemtakte verteilt, wel-
che innerhalb der Auslese in Richtung Frontend benotigt werden. Die Referenz-
takte der eingestellten VCOs werden hingegen tiber dedizierte Taktleitungen au-
Berhalb des FPGAs direkt mit den entsprechenden Takteingdngen der MGTs in
Richtung Frontend verbunden, um eine moglichst hohe Qualitédt des Taktes si-
cherzustellen, da sich diese direkt im BER der Ubertragung niederschlagt.

Die letztendlich speziell fiir den selbst-getriggerten Ansatz in CBM wichtige syn-
chrone Schnittstelle der FC-Nachrichtenkommunikation wird ebenfalls an die-
sem Interface im Falle eines DPB-Knotens angebunden. Am TFC-Slave wiirden
hingegen die FC-Nachrichten nur zwischen der Logik zur Backplane Kommu-
nikation und der TFC-Link Schnittstelle ausgetauscht werden, da am TFC-Slave
keine DPB-Auslese angebunden ist und diese Informationen nur am TFC-Master
eventuell an eine externe Entscheidungsfindung weitergeleitet werden miissten.
Falls dies einmal spater notwendig wird, konnen prinzipiell genauso Informa-
tionen zu hardware-nahen/physikalischen Events etc. der DPB-Logik bzw. des
FEEs tiber diese Schnittstelle gesammelt, in FC-Nachrichten abgelegt und an die
tibergeordneten TFC-Schichten weitergeleitet werden.
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6.13 Plane zur Weiterentwicklung der Auslese von CBM

Innerhalb von CBM finden ebenfalls Planungen beziiglich des Ausbaus des Aus-
lesesystems bzw. zukiinftiger Topologien der FPGA-basierten Online-Datener-
fassung statt. Aufgrund der Tatsache, dass sich diese Anderungen auch auf das
TFC-System und dessen zukiinftige Struktur auswirken wiirden, werden diese
in diesem Kapitel erldutert. Da, wie im Stand-der-Technik-Kapitel 4.4 genannt,
sich die glasfaserbasierte Crate-zu-Crate Verdrahtung innerhalb des TFC-Sytems
moglicherweise eher fiir CBM eignen konnte, weil diese Anbindung eine poten-
tiell bessere zukiinftige Erweiterbarkeit aufweist, werden die Auswirkungen der
geplanten Anderungen der Auslese im Folgenden auf dieses System bezogen.

Aktuell ist zum einen fiir CBM eine Serienversion der AFCK-FPGA-Platine im
Gesprich, die aus Griinden der Produktionskosten wahrscheinlich tiber keine
FMC-Konnektoren verfiigen, aber mit einem Xilinx Kintex UltraScale FPGA [201]
und einem oder zwei Paaren Avagotech Mini- [14] oder Micro-Pods [13] Tx/Rx
bzw. dhnlichen optischen Mehrkanalmodulen ausgestattet sein wird. Diese Schnitt-
stellenkomponenten binden je 12 10-Gbit-Kanéle mit Glasfaserlinks an, was be-
sonders im Fall der Auslese fiir einen erhohten Datendurchsatz sorgen wird.

Als zweites ist eine potentielle alternative Auslese fiir CBM im Gespréch, welche
dhnlich der physikalischen Struktur des LHCb Run3 aussdhe. Da im aktuellen
Fall der Auslese je ein FPGA im Auslese-Crate, aber auch ein FPGA benoétigt
wird, um den 10 Gbit/s FLES-Link an der Serverfarm zu empfangen, wird eine
Losung diskutiert, die es erlaubt, ohne das zusatzliche sogenannte FLES Interface
Board (FLIB) auszukommen, da dadurch potentiell Kosten eingespart und die
Signalkette vereinfacht wiirde.

Die generelle Idee ist dabei, die Auslese-Karten in PCs zu installieren und als
PCle-Karten auszufiihren, wobei deren Daten per Infiniband [61] an die Server-
farm geschickt wiirden, was einen geldufigen Standard innerhalb der Architek-
turen von Grofirechnern darstellt. Der Vorteil dieses Aufbaus ist, dass prinzipiell
kommerzielle FPGA-Karten eingesetzt werden konnten, falls nicht auf die auf-
wiéndige Taktfunktionalitit des AFCKs gesetzt werden miisste. Ebenfalls konn-
ten die teuren mTCA Crates entfallen und Messdaten konnten mittels der PCs in
kleinen Aufbauten bereits im Voraus ausgewertet werden. Nachteilig ist hierbei
allerdings die geringere Anzahl Auslesekarten, die pro Rechner installiert wer-
den konnen, was die Anzahl notwendiger TFC-Links zu den PCs im Vergleich zu
den mTCA Crates vervielfachen und damit den Aufwand der Signalverteilung
innerhalb des TFC-Systems signifikant vergrofiern wiirde.
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Abbildung 6.14: Erweiterung des TFC-Master-Aufbaus mittels weiterer AMCs
zu einem Multi-Master-Crate

6.14 Zukiinftige Erweiterbarkeit des TFC-Systems

Die bisherigen Erlduterungen des Konzepts des TFC-Systems beschéftigten sich
lediglich mit Aufbauten, die nur eine TFC-Master-Karte verwenden. Werden die
TFC-Links auflerhalb von Crates als Punkt-zu-Punkt-Links ausgefiihrt, um eine
minimale Ubertragungslatenz zu erreichen, ist die Anzahl Slaves, die mit einer
Master-Karte verbunden werden konnen, durch die Anzahl Ports der Karte be-
grenzt.

Im zentralen Konzept der finalen Auslese von CBM ist es allerdings geplant, in-
nerhalb des Elektronikraums eine grole Anzahl mTCA .4 Crates zu installieren,
in denen die FPGA-basierte Auslese untergebracht sein wird. In diesem Raum
konnten schitzungsweise etwas tiber 20 Racks platziert werden, die mit jeweils
bis zu sechs DPB-Auslese Crates ausgestattet sein konnten, falls mTCA.4 Cra-
tes mit 8 und 19-Zoll Racks mit 48 Hoheneinheiten verwendet wiirden. Daraus
ergdbe sich bei Vollbesttickung innerhalb von etwa 100-150 Crates eine Anzahl
von Auslesekarten in der Gréofienordnung von etwa 1200 bis 1800 Sttick, wobei
reale Zahlen wahrscheinlich darunter anzusiedeln wiren. Wiirde die finale Aus-
lese auf einer Topologie von PCle Karten basieren (siehe Kapitel 6.13), welche in
Servergehdusen installiert wiirden, konnten ebenfalls einhundert oder ein Viel-
faches davon an TFC-Links benotigt werden.
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Um eine sehr grofle Anzahl an Crates anzubinden, besteht die Moglichkeit, den
mehrfach erwdhnten Ansatz des TFC-Multi-Master Crates zu verfolgen, bei dem,
dhnlich eines synchronisierten Auslese-Crates, ausgehend von einer Grandmaster-
Karte, die anderen Master-Karten synchronisiert werden. Dieses Vorgehen ist in
Abbildung 6.14 dargestellt.

Hierbei stellt der Grandmaster seinen Referenztakt tiber die Telekommunika-
tionstaktleitungen der Backplane den Submasters als Referenz zur Verfiigung.
Da dieser Takt aufgrund unterschiedlicher Abstinde zum MCH und nicht ldn-
genangeglichener Taktleitungen der Backplane mit verschiedenen Phasenlagen
an den sogenannten TFC-Submasters ankommt, sollten diese, um eine perfek-
te Kopie des Mastertaktes zu erhalten, phasensynchronisiert werden, da sonst
ebenfalls die Slaves in den Auslese-Crates mit unterschiedlichen Phasenlagen
synchronisiert wiirden.

Ahnlich dem beschriebenen Vorgehen bei der TFC-TP-Synchronisation wiirde
an den Submasters zundchst die Frequenz des lokalen, einstellbaren Oszilla-
tors angepasst werden. Darauf liefe sich tiber die Trigger-Backplane eine PTP-
basierte Messung der Paketumlaufzeit umsetzen, mittels welcher der Phasen-
versatz der Submaster bestimmt wiirde. Die Zeitstempel konnen dabei durch
die Phaseninformationen der DMTD-Komponenten prizisiert werden, welche
an die Trigger-Backplane angebunden sind.

Alternativ wire es moglich, an jeder der TFC-Crate-Karten den Takt der Back-
plane direkt als Systemtakt zu verwenden und Kalibrierungswerte je Submaster-
Karte zu bestimmen, die als konstante zuséitzliche Phasenversatzwerte fiir die
Slave-Synchronisation verwendet werden. Dabei wiirde also nicht der lokale
Takt der Master-Karten zueinander angepasst, sondern vielmehr dieser algorith-
misch postkompensiert, da nur die akkurate Synchronisation der Slaves fiir die
Datenaufzeichnung wirklich relevant ist. Um diesen Ansatz zu ermoglichen, ist
es allerdings eine Grundvoraussetzung, dass der durch das MCH verteilte Takt
von sehr hoher Qualitat ist und die Latenz der Taktverteilung zu den Master-
Karten wiederholbar sehr konstant bleibt, sodass die ermittelten Werte der Kali-
brierung giiltig bleiben.

Die mithilfe des TFC-Multi-Master-Crate-Ansatzes mit einem Crate erreichbare
Anzahl TFC-Slaves ldsst sich nach Gleichung 6.5 berechnen.

NSlavesTotalMM = NFPGA_Cards “Nports = 12-8 = 96 (6.5)
Damit lieflen sich 96 Auslese-Crates mit der AFCK-Prototypenplatine von CBM
anbinden, wenn das Crate mit 12 AMCs und jedes dieser mit je zwei 4-Port-

FMC-Karten besttickt wiirde. Unter Berticksichtigung der geplanten Serienver-
sion der FPGA-Platine von CBM lief3e sich die Anzahl Ports bei Installation von
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zwei Paaren der optischen Transceiver-Module verdreifachen, da so 24 Sende-
/ Empfangskanile zur Verfiigung stiinden. Wird dieser Plan fiir die Auslese-
FPGA-Plattform im weiteren Verlauf von CBM umgesetzt, ware es hierdurch
moglich, mit einem mTCA.4 TFC-Multi-Master-Crate etwa 3500 Auslese-Karten
in NsjavesTotarmm (Boardproguction) = 12 -24 = 288 Crates synchronisiert zu betrei-
ben. Damit wire eine weitere Signalverteilung durch ein zusatzliches Netzwerk
theoretisch nicht notwendig. Ein geeignetes Vorgehen zur Verarbeitung der da-
bei anfallenden hohen Datenraten der 24 seriellen Highspeed-Links ist bei die-
sem Ansatz aufseiten des FPGAs besonders wichtig.

Ein gédnzlich anderer Ansatz, um die Anzahl synchronisierbarer Knoten zu er-
hohen, sind Netzwerke zur Signalverteilung. Da eine switch-basierte Verteilung
der TFC-Informationen mit sehr hohen Latenzen verbunden ist (siehe Kapitel 4),
treten vor allem sogenannte passive Verteillosungen in den Fokus. Hierbei bieten
PON s eine Architektur mit einem sehr hohen Split-Ratio von beispielsweise 1:64
oder mehr, was es potentiell ermoglichen wiirde, mittels einer Master-Karte alle
Crates in CBM anzubinden, falls vier oder mehr der benétigten PON-Schnitt-
stellen zur Verfiigung stiinden und die FPGA-Logikressourcen ausreichen. Die
Anzahl mithilfe eines PONs ansprechbarer Slaves lédsst sich nach Gleichung 6.6
bestimmen.

NsiavesTotaiPON = Nports - NpoNsplitRatio (6.6)

Um ein PON innerhalb des TFC-Systems nutzen zu kénnen, muss dieses die
Kriterien der FC-Kommunikation erfiillen konnen. Dies bedeutet, dass durch
die zusitzlich verursachte maximale Kommunikationslatenz des PONs nicht die
obere Schranke tiberschritten werden darf, welche in Summe fiir die Nachrich-
tenverteilung innerhalb der FC-Kommunikation ermittelt wurde. Mittels Glei-
chung 6.7 lasst sich dies Vereinfacht beschreiben.

Trc_rimit = Trc_comTotal T TFC_Decision
Trc_comTotal = Trc_com(DS) + Trc_com(US)
Trc_com(DS) = Trc_com(PONDs) + Trc_com(DPB/FEEps)
Trc_com(US) = Trc_com(PONus) + Trc_com(DPB/FEEys)

6.7)

Dabei setzt sich die obere Schranke der FC-Latenz Tr¢c 1y, aus der Latenz der
Nachrichtenverteilung Trc comtotar Und der Zeit Trc pecision Zusammen, die fiir
die FC-Entscheidungsfindung beispielsweise am TFC-Master benotigt wird. Da
die FC-Nachrichten von der FEE tiber das DPB und das PON an den TFC-Master
und wieder zuriick gesendet werden, fallen neben der PON-Latenz im US/DS
Trc_com(PONpg,/ys) auch Verzogerungen auf dem Weg von der FEE zum PON
an (Trc_com(DPB/FEEpsus).-
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Zum Zeitpunkt der Erstellung dieser Arbeit setzen kommerziell erhiltliche PONs
allerdings mehrheitlich auf das TDMA-Verfahren zur Zuteilung des US an die
ONUs. Aufgrund des hohen Split-Ratios dieser Netze verursachen diese PONs
damit eine relativ hohe Latenz in US-Richtung, da jedes der ONUs nur inner-
halb eines gewissen zugeordneten Zeitslots mit der OLT-Seite kommunizieren
darf. Eine am CERN fiir das TTC-System gewdihlte Parametrierung eines sol-
chen PONEs fiihrte zu einer relativ hohen US-Extremfall-Latenz von 8 ps bei einer
Split-Ratio von 1:64 [91] bei lediglich 125 ns langen Zeitslots je ONU.

Mit dem Aufkommen von NG-PON2 PONs wird das Problem dieses Latenzde-
fizits zwar abgemildert, allerdings nicht vollstindig gelost. Hierbei kommt ein
TWDM Verfahren zum Einsatz, das TDMA mit WDM kombiniert, sodass neben
einem Zeitmultiplex ebenfalls ein Wellenléngenmultiplex mit einstellbaren La-
sern am ONU durchgefiihrt wird. Teilen sich allerdings bei groien Nutzerzahlen
mehrere ONUs eine Wellenldnge, herrscht dasselbe Szenario vor wie bei TDM-
PONSs. Eventuell konnte die Reduktion der Nutzeranzahl pro Wellenldnge dazu
ausreichen, dass sich die maximalen Kommunikationslatenzen zuziiglich Ent-
scheidungsfindung unterhalb der fiir CBM akzeptablen Schwelle der FC-Paket-
umlaufzeit befindet. Nachteilig bleibt jedoch, dass das Versenden von zu belie-
bigen Zeitpunkten eintreffenden Nachrichten durch das TDMA-Schicht zu nicht
konstanten Sendelatenzen fiihrt, da die vergebenen Zeitschlitze den Sendezeit-
punkt je Nutzer definieren.

Aus diesen Griinden wird in dieser Arbeit eine Alternative zu den zum Zeit-
punkt der Erstellung dieser Arbeit kommerziell erhéltlichen PONs untersucht,
welche eine grundsatzlich andere Richtung einschldgt. Die hierbei evaluierte
PON-Architektur verwendet statt des Zeitmultiplexes ein Wellenldngen- in Kom-
bination mit einem Frequenzmultiplexverfahren. Es bietet dadurch eine kon-
zeptbedingt wesentlich weniger variierende Latenz und einen gleichbleibenden
Durchsatz in US-Richtung. Das dem SC-FDMA-Prinzip folgende PON wird in
Kapitel 9 vorgestellt und kann einen Mehrwert fiir Prozessierungsnetzwerke wie
TFC-Systeme bieten, welche von einem sich zeitlich konstant verhaltenden Uber-
tragungsnetzwerk profitieren. Besonders fiir den Fall des Ausbaus der Topologie
der Auslese mittels PCs konnte sich ein solches PON als interessant herausstel-
len, auch wenn diese Art von PON zum Zeitpunkt der Erstellung der Arbeit
nicht kommerziell erhéltlich ist.
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Nachdem in Kapitel 6 das grundlegende Konzept des TFC-Systems erldutert
wurde, werden in diesem Kapitel Details der Integration des Systems dargelegt.

Im ersten Teil des Kapitels wird das TFC-System beschrieben, welches eine Twis-
ted-Pair-Schnittstelle zur Anbindung des TFC-Links verwendet. Dabei wird zu-
nichst das grundlegende Vorgehen erklart, um das Kupfermedium fiir eine mog-
lichst prézise Synchronisation einzusetzen, welche ebenfalls eine Kompensation
des Slave-Phasenversatzes ermoglicht und das Vorgehen zur Fast-Control-Kom-
munikation dargestellt.

Des Weiteren werden die fiir diese Schnittstelle entwickelten Leiterplatten erlau-
tert. Um die physikalische Anbindung des Mediums zu erlauben, wurde zu-
ndchst eine relativ grofle Master-Schnittstellenkarte entwickelt und evaluiert.
Darauf wurde das fiir diese Karte verwendete Konzept verfeinert und eine TFC-
Schnittstellenkarte erstellt, welche fiir den Einsatz innerhalb von mTCA .4 Crates
optimiert wurde und auf Master- und Slave-Seite verwendet werden kann.

Im zweiten Teil des Kapitels wird auf das TFC-System mit Glasfaserschnittstelle
eingegangen. Ahnlich der Beschreibung des Systems mit Twisted-Pair-Verbin-
dungen wird hier ebenfalls zunéchst das generelle Vorgehen zur Synchronisa-
tion und Datentibertragung beschrieben und die digitale I/O-Schnittstelle und
das eingesetzte Protokoll erldutert.

Die FPGA-Prototypenplatine in CBM verfiigt allerdings nur iiber eine gewis-
se Ausstattung an VCOs und programmierbaren Oszillatoren, welche sich nicht
ideal fiir die Erzeugung der benotigten Referenztaktfrequenz von 120 MHz eig-
net. Deshalb werden am Ende des Kapitels zwei Systemkonfigurationen erlau-
tert, welche auf dem Wege der Systemparametrisierung entwickelt wurden, wo-
bei lediglich eine der Konfigurationen die benottigte Referenzfrequenz bieten
kann.

7.1 TFC-System mit Twisted-Pair-Schnittstelle

Wie im Stand-der-Technik-Kapitel 4 erldutert, stellt die Anbindung mit Twis-
ted-Pair-Verbindungen einen fiir einen breiteren Einsatzbereich geeigneten TFC-
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Abbildung 7.1: Aufbau des TFC-Master-Slave-Systems mit Kupferkabeln

Link-Ansatz zur VCO-basierten Taktsynchronisation und Nachrichtenverteilung
mit niedriger Latenz dar.

Eine schematische Darstellung des TP-basierten Ansatzes findet sich in Abbil-
dung 7.1. Hierbei dhnelt das Konzept zur Synchronisation sehr dem Vorgehen
beim glasfaserbasierten Link, sodass die zentralen Bestandteile dieses Systems
fiir das TP System {ibernommen werden kénnen. Konkret sind dies das Micro-
processor System samt PLL, DMA-Einheit und Peripherie.

Das zentrale Unterscheidungsmerkmal der beiden Systeme ist die physikalische
Schnittstelle und deren Anbindung an den Datenpfad (per DMA) bzw. die Zeit-
stempelerzeugung. Beim TP-System stellt eine Aufsteckplatine zusammen mit
Primitiven und Mehrzweck-I/O-Ports am FPGA diese Schnittstelle bereit. Es be-
notigt damit explizit keine teuren Hochgeschwindigkeitstibertrager, wodurch es
wesentlich einfacher ist, diesen Ansatz auf andere Systeme zu tibertragen, die
ein synchrones Verhalten voraussetzen und eine zeitkritische Nachrichtenvertei-
lung benotigen.

7.1.1 Ansatz zur kupferbasierten Synchronisation

Um ein TFC-System mit TP-Kabeln aufzubauen, wird eine Schnittstellenkarte
benotigt, die eine elektrische Verbindung der Leitungen des FPGAs mit den
differentiellen Paaren der TP-Kabel erlaubt. Diese TFC-TP-Karte stellt in die-
sem System per ANSI/VITA 57.1 [7] FMC-Stecker eine Verbindung mit der Tra-
gerplatine her, welche den FPGA beherbergt. Dieser Stecker stellt die zentrale
Schnittstelle fiir FPGA-Erweiterungskarten dar und bietet eine grofSe Flexibili-
tat zum Entwurf eigener Losungen, da er tiber eine sehr hohe Anzahl elektri-
scher Kontakte verfiigt und Daten-, Takt-, JTAG-, Highspeed-, Spannungsver-
sorgungs- und weitere Anschliisse umfasst.
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Die generelle Anbindung des TP-Links erfolgt dabei auf der Erweiterungskarte
mittels Gigabit Ethernet (1GE)-RJ45-Konnektoren und unter Verwendung passen-
der Transformatoren. Die Signaltibertragung und Aufbereitung geschieht mittels
M-LVDS- [152], [153], [157] Ubertragern von Texas Instruments, da diese einen
grofieren differentiellen Spannungsbereich (Differential Swing) am Transmitter
bieten und einen geringeren am Receiver benétigen als vergleichbare LVDS-Si-
gnale, um das Eingangssignal korrekt zu empfangen.

Zur Datentibertragung stehen bei Ethernet-Twisted-Pair-Kabeln vier differen-
tielle Adernpaare bereit, welche herstellerseitig leicht unterschiedliche Verdril-
lungsraten innerhalb des Kabelmantels aufweisen. Dies hat zur Folge, dass die
Signale verschiedener differentieller Paare desselben Kabels unterschiedliche Lan-
gen besitzen, was zu verschiedenen Ankunftszeiten der Signale am Ende der Lei-
tung fiihrt (z.B. 25 ns pro 100 m Delay skew). Uber die Kabellinge werden damit
zum einen die urspriinglich gleichzeitig gesendeten Signale voneinander dekor-
reliert, was eine Reduktion des Signaltibersprechens bewirken kann, allerdings
eine Ubertragung unter Verwendung mehrerer Adernpaare mit vorhersagbarem
Latenzzusammenhang erschwert.

Das TFC-TP-System macht sich dabei den Aufbau der TP-Kabel zunutze, in-
dem die vier Adernpaare fiir verschiedene Funktionen verwendet werden. Die-
se Funktionen sind im Detail eine Taktleitung mit einem hochqualitativen Takt-
signal, ein sogenannter bidirektional verwendeter Timing-Kanal und zwei fiir
Fast-Control einsetzbare Datenkanile.

Der Taktpfad liele sich im TFC-TP-System prinzipiell ebenfalls generell bidi-
rektional verwenden. Im Falle des TFC-Masters wird diese Funktionalitit zwar
nicht benétigt, im Gegensatz dazu ist der Empfang des Taktes allerdings an den
TFC-Slaves notwendig. Fiir die zweite Version der TP-Karte, TFC FMC TP ge-
nannt, wurde deshalb eine Umsetzung gewahlt, welche es ermoglicht, die Kar-
te zur Entwicklung des kompletten TFC TP-Links einzusetzen. Aufgrund der
begrenzten Anzahl taktfdhiger I/O-Pins am FMC-Stecker wurde hierbei spezi-
ell der Port null so ausgelegt, dass dieser sowohl als vollwertiger Master-Port,
aber auch als Slave-Schnittstelle dienen kann und alle benétigten Funktionalita-
ten bereitstellt. Dabei erlaubt es der erwdhnte Port zuséitzlich zur Ubertragung
eines Taktes im Falle des Masters, einen Takt vom TFC-Link iiber den dort an-
gebundenen M-LVDS-Transceiver zu empfangen und an den Slave-FPGA zur
Verarbeitung weiterzuleiten.

Mit diesem kann eine PLL auf Slave-Seite den lokalen Systemoszillator auf die
Taktfrequenz des Masters einstellen (siehe Abbildung 7.2 a). Die erwdhnte Eigen-
schaft der unterschiedlichen Verdrillungsraten des Ethernet-Kabels erschwert al-
lerdings die deterministische Synchronisation der Phase des TFC-Slaves relativ
zum Master. Dies hat den Grund, dass fiir eine Messung der Paketumlaufzeit
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Abbildung 7.2: a) Blockschaltbild der PLL im Falle des TP TFC-Ansatzes und b)
der Empfiangerseite der TFC-Kommunikation mit Bestimmung
der Phasenlage der Signale an den CLK-/TIM-Pins

analog zum Ansatz aus PTP [57], ein symmetrisches Down-/Upstream Latenz-
verhaltnis benotigt wird. Deshalb ist es gerade fiir die Synchronisation tiber lan-
gere Ubertragungsstrecken nicht sinnvoll, verschiedene Adernpaare fiir Down-
und Upstream zu verwenden, da sonst eine falsche Phasenlage aus der Verzoge-
rungszeit berechnet werden kann.

Fiir den TP-Ansatz wurde deshalb die Umsetzung gewdhlt, dass die exakte Mes-
sung der Paketumlaufzeit mittels des TIM-Kanals vollzogen wird, wobei sowohl
Timing Down- als auch Upstream {iiber dasselbe Adernpaar iibertragen wer-
den. Der Timing-Kanal wird dabei also im Halbduplex-Modus betrieben und
abwechselnd von Master und Slave zur Ubertragung verwendet. Dies hat zur
Folge, dass dhnlich den Bidirectional (BIDI)-SFP-Transceivern, welche tiber nur
eine SMF {iibertragen, der Ubertragungskanal tiber die Leitung nicht zur Links-
asymmetrie beitrdgt. Somit werden etwaige asymmetrische Ubertragungslaten-
zen lediglich durch die FPGA- und Transceiver-Logik auf beiden Seiten des phy-
sikalischen Kanals verursacht.

Somit erfolgt die Frequenzmessung auf Basis des hochqualitativen Taktsignals
und die Messung des Master-Slave-Phasenversatzes mithilfe des TIM-Kanals.
In Abbildung 7.2 b ist das Vorgehen in Form eines Blockschaltbilds dargestellt.
Dies entspricht in abgewandelter Form dem Vorgehen in White Rabbit, bei dem
mithilfe des aus dem TFC-Link abgeleiteten Taktsignals sowohl die Frequenz-
als auch die Zeitstempelerzeugung der Linkdaten fiir die Phasensynchronisa-
tion erfolgt. Da allerdings hierbei das Taktsignal dieselbe Phasenlage aufweist
wie das Datensignal, wird im Fall von White Rabbit nur ein Link verwendet.
Aufgrund der Tatsache, dass aus einem schnellen Datensignal ohne das Vorhan-
densein spezieller externer Hardwarekomponenten keine gut umsetzbare und
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ausreichend genaue Ableitung des Taktes moglich ist, wurde fiir das TP-System
die erwdhnte Umsetzung gewahlt.

Die Anderung des Vorgehens zur Synchronisation hat damit auch einen Einfluss
auf die verwendeten Komponenten zur prazisen Phasenmessung. Fiir die reine
Einstellung der Slave-Oszillatorfrequenz wird eine DMTD-Komponente an den
Taktsignalpfad angeschlossen und die Phasendifferenz zwischen empfangenem
Master- und lokalem Slave-Takt mittels des Hilfstaktes ermittelt.

Diese Differenz wird darauf dem PI-Regler der Soft-PLL in Abbildung 7.2 a als
Fehlersignal zugefiihrt, welcher mittels einer auf einem Microprocessor ausge-
fiihrten Software realisiert wird. Um nun einen Master-Slave-Phasenversatz be-
stimmen zu konnen, wird neben der Anbindung des TIM-Pfads an die DMA-
Einheit und dem zyklenakkuraten Zeitstempelgenerator eine DMTD-Kompo-
nente eingesetzt, um den Subtaktzyklus-Phasenversatz beim Empfang von Pa-
keten zu ermitteln.

Dieser Wert wird dann verwendet, um die Prazision der Zeitstempel des Timing-
Kanals zu erhthen und daraus mithilfe der Zeitstempel des Masters die Zwei-
Wege-Latenz und schliefSlich den korrekten Slave-Phasensollwert zu bestimmen
(siehe Abbildung 7.2 a).

Nachteilig ist hierbei, dass fiir die korrekte Funktionalitit der DMTD ein takt-
dhnliches Signal empfangen werden muss. Ansitze hierfiir sind im folgenden
Kapitel 7.1.2 aufgelistet, in welchem das Synchronisationsprotokoll beschrieben
wird. Ein dhnliches Vorgehen, bei dem ein taktdhnliches Signal tibertragen und
per DMTD analysiert wurde, fand ebenfalls in einer Masterarbeit zum White-
Rabbit-System Anwendung, um die Verzégerung der Highspeed-Transceiver-
FPGA-Primitiven messen zu konnen [188].

Um fiir diesen Link die Zeitstempel erzeugen und diese Zahlerstinde des Mas-
ters an den Slave tibertragen zu konnen, ist ebenfalls eine Datentibertragung
an den TIM-Kanal angebunden. Hier 16sen spezielle Komma-Characters beim
Senden und Empfangen die Zeitstempelgeneratoren aus, deren Ausgabewerte
fiir die spédtere Verwendung in Registern abgelegt werden. Auf Empfangerseite
wird in der Datentibertragungskette eine Uberabtastung des Signals verwendet,
mittels dessen das Bit-Alignment des Datenstroms bestimmt werden kann und
eine einfache Filterung des Empfangssignals moglich ist, sodass eine stabile Da-
tenkommunikation auch bei leicht unterschiedlichen Frequenzen erlaubt wird.

Wichtig bei dem in Abbildung 7.2 b dargestellten Aufbau ist, dass die DMTD-
Komponenten direkt an die I/ O-Pins angeschlossen werden, da durch zwischen-
geschaltete Komponenten, wie den Primitiven zur Signaliiberabtastung zwecks
des Data-Alignments oder durch FFs/LUTs, die Subtaktzyklusinformationen der
Eingangssignale verfédlscht oder ganz verloren gehen.
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Auf den TFC-TP-Karten in Kapitel 7.1.3 und 7.1.4 sind verschiedene VCOs vor-
handen. Fiir den Hilfsoszillator ist es moglich, einen per SPI und DAC ange-
steuerten um die Mittenfrequenz regelbaren VCXO einzusetzen, der allerdings
von der Makrofrequenz her nicht variabel ist. Als Alternative kann ein per 12C
in einem weiten Frequenzband einstellbarer Oszillator verwendet werden, der
allerdings in der gewéhlten Konfiguration nicht {iber einen einstellbaren Fein-
regelungseingang verftigt. Aufgrund einer 12C-Taktfrequenz von 400 KHz im
Vergleich zu bis zu 20 MHz bei SPI und eines wesentlich groBeren Umfangs
zu tibertragender Daten (Slave-/Registeradresse, Datenfeld, sukzessive Zugriffe
auf mehrere Register je Regelungszyklus), benotigt dessen Einstellung wesent-
lich mehr Zeit als dies beim VCO erforderlich ist.

Als Hauptoszillator kommt beim TP-Ansatz ein makrofester VCO zum Einsatz,
der ebenfalls iiber einen Eingang zur Frequenzverstimmung verfligt und mittels
per SPI ansteuerbarem DAC nachgeregelt werden kann. Fiir eine groflere Fle-
xibilitit der TFC-TP-Karte ist dieser Oszillator an einen Chip zur flexiblen Tak-
terzeugung von Texas Instruments angeschlossen, siehe [156] bzw. [154]. Diese
Art von Integrated Circuits (ICs) erlauben es zum einen, die Ausgangsfrequenz
in einem breiten Band einzustellen, verfiigen aber auch {iber fiinf/zehn bzw.
zwei/vier unabhingige als differentielle/single-ended einstellbare Taktausgén-
ge und 3 bzw. 2 als Taktreferenz verwendbare Eingdnge. Im Falle der ersten
fir den TFC-Master entwickelten Erweiterungskarte sind die benétigten Takt-
ausgénge direkt und bei der TFC FMC TP einer der Taktausgange tiber einen
zusétzlichen Baustein zur Taktpufferung und -vervielféltigung an die M-LVDS-
Transceiver angeschlossen, sodass diese das Taktsignal tiber je ein Adernpaar
der TP-Ports tibertragen kénnen.

Die nicht fiir den TP-Link verwendeten Ausgangsports des Takterzeugungs-
Chips bieten im Falle der TFC-FMC-TP-Karte die Moglichkeit (siehe Kapitel 7.1.4),
Takte innerhalb eines mTCA 4 Crates zu verteilen. Hierzu ist der zweite Taktein-
gang des ICs zur Taktgenerierung an eines der bidirektionalen FMC-Signale an-
gebunden. Der zweite differenzielle Ausgang dieses Chips liegt dabei an einem
weiteren dieser Paare des FMC-Steckers an, wobei dieses Signal stattdessen auch
tiber einen gewohnlichen taktfahigen I/O in Richtung FPGA ausgegeben wer-
den kann.

Letztere Option ist dann zu wéhlen, wenn die FMC I/Os der bidirektionalen
Taktleitungen bei der vorliegenden FPGA-Platine nicht verwendet werden kon-
nen. Die Taktausgabe per bidirektionaler Taktleitungen bietet hingegen die Mog-
lichkeit, den Takt tiber eine Taktmatrix (Crossbar) zu verteilen, sodass dieser so-
wohl als Systemtakt eingesetzt, aber gerade auch anderen Karten des Crates als
Referenztaktsignal bereitgestellt werden kann. Zur Verteilung eines Taktes in ei-
nem Crate ist allerdings eine FPGA-Karte des AMC-Standards fiir mTCA 4 Cra-
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7.1 TFC-System mit Twisted-Pair-Schnittstelle

tes vonnoten, wie das AFCK, mittels dessen ein Takt tiber die Telekommunikati-
onsleitungen der Backplane ausgegeben werden kann.

Dieses Vorgehen erlaubt es, ein taktsynchrones System zu erstellen, das bezogen
auf den Takt eines der TFC FMC TPs synchron arbeitet. Gerade in Verbindung
mit der Option, am Taktgenerator-Chip ein Taktsignal von einem der FMC BI-
DI-Signale einspeisen zu konnen, lassen sich vorteilhafte Systemtopologien auf-
bauen. Dies kann beispielsweise ein TFC-Multi-Master-Crate sein, dessen Funk-
tionalitat auf mehrere TFC-Master-AMCs aufgeteilt wird, welche allerdings im
Vergleich zu einem ad-hoc System, das keine Backplane-Anbindung des Taktes
an eine TFC-FMC-TP-Karte besitzt, synchron arbeitet.

7.1.2 Digitale Schnittstelle und Ubertragungsprotokoll

Anstatt Zeitsynchronisations- und Fast-Control-Daten wie beim Glasfaseransatz
tiber eine Verbindung zu tibertragen, erfolgt dies im TP-Ansatz getrennt tiber
verschiedene Adern. Dabei unterscheiden sich in diesem System die fiir den
Timing-Kanal und die Datenleitungen des TP-Ansatzes verwendeten Protokolle
mafSgeblich. Wo es beim TIM-Kanal nicht auf eine hohe Datenrate, sondern eine
zuverladssige Phasenmessung ankommt, ist fiir die Fast-Control-Kommunikation
die Latenz und damit direkt verbunden, auch der Durchsatz der Ubertragung
mit entscheidend. Die folgenden Erlduterungen stellen ein Konzept fiir das Pro-
tokoll des TP-basierten Schemas dar, welches aus Zeitgriinden bisher noch nicht
vollstandig in die FPGA-Firmware des AFCKs, der FPGA-basierten Prototypen-
platine der Auslese von CBM, integriert werden konnte. Das hier beschriebene
Konzept wurde innerhalb der Masterarbeit von Andreas Michel [Mic16] mittels
einer Xilinx KC705-Evaluierungsplatine [196] umgesetzt und evaluiert.

Wie im letzten Kapitel genannt, ist es fiir den TIM-Link notwendig, die Pha-
senmessung mittels DMTD zu ermoglichen, um die Préazision der TIM-Kanal-
Zeitstempel von der Granularitat auf der Basis von Taktzyklen auf den Sub-
taktzyklusbereich verfeinern zu kénnen. Dabei ware es am Master ohne DMTD
oder eine dquivalente TDC-Losung am Timing-Kanal nicht moglich, den Pha-
senversatz des Slaves feiner als zyklengenau zu ermitteln, da kein Riickkanal
fiir den Slave-Takt existiert und damit eine Vergleichsgrofle zum Betrieb einer
DMTD-Komponente fehlen wiirde, welche auf Basis der Systemtakte arbeitet.
Da allerdings der Master-Oszillator die Referenzfrequenz des darauf eingestell-
ten Slave-Oszillators darstellt, ist durch das Vorhandensein des Timing-Kanals
ein Riickkanal fiir den Takt nicht notwendig, da fiir die Einstellung des Phasen-
versatzes am Slave lediglich akkurate Informationen tiber die Paketumlaufzeit
der physikalischen Verbindung benétigt werden.
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Abbildung 7.3: a) Logik zum Senden von Daten und Pseudotakt (PT_SEQ) tiber
den TIM-Kanal und b) zeitlicher Ablauf des Basisprotokolls des
Timing-Kanals

Ein Ansatz, um eine Messung dieser Ubertragungsdauer zu ermoglichen, stellt
die Ubermittlung eines Pseudotaktes iiber den TIM-Link dar. Der hierbei rele-
vante zeitliche Ablauf ist in Abbildung 7.3 b dargestellt, wobei in Abbildung 7.3
a die Anbindung des TIM-Sendepfads schematisch dargestellt ist, welcher die
Erzeugung des Pseudotaktes ermoglicht. Die Empfangsseite wurde in Kapitel
7.1.1, Abbildung 7.2 dargestellt.

Hierbei initiiert zundchst einer der Knoten die Datentibertragung durch das Sen-
den eines Start 8b/10b-Komma-Wortes [186], worauf dieser Knoten damit be-
ginnt, eine alternierende Folge von Eins- und Nullpegeln mit definierter Lange
zu senden und schliefSlich mit einem weiteren speziell gewédhlten Komma-Wort
das Ende der Ubertragung signalisiert.

Am Empfanger werden diese Komma-Worter dazu verwendet, um Zeitstempel
zu erzeugen bzw. die Phasenmessung der DMTD am TIM-Kanal zu steuern. Da-
bei initiiert das Start-Komma-Wort die Aktivitit der DMTD an der Gegenstelle,
welche das darauffolgende Pseudotaktsignal zur Phasendifferenzmessung ver-
wendet. Indem die Sequenzlidnge so gewdhlt wird, dass diese mindestens ei-
ner vollen Periode des Signals der Differenzfrequenz der DMTD nach Kapitel
2.5.2 entspricht, was fiir N = 14 mindestens 2N = 16384 Taktzyklen bedeu-
tet (Tp,sys = 136.5 ps; fsys = 120 MHz), ist sichergestellt, dass ein neuer Wert
des Phasenversatzes mithilfe des Pseudotaktsignals des TIM-Kanals durch die
DMTD an der Gegenstelle bestimmt werden kann. Das Komma-Wort am Ende
der Pseudotaktsequenz schlieft die Ubertragung ab und 16st die Generierung
eines Zeitstempeln am Sender und beim Empfanger aus. Dabei wird der Emp-
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fangszeitstempel durch den gerade bestimmten Subtaktzyklusphasenwert der
TIM DMTD prézisiert. Darauf wird die Ubertragungsrichtung umgekehrt und
die Sequenz beginnt von neuem, wodurch die verbleibenden Zeitstempeln er-
zeugt werden.

Die tatsachlich benttigte Mindestlange der hierfiir benotigten Pseudotaktsequenz
wurde noch nicht final bestimmt. Es ldsst sich allerdings annehmen, dass die be-
notigte Linge dieser Sequenz nicht wesentlich tiber 2N, N = 14 hinausgehen
muss (siehe Kapitel 2.5.2). Hier flieSen beispielsweise die Latenzen des Uberab-
tastgliedes, des Rauschfilters, des 8b/10b Decoders und der Entscheidungslo-
gik am Empféanger ein, was sich allerdings im Rahmen weniger Takte bewegen
sollte. Um sicherzustellen, dass keine Fehldetektionen von Phasenwerten durch
die DMTD verursacht werden, ist darauf zu achten, dass sich diese automatisch
nach Erkennung des Start-Komma-Wortes und der Beendigung des gewéhlten
Messzeitraums wieder inaktiv schaltet und zurticksetzt.

Nachdem die vier in Abbildung 7.3 b dargestellten Zeitstempel erzeugt wurden,
werden diese darauf an den Slave versandt (Timestamp Message) und durch die
auf die Master-Frequenz eingestellte Slave-PLL als Phasensollwert verwendet.
Um hierbei die Slave-PLL nicht vollkommen auBer Tritt zu bringen, ist darauf
zu achten, dass der Sollwert der Phasenregelung nur langsam inkrementell ver-
andert wird, um groBere Frequenzspriinge zu vermeiden, welche die Signalqua-
litat des Taktes wahrend der Regelung stark negativ beeinflussen konnen.

Die im Blockschaltbild in Abbildung 7.3 a nahe des TIM-Pins zu findenden zu-
sitzlichen Komponenten sind fiir die Ubertragung des Pseudotaktes notwendig.
Hierbei sorgen die Multiplexer dafiir, dass zwischen der Dateniibertragung und
der Ausgabe des Pseudotakts gewechselt werden kann. Die ODDR-Primitive er-
laubt es dabei, zwischen den beiden Logikpegeln des Pseudotaktes umzuschal-
ten, was mit der Frequenz des Systemtaktes geschieht. Des Weiteren kann da-
durch das System direkt mit dem fiir den GBT-Link in Richtung Frontend beno-
tigten Takt von 120 MHz betrieben werden und dabei dennoch die Datentiber-
tragung mit der Rate erfolgen, welche bei der Zieldistanz von 20 m als maxima-
lem Wert ermittelt wurde (siehe Kapitel 7.1.4), was mit 240 MBit/s gerade der
doppelten Systemfrequenz in MBit/s entspricht.

Da die Fast-Control-Funktionalitat in dieser Arbeit noch nicht implementiert
wurde, werden hier Konzepte vorgestellt, wie diese in zukiinftigen Arbeiten um-
gesetzt werden kann. Die zwei Adernpaare des Ethernet-Twisted-Pair-Kabels,
die nicht den Master-Takt bzw. die Timing-Informationen tibertragen, werden
fiir den Austausch von Fast-Control-Nachrichten verwendet. Im Vergleich zu
einem 1GE Glasfaserlink ist mit einem CAT7 Twisted-Pair-Adernpaar zusam-
men mit den verwendeten M-LVDS-Transceivern nur eine wesentlich geringere

Ubertragungsgeschwindigkeit von etwa 250 Mbit/s moglich. Um diesen Durch-
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satznachteil abzumildern, ist es prinzipiell zuldssig, statt je eine Richtung pro
verbundenem Knoten, bei Bedarf beide fiir die Datentibertragung vorgesehe-
nen Adernpaare zu verwenden, was die Datenrate effektiv verdoppeln kann. Im
Falle des Fast-Control-Nachrichtensystems wird allerdings davon ausgegangen,
dass die Anzahl notwendiger zu meldender Events eher gering ausfallt. Daher
kann dazu tibergegangen werden, entweder die sichere Zuweisung von einem
Adernpaar je Richtung zu wihlen oder mittels des oben beschriebenen Vorge-
hens die Ubertragungslatenz zu reduzieren. Bei der zuletzt genannten Option
besteht allerdings bei einem ungeschickt gewahlten Ubertragungsprotokoll die
Gefahr, dass Signalkollisionen auf der Leitung auftreten.

Um dies zu umgehen, besteht hierbei die Moglichkeit, zu einer anforderungsba-
sierten Zuteilung der zweiten Leitung {iberzugehen. Dabei kann der Ausgangs-
zustand so definiert werden, dass je eine Leitung jeweils einem der Knoten zuge-
wiesen wird, wobei diese generell im Idle Zustand fiir den Empfang, also hoch-
ohmig geschaltet werden. Die zweite mogliche zuteilbare Leitung kann auf An-
frage fiir ein Paket oder eine bestimmte Zeit zugewiesen werden und wird im
Folgenden als Aggregation (AG) Leitung bezeichnet. Sendet ein Knoten einen
AG request (z.B. ein spezielles Komma-Wort), was auf der standardmaéflig zu-
geteilten Leitung erfolgt, und bleibt die zweite Leitung dabei hochohmig, ver-
sendet dieser darauf den Rest des Pakets unter Verwendung beider Leitungen.
Erkennt dieser jedoch, dass die angefragte Leitung nicht inaktiv bleibt, wird das
Paket nur iiber den primaren Kanal tibertragen. Nach der Ubermittlung des Pa-
kets wird die Leitung wieder freigegeben, indem der daran angeschlossene Tran-
sceiver in den Empfangsmodus umgeschaltet wird.

Wird dieses Verfahren angewendet, konnen allerdings auch Blockierungspro-
bleme auftreten, welche es verhindern, dass die Knoten miteinander kommuni-
zieren konnen. Deshalb wird als Fall-Back Losung bei nicht mehr reagierenden
Knoten eine zugeteilte Leitung sofort wieder zurtickgegeben. Als Ausweichl6-
sung wire es hier ebenfalls moglich, iiber den Timing-Link einen "AG Reset"
anzufordern, was die Zuteilung der Leitungen in den Ausgangszustand zurtick-
versetzt. Ist fiir das Fast-Control-System eine génzlich deterministische Ubertra-
gungslatenz erwiinscht, darf die gerade beschriebene Funktionalitdt nicht ver-
wendet werden, da hierdurch die Ubertragung bei einem freien Kanal im Ideal-
fall doppelt so schnell erfolgen kann.

Im Folgenden wird auf das Konzept der Logikstruktur des FPGA-Designs des
Fast-Control-Systems eingegangen. Da das Fast-Control-System die Anforderung
hat, moglichst geringe und konstante Latenzen aufzuweisen, ist es notwendig,
alle Komponenten zu umgehen, die auf dem Signalweg zu nicht vorhersehbaren
Verzogerungen fiihren konnen.
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Da dies im Besonderen der Microprocessor (uP) ist, ist es fiir dieses System not-
wendig, eine Art Fast-Control Bypass Controller hinzuzufiigen, der es ermog-
licht, Daten, die von den AMC-Karten des Crates des TFC-Slaves ankommen,
entgegenzunehmen, eventuell zu filtern und tiber einen Datenpuffer priorisiert
an die Ubertragungskomponenten weiterleiten zu konnen (siehe Abbildung 6.10
in Kapitel 6.8). Dabei sollte der uP beispielsweise auch dazu in der Lage sein,
diesen Bypass abzuschalten, sodass keine Pakete mehr direkt weitergeleitet wer-
den oder Kopien der Nachrichten in einem Speicher abzulegen, um z.B. eine
Priifung versendeter Pakete vornehmen zu konnen oder wichtige Informationen
zum Systemzustand als Nachrichtenkopien beispielsweise per Slow-Control be-
reitstellen zu kénnen. Eine Darstellung der Struktur des TFC-Designs, das diesen
Bypass berticksichtigt findet sich im Konzeptkapitel 6.5 in Abbildung 6.5.

7.1.3 Prototypisches Schnittstellen-PCB fiir den TFC-Master

Zur Auswertung des Ansatzes mit verdrillten Zweidrahtleitungen aus Kupfer
wurde eine erste prototypische Platine entwickelt, das so genannte TFC Master
Signal Distribution Board (TMSDB). Teile der folgenden Erlduterungen wurden
durch den Autor in [MDSB16] veroffentlicht.

Die Platine wurde erstellt, um das TP-basierte Konzept moglichst gut auswerten
und verschiedene Testszenarien evaluieren zu kénnen. Dabei lag der Schwer-
punkt bei der Entwicklung des PCBs darauf, herauszufinden, ob eine Daten-
tibertragung mittels des Twisted-Pair-Links {iber die Zieldistanz von mindes-
tens 20 m moglich ist und ein dartiber verteilter Takt zum Betrieb eines Slave-
Systems wiederverwendbar ist. Aufgrund des Charakters der Platine als Test-
plattform, wurde diese Karte mit vielen Testoptionen versehen, die die Aus-
wertbarkeit unterstiitzen; allerdings entstanden dadurch auch Nachteile, was
die spatere Einsetzbarkeit der Platine angeht. Dabei ist der schwerwiegendste
Nachteil die durch die externe Spannungsversorgung und grofse Anzahl Ports
geschuldete Grofle der Karte, welche zwei FMC-Stecker belegt und wesentlich
langer ausféllt als dies der ANSI/Vita57.1 Standard [7] spezifiziert.

Dennoch erfiillt die Karte die an sie gestellte Anforderung der vielseitigen Ver-
wendbarkeit, indem sie sich im stand-alone Betrieb auf verschiedenen FPGA-
basierten Tragerplatinen montieren ldsst, da sie sich, was den Abstand FMC-
Stecker und die maximale Leistungsaufnahme angeht, an den ANSI/Vita57.1
Standard halt.

In Abbildung 7.4 ist ein Bild der hergestellten Platine und dessen Blockdiagramm
dargestellt. Das prinzipielle Konzept der Karte ist, unter der Verwendung von
M-LVDS-Transceivern, einen TP-basierten Link bereitzustellen, der neben einem
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Abbildung 7.4: a) Blockschaltbild des TMSDBs und b) Foto der besttickten Karte

Taktsignal ebenfalls einen bidirektionalen Timing-Link und Datensignale zum
Austausch von Fast-Control-Nachrichten anbindet.

Hierbei wurde fiir die hier beschriebene Master-Karte fiir den Takt und die Da-
tenleitungen eine feste Ubertragungsrichtung gewahlt. Dabei sind der Takt und
eine der Datenleitungen an allen Ports fest fiir den Sendebetrieb konfiguriert
und der tibrige Datenkanal fiir permanentes Empfangen ausgelegt, da dies die
Anzahl benétigter Verbindungen in Richtung der Tragerplatine verringert.

Ein Vorteil der erwdhnten M-LVDS-Transceiver sind deren groferer differenti-
eller Sende- und kleiner benétigter Empfangsswing von 650 mV respektive 50/
150 mV (M-LVDS Typ-1 bzw. 2) [184], der es ermdglicht, tiber grofiere Strecken
einen Datenlink aufbauen zu kénnen. Zudem erlauben es diese Ubertrager zwi-
schen Senden und Empfangen umzuschalten, sodass es moglich wird, tiber das-
selbe Twisted-Pair-Paar von zwei Enden aus Daten zu iibertragen, was einen
Ansatz der Node Synchronisation dhnlich White Rabbit erlaubt, allerdings ohne
Highspeed-Transceiver und ein optisches Medium zu benétigen. Da die Tran-
sceiver primdr fiir die Verwendung in Mehrpunkt-Backplanes entwickelt wur-
den, tolerieren diese auch zeitlich begrenzte Zustdnde, in denen zwei der Uber-
trager falschlicherweise gleichzeitig auf derselben Leitung sendend aktiv sind.
Die verwendeten M-LVDS-Chips entstammen der SN65MLVD-Serie von Texas
Instruments [152], [153].

Auf die M-LVDS-Chips folgend, bilden zwei 8-Port-Gigabit-Ethernet-Konnek-
toren die elektromechanische Schnittstelle in Richtung der Twisted-Pair-Kabel.
Diese Komponenten weisen integrierte Transformatoren auf, besitzen hierdurch
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und wegen ihres zweireihigen Aufbaus jedoch entsprechend grofie Abmessun-
gen, erlauben es damit allerdings auch, die M-LVDS-Chips direkt anzubinden.

Fir die fiir den Empfang ausgelegten differentiellen Paare in Richtung der TP-
Schnittstelle, wurde eine aufwandige Terminierung verwendet, um auch po-
tentielle Common-Mode Offset Probleme beim Empfang behandeln zu kénnen,
welche Split Termination genannt wird und beispielsweise in CAN zur Verbes-
serung der Electromagnetic Compatibility (EMC) zum Einsatz kommt [25]. Hierbei
wurden die Paare am Empfanger mittels zweier 50 () Widerstdnde in Richtung
eines Mittenpotentials verbunden, das tiber eine Keramikkapazitit an das Mas-
sepotential angeschlossen wurde. Dadurch verfiigt das Signal in der Néhe des
Empfangereingangs effektiv tiber die benétigte 100 (2 Terminierung, wobei ho-
herfrequente Stérspannungen in Richtung Masse abgeleitet werden kénnen.

Da Datensignale, die in einer Elektronikkomponente, wie einem FPGA, erzeugt
wurden, in der Regel von geringerer Signalqualitét sind als die Ausgangssigna-
le spezieller Taktgeneratoren, wird beim TMSDB ein von einem IC generiertes
Taktsignal tiber den TFC-Link tiibertragen. Dabei wird der Takteingang dieses
ICs von einem VCO getrieben, dessen Betriebsfrequenz mittels eines DACs, um
die Mittenfrequenz verstimmt werden kann. Dieser dient im fiir das TFC-System
angestrebten Synchronisationsansatz als Systemoszillator, der am Slave auf den
vom Master {iber den Link gesendeten Takt eingestellt werden soll.

Hierbei kommt ein sehr flexibler 3 Input, 5/10 differential/single-ended Out-
put IC von Texas Instruments (CDCE62005) [154] zum Einsatz. Dieser Takterzeu-
gungs-ICs ist fiir Testzwecke mit HF-Konnektoren verbunden, um am zweiten
Takteingang ein externes Referenzsignal einspeisen zu kénnen oder ein durch
den IC generiertes Taktsignal zur Darstellung mithilfe eines Oszilloskops aus-
zugeben. Mittels des im Grundlagenkapitel 2.5.2 erlduterten DMTD-Ansatzes,
kann durch die Verwendung eines auf der Platine vorhandenen Hilfsoszillators
sehr genau die Phasendifferenz zwischen einem empfangenen Takt und dem
Systemtakt bestimmt werden, was fiir die prazise Zeitstempelgenerierung [188]
auch am Master notwendig ist, um mithilfe der Master-Zeitstempel am Slave
den Phasenfehler relativ zum Master bestimmen zu kénnen.

Um sicherzugehen, dass keine Uberlastung der Tragerplatine durch eine zu ho-
he Stromaufnahme entsteht, wurde eine externe Spannungsversorgung in die-
ser Version der Schnittstellenplatine verwendet. Hier wird aus einer eingespeis-
ten 12 V Spannung zunéachst mittels eines Arbwértswandlers (Step-Down Con-
verter) eine 5 V Spannungsschiene erzeugt, woraus durch zwei Low-Drop-Out-
(LDO) Linearregler die 3.3 V und ebenfalls mit einem anderen LDO-Regler die
2.5V VADJ-Spannung erzeugt wird. Da der FPGA nur 2.5V bzw. 1.8 V Low Volta-
ge CMOS (LVCMOS)-single-ended-Signale (je nach VADJ Level und verwendeter
FPGA-I/O-Bank) erzeugen und empfangen kann, werden zum Ubertragen der
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Abbildung 7.5: a) Blockschaltbild des Testsystems und b) Loopback-Konfigura-
tion mit CAT7 Ethernet-Kabel

Daten mittels der auf 3.3 V betriebenen M-LVDS-Transceiver Logikpegelwandler
eingesetzt.

Das hier beschriebene PCB wurde darauf mittels eines Testsystems evaluiert,
welches in Abbildung 7.5 a dargestellt ist. Dabei wurde ein openMSP430 Soft-
Core-Prozessorsystem aufgebaut, welches den Datenaustausch mit der TMSDB-
Karte steuert. An die per GPIO-Pins angeschlossenen M-LVDS-Chips werden
hierbei Pseudo-Random Binary Sequence (PRBS)-Folgen gesendet und die empfan-
genen Daten mithilfe eines einfachen BER-Testers auf Ubertragungsfehler iiber-
priift. Bei Verwendung eines 30 m CAT7 Kabels konnten mit diesem Aufbau Da-
tenraten von 200 Mbit/s erzielt werden, wobei dabei gleichzeitig ein 120 MHz
Taktsignal und zwei Datensignale in unterschiedliche oder dieselbe Richtung
iibertragen werden konnten. Um einen Loopback-Test mittels zweier Master-
Ports durchfiihren zu kénnen, musste die Verdrahtung innerhalb einer der Ste-
cker entsprechend Abbildung 7.5 b angepasst werden. Dies hatte den Grund,
dass das TMSDB-PCB nur eine unidirektionale Ubertragung der Takte und Da-
tenleitungen, ausgenommen der Timing-Leitung, zuldsst.

Zusammenfassend lieferte das TMSDB beziiglich der Signalqualitét die erhoff-
ten Ergebnisse. Allerdings schrankt die schiere Grofie die Verwendbarkeit in
stark integrierten Aufbauten, wie mTCA.4 Crates, sehr ein. Die Flexibilitdt der
moglichen Ubertragungsprotokolle ist aufgrund der fest verdrahteten Ubertra-
gungsrichtung etwas begrenzt, da tiber die Datenleitungen in je nur eine Rich-
tung tibertragen werden kann, was zudem die mogliche Datenrate fiir Fast-
Control-Nachrichten begrenzt. Da die Karte nicht als Slave Schnittstelle verwen-
det werden kann, konnte mit der Karte kein voll funktionsfdhiger TFC-Link ge-
testet werden.
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Abbildung 7.6: Blockschaltbild der TFC-FMC-TP-Karte

7.1.4 TFC PCB fir mTCA.4 Crate AMCs auf Master- und
Slave-Seite

Nach den erfolgversprechenden Messergebnissen der TP-basierten TMSDB-Pro-
totypenplatine wurde das Konzept erweitert und verfeinert, was in die Entwick-
lung der TFC FMC TP-Karte miindete, welche ebenfalls in der Masterabeit von
Juri Lebedev beschrieben wird [Leb16]. Teile der diese Karte betreffenden Erldu-
terungen wurden durch den Autor in [MLB17] veroffentlicht.

Hierbei wurde das TFC-TP-Konzept gerade bei den Aspekten verbessert, durch
die sich die TMSDB-Karte nicht eignet, um in einem integrierten TFC-System
betrieben werden zu kénnen. Hierunter fallen vor allem die Aspekte der Ab-
messungen, Spannungsversorgung, Taktverteilung und die Twisted-Pair-Uber-
tragung, die bei der TFC-FMC-TP-Karte signifikante Verbesserung erfuhren.

In Abbildung 7.6 ist der Aufbau der Platine in Form eines Block Diagramms dar-
gestellt; Bilder der hergestellten TFC-FMC-TP-Platine finden sich in Abbildung
7.7. Durch die Kombination der geringen Abmessungen der tDPB FMC-Karte
mit der Nutzung der 3.3 V und VAD] Spannungsschienen des FMC-Steckers
wird es moglich, die Karte effizient in Umgebungen mit starker Integrations-
dichte zu nutzen, wie dies innerhalb von mTCA .4 Crates der Fall ist.

An der elektromechanischen TP-Schnittstelle kommt statt eines 8-Port-RJ45-Mo-
duls derselbe super-flache 4-Port-Konnektor zum Einsatz, der schon bei der tD-
PB FMC-Karte verwendet wurde. Dadurch kommt es zu keinen Kollisionen der
Komponenten der Karte mit benachbarten AMCs, was eine Vollbestiickung von
mTCA 4 Crates ermoglicht. Zudem wird durch die Reduktion der Ports pro
AMC-Karte nicht die Anzahl Ports pro Crate verringert, da die Installation des
TMSDBs mit 8-Ports pro FMC-Stecker jeden zweiten mTCA .4 Slot blockiert hat-
te. Vielmehr verringern sich durch die TFC-FMC-TP-Karten die Wartungskosten
des TP-basierten Interface, da die kleineren FMC-Karten wesentlich giinstiger
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Abbildung 7.7: Foto einer der besttickten TFC FMC TP PCBs

ausfallen als eine 16-Port Karte. Auch wenn die dufSeren Abmessungen der Karte
dieselben sind (1.5 mm - 3.6 mm breiter im I/O-Bereich und 13.5 mm ldnger als
eine FMC-Karte nach ANSI/Vita57.1 Standard), bietet sie eine wesentlich fort-
geschrittenere Funktionalitit als dies bei der tDPB FMC-Karte der Fall ist. Sie
tibernimmt zusétzlich die Eigenschaften der tDPB-FMC, welche die Trennung
der Massepotentiale der angeschlossenen Karten erméoglichten.

Aufgrund der reduzierten Anzahl Ports kénnen andere M-LVDS-Ubertragungs-
ICs zum Einsatz kommen als bei der TMSDB-Karte. Ebenso erlaubt es diese Re-
duktion, in Kombination mit der Verwendung eines FMC-HPC-Konnektors, alle
TP-Paare als bidirektionale Kanale auszufithren, was die Flexibilitit moglicher
Anwendungen der Karte signifikant erhoht. Die Zuteilung der Leitungen zu
den TP-Paaren wurde dabei nicht gedndert. Diese folgt immer noch dem Mus-
ter Referenztakt, Data0, Datal, Timing. Vielmehr ist es nun hierdurch méglich,
die Ubertragungsrichtung der Datenkanéle frei zu wahlen und somit die Fast-
Control-Datenrate im Idealfall zu verdoppeln. Beim bidirektionalen Timing-Link
werden nun an allen Ports taktfadhige FPGA 1/Os verwendet, was sich in dem
Fall positiv auswirkt, dass vom Timing-Kanal ein direkter Ubergang zum Takt-
baum des FPGAs benétigt wird.

Beim Austausch der verwendeten ICs wurde die Anbindung der TP-Kanéle der
Ports an die Transceiver-Chips gedndert, sodass nun je ein Chip alle Kanéle eines
TP RJ45-Ports betreibt. Bei der TMSDB-Karte wurden stattdessen grofie 8-Kanal
ICs verwendet, die je einen Signaltyp aller Ports des ehemaligen 8-Port-RJ45-
Konnektors mit Daten versorgen bzw. davon Daten entgegennehmen.

Beziiglich der Taktfunktionalitat der Karte kommt anstatt des leistungshungri-
gen und sowohl funktional als auch von der Anzahl Ports tiberdimensionier-
ten TT CDCE62005 [154] die sehr vereinfachte Version dieser Chip-Familie (CD-
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7.1 TFC-System mit Twisted-Pair-Schnittstelle

CE62002 [156]) in Kombination mit einem TI LMK00804B [158] eins-zu-vier Takt-
pufferungs-Chip zum Einsatz. Trotz dessen reduzierter Funktionalitat ermog-
licht eine geschickte Anbindung der Ein- un Ausgénge des Chips an die bidi-
rektionalen Taktleitungen des FMC-Steckers, dass fortgeschrittene Moglichkei-
ten zur Verarbeitung von Takte in Kombination mit einer mTCA .4-kompatiblen
AMC-Karte zur Verfiigung stehen.

Da diese FMC-Taktleitungen im Falle der AFCK-Prototypenplatine in CBM an
eine Taktmatrix und die Telekommunikationsleitungen des Crates angebunden
sind, ist es moglich, den Takt einer der FMC-Karten im gesamten Crate zu vertei-
len bzw. von dort in den Takterzeugungs-IC als Referenztakt einzuspeisen. Dies
ermoglicht es einerseits, am TFC-Slave ein synchronisiertes Auslese-Crate zu er-
zeugen, aber andererseits auch den Aufbau von Multi-Master TFC-Crates. Let-
zere Option erlaubt es, die Anzahl an TFC-Master-Ports drastisch zu erhéhen, da
damit zwolf mit FMC-Karten bestiickte AMCs betrieben werden konnen, was es
im Falle der TFC FMC TP moglich macht, die Anzahl Ports von acht auf 96 Ports
zu erhohen, was der Anzahl Auslese-Crates entspricht, die mit je einem TFC-
Slave angebunden werden kénnen. Dabei kann einerseits der Referenztakt von
einer der TFC FMC TPs direkt durch den Takterzeugungs-IC der anderen TFC
FMC TPs wiederverwendet werden, was lediglich einen frequenzsynchronen
Betrieb ermdglicht. Andererseits ist es moglich, den verteilten TFC-FMC-TP-Takt
an die FPGAs weiterzuleiten, um die System-VCOs, die an die Takt-ICs ange-
schlossen sind, mit dem White-Rabbit-basierten Ansatz nachzuregeln, was auch
eine Minimierung des Phasenfehlers erlaubt. Fiir den Fall, dass die bidirektiona-
len FMC-Takte nicht an den FPGA angeschlossen sind, wie beispielsweise beim
KC705-Evaluierungsplatine [196], kann der Systemtakt dennoch an den FPGA
weitergeleitet werden, indem die Position eines Paars Jumper-Widerstinde ge-
andert wird.

Zusitzlich zum Hauptoszillator wird, wie am TMSDB, auch am TFC FMC TP
ein Hilfsoszillator bereitgestellt. Allerdings l4sst sich hier auswéhlen, ob ein pro-
grammierbarer Silicon Labs SI570-Oszillator [139] oder ein tiber einen DAC um
seine Mittenfrequenz einstellbarer VCO verwendet wird. Ersterer hat den Vor-
teil, dass die DMTD-Komponente aufgrund der direkten Erzeugung der beno-
tigten Frequenz des Hilfstaktes, und damit geringerem Jitter, potentiell prazi-
sere Ergebnisse liefert, da keine Primitive im FPGA verwendet werden muss,
welche die Taktqualitdt durch eine Vorverarbeitung verschlechtert. Hierbei ist
es allerdings nachteilig, dass durch dessen aufwéndigere und langsamere I12C-
Schnittstelle eine geringere Regelrate der PLL verwendet werden muss (1.5 -
3 KHz), als dies mit einigem an Spielraum bei den VCOs moglich ist (10 KHz),
da diese mittels eines am analogen Steuereingang angeschlossenen DAC (SPI-
Schnittstelle) eingestellt werden.
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Neben den oben genannten neuen Moglichkeiten der Datenkanéle, 14sst sich der
bidirektionale Modus des TP-Kanals des Referenztaktes ebenfalls gewinnbrin-
gend nutzen. Da es ein grofles Manko des TMSDBs war, dass es nur als Master-
Schnittstelle verwendet werden konnte und so der Aufbau eines Master-Slave-
Links mit dieser Karte nicht méglich war, wurde die TFC-FMC-TP-Karte expli-
zit auch fiir dieses Szenario ausgelegt. Dabei ldsst sich neben der Konfiguration
der Daten- und Timing-Kanéle von RJ45-Port0 ebenfalls ein Takt vom TP-Link
an den FPGA weiterleiten, da dieser am TFC-Slave als Referenztakt verwendet
wird, um den Systemoszillator am Slave per PLL einzustellen.

Zusammenfassend stellt die TFC FMC TP die nichste Generation der TMSDB-
Karte dar. Sie ermoglicht es, dank der Anderungen an der Anbindung der M-
LVDS-Kanile, ein TP-TFC-Master-Slave-System zu entwickeln und zu evaluie-
ren, ohne eine separate Slave-Karte entwerfen zu miissen. Zusétzlich erlaubt sie
es, auch zukiinftige Aufbauten zu erstellen, welche sich aus mehreren zuein-
ander synchronisierten Karten zusammensetzen und innerhalb eines mTCA .4
Crates betrieben werden.

7.2 TFC-System mit Glasfaserschnittstelle

Der potentiell zentrale Ansatz in CBM zur Anbindung von Auslese Crates an
den TFC-Master ist das glasfaserbasierte Konzept. Dabei kommen elektrische se-
rielle Highspeed-Transceiver aufseiten des FPGAs zum Einsatz, welche mittels
geeigneter SFP-Module die Ubertragung per Glasfaser erméglichen. Die beson-
deren Vorteile dieser physikalischen Schnittstelle sind deren prinzipiell bessere
Erweiterbarkeit in Richtung eines PONs, das auch auf Highspeed-Transceiver
setzen wiirde, und die kommerzielle Verfiigbarkeit von FMC-Erweiterungskar-
ten, die SFP-Slots oder Einschiibe mit einem dhnlichen Formfaktor bereitstellen.
Als nachteilig ist hingegen zu erwdhnen, dass die Verwendung eines Glasfaser-
links fiir das TFC-System die Anzahl Ausleselinks fiir die Messdateniibertra-
gung herabsetzt. Ebenfalls muss bei diesem Ansatz die Datentibertragung des
TFC-Systems der TIM- und FC-Funktionalitét tiber dieselbe serielle Kommuni-
kationsleitung erfolgen, was eine geschickte Priorisierung innerhalb der Nach-
richtenkommunikation erfordert.

7.2.1 Ansatz zur glasfaserbasierten Synchronisation
Das grundlegende Vorgehen bei der Zeitsynchronisation des TFC-Systems mit-

tels dieses Linktyps basiert auf dem Ansatz des White-Rabbit-Netzwerks [188].
Hierbei ist das mafigebliche Prinzip, dass die Betriebsfrequenz der Slave-Kom-
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Abbildung 7.8: Genereller schematischer Aufbau des glasfaserbasierten TFC-
Systems

ponente eines Punkt-zu-Punkt-Links mittels einstellbarer Oszillatoren an die Fre-
quenz des Masters angepasst wird. Durch die Verwendung bidirektionaler SFP-

Ubertrager werden nur {iber eine Faser Daten gesendet, wodurch der Weg tiber

das physikalische Medium zwischen Master und Slave und umgekehrt dieselbe

Lénge besitzt, was der prazisen Messung der Zwei-Wege-Latenz zugute kommt.

Werden nun weitere Vorkehrungen aufseiten der seriellen Transceiver des FPGAs
getroffen, wodurch eine Datenkommunikation mit konstanter Latenz moglich

wird, erlaubt dieser Aufbau eine sehr exakte Kompensation des Subtaktzyklus-

phasenversatzes zwischen den beiden Komponenten des Links. Im White-Rabbit-
System wurde die Punkt-zu-Punkt-Kommunikation so erweitert, dass durch die

Verwendung Ethernet-basierter Links eine Switch-basierte Topologie aufgebaut

werden kann. Dies hat den Vorteil, dass prinzipiell eine nahezu unbegrenzte An-

zahl Slaves relativ zu einem Master synchronisiert werden konnen. Bei dieser

Topologie bestehen die Verbindungen, analog zu PTP, aus Einzellinks, die sich

aus je einer Master- und einer Slave-Seite zusammensetzen, wobei der Slave re-

lativ zum Master synchronisiert wird. Mittels mehrerer Lagen Switches erfolgt

somit eine iterative Synchronisation des Systems, wobei sich konzeptbedingt,

ohne das Vorhandensein von Kompensationsinformationen, der Fehler der ein-

gestellten Phase relativ zum Master je zusitzlicher Schicht akkumulieren kann.

Wie bereits im Stand der Technik Kapitel 4.2 dargelegt, besitzt diese Art von
Topologie nicht nur Vorteile, da durch die Verwendung eines Ethernet-Stacks
und der Switch-basierten Kommunikation eine nicht vernachlassigbare Latenz
bei der Nachrichteniibertragung entsteht, was keine ideale Voraussetzung fiir
ein TFC-System darstellt. Aufgrund dessen wird in diesem Kapitel die Entwick-
lung eines TFC-Systems beschrieben, welches als erste entwickelte Losung fiir
die Synchronisation der Auslese des CBM-Experiments auf eine strikte Punkt-
zu-Punkt Ubertragung setzt und es moglichst versucht, grofere durch das Kom-
munikationsprotokoll verursachte Latenzen zu vermeiden.
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Wie bei White Rabbit verwendet der hier beschriebene Ansatz einstellbare Oszil-
latoren und serielle elektrische Highspeed-Transceiver. Im Gegensatz zum Link
des genannten Systems, kommt allerdings keine Ethernet-basierte Kommunika-
tion zum Einsatz, die zusitzliche Verzogerungen verursachen wiirde. Zur Syn-
chronisation der Oszillatoren, wird aus dem Datenstrom ein Taktsignal abgelei-
tet und mittels einer DMTD-Komponente analysiert. Dieses erzeugte Taktsignal
kann zwar fiir den Betrieb weniger kritischer FPGA-Logik verwendet werden, es
sollte allerdings nicht als Referenztakt fiir serielle Highspeed-Transceiver einge-
setzt werden, da dessen Phasenrauschen nicht den Anforderungen dieser Kom-
ponenten entspricht [195].

Im Falle des glasfaserbasierten Systems ist es notwendig, mithilfe der AFCK-
Prototypen-FPGA-Platine ein System zu realisieren, welches sowohl die gewtin-
schte Taktrate als auch die Anforderung der Einstellbarkeit des System- und
Hilfsoszillators erlaubt. Da das System mit Twisted-Pair-Links eine selbst ent-
wickelte Platine als elektrische Schnittstelle verwendet, welche auch diese Os-
zillatoren bereitstellt, konnten hier die fiir die Anwendung idealen Taktkom-
ponenten gewidhlt werden. Zwecks Unterstiitzung einer hohen PLL-Reglerrate
eignen sich hier Oszillatoren am besten, welche mittels eines am Frequenzver-
stimmungs-Eingang angeschlossenen DAC mit schneller SPI-Schnittstelle ange-
steuert werden konnen. Da die AFCK-Platine fiir den Fall von White Rabbit [52]
entwickelt wurde, welches mit einer Referenzfrequenz von 125 MHz arbeitet,
statt der fiir den in CBM verwendeten GBT-Link benotigten 120 MHz, besitzt
diese nur eine Kombination aus schnell regelbarem VCO und fest eingestelltem
Takterzeugungs-IC, welche fiir die White-Rabbit-Frequenz ausgelegt wurde.

Aus diesem Grund muss fiir den FEE Link final der einstellbare Oszillator ge-
wéhlt werden, der per I2C-Schnittstelle angebunden ist. Dabei ist nachteilig, dass
dieses Interface mit maximal 400 KHz angesprochen werden kann, was wesent-
lich geringer ist als bei der SPI-Verbindung in Richtung des DACs der VCOs.
Bei den per SPI angebundenen VCOs, muss jeweils nur der Wert eines Registers
gedndert werden, um die Oszillatorfrequenz anzupassen. Im Vergleich dazu ist
es wesentlich aufwiandiger, eine Frequenzidnderung des programmierbaren Os-
zillators herbeizufiihren. Hierbei ist es notwendig, zunéchst den Oszillator ein-
zufrieren, darauf vier bis fiinf (LSBs + MSB) Registerwerte des Festkomma-Mul-
tiplizierers (fractional multiplier) zu &ndern und schliefllich den Oszillator nach
der Anderung wieder freizugeben [139]. Zudem ist es bei der [2C-Verbindung
erforderlich, neben der Registeraddresse bei jedem Wechsel des adressierten Re-
gisters, die Device Adresse zu {ibertragen. Durch all diese notwendigen Ubertra-
gungen und die geringere Rate der Verbindung, muss beim glasfaserbasierten
System, unter der Verwendung des AFCKSs die PLL-Regelrate, wie erwahnt, auf
einen Wert zwischen 1.5 und 3 KHz eingestellt werden, um vor dem néachsten
Regelzyklus alle I2C-Zugriffe abgearbeitet zu haben.
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Ein Ansatz, um die Probleme der geringeren Regelrate abzumildern, ist der, den-
noch die Phasenmesswerte der DMTD mit 10 KHz entgegenzunehmen, unter
Umstdnden gewichtet zu akkumulieren, aber die Anpassungen der Oszillator-
frequenz nur mit der gewéhlten Regelrate durchzufiihren. So gehen keine Infor-
mationen verloren, die bei htheren Regelraten erkennbar wéren, wie Zwischen-
werte einer steilen Phasenrampe bei einer grofien Frequenzdifferenz zwischen
System- und Empfangstakt, die fiir den korrekten PLL-Betrieb wichtig sind.

Dabei ist es von Vorteil, die Auswertung der Daten fiir den PI-Regler des Regel-
kreises von der Anwendung der Daten zu trennen. Indem die Basis-Interruptrate
von 10 KHz beibehalten wird, koénnen bei dieser Rate z.B. nur die DMTD-Pha-
senwerte akkumuliert werden und beispielsweise nur alle vier Regelschritte die
Werte auf die Prozessgrofien des Controllers angewendet und neue Werte ge-
schrieben werden, was einer Aktualisierungsrate von 2.5 KHz entspréche.

7.2.2 Digitale Schnittstelle und Ubertragungsprotokoll

Die Basis der elektrischen Schnittstelle und des Protokolls zur Zeitsynchroni-
sation wurden in der Masterarbeit von Nandor Szirmak [Szil5] erldutert und
dienten fiir die im Folgenden dargestellten Entwicklungen als Ausgangssystem.
Dabei werden zur Anbindung des Glasfaserlinks im hier beschriebenen Ansatz
serielle Highspeed-Transceiver eingesetzt, welche bei Verwendung des Basisde-
signs von Nandor Szirmak und einer Referenzfrequenz von 125/120 MHz mit
einer Datenrate von 2.5/2.4 Gbit/s betrieben werden. Von den seriellen Transcei-
vern wire es zwar unterstiitzt den Link mit hoheren Datenraten zu betreiben, al-
lerdings wird die Rate durch die verfiigbaren Glasfaser SFP-Module beschrénkt,
die im finalen System zum Einsatz kommen sollen.

Da es fiir die Messung der Paketumlaufzeit von Vorteil ist, tiber dieselbe Fa-
ser Daten tibertragen zu konnen, sollten hierfiir BIDI-SMF-SFP-Glasfasermodule
verwendet werden. Hierbei sind aktuell sowohl 10 Gbit- und 1 Gbit-Module ver-
fligbar. Von der Fast-Control-Latenz her gesehen sind hohere Linkraten von Vor-
teil, vorausgesetzt die SFP-Module besitzen eine vergleichbare Latenz wie die-
jenigen fiir niedrigere Datenraten. Werden jedoch die Marktpreise beider Mo-
dulgeschwindigkeiten, zur Zeit der Erstellung dieser Arbeit, verglichen, verviel-
fachen sich die Kosten pro Verbindung, wenn die schnelleren Module fiir den
TFC-Link ausgewdhlt wiirden, da diese im Gegensatz zu den tiblichen Duplex-
Multimode-Transceivern eher ein Nischenprodukt darstellen. Generell wird al-
lerdings fiir die Fast-Control-Ubertragung keine dauerhaft hohe Rate benotigt,
weshalb abgeschétzt werden kann, dass bei geringen Nachrichtenldngen der Ge-
schwindigkeitsvorteil kaum ins Gewicht fallt, verglichen mit den durch die di-
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Abbildung 7.9: a) Logik zur Anbindung der Glasfaserschnittstelle innerhalb des
FPGAs und b) Protokoll der Zeitsynchronisation tiber Glasfaser
nach [Szi15]

gitale Logik des TFC-Systems an sich hervorgerufenen Verzogerungszeiten bei
der Verarbeitung der Pakete.

Um deshalb bidirektionale 1GE-Glasfasertibertragermodule, die mit maximal
1.25 Gbit/s betrieben werden kénnen, zu verwenden, muss die genannte Rate
der Highspeed-Transceiver in Abhédngigkeit des Referenztakts entsprechend re-
duziert werden. Dabei konnen beispielsweise bei Verwendung eines 1.2 Gbit/s
Links, einer Referenzfrequenz von 120 MHz und einer 8b10b-Leitungscodierung
8 Bit pro Systemtakt tiber den Link gesendet werden.

Die Grobstruktur der Schnittstelle zur Anbindung des Glasfaserlinks innerhalb
der FPGA ist in Abbildung 7.9 a dargestellt. Innerhalb des FPGAs fillt die Lo-
gik des Timing Links, bis auf den Highspeed-Transceiver, etwas einfacher aus
als im Twisted-Pair-System, da die Zeitstempelgenerierung direkt am Gigabit-
Transceiver stattfinden kann, weil die 8b/10b-Kodierung mittels der Logik des
Ubertragers gehandhabt werden kann. Zudem kann der Empfangstakt durch
diese Primitive vom Datenstrom abgeleitet werden, wodurch keine Phasenver-
schiebung zwischen Daten und Taktsignal besteht und somit nur eine DMTD-
Komponente benétigt wird, die die Phasendifferenz zwischen dem Master- und
Slave-Takt bestimmt.

Bei der Datentibertragung muss das physikalische Glasfasermedium fiir die Uber-
tragung von Timing-Informationen und den Fast-Control-Daten geteilt verwen-
det werden. Hierbei entstehen Schwierigkeiten durch die potentiell unterschied-
lichen Datenquellen von Timing- und Fast-Control-Nachrichten. Dabei werden
die Timing-Nachrichten vom uP erzeugt, da dieser ebenfalls dazu zustandig ist,
die Zeitstempel zu verarbeiten und bei Bedarf an den Slave zu tibertragen.
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Bei den Fast-Control-Nachrichten ist es wichtig, wie in Kapitel 7.1.2 erwéahnt,
dass diese durch keine Komponente langer und vor allem unvorhersehbar lange
aufgehalten werden. Aus diesem Grund wird es zumindest fiir die TFC-Slave-
Cores benétigt, dass fiir Fast-Control-Nachrichten der Auslesekarten ein Bypass
des Datentransfers existiert, der direkt eine Datenweiterleitung an die Ubertra-
gungskomponenten erlaubt. Der schematische Ansatz hierfiir ist in Abbildung
7.9 durch den PHY-Access-Control-Block dargestellt.

Hier wird analog zum im Konzeptkapitel 6.8 beschriebenen Vorgehen ein Rou-
ting der Nachrichten durchgefiihrt. Liegen gerade keine Sendedaten vor, wer-
den sogenannte Idle-Pakete tiber den Link gesendet, was zumindest die Anwe-
senheit des Knotens signalisiert. Im Falle anstehender Fast-Control-Sendedaten
werden diese Daten an die PHY Access Control und schnellstmdglich an den
Highspeed-Transceiver weitergeleitet. Stehen keine Fast-Control-Daten im be-
treffenden Register bereit, werden, falls vorhanden, Daten des Prozessors tiber
den DMA versendet.

Je nach Kritikalitit der FC-Nachrichtenweiterleitung, kann entweder die Uber-
tragung von aktuellen Nachrichten zur Zeitsynchronisation erfolgen oder das
priorisierte Verarbeiten der ausstehenden FC-Nachrichten nach der Beendigung
des aktuellen Ubertragungsvorgangs gewahlt werden. Im Falle einer unterbro-
chenen Timing-bezogenen Nachricht miisste dieser Vorfall dem uP gemeldet
werden, was mittels der Busy-/Stop-Signale geschehen kénnte, da sonst die Mes-
sung der Paketumlaufzeit verfdlscht wird, indem alte Zeitstempel verwendet
werden etc.. Nach dem Abbruch eines Messvorgangs der Paketumlaufzeit wiir-
de ein neuer Vorgang mit dem Senden eines Leerpakets (DMY) durch den Master
begonnen werden. Im Empfangspfad entscheidet ebenfalls eine Paketprozessie-
rung, wohin ein eingehendes Paket weitergeleitet werden muss. Hierbei erfolgt
diese Unterscheidung basierend auf dem verwendeten Komma-Wort des Lei-
tungscodes (und potentiell dem Paketkopf). Dabei werden Informationen eines
Timing-Pakets stets an den Prozessor weitergeleitet und Fast-Control-Daten di-
rekt in das Fast-Control-Empfangsregister abgelegt, welche je nach zukiinftiger
Entscheidung zur Systemplattform der Auslese-Crates, direkt an die betreffende
Kommunikationseinheit angebunden ist.

Im Folgenden wird das Basisprotokoll zur Zeitsynchronisation erldutert, wie es
in der Masterarbeit von Nandor Szirmak [Szi15] verwendet wurde. Hierbei tau-
schen Master und Slave zur Synchronisation Nachrichten nach einem Verfahren
aus, das vom Vorgehen in PTP [57] abgeleitet ist, wobei bestimmte Nachrich-
ten die Zeitstempelgenerierung auslosen. Dem Konzept der Kommunikation zur
Zeitsynchronisation wird dabei das in Abbildung 7.9 b dargestellte Verhalten zu-
grunde gelegt.
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7 Integration eines TFC-Prototypensystems

Hier wird nach dem Systemstart eine Linkidentifikation durchgefiihrt, bei der
vom Master aus ein ID-Request-Paket gesendet wird, was vom Gegentiber mit
einem ID-Paket beantwortet wird, in das die Informationen des Knotens ein-
gebettet werden. Master und Slave erzeugen dabei beim Versenden und dem
Empfang eines dieser Pakete, wie fiir PTP [57] tiblich und im Ansatz fiir die TP-
Phasenmessung erldutert, die Zeitstempel Nprx, Nsrx, Nstx und Nyrx, wo-
bei die Empfangszeitstempel mittels der lokal bestimmten DMTD-Phase auf eine
Auflosung im Subtaktzyklusbereich verfeinert werden. Ist die Identifikation des
Slaves abgeschlossen, werden statt diesen Nachrichten, periodisch Leerpakete
(DMY) vom Master an den Slave gesendet, welche die Durchfiihrung derselben
Prozedur zur Zeitstempelerzeugung bewirken.

Mithilfe der Formeln des Grundlagenkapitels 2.7 wird die Zwei-Wege-Latenz
und darauf aus der halben Verzogerungszeit und eventuell einer durch Kalibrie-
rung bestimmten zusétzlichen Dauer, der Taktzyklus- N,4; und Subtaktzyklus-
versatz phaseg errechnet. Dabei kann ersterer zum Einstellen des Taktzyklenzéh-
lers der lokalen Kopie Zeitbasis verwendet werden, der zur Generierung eines
PPS-Signals zum Einsatz kommen kann. Der iibrigbleibende Subtaktzyklusan-
teil wird dagegen dafiir eingesetzt, um den aktuell beim PI-Regler aktiven Pha-
sensollwert anzupassen, da dies direkt zu einer Verdnderung der stabilen Pha-
senlage des Reglers fithrt. Um zu vermeiden, dass die PLL aufier Tritt gerat, soll-
te der Sollwert, wie bereits im Konzeptkapitel 6.7 zur PLL erwahnt, nur langsam
inkrementell verdndert werden.

Je nach verwendetem physikalischem Medium, kann dieses durch mechanische
oder thermische Einfliisse die Phasenlage des ankommenden Signals beeinflus-
sen. Im Falle einer Anderung der Temperatur einer langen Glasfaser kommt es
zu einer Ausdehnung bzw. Schrumpfen der Fasern, was gleichzeitig auch ei-
ne Anderung der Ausbreitungslatenz bewirkt. Kommt zudem eine bidirektional
betriebene Glasfaser zum Einsatz, die zwei verschiedene Wellenlangen fiir bei-
de Ausbreitungsrichtungen verwendet, konnen sich durch die unterschiedlichen
Brechungsindizes die Ubertragungslatenzen fiir DS und US &ndern, was durch
ein entsprechendes Modell kompensiert werden miisste [188]. In der Regel wirkt
sich dieser Effekt allerdings weniger stark aus und weist in einem gewissen Be-
reich der Temperaturvariation eine lineare Abhangigkeit auf [203], [90].

In Abhéangigkeit der Rate und des AusmafSes der dadurch eintretenden Phasen-
variationen, die fiir die zukiinftige Systeminstallation zu bestimmen wire, ist die
hier erwdhnte Messung der Paketumlaufzeit zumindest mit der Wiederholrate
durchzufiihren, die es erlaubt, ein Wandern der Phase aufSerhalb des vertretba-
ren Rahmens zu verhindern.
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Abbildung 7.10: Konfigurationen des glasfaserbasierten TFC-Systems mit a)
VCO als Systemtaktquelle (fsys = 125 MHz), b) FPGA-inter-
ner Verarbeitung eines VCOs-Signals fiir einen System-/Hilfs-
takt von fsys = 120 MHz und ¢) bei Verwendung eines wei-
teren unabhédngigen programmierbaren Oszillators einer FMC-
Erweiterungsplatine als Hilfstaktquelle

7.2.3 Umgesetzte glasfaserbasierte Prototypensysteme

Auf dem Weg zu einem glasfaserbasierten TFC-System wurden verschiedene
Systeme aufgebaut. Angefangen mit einem initialen System aus der Masterar-
beit von Nandor Szirmak wurde ein System aufgebaut, welches eine Glasfaser-
Link mit 2.5 Gbit/s Ubertragungsrate besitzt. Dieses System verwendete einen
auf dem AFCK vorhandenen, schnell einstellbaren VCO, von dem ein Takt von
125 MHz abgeleitet und als System- und Referenztakt der MGTs verwendet wur-
de (siehe Abbildung 7.10 a bzw. 7.11 a). Da allerdings in CBM ein Glasfaserlink
in Richtung FEE aufgebaut werden wird, der die CERN GBTx ASICs anbindet
und basierend auf einem 120 MHz Takt einen 4.8 GBit/s Link betreibt, bietet
dieser Aufbau nicht die benétigte Zielfrequenz. Aufgrund der starken Analogie
zum TP-System, die diese Zusammenstellung des Systems bietet, indem es den-
selben Typ von VCO als einzustellenden Systemtakt verwendet, wurde dieses
System dennoch entwickelt, um die Funktionalitdt des gewé&hlten Basissystems
des Glasfaserkonzepts zu evaluieren. Die hierbei verwendete PLL wurde mit
einer Rate von 10 KHz betrieben und lieferte ndherungsweise dquivalente Er-
gebnisse zum TP-basierten TFC-Prototypensystem (siehe Kapitel 8.2). Neben der
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Abbildung 7.11: Taktdomé&nentiibergange der Systeme mit 2) VCO bzw. b) pro-
grammierbarem Silicon Laboratories SI570-Oszillator [139] als
Systemtaktquelle

prézisen Zeitstempelgenerierung wurde die Funktionalitat dieses TFC-Systems
so weit ausgebaut, dass eine vollstaindige Frequenz- und Phasensynchronisation
eines TFC-Master-Slave-Systems erfolgen kann, was duflerst hohe Synchronisa-
tionsgenauigkeiten von +/-1/2 Tyy; des TFC-Links ermoglichte.

Darauf wurde ein zweites System entwickelt, welches den programmierbaren
51570 [139] als Systemtakt und einen VCO lediglich als Hilfstakt verwendet (sie-
he Abbildung 7.10 b bzw. 7.11 b). Hierbei besteht allerdings die Schwierigkeit,
dass der SI570 Oszillator beim Systemstart eine von der gewtinschten System-
frequenz stark abweichende Frequenz aufweist und deren Anderung auf den
Zielwert von 120 MHz einen sehr instabilen Takt fiir eine gewisse Zeit verur-
sacht. Dadurch ist kein stabiler Betrieb eines Prozessors moglich, der mit diesem
Ausgangssignal als Takt betrieben wird und fiir die Einstellung des Oszillators
zustandig ist, da Software-Abstiirze auftreten.

Aus diesem Grund wurde es fiir dieses System gewdhlt, den Hilfstakt, der fiir
den gesamten Systembetrieb nahezu stabil bleibt, als Systemtakt des Prozessors
und der direkt verbundenen Peripheriekomponenten einzusetzen und lediglich
die kritischen synchronen Bestandteile des Aufbaus, wie den Systemzeitzahler,
Zeitstempelgeneratoren und die Komponenten des physikalischen TFC-Links
mit dem Takt des programmierbaren Oszillators zu betreiben, wohl wissend,
dass dies einen Reset der betroffenen Komponenten voraussetzen kann, nach-
dem das System initialisiert wurde.

Daraus ergeben sich im Vergleich zum ersten System abweichende Taktdoma-
neniibergédnge, welche vor allem zwischen dem DMA des Microprocessors und
den Ubertragungskomponenten des TFC-Links ins Gewicht fallen. Da diese Ver-
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7.2 TFC-System mit Glasfaserschnittstelle

bindung primir fiir die Datenkommunikation zur Zeitsynchronisation auf Takt-
zyklenebene und fiir die Phasenoffsetbestimmung des Slaves verwendet wird,
ist hier eine fehler- und unterbrechungsfreie Weiterleitung der Daten essentiell.

Die hierbei auftretende Schwierigkeit ergibt sich aus dem im Falle des eingestell-
ten Systems erwiinschten Frequenzversatz zwischen Hilfs- und Systemoszilla-
tor. Dieser Frequenzunterschied zeigt sich besonders beim Versenden von Daten
durch den DMA, da die Komponenten zur physikalischen Datentibertragung
mit der Frequenz fs,s = 2N/ (2N —1). fHelp betrieben werden, wodurch der Sen-

depuffer innerhalb des Taktdoméneniibergangs wihrend der Ubertragung leer-
laufen kann. Aufgrund des relativ kleinen Frequenzversatzes von etwa 60 ppm
fir N=14 ist es hier allerdings fiir Nachrichten, die aus wesentlich weniger als 2NV
Datenworten bestehen, ausreichend, im Falle eines leeren Puffers, einen um ein
Wort hoheren Fiillstand abzuwarten, nachdem dieser auf der Leseseite als befiillt
gekennzeichnet wurde. Dadurch kann bei einem kontinuierlichen gleichzeitigen
Schreiben und Lesen des Puffers und ndherungsweise stabilem Frequenzversatz
ein Leerlaufen unter den genannten Bedingungen ausgeschlossen werden.

Da sich die Prézision der DMTD-Phasenmessung bei Verwendung des per PLL-
Primitive weiterverarbeiteten 20 MHz VCO-Taktes, wie in Kapitel 8.2 erldutert,
im Vergleich zum ersten System stark verschlechtert (< 40 ps gegentiber < 10 ps),
wurde eine weitere Variante des glasfaserbasierten Systems entwickelt (siehe
Abbildung 7.10). Diese setzt zur Erzeugung des Hilfstaktes einen weiteren pro-
grammierbaren Oszillator ein, der sich auf einer der Faster Technology FM-S14
[42] FMC-Erweiterungskarten befindet, welche je vier SFP-Schiachte beherber-
gen, die fiir die Verwendung der Glasfasertibertrager benotigt werden. Zur Ein-
stellung steht bei diesem Oszillators eine I2C-Programmierschnittstelle zur Ver-
figung, welche mit einer Rate von 400 KHz betrieben werden kann.

Sollen aufseiten des Slaves 10-Gbit-Links in Richtung des FLES betrieben wer-
den, wird ein hochwertiger Takt benétigt, dessen Frequenz von {iiblicherweise
156.25 MHz nicht der TFC-Frequenz entspricht, was einen weiterer Oszillator
erfordert. Aus diesem Grund wurde diese Systemvariante erst als dritte Mog-
lichkeit implementiert, da diese wegen der Wahl der Oszillatoren auf der TFC-
Slave-Seite weniger Flexibilitit bietet. Aufgrund des Aufbaus der AFCK-Pro-
totypenplatine, muss fiir den Betrieb der 10 Gbit-Links in dieser Konfigurati-
on eine weitere FMC-Erweiterungskarte installiert werden, welche die benétigte
Taktfrequenz bereitstellen kann, da alle MGT-Referenztaktsignale, an welche die
erstere Karte angebunden ist, durch das TFC-System belegt werden.

Was die Qualitdt der Phasenmessung betrifft, kann diese Auslegung des TFC-
Systems allerdings tiberzeugen. Dabei kann es eine Regelungsprézision bieten,
welche der des ersten Systems entspricht, das allerdings nur mit einer festen
Frequenz von 125 MHz betrieben werden kann.
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7 Integration eines TFC-Prototypensystems

Aufgrund der flexiblen Einstellbarkeit der Systemvarianten mit programmierba-
ren Oszillatoren konnen zwei unabhangige TFC-Einheiten allerdings einen we-
sentlich grofleren Frequenzversatz im Initialzustand des Systems aufweisen als
bei der Variante mit nur fein einstellbaren VCOs. Fiir die Einstellung der PLL
des Systems mit programmierbaren Oszillatoren wurde deshalb ein zweistufiger
Regelprozess verwendet werden (siehe Kapitel 6.7), da der stabile Regelbereich
(lock range) der entwickelten Variante der PLL, welche lediglich DMTD-Phasen-
werte verwendet begrenzt ist.

Ein Vergleich der Leistungsfdahigkeit beider Systeme in Bezug auf die Zeitsyn-
chronisation, findet sich im folgenden Kapitel 8.2.
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Prototypensystems im Laboraufbau

Innerhalb dieses Kapitels wird die Evaluierung des prototypischen TFC-Systems
erldutert. Dabei wird zunéchst der Messaufbau des Prototypensystems beschrie-
ben, welcher es erlaubt, ohne eine Veranderung des Aufbaus beide Ausfiihrun-
gen der TFC-Schnittstelle zu untersuchen.

In einem ersten Teil der Evaluierung wird die Synchronisationsprézision des
Systems mit Twisted-Pair-Schnittstelle ausgewertet.

Darauf werden die in Kapitel 7.2.3 vorgestellten FPGA-Designs des glasfaserba-
sierten TFC-Systems evaluiert. Diese Art von Schnittstelle wird mit einer hohe-
ren Wahrscheinlichkeit zum Betrieb der Auslese von CBM zum Einsatz kommen,
da sie eine potentiell bessere Erweiterbarkeit und eine leichtere Integrierbar-
keit fiir mogliche zukiinftige PC-basierte Auslesesysteme mit PCle-FPGA-Kar-
ten bieten kann.

Deshalb wurden fiir diesen Typ von TFC-System weiterfithrende Evaluierungen
durchgefiihrt, in welchen beispielsweise das BER eines synchronisierten MGT-
Links, die Prazision der Zwei-Wege-Latenzmessung und die Wiederholgenauig-
keit dieser Messung bei Resets untersucht werden.

8.1 TFC-System mit Twisted-Pair-Verbindungen

Zur Evaluierung des TP-basierten TFC-Ansatzes wurde im Rahmen der Verof-
fentlichung zur TFC-FMC-TP-Karte [MLB17] ein Testsystem aufgebaut, mithilfe
dessen die Datentibertragung mittels einer Schleifenschaltung (Loopback) und
die Synchronisation eines Knotens im TFC-Master-Slave-Aufbau getestet wer-
den konnte. Dieses System ist in Abbildung 8.1 dargestellt.

Dabei sind, im Vergleich zum vollstandigen Konzept des TFC-Systems, die Da-
tentibertragung mithilfe eines DMAs, die Erzeugung von Zeitstempeln und die
Fast-Control-Ubertragung und das Protokoll des Timing-Links noch nicht voll-
standig umgesetzt und getestet. Der Aufbau aus uP-System, DMTD und seriel-
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Abbildung 8.1: Microprocessorsystem fiir Tests der Ubertragung und der Syn-
chronisation des Slave-Oszillators (PLL)

len Schnittstellen entspricht allerdings schon dem fiir die Taktnachfiihrung not-
wendigen Aufbau.

Im Testsystem werden PRBS-Folgen generiert, ein 8b10b-Leitungscode darauf
appliziert, die Daten serialisiert und an die TFC-FMC-TP-Karte weitergeleitet,
wo die M-LVDS-Chips die Daten tiber den TP-Link versenden. Ein Ethernet-Ka-
bel verbindet dabei zwei Ports der TFC-FMC-TP-Karte im Loopback.

Auf der empfangenden Seite werden die Sequenzen iiberabgetastet (OS), was
im vorliegenden System mit der vierfachen Systemtaktfrequenz geschieht. Dar-
auf wird die Sub-Bit-Ausrichtung bestimmt, die Daten parallelisiert und der Lei-
tungscode dekodiert. Durch einen Vergleich der empfangenen Bit-Folge mit der
gesendeten PRBS-Folge wird am Ende der Kette die Anzahl der Ubertragungs-
fehler ermittelt.

Durch die Uberabtastung kann die Bestimmung der korrekten Sub-Bit-Ausrich-
tung automatisch und ohne Verzogerung erfolgen, wie dies im Gegensatz dazu
bei der Verwendung von IDELAY-Komponenten durch einen iterativen Prozess
der Fall wére. Um die 8b10b-Dekodierung zu ermoglichen, die auf der Basis von
jeweils zehn Eingangsbits erfolgt, wird am Anfang des Sendevorgangs eine Syn-
chronisationssequenz den PRBS-Daten vorangestellt, auf welche die notwendige
Seriell-parallel-Wandlung auf der Empfangerseite eingestellt wird. Nach der Ein-
stellung der Parallelwandlung erfolgt alle zehn Takte eine Dekodierung der Emp-
fangsdaten. Prinzipiell liefen sich zur Synchronisation der Datensequenz die
Eingangsdaten, welche einem Bit fiir Bit gefiillten Schieberegister entstammen,
auch in jedem Takt dekodieren, allerdings wiirde es dabei zu Fehldetektionen
kommen und die Disparitdtspriifung wiirde zwischen korrekt ausgerichteten
zehn Bit Wortern fehlschlagen.
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Abbildung 8.2: TFC-Systemaufbau fiir Messungen der Glasfaser- (linke FMCs,
Port rechts, blau) und TP-Variante (rechte FMCs, griin) mit zu-
sitzlichem 5 Gbit/s Xilinx IBERT Datenlink (linke FMCs, Port
links, violett) zur FEE-Link-Simulation und der Slow-Control-
Anbindung (SATA-Kabel, rot)

Mithilfe dieses Systems konnte ermittelt werden, dass das System bei Verwen-
dung eines CAT7-Kabels der Lange 25 m tiber alle drei TP-Kanéle in dieselbe
oder unterschiedliche Richtungen mit 240 Mbit/s tibertragen kann, wobei ein
Takt von 120 MHz am Taktkanal anliegt. Damit ist es moglich, die im Elektroni-
kraum von CBM bengttigte Leitungsldnge von 20 m mit 5 m zu tibertreffen und
dabei sowohl die Referenzfrequenz der GBT-Links in Richtung FEE bereitzustel-
len, als auch nahezu die maximale Datenrate der M-LVDS-Chips von 250 MBit/s
zu erreichen. Hierbei wurden die 240 Mbit/s aufgrund der Moglichkeit zur ef-
fizienten Generierung der Daten innerhalb der 120 MHz-Taktdoméne des TFC-
Systems als Datenrate gewé&hlt, da dies lediglich eine ODDR-Primitive am Aus-
gang erfordert.

Das TFC-Master-Slave-System wurde basierend auf der in Abbildung 8.1 dar-
gestellten FPGA-Logik aufgebaut. Ebenfalls kommt bei diesem Design eine Soft-
PLL zum Einsatz, welche durch ein Hardware-Software-System realisiert wurde.

Hierbei wird als Systemtakt das auf 120 MHz eingestellte Ausgangssignal des
Takterzeugungs-ICs verwendet, an den ein Mercury Crystal VM5353 [92] VCO
mit 25 MHz als Referenz angeschlossen ist. Die Hilfsfrequenz wird mittels des

165



8 Evaluation des umgesetzten Prototypensystems im Laboraufbau

4 4
10000 2x10 1231210
8000 15 1 123
6000
1 1229
4000 fy !
2000/ 4, / - w 05 ya 1228
oL oLV / / B i R
0 500 1000 1500 2000 0 500 1000 1500 2000 0 500 1000 1500 2000 0 500 1000 1500 2000
Abweichung vom Sollwert Phase am Eingang Abweichung vom Sollwert Phase am Eingang
9 9 L1n®
1 21475 210 1.0655 210 3213510
o
0.5 21475 | | [ 3213
1.065 Iy ‘J'M ‘\N*HNW'IN‘U“A‘J“J‘( I‘{
0 21475 ﬂm ‘llejl\u “” ! ' azi2s
1.0845 || JU
0.5 21475 I 3212
= 21475 1.064 32115
0 500 1000 1500 2000 0 500 1000 1500 2000 0 500 1000 1500 2000 0 500 1000 1500 2000
Integralanteil des Reglers Ausgangswert des Reglers Integralanteil des Reglers Ausgangswert des Reglers

Abbildung 8.3: Twisted-Pair, fsys = 120 MHz. Aufgezeichnete Regelparame-
ter des PI-Reglers im Falle von 3/2 7 = 270° = 12288 Zihler-
werten als Phasensollwert im Falle des a) inaktiven PI-Reglers
mit festem Frequenzunterschied und b) synchronisiertem Slave-
Oszillator bei aktivem PI-Regler. Dargestellte Reglerparameter:
Eingangsphase, Abweichung vom 270°-Sollwert, Integralanteil
und Ausgangswert des PI-Reglers

Silicon Labs Si570-Oszillators [139] auf die korrekte Frequenz relativ zum Syste-
moszillator eingestellt, die sich nach Gleichung 8.1 ergibt.

2N _q ~
fHetp = N foys = 119.9927 MHz; N =14, foys = 120 MHz ~ (8.1)

Neben den bereits erlduterten systemkritischen Komponenten, ist das TFC-Sys-
tem ebenfalls mit einer Slow-Control-Schnittstelle in Form einer IPBus-Slave-
Komponente mit Status- und Steuerregistern ausgestattet. Zusatzlich ist fiir fort-
geschrittene Messzwecke ein angepasster IPBus-Peephole-RAM-Controller an-
gebunden, der aufseiten des uP-Systems mit einer BRAM-Komponente verbun-
den ist. Vonseiten des uPs lasst sich auf dieses BRAM mittels eines an den Advan-
ced eXtensible Interface (AXI)-Bus angeschlossenen BRAM-Controllers zugreifen.

Der Zweck dieser Anbindung des BRAMs ist es, das genaue Verhalten von Pro-
zessen in der uP-Sofware aufzeichnen und mittels IPBus ohne grofie Verzoge-
rungen auslesen zu kénnen. Dabei besitzt das Peephole RAM die Eigenschaft,
dass es tiber das IPBus Software Framework optimal genutzt werden kann, in-
dem nach einer initialen Einstellung der Leseadresse kontinuierlich Lesezugriffe
moglich sind, ohne eine Adresserh6hung per Bus vornehmen zu miissen, da die
Adresse als selbst-inkrementierend implementiert ist. So ist es moglich, in jedem
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8.2 TFC-System mit Glasfaserverbindungen

Takt einen neuen Wert aus dem RAM auszulesen und eine sehr hohe Datenrate
zu erhalten, da etwaige Wartezustdnde nur durch die Ethernet-Schnittstelle oder
die IPBus-Software auf dem PC selbst hervorgerufen werden.

Der Ansatz der Vermessung der PLL lduft dabei wie folgt ab. Nach jedem Regel-
zyklus des PI-Controllers werden die Prozessparameter in das BRAM geschrie-
ben und die Adresse zyklisch erhéht. Wird vonseiten der Laborsoftware ent-
schieden, dass die Informationen der letzten Regelzyklen gelesen werden sollen,
wird das Beschreiben des BRAMs angehalten, was per Bit eines der IPBus-Slave-
Register gesteuert wird, darauf das BRAM komplett gelesen und das Abspei-
chern der Regelgrofien wieder aktiviert. So lassen sich selbst kleine Anderun-
gen der Reglerparameter im Systembetrieb beobachten und es lésst sich leicht
ein Systemtiberblick gewinnen. Um beispielsweise acht 32-Bit Variablen tiber
2048 Regelzyklen im Speicher halten zu kénnen, verfiigt das zusammengesetzte
BRAM tiber eine Grofie von 64 Kbyte. In spateren Systemen wiirde diese Mess-
vorrichtung nicht verwendet werden, da die BRAMs fiir die eigentliche Daten-
verarbeitung benétigt werden und in den finalen Systemen der PI-Regler bereits
vollstindig parametrisiert ware.

In Abbildung 8.3 a sind vier der acht aufgezeichneten Reglervariablen des inakti-
ven Regelkreises dargestellt, wobei in b der aktive Regelkreis im stabilen Endzu-
stand zu sehen ist, der auf 3/2 77 = 270° als Phasensollwert eingestellt wurde, was
bei einem DMTD-Wertebereich von 214 = 16384 12288 Zahlerwerten entspricht.
Der PI-Regler wurde in diesem Fall mit einer Regelrate von 10 KHz betrieben.
Die in der linken oberen Halfte der Abbildung 8.3 b dargestellte Abweichung
von unterhalb von 20 Zahlerwerten entspricht bei einem Systemtakt von fss =
120 MHz bzw. Tsys = 8.333 ns einem Phasenmess-/Regelfehler von kleiner als
+/- 10 ps. Die vorliegende Messung besitzt eine maximale Phasenabweichung
von 8.65 ps.

Damit bietet der vermessene Aufbau des prototypischen TFC-Systems mit Twis-
ted-Pair-Verbindungen eine Synchronisationsprazision, welche der kommerzi-
ellen glasfaserbasierten Referenzlosung dufSerst nahe kommt. Nach [133] wird
bei der Synchronisation von Slave-Knoten in White-Rabbit-Systemen eine durch-
schnittliche Prazision von etwa 6 ps erreicht.

8.2 TFC-System mit Glasfaserverbindungen

Beim glasfaserbasierten TFC-System wurde eine Faster Technology (FT) FM-514
[42] FMC-Erweiterungskarte auf die AFCKs montiert. Zwecks Vermeidung ei-
ner standigen Verdnderung des Aufbaus beim Wechsel zwischen TP- und Glas-
fasersystem, besitzt das System dabei den in Abbildung 8.2 dargestellten Auf-
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bau. Fiir erste Tests wurden, aufgrund der Auslegung des Systems von Nandor
Szirmak [Szi15] und zum Zwecke der schrittweisen Anpassung des Systems zur
final benotigten TFC-Umsetzung, zunachst Duplex-Faser-10G-SFP+-Transceiver
verwendet.

Im ersten in Kapitel 7.2.3 genannten System, das Glasfaserlinks verwendet, wur-
de die fiir White Rabbit eingesetzte Kombination [52], die mittels eines VCOs
und eines nachgeschalteten ICs einen Takt von 125 MHz erzeugt, als Systemtakt-
quelle benutzt. Da diese Taktfrequenz damit von den spater benotigten 120 MHz
abweicht, ist die Ubertragungsrate des Links von 2.5 Gbit/s ebenfalls von der fi-
nalen Rate verschieden. Der interne Aufbau der FPGA-Logik ist in den Kapiteln
6.2 und 7.2 erldutert.

Nach Abschluss der Evaluierung der Zeitsynchronisation dieses Systems wur-
den die umgesetzten Konzepte fiir die finale Konfiguration des TFC-Systems
portiert, bei der ein programmierbarer Oszillator als Systemtaktquelle zum Ein-
satz kommt, um eine Frequenz von 120 MHZ erzeugen zu kénnen (siehe Kapitel
7.2.3). Die zundchst implementierte Variante zwei des Glasfasersystems setzt da-
bei auf einen VCO als Hilfstaktquelle. In der dritten Variante wurde schliefilich
ein weiterer programmierter Oszillator zur Erzeugung des Hilfstakts verwendet,
wodurch sich die Synchronisationsqualitét signifikant verbessern liefs. In den fol-
genden Unterkapiteln werden die Messergebnisse dieser Systeme miteinander
verglichen.

8.2.1 Regelungsprazision

Zunéchst wurde die Regelungsprézision der glasfaserbasierten Systeme analy-
siert. In Abbildung 8.4 sind die Messergebnisse des ersten glasfaserbasierten
TFC-Systems dargestellt, das mit einem Systemtakt von 125 MHz betrieben wur-
de. Die aufgezeichneten Reglerparameter wurden mittels des in Kapitel 8.1 ge-
nannten zyklisch adressierten BRAMs mit selbstinkrementierender Leseadresse
gewonnen. Die Regelung des Slave-Taktes findet mittels einer PLL statt, welche
durch das Zusammenspiel von Microprocessor und deterministischer Hardware-
naher FPGA-Logik umgesetzt wurde (siehe Kapitel 6.5) und DMTD-Phasenwer-
te als Eingangsgrofie verwendet.

Werden die Messergebnisse dieser ersten Variante des glasfaserbasierten TFC-
Systems mit denen des Twisted-Pair-Ansatzes in Abbildung 8.3 verglichen, fallt
auf, dass sich die gemessene Phasendifferenz im inaktiven Zustand der PLL des
glasfaserbasierten Systems etwas linearer verhilt. Dies kann moglicherweise da-
durch verursacht werden, dass der auf dem AFCK vorhandene Oszillator mit
hoherwertigen Layoutprinzipien in das Design der Karte integriert oder nur
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Abbildung 8.4: Glasfaser, fsys = 125 MHz. Aufgezeichnete Regelparameter des
PI-Reglers im Falle von 3/2 7t = 270° = 12288 Z&hlerwerten als
Phasensollwert im Falle des a) inaktiven PI-Reglers mit festem
Frequenzunterschied und b) synchronisiertem Slave-Oszillator
bei aktivem PI-Regler. Dargestellte Reglerparameter: Eingangs-
phase, Abweichung vom 270°-Sollwert, Integralanteil und Aus-
gangswert des PI-Reglers

ein Lotvorgang zum Aufbau der Platine verwendet wurde, was zu einer sta-
bileren Relativfrequenz zwischen Master- und Slave-Oszillator fithren kann. Bei
der TFC-FMC-TP-Karte fand je ein Lotprozess pro Platinenseite statt, wobei der
Systemoszillator bereits im ersten Lotvorgang besttickt und somit zwei starken
Temperaturschwankungen ausgesetzt war. Im regelnden Zustand der PLL ist
allerdings kein gravierender Unterschied zwischen den Messungen beider Sys-
teme erkennbar.

In Abbildung 8.5 und 8.6 werden die Regelungsprazisionen des Twisted-Pair-
und der Glasfasersysteme einander gegeniibergestellt. Dabei werden die Abwei-
chungen der gemessenen Phasenwerte vom Sollwert der Regelung jeweils als
Histogramm dargestellt. Die ersten beiden Systeme weisen in den aufgezeich-
neten Messungen eine maximale Abweichung vom eingestellten Sollwert von
8.65 ps auf. Diese ndherungsweise identischen Regelungsprézisionen lassen sich
dadurch begriinden, dass beide Systeme einen hochwertigen VCO als System-
taktquelle und einen programmierbaren Oszillator als Hilfsoszillator einsetzen
und fiir beide Systeme somit dhnliche Voraussetzungen gelten. Die unterschied-
lichen Verdrahtungskonzepte per Glasfaser- bzw. Twisted-Pair-Kupferkabel ha-
ben anscheinend keinen nennenswerten Einfluss auf die Regelungsprazision im
stabilen Zielzustand der PLL.
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Abbildung 8.5: Vergleich der Regelungsprézision des a) Twisted-Pair- und b) des
Glasfasersystems mit VCO als Systemtaktquelle

Ein messbarer Unterschied ldsst sich allerdings beim Vergleich der beiden zuletzt
genannten Systeme mit der Variante feststellen, welche einen programmierbaren
Oszillator als Systemtaktquelle und das per FPGA-PLL-Primitive verarbeitete Si-
gnal eines 20 MHz VCOs als Hilfstakt verwendet (siehe Abbildung 8.6 a). Es ldsst
sich erahnen, dass fiir diese herabgesetzte Qualitit das minder-qualitative Signal
des Hilfsoszillators urséchlich ist und weniger die geringere Regelrate der PLL,
welche durch die im Vergleich zu SPI niedrigere Kommunikationsfrequenz der
12C-Schnittstelle vorgegeben wird (400 KHz gegeniiber 20 MHz). Diese System-
konfiguration erreicht aufgrund eines grofleren Grundrauschens dieses Taktes
und einigen wenigen Ausreiflern lediglich eine Regelungsprazision zwischen 30
und 40 ps.

Um diese These zu bestétigen, wurde eine dritte Systemvariante implementiert,
welche einen weiteren programmierbaren Oszillator verwendet, der auf einer
der FM-514-FMC-Erweiterungskarten [42] von Faster Technology zur Verfiigung
steht. Der Vergleich dieser beiden Systemvarianten ist in Abbildung 8.6 darge-
stellt. Obwohl bei diesem Aufbau beide Oszillatoren iiber eine langsame 400 KHz
I2C-Schnittstelle angesprochen werden miissen, kann eine Regelungsprazision
erreicht werden, welche der der Systeme mit VCO als Systemtaktquelle in nichts
nachsteht und diese im besten Fall sogar tibertrifft. Im Vergleich zu den VCO-ba-
sierten Systemen, welche eine maximale Abweichung vom eingestellten Phasen-
sollwert von 8.65 ps zeigten (siehe Abbildung 8.5), konnte fiir das System, das
auf einen programmierbaren Oszillator als Systemtaktquelle setzt, eine maxima-
le Phasenabweichung von 6 ps ermittelt werden (siehe Abbildung 8.6).
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Abbildung 8.6: Vergleich der Regelungsprézision des Glasfasersystems mit pro-
grammierbarem Oszillator als Systemtaktquelle 2) und per PLL-
Primitive verarbeitetem VCO-Signal bzw. b) einem weiteren pro-
grammierbaren Oszillator als Hilfstaktquelle

Aufgrund der final benétigten Systemtaktfrequenz von 120 MHz ist es unter Ver-
wendung der Taktkomponenten der AFCK FPGA-Prototypenplatine von CBM
alleine nicht moglich, eine Konfiguration zu wihlen, mit welcher die beiden
benotigten Taktfrequenzen ohne Einsatz von FPGA-Primitiven erzeugt werden
konnen. Dies hat, wie gezeigt werden konnte, einen negativen Einfluss auf die
Regelungsprézision des synchronisierten Systemtaktes.

Werden allerdings aufseiten des TFC-Slaves keine weiteren Glasfaserlinks ande-
rer Referenzfrequenz als der des TFC-Systems benétigt, oder kann eine weitere
FM-514-FMC-Erweiterungskarte [42] von Faster Technology installiert werden,
ist mittels der Konfiguration der dritten Variante sowohl eine flexible Wahl der
Systemfrequenz als auch eine sehr hohe Regelungsprazision moglich.

8.2.2 Fehlerrate synchronisierter Datenkanile

Das im Folgenden beschriebene Testszenario, das fiir den Betrieb des TFC-Sys-
tems als Teil der zukiinftigen Auslese von CBM eine besondere Relevanz hat,
analysiert den Betrieb von Datenlinks, welche den synchronisierten TFC-Sys-
temtakt als Referenztakt verwenden. Um die Auslese von CBM synchronisiert
bis hin zur FEE betreiben zu konnen, ist es notwendig, einen relativ zum TFC-
System synchronisierten glasfaserbasierten Link bei 4.8 Gbit/s in Richtung FEE
mit geringer Fehlerrate betreiben zu kénnen. Da ein solcher Aufbau mit GBTx
ASICs und Frontend-Komponenten noch nicht zur Verfiigung steht, wurde zur
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Abbildung 8.7: Testszenario zur Evaluierung des BER eines mit dem synchroni-
sierten TFC-Slave-Takt betriebenen Hochgeschwindigkeits-Glas-
faserlinks

Auswertung dieses Falles ein System aufgebaut, mit dem es moglich ist, die Bit-
fehlerrate eines Highspeed-Links zu evaluieren, der einen aktiv nachgeregelten
Oszillator als Referenztakt verwendet (siehe Abbildung 8.7).

Dabei wird den evaluierten TFC-Master-Slave-Aufbauten ein 5 Gbit/s bzw. 4.8
Gbit/s Glasfaserlink hinzugefiigt, der an beiden Enden an Xilinx-IBERT-Logik
[202] angebunden ist. Mithilfe dieser Komponente lassen sich Hochgeschwin-
digkeitsiibertrager von Xilinx mittels der Ubertragung von PRBS-Daten evalu-
ieren. Da der Xilinx-IBERT-Logikbaustein eine tiefe Verzahnung mit den Tran-
sceivern besitzt, ldsst sich ebenfalls detailliert der Status des Links analysieren,
wie die Rate des vom Link abgeleiteten Taktes, das BER des Links und das aus
dem empfangenen Signal abgeleitete Augendiagramm. Ebenfalls ldsst sich ei-
ne umfangreiche Parametrisierung und Steuerung der Serialisierer-Primitiven
vornehmen. Dadurch lassen sich beispielsweise verschiedene Teile der Ubertra-
gerlogik zuriicksetzen oder die Eigenschaften der Ubertragungsparameter und
Equalizer der Transceiver so einstellen, dass ein optimales Augendiagramm am
Empfanger erzielt werden kann.

Tests dieses Aufbaus zeigten, dass sowohl im freilaufenden Fall der PLL, als auch
im aktiv regelnden Zustand keine messbaren Unterschiede bei der Signaltiber-
tragung tiber den 5 Gbit/s bzw. 4.8 Gbit/s Xilinx-IBERT-Daten-Link feststellbar
sind. Die Ubertragung verlief in beiden Féllen stets fehlerfrei. Die in Abbildung
8.8 dargestellten Ausschnitte entstanden nach etwa 30 Minuten Messdauer, wor-
aus bei der gegebenen Link-Rate von etwa 5 Gbit/s ein BER von besser als 10713
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GTX_X0Y10 [ GTX_X0Y10
¢ MGT Settings ¢ MGT Settings
MGT Alias GTX2.117 MGT Alias \ GTX2_117
Tile Location GTX_X0Y10 Tile Location GTX_X0Y10
MGT Link Status 5.0 Ghps MGCT Link Status 4.8 Ghps
PLL Status QPLL LOCKED PLL Status QPLL LOCKED
Loopback Mode None [+] Loopback Mode [Fone [+]
LN LN LN LN
RX Bit Error Ratio 6.974E-014 RX Bit Error Ratio 6.154E-014
RX Received Bit Count 1.434E013 RX Received Bit Count 1.625E013
RX Bit Error Count 0.000E000 RX Bit Error Count 0.000E000
BERT Reset Reset BERT Reset Reset
¢ Clocking Settings ¢ Clocking Settings
THXUSRCLE Freq (MHz) 125.03 TXUSRCLK Freq (MHz) 120.03
TXUSRCLEZ Freq (MHz) 125.03 TXUSRCLK2 Freq (MHz) 120.03
RXUSRCLK Freq (MHz) 125.03 FXUSRCLEK Freg (MHz) 120.03
RXUSRCLK2 Freq (MHz) 125.03 RXUSRCLK2 Freq (MHz) 120.03

Abbildung 8.8: Messergebnisse der Xilinx-IBERT-Komponente am TFC-Slave.
Der auf den TFC-Master synchronisierte Systemtakt des TFC-
Slaves von 125 MHz bzw. 120 MHz diente als Referenztakt des
a) 5 Gbit/s bzw. b) 4.8 Gbit/s Hochgeschwindigkeits-Glasfaser-
links

resultiert. Bei einer langeren Messdauer waren mit grofier Wahrscheinlichkeit
auch weitaus geringere BERs ermittelbar (z.B. mehr als 2 Tage notwendig fiir
1012 iibertragene Bits). Fiir den Fall eines Glasfaser-Loopbacks am Slave, statt
des dargestellten Aufbaus mit Master-Slave-Link, lieflen sich dhnliche Messer-
gebnisse erzielen.

Der Hauptgrund fiir die geringen Bitfehlerraten ist der, dass im synchronisierten
Zustand die Sollwertinderungen sehr gering ausfallen und somit der Betrieb
des Oszillators kaum gestort wird, was sowohl fiir die nur wenig einstellbaren
VCOs, aber auch fiir die programmierbaren Oszillatoren der Fall ist.

8.2.3 Konstanz der Ubertragungslatenz

Ein weiteres Testszenario ist in Abbildung 8.9 dargestellt. Ziel dieses Aufbaus ist
es, die Ubertragungslatenz des geteilten TIM/FC-Links zu bestimmen und die
Konstanz der Ubertragung auszuwerten. Dabei kann eine prézise Messung der
Zwei-Wege-Latenz mittels durch DMTD-Phasenwerte verbesserter Empfangs-
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Abbildung 8.9: a) Testzenario zur Evaluierung der Ubertragungslatenz synchro-
nisierter TFC-Links und b) beispielhafter Nachrichtenaustausch
zur Zeitstempelgenerierung

zeitstempel erfolgen und so die genauen Ubertragungsdauern zwischen den ver-
wendeten Messpunkten bestimmt werden.

Im hier visualisierten Fall ist die Ubertragungsstrecke an beiden Enden an Mi-
croprocessoren angebunden und es werden zur Bestimmung der Konstanz und
damit des Determinismus der Ubertragungsstrecke, Paketumlaufzeitmessungen
mittels des in Kapitel 7.2.2 erlauterten Protokolls zur Zeitsynchronisation des
Glasfasersystems durchgefiihrt. Dabei wird zunachst der Systemoszillator am
TFC-Slave auf die Frequenz des Masters eingestellt, um die Ermittlung stabi-
ler Phasenmesswerte zu erlauben. Mittels eines periodisch wiederholten Aus-
tauschs von Leernachrichten (DMY) nach Abbildung 8.9 b werden auf beiden
Seiten der Ubertragungsstrecke Zeitstempel erzeugt, worauf die zwei als letz-
tes erzeugten Zeitstempel des Masters mittels einer TIM-Nachricht an den Slave
tibertragen werden. Vom System werden nicht nur Zeitstempel auf der Basis
von Taktzyklen erzeugt, sondern es werden ebenfalls die DMTD-Phasenmess-
werte zur Verbesserung der Empfangszeitstempel verwendet. Das Vorgehen zur
Verfeinerung der Zeitstempel ist im Grundlagenkapitel 2.7 erldutert.

Zur Auswertung des zeitlichen Verlaufs der Paketumlaufzeitmessung kommt
wieder das zyklisch adressierte BRAM zum Einsatz, das bereits fiir die Auswer-
tung der PLL verwendet wurde. Abbildung 8.10 stellt den Verlauf der erzeugten
Zeitstempel exemplarisch dar. Die dabei sichtbaren Abstinde der Master- und
Slave-Zeitstempel zueinander werden aufgrund nicht synchronisierter Taktzy-
kluszédhler am Slave verursacht. Die Verzogerungszeiten zwischen den aufge-
zeichneten Zeitstempeln am Slave (Nsgx zu Nsrx) werden primédr durch den
Ablauf des Microprocessor-Programms verursacht. Da dieser, neben der Zwei-
Wege-Latenzmessung, schwerpunktméfiig die Routinen der System- und Hilfs-
oszillator-PLL, einschlieSlich der Bedienung der seriellen Schnittstellen in Rich-
tung der Oszillatoren und der Berechnung der neuen Sollwerte, bearbeiten muss,
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Abbildung 8.10: Zwei-Wege-Latenzmessung - Ausschnitt Zeitstempel auf Takt-

zyklenbasis ohne synchronisierte Taktzyklenzdhler am Master
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variiert die Zeit zwischen den Zeitstempeln am Slave stark in Abhédngigkeit der
Auslastung dessen Prozessors.

Die eigentliche Berechnung der Zwei-Wege-Latenz der Ubertragungsstrecke ist
allerdings nicht von der erwdhnten Verarbeitungszeit am Slave abhingig, da sich

diese nach Gleichung 2.7 des Grundlagenkapitels 2.7 aus den Zeitstempeln be-
rechnen ldsst.

Bei den Messungen kam der in Abbildung 8.2 dargestellte Aufbau des TFC-Mas-
ter-Slave-Systems zum Einsatz. Da das Glasfaserkabel und dessen Lange bei
gleichbleibenden Temperaturen und ohne mechanische Belastungen nur einen
geringen Einfluss auf die Konstanz der Ubertragung hat, wurden fiir erste Tests
im Labor verfiigbare 10-Gbit-Duplex-Multimode-Glasfaserkabel von 1 m 50 um/
125 um OM3- [8] und 10 m OM2-Kabel [67] verwendet, auch wenn diese nicht
der final benétigten Lange von etwa 20 m entsprechen. Fiir weitere zuk{infti-
ge Auswertungen werden allerdings die Lange und die Eigenschaften des Ka-
bels eine Rolle spielen, da diese die Ubertragungslatenz und die Link-Asym-
metrie der Ubertragung beeinflussen (— Slave Synchronisationsphase). Eine be-

sonders wichtige Anderung zukiinftiger Messaufbauten wird die Ersetzung der
MME-Duplex-Glasfaseriibertrager durch bidirektionale SMF-Module darstellen,
da hierdurch die Link-Asymmetrie minimiert werden kann.
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Abbildung 8.11: Zwei-Wege-Latenzmessung, fsys = 125 MHz mit 1m Faser -
prézise Latenz mit Subtaktzyklusinformation und Histogramm
der Variation um den Mittelwert (~450.731 ns)

Eine visualisierte Darstellung der Ergebnisse von jeweils etwa 2000 Messungen
der Zwei-Wege-Latenz Ay fiir das System mit VCOs ist in den Abbildungen
8.11 und 8.12 dargestellt. Die breite der Bins des Histogramms wurde in der
Darstellung entsprechend den diskreten Schritten der Auflosung der DMTD-
Phasenmessung von 1/2N = 0.5 ps, N = 14 gewibhit.

Fiir das System mit VCO als Systemtaktquelle konnte die Zwei-Wege-Latenz
mit einer Prdzision bestimmt werden, die mit etwa +/-10 ps der Prazision der
DMTD-Phasenmessung nahekommt, wie sie bereits fiir die beiden PLL-Mess-
ungen ermittelt werden konnte. Dies hat den Grund, dass Sendezeitstempel stets
mit der steigenden Taktflanke erzeugt werden und der Zeitpunkt des Empfangs
der Pakete mithilfe der DMTD-Phasenmessung prézise bestimmt wird, wobei
im vorliegenden System eine theoretische Auflésung von 0.5 ps zur Verfiigung
steht. Wiirde sich das statistisch unabhangige Rauschen der beiden Oszillatoren,
das sich in den Subtaktzyklussignalen ¢prx und ¢srx niederschldgt, konstruk-
tiv tiberlagern, konnte somit auf Basis der bei der PLL ermittelten Prédzision der
DMTD-Phasenmessung von +/-10 ps eine theoretische maximale Abweichung
von +/- 20 ps auftreten, da diese additiv verrechnet werden.

Die Konstanz der Messung der Zwei-Wege-Latenz dnderte sich bei Verwendung
des 10 m-Kabels im Vergleich zur Variante mit 1 kaum. Die maximale Abwei-
chung der Messung errechnete sich ebenfalls zu etwa 9 ps. Bei dieser Messung
war zudem ersichtlich, dass sich die ﬂbertragungsdauer um 81.5 ns (siehe Abbil-
dung 8.12) vergrofert, was mit Latpjy,, (18m) ~ 18m/(co-0.7) = 85.77 ns ndhe-
rungsweise der erwarteten zusétzlichen Zwei-Wege-Latenz entspricht, die durch
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die zusitzliche Kabelldnge von 18 m bei 70% der Lichtgeschwindigkeit inner-
halb der Glasfaser (hdufig verwendeter Richtwert) verursacht wird. Bei dieser
Messung wurde der im Folgenden Unterkapitel erlduterte Mechanismus des Bit-
Slides noch nicht berticksichtigt, was lediglich einen Einfluss auf die gemessenen
absoluten Latenzen des 1 m und 10 m Kabels haben kann.

Da sich die anderen beiden Varianten des Glasfaser-TFC-Systems lediglich da-
durch vom ersten System unterscheiden, dass anstatt eines VCOs ein program-
mierbarer Oszillator als Systemtakt verwendet wird, wurden die Messungen der
Zwei-Wege-Latenz nicht fiir diese Systeme durchgefiihrt. Die Konstanz der Mes-
sung andert sich durch die Wahl des Systemoszillators nur wenig, da sich le-
diglich der Anteil des Rauschens innerhalb der Messung in Abhéngigkeit der
Regelungsprazision der PLL &ndern wiirde (+/- 10 ps bzw. +/- 30-40 ps).

8.2.4 Wiederholbarkeit der Phasenoffsetkompensation

Im vorliegenden System sind die Xilinx GTX-Transceiver [198] mit elastischen
Puffern instanziiert. Innerhalb dieser Ubertrager werden eingehende Datenstro-
me zundchst durch die sogenannte Physical Medium Attachment (PMA)-Schicht
geleitet, das Equalizer und eine Clock and Data Recovery (CDR)-Stufe beinhal-
tet. Darauf erfolgt die Bestimmung der Bit-Ausrichtung und eine Dekodierung
des Leitungscodes innerhalb der Physical Coding Sublayer (PCS)-Schicht bevor die
parallelen Datenworte an die FPGA-Logik weitergeleitet werden. Hierbei wer-
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Abbildung 8.13: Blockschaltbild der TFC-Ubertragungskette mit MGT-Ubertra-
gern (PHY) und Bit-Slide (e, €5) nach [188]

den innerhalb des PMA und PCS zwei verschiedene Takte verwendet, was be-
wirkt, dass die Datenstrome tiber einen Taktdoméanentibergang transferiert wer-
den miissen.

Generell besitzen die beiden Takte initial keine vorhersagbare relative Phasen-
lage, sodass diese von Hand durch zusétzliche externe Logik vor der Daten-
tibertragung eingestellt werden muss oder der Taktdoméaneniibergang mittels
des elastischen Puffers umgesetzt werden kann. Der elastische Puffer erlaubt
dabei eine einfachere Handhabung der Bit-Ausrichtung, allerdings erhoht sich
dadurch die Latenz im Vergleich zum ersten Ansatz, welcher auch Buffer By-
pass Modus genannt wird. Bei verschiedenen Systemstarts besitzen die Takte
eine beliebige Phasenlage, was zu unterschiedlichen Verzogerungszeiten durch
den elastischen Puffer fiihrt, der die Bit-Ausrichtung innerhalb der Datenworte
anpasst. Um eine ndherungsweise stabile Messung der Paketumlaufzeit bei wie-
derholten Systemstarts fiir die Zeitsynchronisation zu ermoglichen, muss folg-
lich die Bit-Verzogerung des Transceivers ermittelt und in die Berechnung ein-
bezogen werden.

Dies kann mittels eines am GTX-Ubertrager angeschlossenen relativ einfachen
Rx-Bit-Slide-Moduls erfolgen, das in White Rabbit entwickelt wurde. Dort wird
unter Verwendung der "Comma_detected" und "byte_is_aligned" Signale des
GTX-Ubertragers die Bit-Ausrichtung ermittelt. Dabei wird nach einem Reset
zundchst das Setzen des ersten Signals abgewartet, worauf solange die Daten per
"Rx_Slide" Signal bitweise verschoben werden, bis das zuletzt genannte Signal
aktiv wird. Die Anzahl durchgefiihrter logischer Bit-Schiebeoperationen wird
darauf an den Microblaze weitergegeben, um nach Gleichung 8.2 die korrekte
Zwei-Wege-Latenz zu berechnen. Dabei bewirkt eine Bit-Verschiebung eine zu-
sdtzliche Latenz von Ty; grx = 1/ fLinerate cTx = 400 ps bzw. 416.67 ps, was
als Unit Interval der seriellen Datentibertragung bezeichnet wird. Der Bit-Slide-
Wert des Masters ¢ wird als Teil der Timing-Nachricht vom Master zum Slave
gesendet.
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Abbildung 8.14: Zeitlicher Ablauf zur Auswertung der Wiederholbarkeit der
Zwei-Wege-Latenzmessung

Da sich die Bit-Slide-Werte am Master €); bzw. Slave £g nach jedem Reset des
Hochgeschwindigkeitsiibertragers verandern, sich allerdings die Latenz Ay
abziiglich der Bit-Slides ndherungsweise konstant verhalt, wird diese Latenz fiir
die Schiatzung der Ein-Wege-Latenz Apss ¢, verwendet. Damit ergeben sich die
Gleichungen 8.2, welche sich aus den Gleichungen 2.7, 2.11 und 2.12 ableiten
lassen. Aus der Latenz Aps . ldsst sich durch Addition des dem Bit-Slide g
entsprechenden Phasenwertes ¢(eg) schlielich die Sollphase am Slave ¢g_cos
berechnen.

AMM_corr = [(NMRX — Numrx) — (Nstx *NSRX)] - [4’(81\4) + 4’(83)]

AMS_corr =1/2 AMMfcorr
Ps_corr = PMTX + (Aps_corr mod T) + P(es); Pmrx =0

(8.2)

In Abbildung 8.14 ist der zeitliche Ablauf der Prozessierungsschritte dargestellt,
der zur Vermessung der Variation der Zwei-Wege-Latenz bei wiederholten Re-
sets der GTX-Ubertrager automatisiert durchlaufen wird. Dabei wird zum Sys-
temstart zundchst auf das Erreichen des stabilen Zielzustands der Soft-PLL (lock)
gewartet. Dies stellt innerhalb der Messung jeweils den Systemzustand dar, der
zwischen den folgenden Einzelschritten immer wieder eingenommen wird. Dar-
auf wird abwechselnd der Slave auf den Master synchronisiert bzw. ein Reset des
MGT-Transceivers durchgefiihrt. Bei der Anpassung des Slaves wird neben der
Zeitbasis auch die Phase des Slaves prazise eingestellt, indem der Phasensoll-
wert der PLL mittels des Vorgehens nach Gleichung 8.2 angepasst wird (siehe
Phaseg,s in Abbildung 6.7).
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Abbildung 8.15: Variation der gemessenen Zwei-Wege- (2W-) Latenz des TFC-
Links in Picosekunden bei wiederholten Resets der GTX-
Transceiver. System mit a) VCO als Systemtaktquelle (Var. 1)
und b) programmierbaren Oszillatoren als Systemtakt- und
Hilfstaktquelle (Var. 3)

Die zwischenzeitlichen Resets ausgenommen, stellt dies die Prozedur dar, wel-
che im TFC-System fiir eine prézise frequenz- und phasenangepasste Synchro-
nisation zum Einsatz kommt. Nach Durchfiihrung dieser Anpassung kann, je
nach vorliegendem physikalischem Medium, lediglich eine Kalibrierung eines
konstanten systeminhdrenten Phasenversatzes notwendig sein, welcher durch
unterschiedliche DS-/US-Latenzen hervorgerufen wird.

Abbildung 8.15 stellt die Variation der gemessenen Zwei-Wege-Latenzwerte ab-
ziiglich der Bit-Slides ey, 5 dar, wobei der Mittelwert der Latenzmessung im
Fall a etwa 442.6ns und im Fall b 460.3 ns betrédgt. Dabei liegen dem dargestell-
ten Histogramm 2048 Zwei-Wege-Latenzmessungen zugrunde. Der Unterschied
der gemessenen durchschnittlichen Verzogerungen ergibt sich durch die leicht
verschiedenen verwendeten Taktfrequenzen von 125 MHz bzw. 120 MHz. Wird
die durchschnittliche Verzogerungszeit aus Fall b iiber den verwendeten Takt als
Proportionalitatsfaktor mit Fall a verglichen, weichen diese lediglich um etwa
0.7 ns voneinander ab, was 1.6%. der Ubertragungslatenz entspricht. Dies zeigt
zudem, dass die Konstanz der Ubertragung von der Variation der Taktquelle
und der -frequenz unabhéngig ist.

Zudem ist gerade in Abbildung 8.15 a erkennbar, dass die Messergebnisse ten-
denziell keiner Gaussverteilung folgen. Dies hat den Grund, dass der Zustand
nach einem Neustart bzw. Reset des Systems zufillig ist, sodass jede Phasenla-
ge der Oszillatoren mit derselben Wahrscheinlichkeit auftreten kann. Die GTX-
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Transceiver bestimmen beim Empfang der Daten deren beste Ausrichtung rela-
tiv zum Ubertragungstakt des Links. Dabei kann mittels des Bit-Slide-Mechani-
smus theoretisch eine unbekannte Variation von einem halben Unit Interval bei
der Datenrate des MGTs auftreten (z.B. 1/2 Tyy; = 1/2-2.5 GHz = 200 ps), da die
restlichen 180° des Unit Intervals zum invertierten Datenstrom fithren wiirden.
Die Ergebnisse der dargestellten Messung folgen diesem Verhalten, wobei die
maximale Abweichung zu etwa +/-120 ps bzw. ~+/-190ps im Falle des Systems
in Abbildung 8.15 a bzw. b bestimmt werden konnte.

Um alle Einfliisse auf die Genauigkeit der Synchronisation einzuschlieflen, soll-
ten zukiinftige Messungen des Weiteren die absolute Abweichung der eingestell-
ten Slave Phase relativ zum Master untersuchen. Dazu konnen beispielsweise
die Takte des Masters und Slaves ausgegeben werden und deren Versatz mittels
einer genauen Auswerteeinheit, beispielsweise eines FPGAs oder eines Oszillo-
skops, verglichen werden. Erste Auswertungen mittels der Mathematikfunktio-
nen eines eher einfachen Oszilloskops zeigten fiir den Fall in Abbildung 8.15 a,
dass die hier ermittelte Genauigkeit wahrscheinlich nicht ganz erreicht werden
kann, da wihrend Systemtests eine maximale Abweichung des Systems von et-
wa +/-1/2 Ty +/- Ag; Ae = 50 ps um die Phasenlage des Masters auftrat.

Zusammenfassend lasst sich aus den dargestellten Messergebnissen schlussfol-
gern, dass die Synchronisation eines Master-Slave-Systems mittels der im TFC-
System umgesetzten Konzepte mit sehr hoher Prézision und Genauigkeit mog-
lich ist. Dabei verhalt sich die synchronisierte Ubertragungsstrecke so determi-
nistisch, dass die Ubertragungslatenz nur um wenige Picosekunden im Rahmen
der Messgenauigkeit schwankt. Wird der Wert der Zwei-Wege-Latenz halbiert,
lasst sich analog zum Vorgehen in PTP [57] die Ein-Wege-Latenz schitzen und
deren Taktzyklus- und Subtaktzyklusinformation zur prézisen Einstellung des
Slaves verwenden. Dabei lassen sich gerade letztere Werte zur Berechnung des
Phasenversatzes des Systemoszillators am Slave einsetzen. Eine PLL lésst sich
dabei so auf diese Phasenwerte einstellen, dass eine duflerst genaue Kopie des
Verhaltens des Master-Oszillators am Slave erzeugt werden kann. Auch bei wie-
derholten Systemstarts lassen sich mittels des TFC-Systems reproduzierbar ge-
nau Slaves auf einen Master einstellen, was innerhalb weniger hundert Picose-
kunden, unterhalb eines Unit Intervals des Ubertragungslinks, erfolgen kann.
Damit eignet sich dieses System, um auch bei einer grofien Anzahl Slave-Karten
und bei unterbrochenem Systembetrieb ein verldsslich und genau synchronisier-
tes System aufzubauen.

Etwas negativ bemerkbar machte sich die resultierende Zwei-Wege-Latenz des
glasfaserbasierten TFC-Links von 450 ns bei gerade einmal 1 m Glasfaserkabel,
die mafigeblich durch die bei einer Datenrate von etwa 2.5 Gbit/s betriebenen Xi-
linx GTX-Transceiver [198] hervorgerufen wird. Da diese mit elastischen Sende-

181



8 Evaluation des umgesetzten Prototypensystems im Laboraufbau

/Empfangspuffern konfiguriert wurden, konnen zukiinftige Evaluierungen zei-
gen, ob durch eine Anderung der Parametrierung des Ubertragers eventuell ge-
ringere Latenzen umsetzbar sind.
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9 Ein PON zur Signalverteilung innerhalb von
TFC-Systemen

Durch den Trend des immer weiter ansteigenden Bedarfs an digitaler Internet-
bandbreite werden gerade auch die optischen Zugangsnetze weiterentwickelt,
um diesen Bedarf besser abdecken zu konnen. Schwerpunktmiflig werden aus
diesem Grund auch in der Forschung Alternativen zu den aktuellen TWDM
PONSs untersucht, mit denen beispielsweise die spektrale Effizienz erhoht wer-
den kann. Ein sehr bekanntes Projekt, das die Erzielung hoher Datenraten von
bis zu 50 Gbit/s im Fokus hatte, ist das Accordance PON [34]. Bei dem dort
verwendeten OFDMA-Ansatz erfolgt die Zuteilung des Mediums an die Nutzer
nicht mittels eines Zeitmultiplex sondern durch eine Aufteilung des Frequenz-
bereichs.

Ein grofler Nachteil aktuell kommerziell erhéltlicher TDMA-basierter PONSs ist,
dass diese bei steigender Nutzerzahl konzeptbedingt gerade im US hohe Ex-
tremfall-Latenzen und niedrige durchschnittliche Ubertragungsraten verursa-
chen. Damit sind neuartige PONs, die stattdessen auf ein Frequenzmultiplex-
verfahren setzen, gerade auch fiir Systeme wie das TFC-System dieser Arbeit,
interessant, da hier geringe und vor allem auch nur wenig schwankende Uber-
tragungslatenzen wichtig sind.

Aus diesem Grund wird in den folgenden Teilkapiteln ein PON vorgestellt, wel-
ches sich den Ansatz der Aufteilung des Frequenzbereichs zur Nutzertrennung
zunutze macht, das sogenannte Optical Acces Network using OFDM TONES (OTO-
NES) PON. Statt sich besonders hohe Datenraten als festes Ziel zu setzen, wurde
in dem hier erlduterten PON stattdessen primédr angestrebt, eine robuste Uber-
tragung bei gleichzeitig niedrigen Kosten aufseiten der ONUs zu erhalten, da
dies eine spétere Verwendbarkeit des zugrundeliegenden Konzepts erleichtert.

Zunichst wird im Folgenden der zugrundeliegende elektro-optische Aufbau des
PON s erlautert, das Wellenldngen- und Bandbreitenschema des OTONES PON
vorgestellt und der digitale SC-FDMA-Protokollrahmen beschrieben. Anschlie-
Bend werden die FPGA-basierten Zugangsknoten auf Anbieter- und Teilnehmer-
seite beschrieben.
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Am Ende des Kapitels erfolgt eine Abschédtzung der Latenz des PONs und eine
Evaluierung der DS-/US-Kommunikation im Laboraufbau.

9.1 SCFDMA PON mit FPGA-basierten Zugangsknoten

In diesem Kapitel wird das elektro-optische Konzept des PONs erldutert, wel-
ches als physikalisches Verteilungsnetzwerk des FPGA-basierten SC-FDMA-Zu-
gangsnetzes zum Einsatz kommt. Folgende Erlduterungen beziehen sich auf das
in Abbildung 9.1 nach [123] dargestellte OTONES PON. Hierbei besitzt das Netz,
wie im Falle des Accordance PONSs, eine Punkt-zu-Multipunkt-Topologie, wel-
che sich aus einem OLT und mehreren ONUs zusammensetzt, die tiber mehrere
Kilometer Glasfaser miteinander verbunden sind. Grundlegend ist hierbei, dass
aus Griinden der Kosteneinsparung, ein Laser auf der Seite der ONUs vermie-
den werden soll. Deshalb kommt dort ein Silicon-based Photonic Integrated Cir-
cuit (SI-PIC) zum Einsatz, welcher dazu in der Lage ist, durch Remodulation ei-
nes optischen Referenzsignals (Seed) im DSs Daten im US in Richtung des OLTs
zu tibertragen.

Innerhalb der PON-Architektur wird dabei ein Ubertragungskonzept verwen-
det, bei dem je Wellenldnge zwei sogenannte Slices von je etwa 12.5 Gbit/s einge-
setzt werden (E). Dabei ist jede Slice in vier Slots der Bandbreite Wg,; = 3.125 GHz
aufgeteilt, wodurch sich das sogenannte Pilot-Upstream-Downstream-Guard-
band-Slot-Schema (PUDG) ergibt (D). Im Pilot-Slot wird dabei der erwédhnte DS
Seed P eingeftigt. Der Guardband-Slot ist fiir die Laser-lose Modulation des USs
notwendig, um bei diesem Prozess entstehende Storsignale auflerhalb der ande-
ren drei Slots halten zu kénnen.

Im DS generiert ein OLT Tx einen DS-Slot (A) (siehe Kapitel 9.3.1), dem der DS
Seed bei 2.5Wg;,; hinzugeftigt wird (B). Darauf wird das elektrische Signal mit-
tels eines I/ Q-Modulators und dem optischen Trager moduliert (C), dessen Aus-
gangssignal gefiltert und verstarkt (D) und {iber ein sogenanntes Biindeladerka-
bel (trunk fiber) tibertragen (E).

Ein nachgeschalteter Remote Hub ist dabei fiir die Verteilung der Signale des
PON s zustdndig (F), wobei zundchst die geraden bzw. ungeraden Slices heraus-
gefiltert (Filter Wavelength Division Multiplexing (FWDM)) und anschliefSend die
gewtinschte Wellenldnge selektiert wird (Dense Wavelength Division Multiplexing
(DWDM)). Nach einer weiteren Ubertragungsstrecke und einem Optical Distri-
bution Network (ODN) (G) gelangt das Signal {iber einen bidirektionalen Semicon-
ductor Optical Amplifiers (SOA) und einen optischen Splitter/Kombinierer zum
ONU. Dort wird das Signal mittels des Ansatzes der remote heterodyne detecti-
on empfangen (H), was durch ein Mischen des DS-Signals mit dem DS Seed ge-
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Abbildung 9.1: Gesamtkonzept der OTONES-PON-Architektur nach [122], [123]
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schieht [121]. Im Anschluss wird das Empfangssignal mithilfe eines elektrischen
I/Q-Demodulators ins Basisband des ONUs gemischt (I). Schliefllich prozes-
siert ein digitaler Echtzeit SC-FDMA-ONU-Empfinger nach der analog-digital
Wandlung den Datenstrom (siehe Kapitel 9.3.2).

In US-Richtung erzeugt ein ONU-Transmitter das Signal einer SG (J). Im ersten
analog-elektrischen Schritt wird darauf eine Single SideBand (SSB)-Modulation
durchgefiihrt (K), was mithilfe einer am Technion, Haifa entwickelten SSB-Mo-
dulatorkarte geschieht. Darauf wird mittels eines SI-PICs und des DS Seeds das
Signal des USs optisch moduliert, anschlieffend in die zentrale ONU-Faser ein-
gekoppelt und durch den bereits erwahnten bidirektionalen SOA verstarkt (L).

Im Anschluss wird der Remote Hub in entgegengesetzter Richtung des DS durch-
laufen (M/N) und das Signal {iber einen zirkularen Koppler in Richtung des OLT-
Empfangers geleitet (O). Dort wird das Signal zundchst vorverstarkt und ge-
filtert (P) und mittels eines polarisationsdiversen kohédrenten Empfangers [122]
empfangen (Q). Der Grund fiir dieses Vorgehen ist der, dass das Signal von meh-
reren ONUs unterschiedliche Polarisationen aufweisen kann, was durch das ver-
wendete Remodulationskonzept des USs und unterschiedliche Ausbreitungs-
pfade geschehen kann. Wiirde somit der Empfianger auf eine einzige optische
Polarisationskonstellation eingestellt, konnten die Daten anderer ONUs nicht
empfangen werden, da im Extremfall die Polarisierungen zweier ONU orthogo-
nal zueinander sein kénnen. Aufseiten des digitalen OLT-Empfangers wird dar-
auf das Signal fiir beide Polarisationen entgegengenommen, in den Frequenzbe-
reich transformiert, beide Datenstrome am Ende der Verarbeitungsketten wieder
zusammengefiihrt und die Empfangsdaten dekodiert (siehe Kapitel 9.3.4).

9.2 Wellenlangen- und Bandbreiten-Schemata des OTONES
PONs

Das innerhalb des OTONES-Projektes entwickelte PON verwendet das in Abbil-
dung 9.2 dargestellte grundlegende Bandbreitenschema [3]. Hierbei existieren
spektral gesehen zwei Slices von Wgj;., = 12.5 GHz Bandbreite pro optischer
Wellenldnge, um in einer Punkt-zu-Multipunkt-Topologie die Kommunikation
eines OLTs mit einer definierten maximalen Anzahl ONUs zu ermoglichen.

Dabei ist jede Slice in vier Slots der Bandbreite Wg;,; = 3.125 GHz aufgeteilt,
wodurch sich das sogenannte Pilot-Upstream-Downstream-Guardband (PUDG)
Slot-Partitionierungsschema ergibt. Die Komponenten des OLTs generieren bzw.
empfangen dabei Daten der vollen analogen Bandbreite eines Slots Wg,,;. Im Fal-
le des OLT-Transmitters werden Daten fiir den DS-Slot erzeugt und aufseiten
des Empfiangers Datenstrome des US-Slots entgegengenommen. Im Basissche-
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Abbildung 9.2: Bandbreitenschema einer OTONES Slice nach [3]

ma dieser Daten Slots werden 960 Subtréager auf die Bandbreite Wg,; abgebildet
und diese in 10 SGs von je 96 Subtragern unterteilt (sieche Abbildung 9.3 a). In-
dem 1024 Subtrager bei einer Wandlerrate von Wg,;05 = 3.333 GSa/s prozessiert
werden, wird die Slot-Bandbreite um 6.67% digital {iberabgetastet. Wiirde jegli-
cher Overhead des nachfolgend beschriebenen Ubertragungsprotokolls beiseite
gelassen, waren die OLT-Komponenten somit bei einer 16-QAM Signalmodula-
tion dazu in der Lage, eine Rohdatenrate von 12.5 Gbit/s bereitzustellen bzw. zu
verarbeiten.

Wihrend der Systementwicklung zeigten friithe Messungen allerdings, dass bei
diesem einfachen Schema der Subtragerzuteilung Probleme durch den Einfluss
analoger elektrischer und optischer Komponenten auf Subtrdger nahe der Di-
rect Current (DC)-Frequenz der SGs oder des DS- bzw. US-Slots entstehen. Dabei
werden gerade diese DC-Komponenten vor allem durch die AC-Kopplung elek-
trischer Highspeed-Analog-to-Digital-Converters (ADCs) oder -DACs fast kom-
plett unterdriickt. Im Falle von spezialisierten elektro-optischen Modulatoren
[147], schnellen, sehr rauscharmen Verstirkern oder Mischern als Teil der Up-
/Downconversion-Stufen, konnen innerhalb der Ubertragungsstrecke Tréger na-
he der DC-Frequenz zudem durch Nichtlinearitdten stark verzerrt werden, wor-
auf OFDM-Systeme sehr empfindlich reagieren.

Aus diesem Grund musste das Daten-Slot Schema so verdndert werden, dass na-
he der DC-Trédger im Basisband des Daten-Slots und der SGs einige Trager unge-
nutzt bleiben, um das SNR am Empfianger nicht unnétig herabzusetzen. Gerade
wegen des gewdhlten SC-FDMA-Ansatzes, bei dem sich das Rauschen einzel-
ner Subtréger auf alle anderen Trager der SG verteilt, was aufgrund der zweiten
prozessierten DFT geschieht (96-Punkte DFT-Spread), wiirden ohne diese Mafs-
nahme alle Subtrdger des ONUs einen hoheren Grad an Rauschen aufweisen.

Im Falle der PON-Messungen von OTONES zeigten sich in einem Bereich von
unterhalb von 7 MHz starke Signalverzerrungen/-ddmpfungen, was sich auf die
Verstarkerblocke innerhalb der flexiblen elektrischen Up-/Downconversion-Stu-
fen zurtickfiihren liefS (siehe Abbildung 9.23). Aufgrund dessen war es notwen-
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Abbildung 9.3: Grundlegendes Schema des OTONES DS-Slots

dig, das in [3] vorgestellte Ubertragungsschema des Daten-Slots so anzupassen,
dass fiinf Subtrager in der Mitte des Frequenzbandes jeder SG, das heifit etwa
16.3 MHz, ausgelassen wurden, was die SGs um denselben Umfang an Subtra-
gern vergrofierte [113].

Um fiir diese Mafinahme ausreichend Bandbreite zur Verfiigung zu haben, muss-
te eine der zehn SGs entfernt werden, wodurch sich der maximal erreichbare
OLT-Durchsatz um 10 % auf 11.25 Gbit/s bei 16-QAM verringert (siehe Abbil-
dung 9.3 b). Andererseits ist das im Vergleich zu [123] angepasste Schema, bei
dem eine SG um den DC-Subtréger des jeweiligen Daten-Slots zentriert ist, dazu
in der Lage, gleichzeitig die negativen Signaleinfliisse innerhalb des Basisbands
des OLTs auf dieselbe Weise, wie im Basisband der SGs, zu umgehen. Je nach
Qualitdt der analogen Komponenten nahe der DC-Frequenz ist es moglich, die
Anzahl der ausgelassenen Subtrédger zu reduzieren, sodass sich die effektive di-
gitale Uberabtastung des Signals des Daten-Slots erhsht oder mehr spektraler
Raum existiert, um eine grofiere Anzahl an SG-Subtrédgern zur Datentibertra-
gung zu verwenden.

In DS-Richtung kommt dabei ein Ubertragungsprotokoll zum Einsatz, das, wie
bei OFDM-basierten Systemen {iblich, einzelne OFDM-Symbole gleichen Typs
gewissen Symbolgruppen zuweist, welche in dieser Arbeit Epochen genannt
werden (siehe Abbildung 9.4).

Um innerhalb einer solchen Ubertragungssequenz den Anfang eines Zyklus zu
erkennen, ist dieser eine Synchronisationssequenz Esy,c vorangestellt, welche
aus 16 Symbolen besteht. Um die ONUs dabei auf das OLT-Signal synchroni-
sieren zu konnen, wird in dieser Epoche eine auf der MINN-Sequenz [105] ba-
sierende Praambel {ibertragen, welche sich nach dem Basisschema Bp,s;. = [A,
A, -A, A] zusammensetzt, wobei die Lange einer Teilsequenz A, 1/4 der Lange
eines SC-FDMA-Symbols entspricht.

Verglichen mit dem Ergebnis der Auto-Korrelationsfunktion der Schmidl-Cox-
Praambel, welche in ihrer Basisausfiihrung ein weniger stark ansteigendes Ex-
tremum am Anfang der Ubertragungssequenz zeigt [124], wird durch die hier
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Abbildung 9.4: Zeitliches Ubertragungsprotokoll im DS, das sogenannte Epo-
chen verwendet

gewihlte MINN-Anordnung ein Korrelationsverlauf mit einer ausgepragteren
Spitze erzeugt. Das Basissymbol Bp;. setzt sich aus den negierten/nicht-ne-
gierten Teilsymbolen A zusammen, wobei diese Zadoff-Chu Sequenzen darstel-
len, welche zu der Gruppe der Constant Amplitude Zero Autocorrelation (CAZAC)-
Folgen gehoren. Diese Art der Sequenz findet besonders in LTE [75] Verwen-
dung, beispielsweise bei den priméaren Synchronisationssignalen.

Im Falle des OLT Tx, wird eine Zadoff-Chu Sequenz A mit Prime Root R =7 und
einer Lange Nzc = 240 Samples verwendet. Durch Uberabtastung der Sequenz
Bpasic von 960 Samples um die bereits genannten 6.67%, entsteht das Symbol Bpg
mit einer Grof8e von 1024 Samples. Durch rekursive Anwendung der erwédhnten
Vorschrift fiir Bp,g;. auf Bog werden 16 Synchronisationssymbole erzeugt, wel-
che eine Bandbreite Wg;,; aufweisen und so den gesamten DS-Slot abdecken.
Somit wird eine etwas ldngere Praambel verwendet, welche sich aus mehre-
ren kleineren Trainingssequenzen zusammensetzt. Der Grund fiir diesen Auf-
bau der Praambel ist der, dass am ONU Rx eine Schidtzung der Trégerfrequenz
mit hoher Qualitdt ermoglicht werden soll und diese bei langeren Sequenzen
mit hoherer Genauigkeit erfolgen kann. Im Falle eines OFDM-basierten Wireless
Local Area Network (WLAN)-Ubertragungssystems nach [69] konnte zudem die
CFO-Schatzung mit geringeren Fehlern im quadratischen Mittelwert erfolgen,
wenn eine Prdambel aus kurzen Trainingssymbolen statt einer grobgranularen
Praambelsequenz verwendet wurde.

Um die Initialisierung von Komponenten, wie der AGC oder der Kanalkorrek-
tur, am ONU zu erleichtern, ist die Epoche E,, f vorhanden, innerhalb der modu-
lierte Daten tibertragen werden, welche auf PRBS-Folgen basieren, die ebenfalls
am ONU bekannt sind und in jeder Wiederholung des Ubertragungsprotokolls
identisch sind. In der letzten Epoche Eg,, des Ubertragungszyklus, welche bei
weitem die lingste Folge an Symbolen umfasst, werden die Nutzdaten tiber-
tragen, welche im Demonstrationssystem von PRBS-Generatoren bereitgestellt
werden.

Im Falle des OTONES PONs wird durch die zyklische Erweiterung der OFDM-
Symbole (Cyclic Postfix) ein Overhead von 3.125% verursacht. Etwa 3.75% ent-
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fallen auf die zusitzlichen Epochen des Ubertragungsprotokolls, die nicht fiir
Nutzdaten verwendet werden, wobei hier die folgenden Epochenlédngen in An-
zahl Symbolen gewahlt wurden

Nsyne = 16, Nypr = 64, Nygp, = 2048.

Aufgrund von Bandbreitenbegrenzungen des Hardware-Aufbaus (siehe Kapitel
9.5) musste die Abtastrate auf 3.2 GS/s reduziert werden, was die Bandbreite
der Slots um etwa 4% auf Wg;,; = 3 GHz verringert.

In Summe ist der OLT Tx damit in der Lage, eine Datenrate von 10 Gbit/s pro
DS-Slot bei 16-QAM bereitzustellen, wobei dies einer Rate von 1.1 Gbit/s pro SG
entspricht. Werden als akzeptable Untergrenze der Datentibertragung 100 Mbit/s
festgelegt, konnen tiber einen DS-Slot des OTONES PON s beispielsweise 64 Nut-
zer bei einer Datenrate von etwa 150 Mbit/s angebunden werden, wenn eine
zusitzliche TDM-Schicht zum Einsatz kdme. Im Laboraufbau konnte die Funk-
tionalitdt der DS-Kommunikation im optischen Back-To-Back (B2B)-Test demons-
triert werden (siehe Kapitel 9.5).

Fiir den US wurde aufgrund des eher frithen Entwicklungsstandes bei Projek-
tende, ein Protokoll verwendet, das sich direkt vom DS- Protokoll ableitet. Da
fiir den ersten OLT-Rx-Prototypen eine Umsetzung verwendet wird, die auf der
Instanziierung eines ONU Rx basiert (siehe Kapitel 9.3.4), wird fiir den US das-
selbe zeitliche Schema wie fiir den DS eingesetzt. Verglichen mit dem DS-Proto-
koll wird dabei lediglich die Bandbreite der Praambel fiir die Verwendung am
ONU Tx reduziert und fiir die anderen Epochen eine in Summe geringere, aber
pro SG gesehen identische Anzahl an Subtragern zugeteilt.

Die in Kapitel 9.5 vorgestellten US-Messungen zeigen, dass mit diesem Ansatz
die Kommunikation im US prinzipiell mit guter Qualitdt moglich ist, auch wenn
der komplette Test des elektro-optischen Laboraufbaus des US, aufgrund einge-
schrankter Performanz der analogen elektrischen Mischerstufen und projektbe-
dingt begrenzter Messzeit, nicht vollstandig durchgefiihrt werden konnte.

9.3 Digitale PON-Architektur

In den folgenden Kapiteln werden die zentralen digitalen Komponenten der
PON-Architektur beschrieben. Wie bereits im Kapitel 9.2 erldutert, kommt in die-
sem PON der SC-FDMA-Ansatz zum Einsatz, welcher ein erweitertes Konzept
von OFDMA darstellt (sieche Grundlagenkapitel 3.2). Teile dieser Erlduterun-
gen, beziiglich der DS-Kommunikation und dessen digitaler Architektur, wur-
den durch den Autor in [MSA*14] veroffentlicht.
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Dabei kommt statt einer Fourier-Transformation, mit der in der Regel die ge-
samte Systembandbreite (siehe Wg;,; in Kapitel 9.2) abgedeckt wird, eine zweite
in Serie geschaltete FFT bzw. DFT mit zur vorherigen Transformation inversem
Verhalten zum Einsatz [108]. Ein grofier Vorteil dieses Vorgehens ist, dass sich
das Signal am Ende der Prozessierungskette dhnlich der Ubertragung mehrerer
Einzeltrager (Single Carrier) verhalt.

Dies resultiert daraus, dass die Informationen im Frequenzbereich einer SG durch
die nachgeschaltete Transformation miteinander verrechnet werden, was bei-
spielsweise auch die Eigenschaften des Kanals auf alle Subtrdger der SG ge-
wissermafien gemittelt verteilt. Zudem kann durch die Verrechnung der Trage-
rinformationen das PAPR signifikant reduziert werden, welches bei OFDM-Sys-
temen aufgrund vieler voneinander unabhangiger, aber gleichzeitig aktiver und
in geringem Frequenzabstand befindlicher Subtrdger sehr hoch ausfallt.

Diese Reduktion des PAPRs und damit die Verringerung der Dynamik des Aus-
gangssignals hat einen merklichen positiven Einfluss auf nachgeschaltete ana-
loge Komponenten der Signalkette. Im Falle von Verstarkern ist direkt ersicht-
lich, dass diese mit einer hoheren durchschnittlichen Ausgangsleistung betrie-
ben werden kénnen, ohne temporir in Sattigung zu gehen, wenn das PAPR des
Eingangssignals geringer ausfallt.

Eine Besonderheit des OTONES-Ubertragungskonzeptes ist die Art der Enko-
dierung der Tragerdaten. In tiblichen OFDM-Systemen werden die zu tibertra-
genden Datenbits direkt auf QAM-Modulationspunkte abgebildet und Subtra-
gern zugeordnet. Dadurch miissen leichte Phasenrotationen der Subtridgerdaten
am Empfanger korrigiert werden, welche aufgrund eines geringen CFOs oder
bei Wahl eines Abtastzeitpunkts auftreten konnen, der leicht vom korrekten Zeit-
punkt abweicht, sich allerdings noch innerhalb des CPs befindet. Haufig wird
diese Anpassung durch Untersuchung einzelner OFDM-Symbole durchgefiihrt
oder mithilfe im Signal vorhandener Referenztrager mit bekannter Phasenlage,
sogenannter Pilottone, was die Anzahl Subtrager reduziert, die fiir Nutzdaten
verwendet werden konnen.

Im Gegensatz dazu, wird im System von OTONES das Prinzip des Differenti-
al Phase Encodings (DPEs) und der Multiple-Symbol Differential Detection (MSDD)
[138] eingesetzt, um am Empféanger eine stabile absolute Phasenlagen zu erhal-
ten und zusétzliche Referenzsubtrager innerhalb der SGs zu vermeiden. Die Tra-
gerriickgewinnung wird hierbei auf Empfangerseite durch eine multiplizierer-
lose Umsetzung des MSDD-Algorithmus realisiert [177], bei der Phasenunter-
schiede benachbarter Subtrager innerhalb einer SG analysiert werden, wodurch
sich verbesserte Referenzphasenwerte und ein geringeres Phasenrauschen der
dekodierten Symbole erzielen lassen.
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Da die OLT- und ONU-Komponenten des DS auch die meisten Eigenschaften
der SC-FDMA-Ubertragung des US beinhalten, werden die grundlegenden Ei-
genschaften der digitalen Architektur anhand dieser Komponenten erldutert und
abweichende Eigenschaften der Komponenten des US hervorgehoben.

Um die Bandbreiten der SGs des PONs nach Kapitel 9.3 durch die digitalen
FPGA-basierten Verarbeitungseinheiten bereitstellen zu kénnen, wurden fiir die
prototypische Architektur des Laborsystem spezielle ADCs und DACs ausge-
wihlt, die als Teil des Kapitels 9.5 erlautert werden.

9.3.1 Sendekomponente auf Anbieterseite (OLT Tx)

Der OLT-Transmitter stellt die digitale Seite zur Generierung der DS-Slot Daten
dar (siehe Kapitel 9.2). Dieser verwendet viele Komponenten, welche in skalier-
ter Grofle auch am ONU-Transmitter zum Einsatz kommen.

Abbildung 9.5 zeigt die Logik des digitalen Highspeed-OLT Tx Designs, wel-
ches fiir die Erzeugung des SC-FDMA-Schemas, auch DFT-Spread OFDM ge-
nannt, eine grole IFFT und eine kleine DFT verwendet. Um die Auswertung
und die Feineinstellung der Komponente im Laboraufbau zu erleichtern, wurde
der Transmitter mit einem gewissen Maf3 an Flexibilitit entworfen, die es er-
laubt, bestimmte Parameter der Verarbeitungs-Pipeline zur Laufzeit anpassen
zu konnen. Ebenfalls stellt die Nutzerschnittelle Moglichkeiten bereit, mithilfe
derer der generelle Betrieb des OLT Tx in Kombination mit den schnellen DACs
des in Kapitel 9.5 beschriebenen Hardware-Aufbaus gesteuert werden kann.

Die grofite Herausforderung beim Entwurf des Senders stellte der hohe Grad an
Verarbeitungsparallelitit dar, der notwendig ist, um etwa 3 GS/s an Durchsatz
fiir den tiberabgetasteten DS-Slot mithilfe kommerziell erhiltlicher FPGAs zu er-
reichen. Dabei wurde eine Parallelitidt von 16 Samples pro Taktzyklus bei einer
Taktfrequenz von 208.333 MHz gewihlt. Die bei der Generierung eines FPGA-
Bitstroms innerhalb des Toolflows durchlaufene Platzierung und Verdrahtung
der Logik wird dabei mafigeblich vom Umfang und den Abhingigkeiten in-
nerhalb der Logik beeinflusst. Da sich fiir die verwendeten Xilinx Virtex-6 [200]
FPGAs zeigte, dass ein Takt von etwa 400 MHz nur schwerlich in einem umfang-
reichen Logik Design erreichbar ist, stellt eine Taktfrequenz von nahe 200 MHz
einen guten Kompromiss dar.

Alle Berechnungen, ausgenommen die parallel arbeitenden PRBS-Generatoren
und die Einfiigung des zyklischen Postfix, sind mit dem erwdhnten Grad von
Parallelitat ausgelegt. Um die Grofie der Logik zu reduzieren, wurde jede der
Komponenten nur einmal instanziiert, da jede der Komponenten den vollen
Durchsatz der OLT Tx untersttitzt.
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Abbildung 9.5: Blockschaltbild des SC-FDMA-OLT-Echtzeittransmitters

Die erste Verarbeitungsstufe stellt der PRBS-Generator dar, welcher die Rohda-
ten des Laboraufbaus erzeugt. Diese Stufe ist aus Ngg parallelisierten PRBS-
Schieberegistern aufgebaut, deren aktueller Zustand fiir die Generierung von
Referenzdaten zuriickgesetzt bzw. auf einen anderen Initialzustand eingestellt
werden kann, der dem letzten Zustand bei der Nutzdatengenerierung entspricht.
In Abhidngigkeit vom gewdahlten Modulationsformat werden bei dieser Stufe
ebenfalls die Bitfolgen in Tupel gruppiert, welche die Informationen darstellen,
die die spateren Konstellationspunkte definieren. Hierbei werden beispielsweise
bei QPSK Tupel von je zwei Bit und bei 16-QAM Tupel von je vier Bit erzeugt.

Dieser Stufe nachgeschaltet ist der Controller, der die Subtragerzuweisung in-
nerhalb des Senders vornimmt. Neben der Zuweisung von Eingangsdaten ist er
auch fiir das Umschalten zwischen Nutzdaten und gespeicherten Synchronisati-
onssequenzen am Ende der Verarbeitungskette zustandig. In der Referenz- und
Datenepoche werden Daten der PRBS-Generatoren angefordert und FFT-shifted
an die folgende Stufe weitergereicht. Der Terminus FFT-shift beschreibt dabei
die Operation, welche die erste Hélfte mit der zweiten Halfte der Daten einer
FFT vertauscht, wie es bei den meisten digitalen Implementierungen benétigt
wird, bei denen die zuerst ein-/ausgegebenen Daten die positiven und die dar-
auffolgenden, die negativen Frequenzen des Basisbands der FFT beschreiben.

Darauffolgend werden die erzeugten Bit-Tupel in Konstellationspunkte umge-
setzt. Dabei kommt eine LUT-basierte Komponente zum Einsatz, die in [34] ent-
wickelt wurde, bei der, in Abhédngigkeit der eingegebenen Bits und des Modula-
tionsformats, komplexe Symbole der gewtiinschten Auflésung erzeugt werden,
wobei die komplexen Werte je Sample als zwei Signale ausgegeben werden, wel-
che dem Real- und Imaginérteil entsprechen.

Da die Phaseninformationen der Modulationssymbole im OTONES-Schema je
Spektralgruppe in die Anderung der Phase zwischen den jeweiligen Konstella-
tionspunkten integriert werden, folgt auf den Modulation Format Mapper eine
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Abbildung 9.6: a) Struktur des DPE fiir Parallelitit P und b) Festkommazah-
len/Winkelabbildung mit a3 = aq + a3

DPE-Enkodierungsstufe. Die DPE-Komponente folgt dabei dem Prinzip, dass
der Phasenwert des aktuellen Modulationsvektors jeweils um den entsprechen-
den Wert des vorherigen Vektors in der komplexen Ebene gedreht wird. Im Fal-
le des ersten Modulationsvektors eines OFDM-Symbols, wird die Phase dessen
um den Phasenwert des letzten Vektors des vorherigen OFDM-Symbols gedreht.
Formal lésst sich diese Operation geméf: Gleichung 9.1 beschreiben.

A(i,t)-e JZAN=LE1) g

o 9.1
A(i t) - e 14AG=LE ,i>0 ©-1)

Appe(i,t) = {

Daraus ldsst sich schlieflen, dass die Berechnung des letzten Modulationsvektors
Appg einer SG die Phaseninformation aller vorhergehenden Modulationsvek-
toren benétigt, was eine rekursive Ausfithrung der Enkodierungsvorschrift be-
deutet und suboptimal fiir eine parallelisierte Highspeed-Implementierung wa-
re. Dennoch ist eine effiziente Umsetzung moglich, wenn folgende Mafsnahmen
getroffen werden. Die Struktur der DPE ist in Abbildung 9.6 dargestellt.

S1: Werden die Berechnungen in Polarkoordinaten anstatt im kartesischen Ko-
ordinatensystem durchgefiihrt, entfallen die aufwandigen komplexen Mul-
tiplikationen mit dem Phasenterm im Exponenten. Stattdessen miissen le-
diglich reelle Additionen der Phasenwerte berechnet werden (siehe Glei-

chung 9.2, 9.3).
Appe(i,t) = |A(i,t)] eI 90 9.2)
o Je(N—1,t—1)+2A(0,t) ,i=0
9lirt) = {4>(i —1,t)+ ZA(i, t) ,i>0 ©3)

52 : Durch Entwurf eines pipelinten Addiererbaums der benétigten Prozessie-
rungsparallelitit P (Phase Accumulator Komponente) lassen sich nach der
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anfanglichen Prozessierungslatenz in jedem Takt P neue Phasenwerte be-
rechnen. Wird zudem die Addition der akkumulierten Phase Accy, dem
letzten Phasenwert des vorherigen Taktzyklus, in die letzte Addiererstufe
verschoben, konnen die Datenabhéingigkeiten im Addiererbaum aufgelost
werden.

53 : Durch Einfiihrung einer eins-zu-eins Abbildung des Phasenraums auf den
vorzeichenbehafteten Festkomma-Wertebereich (Signed Fixed-Point) des
Phasenarguments (siehe Gleichung 9.4), ist eine Neuinterpretation der Pha-
senwerte von Konstellationspunkten nicht notwendig, da ein Uberlauf des
Festkomma-Wertebereichs des Phasenarguments stets den korrekten Wert
annimmt, was sich den zirkular definierten Wertebereich des Zweierkom-
plements zunutze macht.

[—m...m—e] = [-2N-1,  2N-1 _q] (9.4)

54 : Mithilfe des Coordinate Rotation Digital Computer (CORDIC)-Algorithmus
[182] kann die Phasenenkodierung ohne Multiplikationen oder exponen-
tielle Umwandlungstabellen umgesetzt werden. Werden dabei der Betrag
des Modulationssymbols als ein kartesisches Signal mit ausschliefSlich Re-
alteil und die jeweilige akkumulierte Phase als Rotationswinkel interpre-
tiert, kann der Basisalgorithmus des CORDIC-Algorithmus innerhalb der
letzten Stufe der DPE zum Einsatz kommen.

Werden zudem die Modulationssymbole aufseiten der Modulation Format Map-
per zusétzlich in Polarkoordinaten ausgegeben, konnen diese direkt an die DPE-
Komponente angeschlossen werden und die DPE-Stufe benotigt nur sehr wenige
Logikressourcen. Dabei kommt eine CORDIC-Komponente zum Einsatz, die die
Umsetzung aus [35] als Grundlage verwendet.

Auf diese Stufe folgen die beiden Fourier-Transformationen, die mittels einer
aufwéndigeren Zuweisungsstufe fiir die Einfligung der DC-Trager im Frequenz-
bereich verbunden sind (siehe Kapitel 9.2). Da hierbei eine ungerade Anzahl von
ungenutzten Subtridgern in einen auf 16 Samples parallelen Datenstrom an be-
liebigen Stellen eingefiigt werden muss, kann ein sehr aufwéandiges Design ent-
stehen. Im gewihlten Ansatz werden zunichst die Eingangsdaten fiir jede der
SGs mittels Schieberegistern serialisiert. Danach folgt die Einftigung der DC-
Trager im Frequenzbereich und anschlieffend die positionsrichtige Rekombina-
tion der Datenstrome. Hierbei miissen die Zwischenergebnis-Schieberegister im
zeitlichen Verlauf der Frequenzbereichsverarbeitung an den korrekten Stellen
gelesen werden, worauf ein pipelinter ODER-Baum die Zusammenfiihrung zu
einem einzigen Datenstrom ermoglicht. Leider wird durch diese auf Durchsatz
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optimierte Umsetzung ein erh6htes MafS an FPGA Slices benétigt, da die gesam-
ten Manipulationen bei relativ groffen Sample-Bitbreiten erfolgen miissen.

Bei FFTs, deren Grofle einer Zweierpotenz entspricht, lohnt sich eine Neuent-
wicklung meist nur noch in speziellen Féllen, in denen ein unerreicht hoher
Durchsatz angestrebt oder eine Feinjustage notwendig ist, da frei verftigbare
Umsetzungen mittlerweile ein sehr hohes Integrationsniveau beziiglich effizi-
enter Ressourcennutzung erreicht haben. Aus diesem Grund wurden fiir die
1024-pt IFFT am OLT Tx und die in der 96-pt DFT verwendete 16-pt FFT eine
Umsetzung gewdhlt, die mittels des Spiral DFT-Generators [143] erzeugt wurde.
Dem Generator liegt dabei ein sehr vielseitiger bibliotheksbasierter FFT Compi-
ler [100] zugrunde, der auf Basis einer mathematischen Beschreibung der Trans-
formation effizienten, synthetisierbaren Hardware Description Language (HDL)-
Code erzeugen kann. Durch die automatisierte Instanziierung und Verschaltung
von Basisblocken, wie Radix-N Butterflies, Multiplizierern, Permutationen, Riick-
kopplungsstufen etc., konnen verschiedenste FFTs generiert werden, die unter-
schiedlichen Durchsatzanforderungen gentigen.

Nachteilig ist bei diesem Ansatz jedoch, dass dieser eine relativ hohe Prozes-
sierungslatenz verursacht, wodurch sich die damit erzeugten FFTs weniger fiir
die Verwendung innerhalb eines TFC-Systems eignen. Im Falle einer pipelinten
1024-pt FFT mit 16 Samples pro Takt und natiirlicher Sortierung der Indizes am
Ein- und Ausgang, werden zur Ausgabe des ersten Ergebnisses etwa 250 Tak-
te bendtigt, was bei einer Taktfrequenz von etwa 200 MHz, 1.25 us entspricht,
wobei selbst die erwdhnte 16-pt FFT etwa zehn Takte Latenz verursacht. Die-
ser Ansatz wurde allerdings dennoch fiir die als Machbarkeitsstudie ausgelegte
Demonstration des SC-FDMA-Systems gewdhlt, da eine handoptimierte Umset-
zung sehr viele Ressourcen benétigt und somit die Implementierung des Ge-
samtdesigns erschwert hitte.

Die 96-pt DFT erforderte hingegen die Entwicklung einer schnellen Mixed-Radix
DEFT [140], welche in Abbildung 9.7 dargestellt ist, da deren Grofle keiner Zwei-
erpotenz entspricht. Nach dem generellen Mixed-Radix-Ansatz werden fiir die
Umsetzung der 96-pt DFT nach der Regel Ny g = N1+ N, =96 = 6-16, DFTs der
Grofien 16-pt und 6-pt benétigt. Um die korrekte Dekomposition in die zwei klei-
neren DFT-Grofien zu ermoglichen, passt eine Drehfaktor-Multiplikationsstufe
(TF MUL, violett) die Phasenwinkel der Signale der DFT und zwei Permutati-
onsstufen (Index Mapping [IM], orange) die Sortierung der Signale an.

Da sich die 6-pt DFT aufgrund eines von zwei verschiedenen Primfaktors nicht
ohne Weiteres mithilfe des einfachen Cooley&Tukey-Algorithmus [27] umsetzen
lasst, musste eine neue, effiziente DFT mit primer Grofie entwickelt werden. Da-
bei wurde der Primfaktor Algorithmus [135] verwendet, mithilfe dessen zwei
DFTs mit relativ primer Grofe (6 = 2 - 3) effizient zu einer 6-pt DFT kombiniert
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Abbildung 9.7: Struktur der effizienten 96-pt mixed-Radix DFT, welche eine 6-pt
PFA DFT verwendet. Fiir die relative aktive Zeit einer Stufe gilt:
ACtiVity Ratio ARBlockOut = ARRef . ARx, ARRef = ARDFTin =1

werden konnen. Fiir die 3-pt DFT wurde eine Umsetzung von einem optimier-
ten Algorithmus aus [24] abgeleitet, welche nur eine Konstantenmultiplikation
benotigt (siehe Abbildung 3.7 in Kapitel 3.3.2). Fiir eine maximale Genauigkeit
wird die Auflésung innerhalb der 96-pt DFT nicht reduziert, stattdessen erfolgt
die Skalierung iterativ. Dabei wird bei einer Addition die Bitbreite des Ergeb-
nisses um ein Bit vergroflert, wobei eine Multiplikation mit einer reellen Kon-
stanten C,,,,; die Ergebnisbitbreite um log(C,,,;) erhoht. Im Falle von Twiddle-
Factor-Multiplikationen wird hingegen als Kompromiss keine VergréSerung der
Bitbreite vorgenommen, da der komplexe Betrag des Drehfaktors stets eins ist.
Da fiir die 16-pt FFT eine nicht-skalierende Implementierung gewéahlt wurde,
werden, um Clipping innerhalb der FFT zu vermeiden, vier ungenutzte Most
Significant Bits (MSBs) als Puffer an das Ergebnis der 6-pt DFT angehéngt.

Um die Genauigkeit der 96-pt DFT zu maximieren, aber nicht tibermafig viele
Ressourcen zu benédtigen, miissen die Eigenschaften der Zielarchitektur (Xilinx
Virtex 6) berticksichtigt werden. Da deren DSP48E1 Blocke, die als Hardware-
Multiplizierer verwendet werden, eine maximale Eingangsbitbreite von 16 Bits
unterstiitzen, muss diejenige der 96-pt DFT entsprechend gewéhlt werden, so-
dass, gerade fiir die 16-pt und die darauffolgende grofle 1024-pt FFT, das Kas-
kadieren von DSP48E1 Slices vermieden wird. Aufgrund der dargelegten Vor-
tiberlegungen ergibt sich die optimale Eingangsbitbreite der 96-pt DFT gemaf3
Gleichung 9.5.

BWiy, = BWpspstice = BWadasitsinstG — BWpFThUf

. ©.5)
=18 —[ld(6)] — 4 = 11 Bits

Da fiir die 96-pt DFT eine Prozessierungsparallelitit von 16 Samples pro Takt
gewdhlt wurde, lassen sich, durch die Instanziierung von lediglich drei der sech-
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zehn 6-pt DFTs, 81.25% der DFTs einsparen, was einer Slice-LUT-Einsparung
der gesamten 96-pt DFT von 58% entspricht. Im Allgemeinen lassen sich dhn-
liche Einsparungen bei Prozessierungskomponenten vornehmen, wenn fiir den
Durchsatz bzw. die Parallelitdt D einer Komponente und die des Systems P gilt,
das an allen Komponenten D > P ist, was im gegebenen Fall mit3-6 = 18 > 16
zutrifft.

Die in Abbildung 9.7 blau eingezeichneten Multiplexerstufen sind dafiir da, die
fir die Berechnungen notwendigen Pufferungen und Umgruppierungen vorzu-
nehmen. In der letzten Stufe der 96-pt DFT wird fiir die korrekte Weiterverarbei-
tung durch die darauffolgenden Stufen die Anordnung der Ausgénge fft-shifted.

Mit der groflen IFFT ist der Kern der SC-FDMA Verarbeitung abgeschlossen.
Wie in Kapitel 9.1 erwdhnt, wurden fiir die Praambelsymbole Zadoff-Chu CA-
ZAC-Sequenzen gewdhlt. Da diese innerhalb eines FPGAs nicht effizient gene-
riert werden konnen, wurden diese in einem FPGA-internen Read Only Memo-
ry (ROM)-Speicher abgelegt. Am Ende der SC-FDMA-Kette wird deshalb nach
der IFFT, je nach aktuell aktiver Epoche, zwischen den durch die SC-FDMA-
Pipeline generierten Daten und den Praambelsymbolen umgeschaltet. Aus Ef-
fizienzgriinden ist je ein vollstandig prozessiertes, iiberabgetastetes Praambel-
symbol im Speicher abgelegt, da zur Generierung der Sequenz lediglich dieses
Symbol nicht-invertiert bzw. invertiert ausgegeben werden muss.

In der vorletzten Stufe der Pipeline erfolgt die Einfligung der zyklischen Erwei-
terung (CP) der SC-FDMA-Symbole. Um zusétzliche grofSe Speicher zu vermei-
den und die Latenz nicht zu sehr in die Hohe zu treiben, wird an dieser Stelle
bewusst anstatt eines zyklischen Préfix ein zyklischer Postfix erzeugt. Dabei wer-
den die als erstes generierten Ncp Samples des Symbols an das Ende angehangt
(Postfix), anstatt ein komplettes Symbol im Speicher puffern zu miissen, um vor
diesem Symbol die als letztes ausgegebenen Ncp Samples einzufiigen (Préfix).
Da der CP in der Regel nur wenige Prozent des Symbols lang ist, erlaubt dieses
Vorgehen eine signifikante Einsparung von BRAM-Speichern.

Die DAC-Schnittstellenkomponente steuert die Kommunikation mit den Wand-
lermodulen. Zusétzlich zu den reinen Highspeed-Links im Falle des OLTs in
Richtung der Converter-Modul FPGAs ist eine Schnittstelle vorhanden, die es
einem openMSP430 Soft-core Microprocessor [48] ermdglicht, mit den Wandler-
modulen zu kommunizieren und mehrere der Module zueinander zu synchroni-
sieren. Da fiir den OLT-Transmitter DACs aus dem Projekt Accordance verwen-
det wurden, findet hier ebenfalls die dort bereits entwickelte digitale Schnittstel-
le Verwendung [34] (siehe Kapitel 9.5).

Neben dieser Funktionalitét lassen sich im Betrieb des OLT Tx (Reset Zustand)
gewisse Parameter mittels des openMSP430 Prozessors einstellen, um die Aus-
wertung des Transmitters im Laborsystem zu erleichtern. Dabei ist es zum einen
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moglich, das Modulationsformat umzuschalten und die Lange des CP anzupas-
sen. Fiir den Fall, dass einmal keine idealen PRBS-Daten iibertragen werden sol-
len, gibt es die Moglichkeit, die Skalierung anhand einer Zweierpotenz nach
gewissen Blocken der Verarbeitungs-Pipeline zur Laufzeit anzupassen, um ein
Clipping innerhalb der Pipeline zu vermeiden. Hierzu lasst sich das Bit auswéh-
len, welches nach der Skalierungsstufe als LSB erscheinen soll.

Zusitzlich zum Anpassen der Skalierung innerhalb der Pipeline ist eine Feins-
kalierungsstufe am Ende der Pipeline vorhanden, welche es mittels eines ein-
stellbaren Multiplizierers erlaubt, die Grofie des Ausgangssignals akkurat zu
justieren. Da in OFDM-basierten Systemen das PAPR hoch ausfallen kann, ist
es gerade am Ausgang des Transmitters wichtig, die Grofle des Ausgangssignals
moglichst gut einzustellen.

Dabei zeigte sich im Betrieb des System, dass es in Kombination mit den analo-
gen Komponenten durchaus vorteilhaft sein kann, einen etwas hoheren durch-
schnittlichen Ausgangspegel einzustellen und es in Kauf zu nehmen, dass das
Signal fiir einige wenige Samples auf den bei der Bitbreite der Wandler maximal
moglichen Wert begrenzt wird (Clipping). Dies darf allerdings nur in der letzten
berechnenden Stufe der Pipeline auftreten, da sich sonst clipping-verursachte
Ungenauigkeiten in Daten anderer Samples akkumulieren kénnen.

Eine zweite wichtige Aufgabe der Feinskalierungsstufe ist es, die Leistung des
Signals der Nutzdaten moglichst nahe an die der Synchronisationsfolge anzu-
gleichen, um Leistungsspriinge zu vermeiden, die den Betrieb von empfindli-
chen nichtlinearen Komponenten beeinflussen konnen, wie die aus Mach-Zehn-
der-Modulatoren bestehenden 1/ Q-Modulatoren [131].

9.3.2 Empfangskomponente auf Nutzerseite (ONU Rx)

Der ONU-Empfénger stellt die Gegenstelle des OLT-Transmitters im DS dar. Die
Verarbeitungskomponenten dieser Einheit wurden vom Technion, Haifa entwi-
ckelt, wobei viele der dort angewandten Algorithmen auf Vorarbeiten dieses In-
stituts basieren.

Abbildung 9.8 zeigt das schematische Blockdiagramm des ONU Rx, welches die
wichtigsten Komponenten der Empfangskette darstellt. Zentral ist hierbei, dass
statt einer 1024-pt FFT, die alle SGs verarbeitet, lediglich eine 128-pt FFT zum
Einsatz kommt, die das tiberabgetastete Signal einer SG prozessiert.

Ebenfalls ist essentiell, dass der ONU-Empféanger einen vorhandenen CFO aus-
regeln muss, was die Frequenzeinstellung des LO betrifft und direkt die Position
der SG im Frequenzbereich des ONU Rx beeinflusst. Die ist deshalb wichtig, da
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Abbildung 9.8: Schematisches Blockdiagramm der Grobstruktur des SC-FDMA

ONU Rx

ein nicht kompensierter Versatz des LO die Orthogonalitat der OFDM-Subtrager
beeinflusst und zu ICI fiihrt.

Um den Beginn eines SC-FDMA-Protokollrahmens zu erkennen, kommt der in
Kapitel 9.2 erwdhnte korrelationsbasierte Algorithmus nach MINN [105] zum
Einsatz. Durch eine Metrik, die auf der Autokorrelation des empfangenen Da-
tenstroms und dessen Signalenergie [124] basiert, ldsst sich sehr genau das erste
Sample des Protokolls erkennen. Dabei ldsst sich die Signalenergie als Schwell-
wert fiir den Beginn der Auswertungen des Algorithmus und die Autokorrelati-
on als Zielfunktion verwenden. Zeigt der Signalverlauf letzterer eine markantes
Extremum, wurde mit grofSer Wahrscheinlichkeit gerade der Synchronisations-
punkt der Préambel erkannt.

Neben der Frequenz- und Zeitsynchronisation kommen am Empfanger zusitz-
lich Kanalkorrekturverfahren zum Einsatz. Der Frequency Domain Equalizer (FDE)
ist dabei zwischen 128-pt FFT und 96-pt DFT-Spread und damit in der Frequenz-
domine eingefiigt. Vorteil dieser Anordnung ist, dass damit die Einfliisse eines
frequenzselektiven Kanals korrigiert werden kénnen.

Um fiir dieses Vorgehen trotz des Fehlens von Pilottragern im Frequenzbereich,
anhand derer eine Entzerrung vorgenommen werden konnte, Referenzwerte fiir
den Equalizer bestimmen zu konnen, markiert der Synchronisationsblock zum
richtigen Zeitpunkt nach der Erkennung der Praambel die Referenzdatenepoche
als solche. Darauf kann die Equalizer-Adaptionskomponente aus den Referenz-
daten im Frequenzbereich Korrekturwerte berechnen, welche in der darauffol-
genden Datenepoche auf den Frequenzbereich angewendet werden kénnen.

Einen negativen Einfluss auf das Verhalten im Frequenzbereich kénnen verschie-
dene analoge Komponenten besitzen, gerade auch sehr bandbreitenbegrenzte
Komponenten. Hierdurch wird eine gewisse Welligkeit im Frequenzbereich ver-
ursacht. Dadurch kann beispielsweise gerade am Rande des Frequenzbereichs
in Richtung der Cut-off-Frequenz eines Tiefpassfilters das Empfangssignal be-
einflusst werden, was sich auf dessen Amplitude auswirken aber auch in Form
einer Phasenrotation der Subtréger zeigen kann. Der am ONU Rx verwendete
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Abbildung 9.9: Blockdiagramm der ADC-Schnittstelle am SC-FDMA ONU Rx

Algorithmus zur Bestimmung der Referenzwerte der Frequenzbereichsentzer-
rung wurde mittels eines Least-Mean Square (LMS)-Schitzers [187], [138] umge-
setzt, durch den der Entwurf adaptiver Filter mit relativ geringer Komplexitat
moglich ist.

Nach der Prozessierung durch die 96-pt DFT kann die eigentliche MSDD-Pha-
sendekodierung und adaptive Phasenkorrektur erfolgen. Fiir die verwendete
Implementierung kommt eine MSDD-Komponente zum Einsatz, die ohne Mul-
tiplizierer auskommt und sich damit sehr effizient gestaltet [177]. Im Falle op-
tischer Signaliibertragung kann dieses Verfahren besonders gut mit Amplified
Spontaneous Emission (ASE), Laser- und nicht-linearem Phasenrauschen umge-
hen. Beim MSDD-Ansatz findet eine riickkopplungsbasierte Entscheidungsfin-
dung zur Phasendekodierung der Empfangsdaten statt, bei welcher Korrektur-
werte auf die empfangenen Phasenargumente der Samples einwirken, welche
auf Basis der gemittelten Geschichte einer bekannten Anzahl Samples stets ak-
tuell gehalten und verbessert werden [177].

Am Ende der Kette gibt der Modulation Format Demapper die den Modula-
tionssymbolen entsprechenden Bitfolgen aus, wobei mittels eines openMSP430
Prozessors ebenfalls die nach der MSDD erhaltenen Konnstellationspunkte aus-
gelesen werden konnen (siehe Kapitel 9.5).

Der ONU Rx wurde mit einer Logik-Parallelitit von einem Sample pro Takt im-
plementiert, was zwar die Entwicklung der Algorithmen vereinfacht, allerdings
ein bewusstes Floorplanning der FPGA-Logik als Nutzereingabe im Implemen-
tierungsschritt des FPGA-Toolflows voraussetzt. Dies ist deshalb notwendig, da-
mit die automatisierte FPGA-Entwurfskette verlédsslich die benétigte Taktfrequenz
des ADC-Referenztaktes von etwa 400 MHz an allen notwendigen Stellen der
Hochgeschwindigkeitslogik sicherstellen kann.

Vonseiten des Autors wurde die ADC-Schnittstelle des ONU Rx entwickelt und
zur Systemintegration bereitgestellt, da die Wandlerkarten nicht am Partnerin-
stitut verfligbar waren und das System im spéteren Verlauf des Projekts im Sys-
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temlabor des Instituts fiir Photonik und Quantenelektronik (IPQs) am KIT evaluiert
wurden.

Am ADC erfolgt dabei die Ausgabe abgetasteter Daten mittels zweier differenti-
eller 12-Bit LVDS-Busse, welche Daten im Double Data Rate (DDR)-Modus lie-
fern, da die fiir den FPGA ausgegebene Taktfrequenz dem halben ADC-Takt
entspricht. Deshalb werden innerhalb der FPGA-Logik Xilinx Input-DDR-Blocke
[199] instanziiert. Da die SC-FDMA-Pipeline hingegen mit dem Takt des ADCs
betrieben wird, erfolgt in der nachsten Stufe eine 2-zu-1 Umsetzung der aufge-
nommenen Samples, sodass bei 400 MHz je Systemtaktzyklus, jeweils ein Real-
und ein Imaginérteil Sample bereitsteht. Die im Diagramm dargestellte PLL-
Komponente entspricht einer Xilinx MMCM-Primitiven [197] und wird zur Takt-
teilung/ Vervielfachung verwendet.

Aufgrund der Tatsache, dass die Pfade der Datenleitungen zum FPGA nicht die-
selbe Lange besitzen, kommen zum Zwecke der Latenzanpassung Xilinx Input-
Delay-Blocke [199] zum Einsatz, welche vonseiten des Microprocessors einge-
stellt werden konnen.

9.3.3 Sendekomponente auf Nutzerseite (ONU Tx)

Der ONU-Transmitter ist, als Teil der US-Kommunikation, fiir die Erzeugung
von Daten auf Teilnehmerseite zustiandig.

Um moglichst ein Design zu erhalten, das ohne Anwendung von Floorplanning
stets zu einem die Timing-Anforderungen erfiillenden Implementierungsergeb-
nis fiihrt, wurde fiir den ONU Tx zur Erzeugung der SC-FDMA-Daten bei etwa
400 MS/s eine Prozessierungsparallelitdt von P = 4 Samples pro Takt gewdhlt,
was zu einer Taktfrequenz von etwa 100 MHz fiihrt.

Der Aufbau des ONU Tx gestaltet sich als eine Kombination des Verhaltens des
OLT Tx mit dem Prozessierungsaufwand des ONU Rx (siehe Abbildung 9.10).

Der generelle Aufbau dieser Einheit ist dabei klar vom OLT-Sender abgeleitet
und stellt eine skalierte Version desselben dar. Direkt erkennbar ist, dass nur
eine SG prozessiert werden muss und daher die Komponenten der Pipeline ent-
sprechend ausgelegt wurden.

Hierbei existiert nur ein parallelisierter PRBS-Generator und die darauffolgen-
den Komponenten benotigen lediglich eine Parallelitit von P = 4. Die SC-FDMA-
Prozessierung erleichtert sich dahingehend, dass eine vereinfachte 96-pt DFT-
Spread Verarbeitung eine deutlich weniger aufwéndige Zuweisung des Frequenz-
bereichs und lediglich eine 128-pt IFFT am Ende der Verarbeitungskette durch-
gefiihrt werden miissen, um das tiberabgetastete Zeitsignal zu erhalten. Bei der
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Abbildung 9.10: Blockdiagramm des SC-FDMA ONU Tx

128-pt IFFT kommt ebenfalls eine mittels des Spiral-DFT-Generators [143] er-
zeugte Komponente zum Einsatz, welche eine Latenz von 120 Taktzyklen verur-
sacht, was dhnlich der IFFT am OLT Tx einer Latenz von 1.2 us entspricht.

Ebenfalls kommt eine DPE-Stufe nach dem Modulation Format Mapper und eine
préaprozessierte Synchronisationsfolge zum Einsatz, die vor der CP-Einfligung
bei Bedarf in den Datenstrom eingebracht werden kann. Zudem erlaubt ein Mi-
croprocessor die Steuerung verschiedener Einstellungen des Transmitters, wel-
che bis auf die Parameter der DAC-Schnittstelle denen des OLT Tx entsprechen.

In Abbildung 9.11 ist die genannte DAC-Schnittstelle des ONU Tx dargestellt,
tiber den eine Texas Instruments DAC3162-Evaluierungsplatine per FMC-Er-
weiterungskarte angeschlossen wird. Wie bereits erwéhnt, ist es auch bei dieser
Schnittstelle grundlegend, dass je vier Samples pro Takt bei einer Taktfrequenz
von etwa 100 MHz erzeugt werden. Da der Zweikanal DAC nur eine parallele
Daten Schnittstelle zur Anbindung der beiden Datenkanéle verwendet, miissen
die Daten per DDR-Kanalmultiplex ausgegeben werden, wobei auf die steigen-
de Taktflanke Daten des Kanals A und auf die fallende Daten des Kanals B am
Eingang des DACs anliegen miissen. Auf digitaler Seite wurde dies mittels ei-
nes Xilinx Ouptut-Serializer-Deserializer (SERDES)-Blocks [199] realisiert, der aus
acht Samples bei niedriger Rate mittels des vierfachen Systemtaktes und aktivem
DDR-Modus die benotigte Datenrate beider DAC-Kandéle bereitstellt.

Da die zwolf LVDS-Datenleitungen in Richtung der DACs, welche Signalpfade
auf der Xilinx ML605, der Evaluations- und FMC-Erweiterungskarte des DAC-
Moduls aufweisen, als Ganzes betrachtet, nicht dieselbe Lange besitzen, werden
Xilinx Output Delay-Blocke [199] an den Datenausgangen in Richtung DACs
instanziiert. Diese werden vonseiten des openMSP430-Microprocessors [48], auf
empirisch bestimmte Werte fiir die Verzoégerungs-Taps der I/O-Pins des FPGAs
eingestellt, welche direkt nach der Konfiguration des FPGAs zugewiesen, aber
auch bei Bedarf im Betrieb manuell angepasst werden konnen.
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Abbildung 9.11: Blockdiagramm der DAC-Schnittstelle am SC-FDMA ONU Tx

9.3.4 Empfangskomponente auf Anbieterseite (OLT Rx)

Der OLT-Empfénger stellt die Gegenstelle des ONUs im US auf Anbieterseite
dar. In Abbildung 9.12 ist dabei das Konzept des grundlegenden Aufbaus des
digitalen Designs des OLT Rx dargestellt.

Dieses basiert, entsprechend den Transformationen am OLT Tx, auf einer 1024-
pt FFT und einer schnellen 96-pt IFFT auf der Ebene der SGs. Zusitzlich zum
Modulation Format Demapper und der MSDD-Dekodierung kommt eine CFO-
Kompensations- und Timing-Synchronisationsstufe zum Einsatz. Zudem erlaubt
die Hinzuftigung einer Verarbeitungskomponente zur SFO-Schiatzung die Be-
stimmung von Kompensationswerten fiir die Systemoszillatoren der ONUs, die
auf Basis der Werte der MSDD oder der Referenzsequenzen arbeitet. Falls die
ONUs denselben Takt fiir die DS- und US-Kommunikation verwenden, konnen
die SFO-Kompensationswerte des US zur Plausibilitatspriifung eingesetzt wer-
den, da die ONUs ohnehin im DS direkt den SFO bestimmen, was dort unter
Umstdnden mit hoherer Genauigkeit erfolgen kann.

Da die ONUs in der Realitit tiber unterschiedlich lange Glasfasern angeschlos-
sen sind und in diesem Aufbau die Daten mittels einer grofSen 1024-pt FFT pro-
zessiert werden, miissen die US-Sendedaten der ONUs innerhalb des zyklischen
Postfix auf die FFT-Fenster synchronisiert sein, da es sonst zu ISI-Stérungen
kommt. Aus diesem Grund macht es dieser Aufbau erforderlich, die ermittel-
ten Werte der Timing-Synchronisation an die ONUs per DS-Kommunikation zu
iibertragen und dort anwenden zu lassen, da sich die Durchfiihrung der zeitli-
chen Synchronisation von N ONUs auf der digitalen Seite des OLT-Empféangers
in diesem Ansatz zu aufwendig gestaltet.

Da sich durch die unterschiedlichen Kabelldngen an verschiedenen ONU-Tx-
Einheiten, unterschiedliche effektive Polarisierungen der optischen Signale der
verschiedenen ONUs ergeben (siche PMD in Kapitel 3.3.4), ist die Verwendung
eines polarisierungsunabhéngigen kohédrenten Empfangers notwendig (siehe Ka-
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Abbildung 9.12: Urspriinglich geplanter SC-FDMA OLT Rx mit 1024-pt FFT

pitel 9.1). Damit werden je Polarisation zwei ADCs und innerhalb des OLT-
Rx-FPGAs zwei unabhéngige digitale Verarbeitungsketten und ein 2:1-Multiple
Input Multiple Output (MIMO)-Polarisationsdemultiplexer benttigt, was diesen
Aufbau sehr umfangreich macht in Bezug auf die benotigten FPGA-Ressourcen.

Da sich zudem dessen Einstellung als schwierig erweisen und die Integration
sich somit als langwierig herausstellen wiirde, wurde fiir den ersten System-
test zur Verifikation des OTONES-US-Konzeptes ein Ansatz gewahlt, der Digital
Down Converter (DDC)-Komponenten verwendet. Diese wurde innerhalb einer
Arbeit von Meyer [96] entwickelt und erlaubt es, die ONUs anhand ihrer SGs
zu trennen (siehe Abbildung 9.13). Dabei wird, neben einem digitalen Mischer,
eine Kette von Halbbandfiltern verwendet, die jeweils mit dem Faktor zwei de-
zimieren, um je eine SG zu extrahieren, welche genau 1/8 der OLT-Bandbreite
umfassen. Dadurch ist es zudem moglich, den bereits vorhandenen ONU Rx
zum Empfang der US-Daten innerhalb des OLT Rx zu instanziieren.

Es ist damit moglich, mit relativ wenig Aufwand einen ersten Prototypen zum
Empfang einer SG im US aufzubauen. Zudem lassen sich durch eine Vervielfalti-
gung der Logik alle SGs empfangen, ohne dass eine zeitliche Synchronisation der
Startzeitpunkte der Sequenzen der ONUs Tx im US notwendig ist, welche die
Verteilung von Kompensationswerten zur Anpassung der ONU Tx US-Latenz
voraussetzen wiirde. Vielmehr kann mit diesem Vorgehen jedes ONU &hnlich
des DS unabhédngig von den anderen synchronisiert werden. Im Allgemeinen
wird ein Ansatz dieser Art Mehrphasen-Filterbank [176] genannt.

Daten erhélt der OLT-Empfanger von Highspeed-Wandlern aus dem Projekt Ac-
cordance und verwendet deshalb ebenfalls die dort entwickelte digitale Schnitt-
stelle [34] (siehe Kapitel 9.5).

Da die ONUs im US denselben DS Seed verwenden und auf ein SI-PIC gleichen
Typs setzen, sollte sich der US CFO der SGs in Grenzen halten, falls keine die
Frequenzstabilitiat/-prazision stérenden Einfliisse vorhanden sind, wobei aller-
dings generell die Kalibrierung der SG CFOs sinnvoll ist. Verglichen mit dem
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Abbildung 9.13: a) Blockschaltbild des SC-FDMA OLT Rx bei korrektem polari-
sationssensitivem Empfang (Testszenario fiir eine Polarisation
und eine SG dargestellt), b) Bandbreitenschema mit DDC

DS, muss zudem eventuell der CFO des OLT Rx angepasst werden, um die SGs
korrekt ins Basisband zu mischen.

Fiir den in Kapitel 9.5.0.2 evaluierten elektrischen US-Prototypen wurde ein OLT
Rx implementiert, welcher eine SG empfangt und den Polarisierungsdemulti-
plex zundchst nicht verwendet, da dieser erst fiir die optischen Tests notwendig
wird. Dieser Aufbau ist konkret in Abbildung 9.13 a dargestellt.

9.4 Latenz der Anbieter-/Nutzer-FPGA-Logik

In diesem Kapitel werden die Verzogerungszeiten der digitalen OLT- und ONU-
FPGA-Logik untersucht. Da die Empfangerkomponenten im Falle des ONU Rx
nahezu vollstindig bzw. des OLT Rx in Teilen vonseiten des Technion, Haifa ent-
wickelt und integriert wurden, werden in diesem Kapitel ausschliellich Laten-
zwerte der Senderkomponenten des OLTs bzw. des ONUs vorgestellt, welche
vollstandig am KIT umgesetzt wurden. Auch wenn dabei keine Resultate der
Empfangerkette bereitstehen, erlauben diese eine erste Einschatzung der Verzo-
gerungszeiten der SC-FDMA-Verarbeitungskette im DS und US.

In den Tabellen und Graphiken von Abbildung 9.14 bzw. 9.15 sind die Latenz-
werte der einzelnen Module des OLT und ONU Tx auf Basis von Taktzyklen
dargestellt. Dabei entstammen diese Werte der Simulation der jeweiligen Sende-
reinheit und stellen die Berechnungszeiten dar, welche nétig sind, um das jeweils
erste Sample/Ergebnis des Prozessierungsblocks zu erhalten. In den genannten
Abbildungen entsprechen die Namen der Logikkomponenten den Bausteinen
der jeweiligen Senderlogik, welche in den Abbildungen 9.5 (OLT Tx) und 9.10
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Abbildung 9.14: Latenz der Komponenten am OLT Tx, a) tabellarisch und b) gra-
phisch mit akkumulierter Latenz (Taktzyklen)

(ONU Tx) dargestellt sind. Entsprechend den im Evaluierungskapitel 9.5 ge-
wihlten Taktfrequenzen betragen diese am OLT/ONU 5 ns, respektive 10 ns.

Fiir beide Komponenten ist aus den Abbildungen ersichtlich, dass die zwei nach-
einander ausgefiihrten Fouriertransformationen die meiste Berechnungszeit be-
notigen. Bis auf die genannten Transformationen fallen die zur Verarbeitung not-
wendigen Taktzyklen am OLT und ONU Tx nahezu identisch aus.

Wie in den vorhergehenden Kapiteln dargelegt, basieren diese Transformatio-
nen auf Logikblocken, welche mittels des Spiral-DFT-Generators erzeugt wur-
den [143]. Fiir die 1024-pt und 128-pt FFT ist es naheliegend, dass sich aus der
achtfachen Problemgrofse, bei einer vierfach hoheren Parallelitdt am OLT im Ver-
gleich zum ONU, etwa die doppelte Latenz zur Durchfiihrung der Berechnung
ergeben kann.

Bei der entwickelten 96-pt DFT ist allerdings auffallig, dass sich die Anzahl Takt-
zyklen am ONU nicht entsprechend dieses Zusammenhangs relativ zum OLT
verhilt. Dies hat den Grund, dass fiir die Berechnung der 96-pt DFT ein Vorge-
hen gewdhlt wurde, das direkt vom Ansatz nach Cooley & Tukey abgeleitet wur-
de [27]. Dabei sind, zur mathematisch richtigen Durchfiihrung der Operationen,
Umsortierungen der Daten innerhalb eines DFT-Fensters vonnéten, was zur zeit-
lich korrekten Ausfiihrung die Pufferung eines gesamten Fensters voraussetzt.
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Abbildung 9.15: Latenz der Komponenten am ONU T, a) tabellarisch und b)
graphisch mit akkumulierter Latenz (Taktzyklen)

Dadurch werden vor und nach der 6-pt DFT und der 16-pt FFT-Pufferstufen
benotigt, welche grofiere Verzogerungszeiten verursachen und den Grofsteil der
Latenz der 96-pt DFT ausmachen.

Am OLT kommen hierbei sechs Pufferstufen zum Einsatz, die 27 Takte Verzoge-
rung und somit 37.5% Latenz der 96-pt DFT verursachen. Aufseiten des ONUs
ergeben sich durch dieselbe Anzahl Pufferstufen hingegen 82 Takte Latenz, was
54% der gesamten Verzogerungszeit der 96-pt DFT entspricht. Dieser signifi-
kante Unterschied ergibt sich daraus, dass durch die geringere Rechenparalle-
litat am ONU zur Pufferung des gesamten Fensters mehr Taktzyklen notwendig
sind. Dabei ist anzumerken, dass beim Entwurf dieser Transformation zunéchst
die Entwicklung erster Prototypen OLT- und ONU-Einheiten im Vordergrund
stand, sodass lediglich eine Optimierung auf den Durchsatz und die benétigten
Logikressourcen stattfand.

In Summe ergeben sich somit Latenzen auf der Basis von Taktzyklen, die fiir bei-
de Typen von Sendern nur um etwa zehn Prozent auseinanderliegen. Da aller-
dings der OLT im Vergleich zum ONU Tx mit der doppelten Taktrate betrieben
wird, weist der OLT nur etwa die halbe Verzogerungszeit auf.

Zur Approximation der mit dieser digitalen PON-Architektur minimal mogli-
chen Verzogerung in DS- und US-Richtung kann angenommen werden, dass die
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Latenz der Empféanger stets grofier ausfillt als die der Sender, da ebenfalls eine
Kanalkorrektur und Synchronisation durchgefiihrt werden miissen. Somit wiir-
de die digitale Prozessierung innerhalb der FPGAs fiir eine Ein-Wege-Ubertra-
gung mindestens 5 bis 6 us Latenz verursachen.

Zusitzlich ist bei dieser Abschitzung die Latenz der ADCs und DACs einzube-
ziehen. Aufseiten der ONUs lassen sich dabei als Richtwerte die in den Daten-
blattern angegebenen Zeiten annehmen, welche im Falle des TI ADS5402 ADCs
50 und beim DAC3162 1.5 Taktzyklen auf Basis der verwendeten Wandlertaktra-
te betragen.

Fiir die OLT-Seite gestaltet sich eine Abschatzung allerdings schwieriger, da selbst-
entwickelte Wandlermodule verwendet werden, welche mit einem weiteren per
Hochgeschwindigkeits-Links abgebundenen FPGA und den eigentlichen Wand-
ler-ICs ausgestattet sind. Somit fallen hier die Latenzen der schnellen Ubertra-
gungsstrecke und der Verarbeitungslogik auf beiden Seiten dieser Strecke und
die der eigentlichen Wandlermodule ins Gewicht. Da die hier eingesetzten ADCs
[161] und DACs [88] Latenzen im ein- bis niedrigen zweistelligen Nanosekun-
denbereich aufweisen, dominiert die Latenz des Highspeed-Links die Gesamt-
latenz. Leider konnte wihrend der in Kapitel 9.5 erlduterten Evaluierung nicht
mehr die Summe der Latenzen vermessen werden, welche sich bei Kombination
des OLT-FPGAs und den Wandlermodulen ergibt.

Wird allerdings angenommen, dass sich die Latenz des Highspeed-Links der
Wandlermodule aus [34] dhnlich der Zweiwegemessung aus Kapitel 8.2 ver-
hilt, kann angenommen werden, dass diese eine Verzogerung von etwa 250-
300 ns verursachen. Wird die zusétzliche Verarbeitungslogik auf beiden Seiten
des Links und in Richtung der Wandler einbezogen, kann eine Gesamtlatenz
von 500 ns bis maximal 750 ns geschatzt werden.

Damit ergibt sich fiir die hier erlduterte Realisierung eines Prototypen einer SC-
FDMA-PON-Architektur je Ubertragungsrichtung, ohne Berticksichtigung des
Mediums, in guter Ndherung eine Latenz von 7-8 us, was in etwa der des US der
aktuellen Parametrisierung des CERN TTC TDM PONSs entsprechen wiirde.

Da diese Latenz fiir ein TFC PON von CBM als kritisch anzusehen ist (siehe
State-of-the-Art Kapitel 4), wéren fiir die Verwendbarkeit als finale Losung zur
Signalverteilung tiefgreifende Optimierungen vonnoten. Dabei miisste beson-
ders die Latenz der DFTs reduziert werden. Zudem ist ein PON im Laboraufbau
das aus diskreten Komponenten, prototypischen Wandlermodulen und FPGAs
besteht (siehe Evaluierungskapitel 9.5), aufgrund der Kosten, der Stabilitdt und
der Wartbarkeit nicht fiir die Integration in ein finales Auslesesystem eines Teil-
chendetektors geeignet. Falls allerdings zukiinftig eine kommerzielle Umsetzung
dieses oder eines verwandten Konzepts verfiigbar wére, wiirde ein solches PON
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Abbildung 9.16: Aufbau der AD-/DA-Wandlung am a) OLT bzw. b)) ONU

durchaus eine interessante Losung zur optischen Signalverteilung innerhalb ei-
nes TFC-Netzwerks bei niedriger Latenz darstellen.

9.5 Evaluierung des SC-FDMA PONs im Laboraufbau

Aufseiten des OLTs kam eine HiTech Global HTG-V6HXT-100G [56] Platine mit
Xilinx Virtex-6 HX380T [200] FPGA (siehe Abbildung 9.16 a und 9.19 a bzw. ei-
ne innerhalb des Accordance [34] Projekts entwickelte Platine zum Einsatz, die
denselben FPGA verwendet.

Die Unterschiede beider Platinen betreffen vor allem die Moglichkeit der An-
bindung der DAC- und ADC-Wandler. Beim HTG-V6HXT-100G werden zwei
FMC-Erweiterungskarten mit je 8 Paaren HF-Kabel an je zwei Micram Evaluie-
rungsplatinen [98] angeschlossen, auf die Wandlermodule aufgesteckt werden.
Im Vergleich dazu stellt die Accordance-Platine [34] eine integrierte Losung dar,
bei der je zwei ADC- und DAC-Steckpldtze vorhanden sind, sodass dieselben
Wandler direkt aufgesteckt werden konnen und zusétzliche Platinen entfallen.

Aufgrund der Aufteilung der Entwicklungen und Evaluierung in die Kompo-
nenten des DS und des US, wurden die einzelnen Sende- und Empfangsmodule,
wie in Abbildung 9.16 dargestellt, als getrennte FPGA-Designs aufgebaut. Um
Daten zwischen den einzelnen Subkomponenten der jeweiligen Einheit im spé&-
teren Verlauf der Systementwicklung auszutauschen, wurde der eingezeichnete
Link zwischen den FPGA-Karten vorgesehen.

Im DS verwendet der OLT-Sender zwei der in Accordance [34] entwickelten
DAC-Module, welche mittels eines seriellen Highspeed-FPGA-zu-FPGA-Link
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angebunden werden. Die DACs der Module, welche mit je einem 12-Bit Maxim
MAX5881 DAC [88] und einem kleinen Xilinx Virtex-6 LX75 [200] Schnittstellen-
FPGA ausgestattet sind, werden bei einer Abtastrate von 3.2 GS/s betrieben, da
es bei der Rate von 3.333 GS/s zu Instabilitdten des Highspeed-Links kam.

Um die vier benétigten ADC-Kanile am OLT-Empfénger anbinden zu kénnen,
wurde eine spezielle Aufsteckplatine mit zwei Sockeln entwickelt, welche 2x8 =
16 differenzielle Highspeed-Kanéle an zwei ADC-Sockel weiterleitet. Da aller-
dings, wie spiter berichtet, die OLT-Empfanger Messungen, aufgrund zeitlicher
und funktionaler Beschrankungen, nur elektrisch durchgefiihrt werden konn-
ten, wurde fiir diese Platine kein dual-polarization OLT-Empfanger entwickelt.
Stattdessen wurde der OLT-Empfanger im Single-polarization-Fall mit zwei der
in Accordance [34] aufgebauten ADCs evaluiert, die mit je einem Texas Instru-
ments ADC12D1800 [161] und, wie bei den DAC-Modulen, einem Xilinx Virtex-
6 LX75 [200] FPGA ausgertistet sind und mit derselben Rate betrieben wurden,
wie die Wandler am OLT-Sender.

Die ONUs wurden mittels Zwei-Kanal-ADCs bzw. -DACs von Texas Instruments
(TI) angebunden, welche tiber eine Auflésung von 12 Bit verfiigen (siehe Abbil-
dung 9.16 b). Am Sender kamen dabei mit dem TI DAC3162 [159] bestiickte (sie-
he Abbildung 9.23) und am Empfénger mit einem ADS5402 [160] IC (siehe Ab-
bildung 9.20 b) ausgestattete Evaluierungsplatine zum Einsatz, welche mittels
der FMC-Schnittstelle an eine Xilinx ML605 [193] Platine angeschlossen wurden,
die als FPGA-Platine der ONUs diente und mit einem Virtex-6 LX240 [200] FPGA
ausgeriistet ist.

9.5.0.1 Downstream Messungen

Im Downstream wurden ein elektrischer und ein optischer B2B-Test durchge-
fiihrt, welche die in Abbildung 9.17 gezeigten Aufbauten besaflen. Hierbei wur-
de wihrend des Tests aufgrund leichterer Uberschaubarkeit ein DS-Ubertragungs-
rahmen der Struktur Nsynec = 16, Ny = 64, Nyp1, = 64 verwendet. Dabei wurde
der CP zu N¢p,;; = 32 OLT Tx Samples gewahlt, was einer zyklischen Erweite-
rung der Symbollange von 3.125% entspricht.

Durch die Herabsetzung der Abtastrate am OLT Tx auf Wg;;05 = 3.2 GS/s erge-
ben sich im DS-B2B-Test die Slot-Bandbreite Wg;,; und die SG-Bandbreite Wsg
bzw. deren iiberabgetastete Variante Wsg,s und die Lange des CP Ncpyy,,,, mit
Nscorros = 1024, Ngcorr = 960, Nsconuos = 128 und Ny, = 96 entsprechend
den Gleichungen 9.6.

211



9 Ein PON zur Signalverteilung innerhalb von TFC-Systemen

a) [T s pd
Awe I +|3|ONU Rx
& SI3| FPGA
Bl [

b) Sl @ =
OLTTxo—-@EJ : 0 || ONU Rx
FPGA |2l — A oT i ONU || FPGA

=) =
EDFAISOA o

%

Abbildung 9.17: Ausgewertete DS-Messaufbauten: a) rein elektrischer Aufbau
bei direkter Verbindung eines AWGs mit dem ONU Rx, b) opti-
scher B2B-Messaufbau
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Im ersten Testszenario (siehe Abbildung 9.17 a) wurde eine Ubertragungsse-
quenz aus der Simulation des OLT Tx entnommen, digital in das Basisband
von SG S2 heruntergemischt (siehe Abbildung 9.3 b in Kapitel 9.2) und im Spei-
cher eines Agilent M8190A AWG abgelegt (12-Bit Auflosung, 5 GHz Bandbreite,
12 GS/s maximale Abtastrate). Das AWG wurde darauf per direkter elektrischer
Verbindung, nach einer passenden elektrischen Tiefpassfilterung am AWG/ONU
(~1650 MHz [103] bzw. ~170 MHz [104] 3dB-Bandbreite je Kanal), an die Eingan-
ge der ONU Rx ADCs angeschlossen.

Im zweiten Schritt wurde die DS-Kommunikation im optischen B2B-Aufbau aus-
gewertet [123] (siehe Abbildung 9.17 b), was bedeutet, dass keine lange Glasfa-
serstrecke in den Signalweg eingebaut wurde. Die weitere analoge elektrische
und optische Strecke aufseiten des OLTs und des ONUs entspricht hingegen dem
in Kapitel 9.1 beschriebenen Vorgehen im Konzept des OTONES PONSs.

Dabei wird den DS-Slot Daten des OLT Tx, nach einer Anti-Aliasing Filterung
per Tiefpass, analog elektrisch der DS Seed im Abstand von 2.5 - Wg;,; hinzuge-
fligt, worauf dieses Signal mittels eines optischen I/Q-Modulators in die opti-
sche Doméne transferiert wird und das PUDG OTONES Slice-Schema entsteht.
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Abbildung 9.18: Aufgenommene Konstellationsdiagramme und EVM, am
ONU Rx im Falle direkter AWG-ONU-Rx-Verbindung (links)
und des optischen B2B-Messaufbaus (rechts) fiir QPSK (oben)
und 16-QAM (unten)

Anschliefend wird das Signal mit einem Erbium-Doped Fiber Amplifier (EDFA)
OLT-seitig verstarkt, wobei eine anschliefende Verstarkung auf ONU-Seite zum
Zwecke der Signalaufbereitung mittels eines deutlich giinstigeren bidirektiona-
len SOA erfolgt. Zwischen den beiden genannten optischen Verstarkern befin-
det sich in der Regel die Ubertragungsstrecke, welche den in Kapitel 9.1 Remote
Hub beherbergt, durch den ein FWDM und ein DWDM zwecks Datenver- und
-aufteilung des optischen Spektrums vollzogen wird. Der zweite optische Ver-
starker wiirde fiir den B2B zwar nicht benétigt, allerdings wurde dieser aus dem
Grund im Test verwendet, damit alle Komponenten, die einen signifikanten Ein-
fluss auf die Empfangsqualitdt haben, das lange Biindeladerkabel (trunk fiber)
ausgenommen, in der Ubertragungsstrecke vorhanden sind.

Darauf gelangt das optische Signal {iber eine Filterung an eine Photodiode, wo
es per remote heterodyne detection [123] analog empfangen wird und somit die
elektro-optische Wandlung stattfindet. Dabei mischt sich der DS Seed mit den
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Abbildung 9.19: Laboraufbauten zur Messung der DS-Ubertragung: OLT Tx,
D/A-Wandlung, Erzeugung des DS-Seeds, opt. Modulation
(I/Q-Modulator)

DS-Slot, worauf die DS-Slot Daten gemaf3 Kapitel 9.1, Abbildung 9.1 (H) im elek-
trischen Passband bei einer Mittenfrequenz von 2.5 - Wg;,; erscheinen.

Anschlieflend wird mit einem elektrischen Verstarker mit geringer Impedanz der
Photostrom verstarkt und dieses Signal mittels eines elektrischen I/Q-Mischers
ins komplexe elektrische Basisband des ONU Rx gemischt, wo es nach einer
Tiefpassfilterung mittels ADCs digitalisiert und durch den ONU Rx empfangen
wird. Anzumerken ist, dass bei diesem Aufbau am ONU ausschlieSlich relativ
preisgiinstige Komponenten zum Einsatz kommen, wobei der eher teure, aber
hochperformante EDFA ausschliefslich am OLT verwendet wird.

In Graphik 9.18 sind die aus beiden Fallen gewonnen Signale als Konstellations-
diagramme dargestellt, wobei in der linken Spalte die Messungen des elektri-
schen und in der rechten Hélfte die des optischen B2B-Tests dargestellt sind. Die
Diagramme wurden dabei mittels eines am ONU Rx vorhandenen openMSP430
per UART-Verbindung abgerufen. Da dabei die Konstellationspunkte mittels ei-
ner Darstellung in Polarkoordinaten encodiert werden, bei der 7 Bits fiir den
Modulus und 8 Bits fiir den Winkel verwendet werden, tritt die sichtbare Ka-
chelform der Diagramme aufgrund der gewéahlten Quantisierung auf.

Im elektrischen B2B-Fall konnten damit EV M,;, Werte von 3.3% bzw. 2.6% und
im optischen Aufbau von 8.9% bzw. 7.1% fiir QPSK respektive 16-QAM gemes-
sen werden. Dabei wurde die EVM,, gemafs [127] berechnet, indem eine Nor-
mierung der Error-Vector-Magnitude (EVM) auf die grofite, in der idealen Kon-
stellation vorhandene Amplitude erfolgt.
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Abbildung 9.20: Laboraufbauten zur Messung der DS—Ubertragung: opt. Filte-
rung, Detektion (Photodiode), Abwiérts- und A/D-Wandlung
und ONU Rx

Das System ist damit in der Lage, eine Signalqualitdt zu bieten, welche gleich
gut oder besser ausfillt als vergleichbare optische OFDM-Systeme. In [95] wird
ein optisches OFDMA-System vorgestellt, bei dem 128/64 Subtrager bei einer
Bandbreite von 1 GHz im elektrischen bzw. optischen B2B-Fall empfangen wer-
den. Verglichen mit dem Subtrigerabstand des OFDM-Systems dieser Arbeit
von 3.125 MHz, besitzt das dort beschriebene OFDM-System einen Subtragerab-
stand von 7.8125 bzw. 15.625 MHz, wobei im optischen B2B-Test fiir QPSK/16-
QAM eine EVM,;;, von 10.7%/8.4% verglichen mit 8.9%/7.1% dieser Arbeit ge-
messen wurde.

Eine weitere Arbeit [19] erzeugt ein OFDM-Signal mit 128 Subtragern unter der
Verwendung von 6 Bit DACs bei einer Abtastrate von 21.4 GS/s, was zu einem
Subtrédgerabstand von 167.1875 MHz fiihrt, wobei eine Datenrate von 8.36 Gbit/s
erzielt werden konnte. Hierbei wurde eine EVM von -18dB fiir den optischen
B2B-Fall bei QPSK gemessen, wobei die Messungen dieser Arbeit im Falle von
QPSK einer EVM von -21dB entsprechen [134].

In Abbildung 9.19 und 9.20 sind Aufnahmen dargestellt, welche wahrend der
Messungen des DS entstanden und den Systemaufbau zeigen. Abbildung 9.19 a
stellt den digitalen OLT Tx nebst Micram-Evaluierungsplatinen [98] und DACs
dar. Die Tiefpassfilterung mittels zweier Filter aus dem Projekt Condor [94], die
elektrische Einfligung des Downstream Seeds, die Verstarkung und die optische
Modulation per I/Q-Modulator sind in Abbildung 9.19 b zu sehen.

Auf ONU-Seite sind in Abbildung 9.20 a der optische Filter, die zur Detektion
verwendete Photodiode und der analoge elektrische I/Q-Demodulator darge-
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Abbildung 9.21: US-Messaufbauten: a) elektrischer Aufbau mit direkter Verbin-
dung von AWG und OLT Rx, b) mit Abwértswandlung und c)
mit Auf- und Abwirtswandlung und ONU Tx bzw. AWG (ver-
einfacht dargestellt)

stellt, der zum Heruntermischen des Signals ins Basisbands des ONU Rx ver-
wendet wird.

Abbildung 9.20 b zeigt den EDFA auf OLT-Seite, die analoge elektrische Tiefpass-
filterung und die TI ADC-Evaluierungskarte auf Teilnehmerseite und den digi-
talen ONU Empféanger. Zusitzlich ist im oberen Bereich der Ausgabe des Oszil-
loskops das Ubertragungsprotokoll des DS im Zeitbereich zu sehen (mit optisch
herausstechender Praambelsequenz) und im unteren Diagramm der Frequenz-
bereich des Passbandsignals der SG des ONU Rx vor der analog elektrischen
Downconversion ins Basisband, welches direkt nach dem elektrischen Verstir-
ker nach der Photodiode per 3dB-Splitter abgegriffen wurde.

9.5.0.2 Upstream Messungen

Fur die US-Messungen wurde der in Kapitel 9.3.4 erlduterte Aufbau eingesetzt.
Dieser verwendet eine DDC zum digitalen Heruntermischen des {iberabgetaste-
ten OLT-Rx-Signals auf den Bereich der gewtiinschten SG, um zum einen ISI-Pro-
bleme zu vermeiden, die durch unterschiedliche US-Latenzen entstehen, aber
auch, um den fiir den DS entwickelten ONU Rx wiederverwenden zu konnen.

Beim Test der US-Kommunikation wurde wie bei der Evaluierung des DS ein
inkrementelles Testen des Aufbaus angewandt, wobei zunichst der elektrische
US der Komponenten ausgewertet wurde. In Abbildung 9.21 sind die drei ge-
wihlten Aufbauten dargestellt.

Im finalen optischen Aufbau wiirde das ONU-Tx-Signals mittels einer SSB-Mo-
dulation und der Wiederverwendung des DS Seeds zur US-Modulation zunachst
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vom Basisband auf eine Zwischenfrequenz gemischt und schliellich in den op-
tischen US-Slot gewandelt, um die Teilnehmerdaten im korrekten Bereich des
optischen PUDG Schemas zu platzieren (siehe Kapitel 9.1, Abbildung 9.1). Dar-
auf wiirden, nach der optischen Ubertragungsstrecke die US-Daten, unter Ver-
wendung eines polarisationsdiversen koherenten Empfangers, im elektrischen
Basisband des OLT Rx ankommen.

In einem ersten optischen US-B2B-Test konnte der Aufbau insoweit vereinfacht
werden, dass aufseiten des ONU Tx eine analoge Mischerstufe und ein I/Q-Mo-
dulator verwendet werden. Damit konnte auf der OLT-Seite eventuell ein Ansatz
dhnlich des Empfangs des DSs angewendet werden, bei dem das Passbandsi-
gnal durch ein zweites analoges elektrisches Mischen ins Basisband konvertiert
wiirde oder mittels eines koharenten optischen Empféingers entgegengenommen
werden konnte [122]. Demzufolge wiirde vom Vorgehen her im US-Messaufbau
zundchst eine Upconversion auf die Mittenfrequenz der SG im Frequenzbereich
des US-Slots und darauf eine Downconversion des Signals ins Basisband des
OLT Rx stattfinden.

Aus diesem Grunde wurde ein erster Plausibilitatstest des Konzepts mit einem
AWG durchgefiihrt, das direkt mit dem OLT Rx verbunden wurde, wobei die
benotigten Tiefpassfilter zwischengeschaltet wurden. In den Speicher des AWGs
wurden dabei aus der Simulation des ONU Tx stammende Ubertragungsda-
ten geladen, welche per digitaler Vorverarbeitung zunéchst auf die Mittenfre-
quenz Fyc = 1.5- Wgj,; — 3 Wgi der SG2 hochgemischt und darauf mit Fpc =
1.5- Wgy,; ins Basisband des OLT Rx gewandelt wurden. Die Qualitdt der Mes-
sergebnisse entsprach dabei mit EVM,;;, = 2.4% in etwa der DS-Messung fiir
16-QAM (siehe Abbildung 9.22 a).

Darauf wurde der Downconversion Schritt der Praprozessierung entfernt und
dieser mittels einer bereits fiir die DS-Messungen verwendeten elektrischen Mi-
scherstufe durchgefiihrt (siehe Abbildung 9.21 b). Dabei ist erkennbar, dass sich
die Signalqualitédt durch die analogen Komponenten messbar verschlechtert, was
sich allerdings mit EVM,;, = 5.7% noch einigermaflen im Rahmen hélt (siehe Ab-
bildung 9.22 b).

Im letzten Test wurde die Vorverarbeitung entfernt und die reinen ONU-Tx-Da-
ten durch das AWG wiedergegeben bzw. direkt durch den Echtzeit ONU Tx er-
zeugt (siehe Abbildung 9.21 c). Wie aus Abbildung 9.22 c ersichtlich, verschlech-
tert sich durch die Hinzunahme der zweiten Mischerstufe die Empfangsqualitat
am OLT Rx so sehr, dass die Konstellationspunkte kaum mehr zugeordnet wer-
den konnen (EVM,, = 17.5%), was sich auf die aus diskreten Komponenten be-
stehenden Mischerstufen zurtickfiihren liefs. Da sich durch ein Vertauschen der
Mischerstufen das Ergebnis dnderte, zeigt, dass die Komponenten der Stufen
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Abbildung 9.22: Aufgezeichnete Konstellationsdiagramme und EVM am
Echzeit-OLT-Rx im Fall direkter elektrischer Verbindung, nur
mit elektrischer Abwiértswandlung und dem Fall mit elek-
trischer Auf- und Abwértswandlung. Ermittelte EVM,, fir
16-QAM: 2.4%, 5.7% und 17.5%.

wabhrscheinlich keinen Defekt aufweisen, allerdings deren bidirektionales Ver-
halten im gegebenen Frequenzbereich eingeschréankt ist.

Dennoch lasst sich durch diese Tests die Funktionalitdt des digitalen Konzepts
des US bestitigen, da der Empfang der Daten durch das prototypische OLT-Rx-
FPGA-Design, inklusive analog elektrischem Heruntermischen, méglich ist und
in einer Arbeit von Schindler die Funktionalitdt des optischen Konzepts unter
Verwendung zweier ONUs gezeigt werden konnte [123].

Im Folgenden sind Aufnahmen des Laboraufbaus des letzten Falls der US-Mes-
sungen dargestellt. In Abbildung 9.23 ist der ONU Tx an die bei 400 MS/s betrie-
benen DACs angeschlossen, die tiber Tiefpassfilter zur Anti-Aliasing-Filterung
an die Upconversion-Stufe angeschlossen sind. Darauf erfolgt das Heruntermi-
schen mittels der rechts im Bild dargestellten Stufe in das OLT-Rx-Basisband.

Der OLT Rx empfiangt nach einer weiteren Tiefpassfilterung das Signal mittels
auf Micram-Evaluierungsplatinen [98] installierter ADC-Module, die bei 3.2 GS/s
betrieben wurden (siehe Abbildung 9.24).

9.6 Schlussfolgerungen

In den Kapiteln dieses Abschnitts der Arbeit wurde eine neuartige PON-Archi-
tektur entwickelt, welche statt eines TDMA-Verfahrens zur Aufteilung des Me-
diums auf eine Kombination aus Wellenldngen- und Frequenzmultiplex setzt.
Innerhalb des Bereichs eines DS- bzw. US-Slots einer Slice wird dabei ein SC-
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Abbildung 9.23: Laboraufbauten zur Messung der US-Ubertragung: Takterzeu-
gung, ONU Tx, D/A- und Auf-/Abwértswandlung

FDMA-Verfahren angewendet, aufgrund dessen das Ausgangssignal unter an-
derem ein geringeres PAPR im Vergleich zu OFDMA aufweist. Dies wirkt sich
positiv auf die durchschnittliche Signalleistung und damit den Betrieb von nicht-
linearen Komponenten, wie optischen Modulatoren aus, was sich in einer ver-
besserten Signalqualitét zeigt und grofiere mittlere Ausgangsleistungen erlaubt.

In Zusammenarbeit mit einer Gruppe des Technions, Haifa unter Leitung von M.
Nazarathy wurde eine digitale Echtzeitarchitektur entwickelt, welche sich aus
SC-FDMA-Sende- und -Empfangskomponenten auf Provider- und Nutzerseite
zusammensetzt. Dabei wurden die jeweiligen Einheiten mittels FPGAs und teil-
weise kommerziell erhéltlichen (ONU) bzw. in einer Arbeit von Dreschmann [34]
(OLT) entwickelten DAC-/ ADC-Wandlermodulen realisiert und zusammen mit
dem durch Schindler [122] aufgebauten optischen Teil des PONs im Laborauf-
bau evaluiert. Im Fall der DS-Messungen konnte eine Signalqualitit erreicht wer-
den, welche etwas besser ausfillt als in vergleichbaren zur Zeit der Evaluie-
rung veroffentlichten OFDMA-Systemen. Die Funktionalitdt des Konzepts der
US-Ubertragung konnte ebenfalls gezeigt werden, indem der elektrische Back-
to-Back Fall und durch Schindler [122] die optische Ubertragungsstrecke erfolg-
reich verifiziert werden konnte.

Um eine Aussage zur Eignung der SC-FDMA-Architektur fiir das TFC-Szenario
hinsichtlich dessen zu erwartender Latenz zu treffen, wurde die Verzogerungs-
zeit der am KIT entwickelten SC-FDMA-Sender auf Basis der digitalen Logik
und der Wandlermodule abgeschitzt. Da fiir die Entwicklung der digitalen Ar-
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Abbildung 9.24: Laboraufbauten zur Messung der US—Ubertragung: Takterzeu-
gung, A/D-Wandlung, OLT Rx

chitektur zunédchst die Bestdtigung der Funktionalitdt des SC-FDMA-Konzepts
im Vordergrund stand, wurden die digitalen Verarbeitungsblocke nicht auf La-
tenz, sondern zunéchst lediglich auf deren Durchsatz und benétigte Logikres-
sourcen optimiert. Dabei wurden die Verzogerungszeiten fiir die beiden Sen-
dereinheiten in Summe zu etwa 6 us bestimmt, wobei die Empfangerseite, die
zusétzliche aufbereitende und synchronisierende Funktionen erfiillen muss, ei-
ne etwas hohere Verarbeitungszeit benotigen wird als der jeweilige Sender auf
Provider- bzw. Nutzerseite.

Demzufolge ergeben sich fiir die hier vorgestellte prototypische SC-FDMA-Ar-
chitektur mit neun Teilnehmern bei je 1 Gbit/s kontinuierlicher Rate Latenzen,
welche im Rahmen der fiir das CERN TTC PON gewdahlten Parametrisierung
des kommerziellen TDMA XGPON-1 liegen, das fiir 64 Teilnehmer bei 8 Mbit/s
durchschnittlicher Rate ausgelegt wurde [91]. Weitere Teilnehmer kénnten in der
SC-FDMA-Architektur entweder mittels der zweiten Slice, einer weiteren op-
tischen Wellenldnge, durch eine Verkleinerung der Spektralgruppen oder eine
Vergrofierung der Slot Bandbreiten hinzugefiigt werden.

Aus diesen Ergebnissen lasst sich schlussfolgern, dass das hier beschriebene pro-
totypische System noch keinen signifikanten Vorteil beziiglicher der Latenz zur
kommerziellen XGPON-1-Vergleichslosung bietet (8 us im US). Anzumerken ist
dabei allerdings, dass es sich bei dem hier erlauterten SC-FDMA PON um eine
nur wenig optimierte Architektur aus diskreten Komponenten handelt.

220



9.6 Schlussfolgerungen

Daraus lasst sich folgern, dass das zugrundeliegende Konzept fiir den Fall ei-
ner kommerziellen Umsetzung das Potential einer merklichen Reduktion der
durchschnittlichen Ubertragungslatenz bietet. Somit besitzt das hier erlauterte
SC-FDMA-PON-Konzept Eigenschaften, welche es zu einer duflerst interessan-
ten Verteilungslosung fiir Timing-, TFC- und solche Systeme macht, welche auf
eine geringere mittlere und kleinere Extremfall-Latenzen angewiesen sind, als
dies zum Zeitpunkt der Erstellung dieser Arbeit kommerziell erhéltliche TDM
PON s bieten konnen.
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10 Schlussfolgerungen und Ausblick

Innerhalb dieser Arbeit wurde die Entwicklung eines prototypischen TFC-Sys-
tems fiir das CBM-Experiment behandelt. Bei diesem Experiment wird eine neu-
artige Art von Auslese verwendet, die sich signifikant vom Ansatz der getrigger-
ten Auslese unterscheidet, da ein selbst-getriggertes Frontend, eine free-stream-
ing betriebene Online-Datenerfassung und eine vollstindige Online-Eventrekon-
struktion zum Einsatz kommen [45].

Da sich fiir den Betrieb dieser Auslese keine der verfiigbaren Losungen zur Zeit-
synchronisation und kritischen Ereignissteuerung des Standes-der-Technik eig-
net, wurde hierfiir in dieser Arbeit eine neue Methodik in Form eines TFC-Kon-
zepts entwickelt. Die zentrale Fragestellung lautete dabei, mittels welcher An-
sdtze der Betrieb einer grofien, verteilten free-streaming Online-Datenerfassung
mit ausreichender Qualitdt ermoglicht werden kann.

Zur Untersuchung dieser Fragestellung wurde zunéchst ein vorldufiges Syn-
chronisationssystem mit Twisted-Pair-Verbindungen entwickelt, das den Betrieb
der ersten synchronen, selbst-getriggerten, freilaufenden, mittelgrofsen, FPGA-
basierten Auslese des CBM-Experiments im Rahmen eines Strahltests ermog-
lichte [168].

Ausgehend von den Schliissen aus diesem System und existierenden Systemen
zur Zeitsynchronisation und kritischen Ereignissteuerung anderer Experimen-
te, wurde darauf ein Konzept des TFC-Systems erarbeitet. Durch Kombination
der Regelung von Oszillatoren mittels Soft-PLL und Kommunikationslinks mit
konstanter Latenz wurde eine TFC-Architektur entworfen, welche anhand der
bisher bekannten Anforderungen der Auslese von CBM ausgelegt wurde.

Fiir die in dieser Arbeit zentrale Topologie aufierhalb der mTCA.4 Crates wurde
zwecks einer moglichst geringen Kommunikationslatenz eine Punkt-zu-Multi-
punkt TFC-Topologie mit Direkt-Links gewahlt. Da sich hierfiir prinzipiell so-
wohl ein auf dem Vorldufer der TFC-Architektur basierender Twisted-Pair-An-
satz, aber auch eine Anbindung per Glasfaser eignet, wurden diese als zwei al-
ternative Verdrahtungskonzepte innerhalb dieser Arbeit aufgebaut und ausge-
wertet. Wo notig, wurden Schnittstellenkarten entwickelt.

Dabei bietet die Glasfaserkommunikation den Vorteil kommerziell erhiltlicher
Hardware und potentiell leichterer Erweiterbarkeit, wobei die Twisted-Pair-Va-
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riante eine wesentlich geringere Komplexitit und ein viel breiteres Anwendungs-
feld im Bereich eingebetteter Systeme besitzt, da keine seriellen Hochgeschwin-
digkeitskanéle benotigt werden.

Auf FPGA-Seite kommt dabei ein HW /SW-System zum Einsatz, das die Fle-
xibilitdt eines Soft-Core-Prozessors mit hardware-naher Logik kombiniert, um
eine hoch prézise Phasenmessung und eine effiziente Regelung von Oszillato-
ren zu ermoglichen. Dabei wurde ebenso ein Konzept vorgestellt, das es fiir den
Twisted-Pair-Ansatz erlaubt, ohne die Ableitung eines Taktes von einem Hoch-
geschwindigkeitsdatenlink eine phasenangepasste Synchronisation zu erzielen.

Sowohl im Falle der Verwendung eines Glasfaser- als auch eines Twisted-Pair-
Mediums, lieferte ein prototypisches System zur Timing-Synchronisation eines
TFC-Master-Slave-Systems mittels Soft-PLL und nachgeregelter Oszillatoren du-
Berst vielversprechende Messergebnisse. Dabei konnte eine maximale Phasenab-
weichung vom eingestellten Sollwert im Rahmen von weniger als 10 ps gemes-
sen werden, was der Prézision des als kommerziell erhiltliche Referenz angese-
henen Systems von durchschnittlich 6 ps du8erst nahe kommt [133]. Mittels des
angewandten Verfahrens zur prazisen Zeitstempelerzeugung konnte demons-
triert werden, dass das aufgebaute glasfaserbasierte TFC-System eine sehr kon-
stante Ubertragungslatenz zwischen zwei FPGAs bieten kann, welche im Be-
trieb lediglich im Rahmen der Regelungsprézision von 10 ps variiert. Zudem
ermoglicht es der gewéhlte Ansatz, TFC-Slaves auf ein halbes Unit Interval des
TFC-Links wiederholbar genau (+/-208.3 ps bei 2.4 Gbit/s) auf einen Master
zu synchronisieren. Ebenfalls ergaben Messungen, dass mittels des synchroni-
sierten TFC-Taktes aufseiten der Slaves ein Highspeed-Link mit sehr geringer
Fehlerrate betrieben werden kann (BER < 10713). Somit eignet sich die ent-
wickelte Ubertragungsstrecke sowohl fiir die prézise Bestimmung des Slave-
Phasenfehlers zwecks zeitlicher Synchronisation, als auch als Medium zur zeit-
lich deterministischen Fast-Control-Kommunikation.

Dies bestétigt, dass mittels der hier vorgestellten Methodik eine in Auslese-Crates
unterteilte selbst-getriggerte-Datenerfassung mit hoher Qualitdt synchronisiert
werden kann und sich die Konstanz der physikalischen Kommunikationsver-
bindung zwischen Crates fiir den Austausch kritischer Nachrichten der Auslese
eignet.

Zur Evaluierung der zukiinftigen Erweiterbarkeit der TFC-Topologie wurde fer-
ner die digitale Architektur eines optischen SC-FDMA PONs entwickelt und
ausgewertet, das eine Alternative zu den heute kommerziell verwendeten TDM
PONSs darstellt.

Hierbei erfolgt die Zuteilung des Upstream-Mediums nicht tiber einen Zeitmul-
tiplex, was bei einer groSen Anzahl Nutzer zu hohen Extremfall-Latenzen fiih-
ren wiirde, sondern durch eine Aufteilung der Systembandbreite im Frequenz-
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bereich. Dabei kénnen die ONUs auf Nutzerseite zu jeder Zeit mit dem OLT
kommunizieren, wodurch konzeptbedingt gerade fiir kurze Nachrichten mit ei-
ner geringen Latenz zu rechnen ist.

Mittels elektrischer und optischer Tests im Laboraufbau wurde die PON-Archi-
tektur evaluiert, wodurch die Funktionalitédt des entwickelten PONs gezeigt wer-
den konnte.

Aufgrund der durch den SC-FDMA-Ansatz moglichen Reduktion der Bandbrei-
ten und Abtastraten auf Teilnehmerseite, stellt das resultierende PON eine ver-
gleichsweise giinstige Alternative zu heutigen TDM-PONs dar. Dabei muss den-
noch angemerkt werden, dass die evaluierte prototypische Version des PONs
aufgrund der verwendeten diskreten Komponenten fiir eine direkte in einem
TFC-System zu teuer ausfillt. Zudem wird durch die auf den FPGAs zum Ein-
satz kommenden nicht auf besonders geringe Latenz ausgelegten FFTs und des
noch nicht optimierten Kommunikationsprotokolls eine recht hohe Verzogerungs-
zeit von 7-8 ps verursacht.

Dennoch ldsst sich fiir das entwickelte PON abschlieend sagen, dass sich dieses
Konzept als Losung zur Signalverteilung innerhalb eines TFC-Netzwerks eignet.
Fiir dessen tatsidchliche Verwendung wiére allerdings eine vollstindig integrier-
te kommerzielle Losung notwendig, sodass sich dessen Kosten und Prozessie-
rungszeiten im Rahmen halten.

Im Folgenden seien als Ausblick dieser Arbeit einige Bereiche des TFC-System
genannt, in denen weitere Entwicklungen moglich und erstrebenswert sind.

Ein zentraler Punkt stellt dabei die Umsetzung des Konzepts der Fast-Control-
Kommunikation dar. Des Weiteren steht die Entwicklung der Synchronisation
der DPBs innerhalb von Crates aus, wobei diese Analogien besitzt, die sich po-
tentiell fiir den Ausbau eines TFC-Masters zu einem Multi-Master-Crate verwen-
den lassen.

Ebenfalls wird zu ermitteln sein, welche Paketumlaufzeit einschliefSlich der Ent-
scheidungsfindung im Falle kritischer Fast-Control-Nachrichten innerhalb des
TFC-Systems fiir die finale Auslese von CBM zuléssig sind. Dabei ist es inter-
essant, herauszufinden, welche Schritte bei verschiedenen Konstellationen ein-
treffender FC-Nachrichten einzuleiten sind, um z.B. einen Kompromiss zwischen
maximaler Zuverldssigkeit der Auslese und der Aufzeichnung vollstandiger, zu-
sammenhéngender Datensétze zu erhalten.

Letztendlich wird aus der maximalen Ein-Wege-Latenz der FC-Pfade ableitbar
sein, welche Losung zur Signalverteilung sich fiir eine zukiinftige Modifikation
der Topologie des TFC-Systems zwecks Vergrofserung der Anzahl Slave-Knoten
am besten eignen wiirde, wie beispielsweise ein TFC-Multi-Master-Crate oder
ein PON aus der Gruppe der WDM, OFDMA oder SC-FDMA PONSs.
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Zusammenfassend stellen die hier beschriebenen Arbeiten eine wichtige Basis
der TFC-Architektur dar, welche als essentieller Teil der Auslese des CBM-Ex-
periments zum Betrieb der free-streaming Online-Datenerfassung zum Einsatz
kommen wird.
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Measurement at the LHC
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