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1 Einleitung

1 Einleitung

Aufgaben der Bildverarbeitung - wie z.B. Qualitétskontrolle in der Industrie - lassen sich mit
derzeit verfigbaren digitalen Systemen zwar 10sen, aber diese Lsungen sind nicht unbedingt
effizient in Hinsicht auf Hardwareaufwand, Leistungsverbrauch und Kosten. Ein wesentliches
Problem ist die grole Datenmenge, die in Echtzeit zu verarbeiten ist. In digitalen Verfahren
werden diese Aufgaben meist auf Optimierungsprobleme zuriickgeftihrt oder durch bestimmte
Arten von Filterungen wie z.B. mit Sobeloperatoren gel 6st [20][30][68][81][82][83][101].

Durch eine effiziente Bildvorverarbeitung sollen die bei der Bildaufnahme anfallenden Daten
frihzeitig reduziert und, soweit moglich, vereinfacht werden. Seit einigen Jahren beschéftigt
sich die Forschung daher mit der Untersuchung und der schaltungstechnischen Realisierung
von Bildverarbeitungsarchitekturen der Biologie wie z.B. die des Menschen und im speziellen
der menschlichen Netzhaut (Retina). Es werden M 6glichkeiten untersucht, derartige Architek-
turen effizient in Form analoger Hardware zu realisieren und in Kombination mit CMOS-
Bildsensoren kostenglinstige und leistungsfahige Bildverarbeitungssysteme aufzubauen.

Erste Ansédtze zur Abbildung des Bildverarbeitungssystems der menschlichen Retina in ein
technisches Modell wurden von Carver Mead am California Institute of Technology mit der
»Sllicon Retina* unternommen [69][ 70]. Diese besteht aus einem einlagigen, analogen Wider-
standsnetzwerk, das die zur Bildaufnahme eingesetzten Photosensoren mit Widerstanden
verbindet. Dadurch erfolgt ein Potentialausgleich zwischen den Photosensoren, die sich visu-
el as eine ,Glattung” des Bildes darstellt (das Bild erscheint dem Betrachter verschwom-
men). In der Bildverarbeitung bezeichnet man dies als raumliche Tiefpal¥filterung. Durch
Differenzbildung mit dem Originalsignal der Photosensoren und Nulldurchgangserkennung
(engl.: zero crossing detection) lassen sich direkt Kanteninformationen ohne weiteren Berech-
nungsaufwand gewinnen. Damit lassen sich gleich bei der Bildaufnahme die weiter zu verar-
beitenden Daten auf die fir viele Anwendungen ausreichenden Informationen deutlich redu-
zieren (Kanteninformation gleich 1 Bit pro Bildpunkt). Weitere Entwicklungen und andere
»Kunstliche Retinag“ basierend auf biologieorientierten analogen Widerstandsnetzwerken, die
die Bilderfassung und die Bildvorverarbeitung gleichzeitig und parallel durchfiihren, sind z.B.
in [7][50][122] beschrieben.

Ausschliefdlich mit den Kanteninformationen lassen sich jedoch nur Umrisse und Konturen
eines Objektes erkennen. Bei Anwendungen, fur die Kanteninformationen alleine nicht aus-
reichen, kann man durch Segmentierung des Ausgangsbildes zusétzliche Informationen Uber
die Flachen gewinnen. Segmentierung ist die Unterteilung von Bildern in Flachen anndhernd
gleicher Helligkeit. Mit diesen Zusatzinformationen lassen sich beispielsweise Objekte nach
einer Veranderung (z. B. Bewegung) zuverlassiger wiedererkennen.

Fur die Kantenerkennung und Segmentierung basierend auf analogen Widerstandsnetzwerken

gibt es allerdings noch keine zufriedenstellenden Ansédtze: Untersuchungen haben zwar ge-
zeigt, dal3 ,zweilagig-parallele Netzwerke* sich gut fur die Kantenerkennung eignen; aler-
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1 Einleitung

dings liefern diese kein segmentiertes Bild [50][69]. Bisherige Verfahren zur Segmentierung
basieren auf nichtlinearen Widerstandsnetzwerken mit ,Resistive Fuses® [69][122]. Diese
ermoglichen neben der Segmentierung auch eine Kantenerkennung des Ausgangsbildes.
Allerdings weist dieser Ansatz schwerwiegende Mangel bei der Kantenerkennung auf. Eine
unscharfe, Uber mehrere Bildpunkte verteilte Kante wird nicht eindeutig detektiert, sondern
als mehrere aneinanderliegende Kanten erkannt. Ein weiterer Nachteil der Netzwerke mit
Resistive Fusesist der grof3e schaltungstechnische Aufwand [50][69][122].

Ziel der vorliegenden Arbeit ist es, basierend auf biologienahen analogen Widerstandsnetz-
werken, eine moglichst einfache Methode aufzuzeigen, mit der es gelingt, sowohl Kantener-
kennung as auch Segmentierung von Standbildsignalen durchzufiihren, die in Form von
Spannungen vorliegen. Einen weiteren Schwerpunkt dieser Arbeit bildet der Entwurf von
CMOS-Schaltungen zur Implementierung des vorgestellten Widerstandsnetzwerks zur Kan-
tenerkennung und Segmentierung.

Um die (im Vergleich zu Ansdtzen mit Resistive Fuses) zuverldssigere Kantenerkennung der
zweilagig-parallelen Widerstandsnetzwerke und die zusétzliche Segmentierung éhnlich wie
die der Resistive Fuses miteinander zu kombinieren, wird ein neuer Ansatz vorgestellt, bel
dem das zweilagig-paralele Widerstandsnetzwerk nach Art eines Multiplexprinzips verwen-
det wird. Die Kantenerkennung erfolgt zunéchst durch die Feststellung der Nulldurchgénge
der beiden Lagen des Netzwerks. Ein zusétzliches segmentiertes Ausgangssignal erhat man,
indem die bindren Kantensignale nach Art eines Multiplexprinzips as Steuersignale auf die
Horizontalwidersténde einer Lage des Netzwerks so rickgekoppelt werden, dald das Bild
segmentiert wird, ohne dafir selbst die Resistive Fuses einzusetzen. Somit wird mit nur wenig
M ehraufwand gegentiber bisherigen Implementierungen von zweilagig-parallelen Netzwerken
zusétzlich zur Kantenerkennung eine Segmentierung implementiert und damit die funktionale
Dichte erhoht.

In Kapitel 2 werden der Aufbau, die Funktion und die Eigenschaften der biologischen Retina
erlautert, um einen Einblick und ein Verstandnis der Wirkungsweise der Retina bei der Kan-
tenerkennung zu vermitteln. Im Anschlul daran werden in Kapitel 3 die ersten Ansétze zur
schaltungstechnischen Abbildung der Architektur der Retina vorgestellt. Diese basieren auf
Widerstandsnetzwerken, die wie die Synapsen in der menschlichen Retina eine réaumliche
Tiefpal¥filterung, d.h. eine Rauschreduzierung des erfaldten Bildes, bewirken. Weiterhin wer-
den Ergebnisse eines in der Programmiersprache C erstellten Simulationsprogramms vorge-
stellt, das die unterschiedlichen Netzwerke hinsichtlich ihrer Funktionalitét zur Bildvorverar-
beitung simuliert. Damit wird eine friihzeitige qualitative Uberprifung der reaisierbaren
Netzwerk-Algorithmen zur Bildvorverarbeitung ermdglicht.

Anschlief3end wird in Kapitel 4 der Aufbau und die Funktion des neuen gemultiplexten zwei-
lagig-parallelen Widerstandsnetzwerk zur Kantenerkennung und Segmentierung vorgestellt.
Anhand von Software-Simulationen einiger Testbilder werden auch fur dieses Netzwerk
frihzeitig Erkenntnisse und Ergebnisse gewonnen, die fir die anschlieffende schaltungstech-
nische Realisierung nitzlich sind. Ferner dienen die in den Software-Simulationen verwende-
ten Widerstandswerte als Grundlage fur die Dimensionierung der verwendeten Bauelemente
in der spéteren schaltungstechnischen Realisierung. Weiterhin wird ein neuer Algorithmus zur
Feststellung der Nulldurchgénge fir die Kantenerkennung vorgestellt. Dieser kann mit Hilfe
eines Gilbert-Multiplizierers und Stromkomparators implementiert werden und ermdglicht
somit gegenuiber der konventionellen Methode nach [7] eine Hardwarereduzierung um bis zu
33% in der Anzahl der Transistoren.



1 Einleitung

Die Beschreibung und Untersuchung der schaltungstechnischen Realisierung der einzelnen
Module des gemultiplexten Netzwerks werden in den nachfolgenden Kapiteln beschrieben. In
Kapitel 5 erfolgt die Untersuchung und Realisierung des ,, Vertikalwiderstandes®, Uber die das
Eingangssignal in das Netzwerk gespeist wird. Ein wichtiges Kriterium bei der Implementie-
rung ist u.a. der Platzbedarf. Ferner spielt die Linearitét der Widersténde selbst eine wichtige
Rolle, da die Empfindlichkeit der Kantenerkennung Uber den gesamten Helligkeitsbereich
moglichst gleich sein sollte. Daher wird eine speziell fur das zweilagig-parallele optimierte
Schaltungsldsung vorgestellt wird, die gegentiber konventionellen Implementierungsmetho-
den einen Linearitétsgewinn um bis zu 30 dB in der Total Harmonic Distortion ermdglicht.

Kapitel 6 befaldt sich mit der Untersuchung und der Realisierung der ,, Horizontalwiderstan-
de*, die die einzelnen Netzknoten verbinden. Diese werden im Gegensatz zu herkdmmlichen
Implementierungen (bestehend aus 7 bis 33 Transistoren) durch einzelne MOS Transistoren
realisiert, die im Triodenbereich betrieben werden. Diese werden dabel durch eine Ladungs-
pumpe (engl.: charge pump) on-Chip mit Spannungen versorgt, die Uber der Betriebsspan-
nung Voo liegen. Dadurch soll gewéhrleistet werden, dal3 die Transistoren bei minimaler
physikalischer Dimensionierung im linearen Bereich arbeiten. Weiterhin wird in diesem
Kapitel die Multiplexerschaltung zur Segmentierung vorgestel|t.

Die Implementierung des Zero-Crossing-Detektors erfolgt wie zuvor erwdhnt mit Hilfe eines
Gilbert-Multiplizierers, der am Eingang zwei differentielle Eingangsspannungen bendtigt.
Diese werden mit Hilfe des in Kapitel 7 beschriebenen Fully-Baanced-Differential-Output-
Differenzverstérkers erzeugt, der jedoch mit einem Offset behaftet ist. Dadurch wird die
Empfindlichkeit der Kantenerkennung beeintrachtigt. Um die Empfindlichkeit zu erhdhen,
wurde daher zusétzlich eine Schaltung zur Offsetkompensation basierend auf dem Chopper-
Verfahren implementiert. Eine auftihrliche Schaltungsbeschreibung erfolgt in Kapitel 8.

Zur Uberprifung der Simulationsergebnisse der Kantenerkennung und Segmentierung wurde
ein Testchip in einer 1.2 um CMOS-Technologie entwickelt und bei Austria Mikro Systems
AMS gefertigt. Als Teststruktur wurde ein eindimensionales, gemultiplextes zweilagig-
paralleles Widerstandsnetzwerk bestehend aus 10 Knoten implementiert. Ziel der Testschal-
tungen war vorrangig die Verifikation der Simulationsergebnisse, so dal3 auf den Aufbau
grofRerer komplexer Widerstandsnetzwerke verzichtet wurde. Die Mef3ergebnisse an diesem
Testchip werden in Kapitel 9 gegeben.

Die wichtigsten Ergebnisse sind in Kapitel 10 zusammengefalst. Im anschliel3enden
Kapitel 11 werden zudem Anwendungsbeispiele und ein Ausblick auf mogliche zukinftige
Entwicklungen gegeben.
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2 EinfUhrung in die Kantenerkennung der kiinstlichen Retina

2 Einfuhrung in die Kantenerkennung der kunstlichen
Retina

Das menschliche Auge und im speziellen die Retina (Netzhaut) |6sen durch ihren anatomi-
schen Aufbau u.a. die Probleme der optischen Bildaufnahme und der Bildvorverarbeitung,
d.h. die der Geschwindigkeit, des Leistungsverbrauchs und der Storsicherheit bei minimalen
Raumbedarf [28]. Untersuchungen und Forschungen auf dem Gebiet der kinstlichen Retina
befassen sich daher mit schaltungstechnischen Abbildungsméglichkeiten eines Bildverarbei-
tungssystems, die sich nahe an der Architektur und den Algorithmen der Retina orientieren.

Insbesondere die Kantenerkennung mit Hilfe analoger Widerstandsnetzwerke basiert auf der
Signalverarbeitung der biologischen Retina [50][57][69][70]. Daher werden in diesem Kapitel
zunachst die biologischen Grundlagen und Funktionen der Retina vorgestellt, die fir eine
anschlief3ende technische Abbildung zur Kantenerkennung von Bedeutung sind.

2.1 Aufbau der biologischen Retina

In der Retina (Netzhaut) findet sowohl die Bildaufnahme als auch eine Bildvorverarbeitung
der aufgenommenen Bildinformationen statt. Dies ergibt sich durch den besonderen anatomi-
schen Aufbau der Retina (siehe Abb.2.1) [16][52].

Zum
optischen

R T )2

A

] I
ERUC LI kvt R e W Y

T TR A==

ey

Abb. 2.1: Aufbau der Retina: (A) Zellfarbung, (B) Schematische Darstellung
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2 EinfUhrung in die Kantenerkennung der kiinstlichen Retina

Die Retina l&fdt sich grob in die folgenden drei Abschnitte unterteilen:

e Stratum neuroepitheliale (Neuroepithel) (1)
e Stratum ganglionare retinae 2
e Stratum ganglionare nervi optici 3

Im Neuroepithel befinden sich die Photorezeptoren (4), die das einfalende Licht in chemi-
sche Signale umwandeln. Die Rezeptoren befinden sich in der untersten Schicht der Retina,
d.h. das einfallende Licht mul3 zun&chst die Nervenfasern und die Zellen der oberen Schichten
durchdringen, bevor sie von den Rezeptoren wahrgenommen werden kdnnen. Diese Umkehr
der Reihenfolge von Signalaufnahme und Signalweiterleitung wird as Inversion bezeichnet.
Dadurch gelangen aber auch nur etwa 50% des einfallenden Lichts bis zu den Rezeptoren.

Es existieren zwei unterschiedliche Arten von Photorezeptoren: Die Stabchen (4a) und die
Zapfen (4b). Die Stabchen dienen zur Hell-Dunkel-Wahrnehmung und die Zapfen zur Farb-
Wahrnehmung. Im folgenden wird zur Vereinfachung nur das Schwarz-Wei(3-Sehen betrach-
tet, d.h. die Zapfen werden nicht berticksichtigt.

Die Stabchen sind miteinander durch Synapsen (5) verbunden. Diese Verbindungen Ubertra-
gen den Reiz eines Rezeptors auf die benachbarten Rezeptoren. Somit ergibt sich eine raumli-
che Mittelwertbildung des optischen Eingangssignals. Weiterhin sind die Photorezeptoren im
Stratum ganglionare retinae tber Horizontalzellen (6) miteinander verbunden. Die Diffe-
renz aus den Signalen der Photorezeptoren und den der Horizontalzellen bilden die Bipolar-
zellen (7). Die Zellkerne der Bipolarzellen liegen im Bereich der inneren Kornerschicht (10).
Die Schicht, in der sich die Horizontalzellen befinden, wird als innere Plexiform (11) be-
zeichnet. Oberhalb dieser inneren Kornerschicht schliefdt sich die &ulere Plexiform (12) an, in
der Amakrinzellen (8) weitere Querverbindungen der Signapfade bilden. Im Stratum
ganglionare nervi optici enden die Bipolarzellen auf den Ganglionzellen (9), die die Signale
»digitaliseren” und zum Gehirn weiterleiten.
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2.2 Funktion der Retina

Die Netzhaut fuhrt Uber die Synapsen der Photorezeptoren eine lokale réaumliche Mittelwert-
bildung bzw. Tiefpal¥filterung des optischen Eingangssignals durch. Diese Mittelwertbildung
fahrt jedoch dazu, dal3 das Signal nicht nur zu einer Ganglionzelle gefuhrt wird, sondern auch
in der Umgebung der Erregung eine Reaktion ausgel6st wird (Divergenz). Solch eine Ausbrei-
tung des Signals kann durch sogenannte inhibitorische Zwischenzellen verhindert bzw. ge-
hemmt werden (Konvergenz) [52]. Horizontal- und Bipolarzellen stellen solch ein Zwischen-
neuron dar.

An den Ganglionzelleingdngen ergibt sich somit ein rezeptives Feld, das sich aus der Diffe-
renz des gegléatteten Eingangssignals der Photorezeptoren und des stérker geglétteten Signals
der Horizontalzellen zusammensetzt (siehe Abb.2.2). Das Ausgangssignal der Horizontal zel-
lenin Abb.2.2 ist zur Vereinfachung der Betrachtungsweise negiert dargestellt.

Ausgangssignal (normiert auf Eingangssignal)

f(x)
0.4 N i
0-31 I, \\/ éﬁz?;g%s;[;ren i
L ’/ \\ |

Ausgang der
Bipolarzellen

—15 —10 -5 o 5 10 15
Ortsvariable x

Abb. 2.2: Impulsantwort der Retina®

Die Funktion, die sich als Impulsantwort ergibt, wird als Difference-of-two-Gaussians (DoG)
oder Mexican-Hat-Funktion b(x) bezeichnet. Sie setzt sich aus der Differenz der Stébchen-
gauidfunktion s(x) und der Horizontal zellengaul3funktion h(x) zusammen [16]:

b(x) = s(x) - h(x)

2.1)

! Die Ortsvariable x wird auf eine Einheitslange bezogen, wobei diese den Abstand zwischen zwei Photorezepto-
ren darstellt.
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Hierbei stellen s, und hy die Eingangsampituden dar; os entspricht der Standardabweichung
der Stabchengauf¥funktion und o der der Horizontalzellengauffunktion. Experimentelle
Messungen gemal3 [16] haben gezeigt, dal3 die Impulsantwort s(x) der Retina einer Gaul3funk-
tion entspricht. Dies ergibt sich durch den hohen Grad der Vernetzungen der Synapsen unter-
einander. Die Standardabweichung der Horizontalzellen ist allerdings grofl3er als die der Stab-
chensynapsen, da durch ihre langen Dendriten auch ortlich weiter entfernte Rezeptoren mit in
die Mittelwertbildung eingehen.
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2.3 Eigenschaften der Mexican-Hat-Funktion als Bandpal}

Die Aufgabe der Mexican-Hat-Funktion fur die Bildvorverarbeitung 183t sich aus dem Spekt-
rum ableiten. Die Fourier-Transformierte der Gl. (2.1) ergibt nach [17]:

S[b(x)] = S[s(x)] - S[h(x)] = jz"_n exp( - ‘”2"3) : th—n exp( - “’2°h) 22

Aus dieser Gleichung kann man entnehmen, dal3 der Frequenzgang an der Stelle w=0 nur von
den Eingangsamplituden s, und hp abhéngig ist und nicht von der Standardabweichung o.
Unter der Voraussetzung, dald die Eingangsamplituden s, und hy gleich sind, erhdlt man im
Spektrum der Bipolarzellen einen Bandpal3 nach Abb. 2.3.

F(0)/F max

Spektrum der Stabchen-Funktion

Spektrum der Horizontalzellen-Funktion

Spektrum der Bipolarzellen-Funktion

Abb. 2.3: Spektrum eines aus einer Mexican-Hat-Funktion gebil deten Bandpasses

Durch die Wahl der Standardabweichungen os und o}, kann der Bandpald derart eingestellt
werden, so dal3 nur bestimmte Kanteninformationen herausgefiltert werden. Die folgende
Abbildung zeigt die Bandpalifilterung eines rauschbehafteten Kanteneingangssignals.
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Originalsignal (rauschbehaftet)

" [

f(X)/fmax

200 250 300 350 400

0 50 100 150
Ortsvariable x

BandpaRgefiltertes Signal (auf das Maximum normiert)

1

g(x)/gmax
o
T

200 250 300 350 400

0 50 100 150
Ortsvariable x

Abb. 2.4: Bandpaf¥filterung eines rauschbehafteten Kanteneingangsignals

Esist deutlich zu erkennen, dal3 das Eingangssginal nach der Filterung nur an den Stellen um
eine Kante Werte besitzt, die von Null verschieden sind. Die Grof3e des Ausgangssignals ist
dabei von der Breite des Durchlal3bereichs des Bandpasses und von der Steigung des Kanten-

signals abhangig (siehe Abb. 2.5).

Originalsignale

s 1
x
©
£ 2
on)
= 3
O —
0 50 100 150 200 250 300 350 400
Ortsvariable x
BandpaRgefilterte Signale
5 .
£
2
g 2 I
o 3
0 50 100 150 200 250 300 350 400

Ortsvariable x

Abb. 2.5: Abhangigkeit der bandpaf3gefilterten Ausgangssinale von der Seigung der Kante

Die Abhéngigkeit des Ausgangssignals von der Steigung der Kante &3t sich durch die spekt-
ralen Eigenschaften des Eingangssignals erklaren: Je flacher eine Kante ist, desto weniger
hochfrequente Anteile sind im Signal enthalten, die von einem Bandpal3 herausgefiltert wer-

den konnen.
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2 EinfUhrung in die Kantenerkennung der kiinstlichen Retina

Aus den Abbildungen 2.4 und 2.5 ist weiterhin zu erkennen, dal3 im Bereich der Kante das
gefilterte Ausgangssignal zwei Maxima mit inversem Vorzeichen besitzt, zwischen denen die
Mitte der Kante liegt. Diese Stelle a3t sich anschlief?end durch den Nulldurchgang des Aus-
gangssignals detektieren. Mathematisch &3t sich dieser Nulldurchgang as Nullstelle der
zweiten Ableitung des Eingangssignals interpretieren. Zur Verdeutlichung werden in der
Abb.2.6 eine , schwach ansteigende” Kante und deren erste und zweite Ableitung dargestellt.

Originalsignal

N

f(x)/fmax

o _

0 50 100 150 200 250 300 350 400
Ortsvariable x

1. Ableitung (normiert)

. T T T T T T ]

f(x)/fmax

o) 50 100 150 200 250 300 350 400
Ortsvariable x

2. Ableitung (normiert)

f(X)/fmax
o

o) 50 100 150 200 250 300 350 400
Ortsvariable x

Abb. 2.6: Flach ansteigende Kante und deren erste und zweite Ableitung

An der Stelle der maximalen Steigung bzw. des Wendepunktes des Kantensignals besitzt die
erste Ableitung eéin Maximum. Die Tangente dieses Maximums ist demnach waagerecht,
woraus fur die zweite Ableitung an dieser Stelle ein Nulldurchgang folgt. Die graphische
Darstellung der zweiten Ableitung hat somit die gleichen Eigenschaften wie das bandpal3gefil -
terte Signal aus Abb.2.4 (, jedoch mit inversem Vorzeichen).

Der Nulldurchgang des DoG-gefilterten Signals entspricht also dem Ort der maximalen Stei-
gung des Originalkkantensignals. Dieses Verfahren zur Kantenerkennung basierend auf der
biologischen Retina eignet sich besonders fur die Kantenerkennung bei einer anschlief3enden
Segmentierung des Bildes. Es werden scharfe Abgrenzungen zwischen z.B. zwel Objekten
bestimmt, und somit kann jeder Bildpunkt eindeutig dem Objekt bzw. Segment links oder
rechts von der Kante zugeordnet werden.

-11-
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2.4 Zusammenfassung

Grundlage fur die Kantenerkennung mit Hilfe analoger Widerstandsnetzwerke ist die biologi-
sche Retina. Diese fuhrt durch ihren anatomischen Aufbau eine Difference-of-two-Gaussians-
Bandpal¥ilterung aus. Die Filterung eines Kantensignals mit solch einer Bandpal3funktion
fuhrt zu einem Nulldurchgang im Ausgangssignal. Die Stelle des Nulldurchgangs entspricht
dabel dem Ort der Kante. Mathematisch &3t sich diese Stelle als Ort der maximalen Steigung
des Original kantensignal s interpretieren.

-12 -



3 Technische ModelIbildung

3 Technische Modellbildung

Erste Ansitze die Architektur und Algorithmen der menschlichen Retina in ein analoges
technisches Modell abzubilden, basieren auf Netzwerken mit linearen Widerstanden
[7][13][40][50][56][62][69]. Die Widersténde verbinden die zur Bildaufnahme eingesetzten
Photosensoren und bewirken wie die Synapsen in der menschlichen Retina eine raumliche
Tiefpal¥filterung des aufgenommen Bildes, die sich visuell as eine ,Glattung” des Bildes
darstellt. Konventionelle Widerstandsnetzwerke, die eine rdumliche Tiefpal¥filterung und eine
Kantendetektion des Bildsignals durchfihren, sind

e die einlagigen, (Abschnitt 3.1)
e die zweilagigen und (Abschnitt 3.2)
e die zweilagig-parallelen Netzwerke. (Abschnitt 3.3)

Allerdings fuhren diese Netzwerke keine Segmentierung des Ausgangsbildes durch. Eine
Kantenerkennung bei gleichzeitiger Segmentierung des Ausgangsbildes ermdglichen

e nichtlineare Widerstandsnetzwerke mit Resistive Fuses.  (Abschnitt 3.4)

Die Netzwerke mit Resistive Fuses weisen aber schwerwiegende Mangel bei der Kantener-
kennung auf [122][50]. Um die eindeutige Kantenerkennung des zweilagig-parallelen Wider-
standsnetzwerks mit einer zusétzlichen Segmentierung zu kombinieren, ohne dabei die Re-
sistive Fuses zu verwenden, wird ein neuer Ansatz vorgestellt, bei dem das zwellagig-
parallele Widerstandsnetzwerk nach Art eines Multiplexprinzips verwendet wird.

Bevor im néchsten Kapitel 4 das gemultiplexte zweilagig-parallele Netzwerk vorgestellt wird,
erfolgt in diesem Kapitel zunéchst eine Beschreibung der Theorie und der Funktionsweise der
einzelnen konventionellen Widerstandsnetzwerke. Weiterhin werden Ergebnisse eines in der
Programmiersprache C erstellten Simul ationsprogramms vorgestellt, das die unterschiedlichen
Netzwerke simuliert. Damit wird eine friihzeitige qualitative Uberpriifung der realisierbaren
Netzwerk-Algorithmen zur Bildvorverarbeitung ermdglicht. Ferner dienen die in den Soft-
ware-Simulationen verwendeten Widerstandswerte als Grundlage fur die Dimensionierung
der verwendeten Bauelemente in der spéteren schaltungstechnischen Realisierung.

3.1 Einlagiges Widerstandsnetzwerk zur Kantenerkennung
3.1.1 Aufbau und Grundlagen des einlagigen Netzwerks

Die grundlegende Struktur eines analogen einlagigen Widerstandsnetzwerk zur Bildvorverar-
beitungist in Abb. 3.1 dargestellt.

-13-
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Vn_2 Rh Vn-l — Vn — Vn+1 Vn+2
- * I * I * - -
RV
h
VXI} V, (n-2) V, (n-1) vV, (n) V, (n+1) V, (n+2)
GND GND GND GND GND

Abb. 3.1: Eindimensionales, einlagiges Wider standsnetzwerk

Die Spannungsquellen Vi, stellen als,, Rezeptoren” die Eingangssignale dar, die beispielswei-
se von Photosensoren gemal3 [92] geliefert werden. Ihre Spannungswerte resultieren aus der
Intensitdt des einfallenden Lichtes an den einzelnen Bildpunkten. Diese Spannungsguellen
speisen ein Widerstandsnetz, das sich aus Vertikalwiderstdnden R, und Horizontal widerstan-
den R, zusammensetzt. An den Knoten des Netzes stellt sich eine Potentialverteilung V,, ein,
die der geglétteten Eingangspotentiaverteilung Vi,(n) entspricht. Die Knotenpotentiale repré-
sentieren somit die Ausgangssignale, die die Bildpunkte des vorverarbeiteten Bildes darstel-
len.

Die Horizontalwiderstdnde R, bewirken als , Synapsen® einen Potentialausgleich zwischen
den Bildpunkten. Die Vertikalwidersténde R, hingegen regeln, wie stark das Eingangssignal
direkt auf das Ausgangssignal einwirkt. Uber das Verhaltnis Ry/R, kann eingestellt werden, in
welchem Mal3 feine Details und Kanten des urspringlichen Bildsignals erhalten bleiben bzw.
in welchem Mal3 das Ursprungshild gegléttet und somit Rauschen reduziert wird (siehe dazu
auch Abschnitt 3.3).

Um die raumliche Tiefpal3charakteristik des einlagigen Netzwerks zu verdeutlichen, wird die
Impulsantwort des Systems einer Eingangsspannung Vi,(0) an der Stelle n=0 betrachtet. Die
sich daraus ergebende Potentialverteilung berechnet sich unter Berticksichtigung der Diffusi-
onsgleichung nach [17][62][67] ndherungsweise zu:

Vo= Ro_VinlD V() xp( VRh/Ry 1), (31
Rv 2 Rh/
mit
X
n=——,
Xnorm
Xnorm- - -NOrmierter Abstand zwischen zwel Knoten (z.B. 1cm),
....0rt im Netzwerk (ganzzahliges Vielfaches von Xnorm)
und

Impuls ...Vin(0)=1
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Die Fouriertransformierte der Gl. (3.1) ergibt:

SwebfPve® 1 1 L .
T 2 4, | 2V\mq_ 1

VR Ry ® VRh/ Ry

Dies entspricht einem 6rtlichen Tiefpald mit einer Grenzfrequenz von

(Ugrenz = V Rh/ Rv ' (3-3)

3.1.2 Simulationser gebnisse des einlagigen Netzwerks

Zum Vergleich der Ergebnisse der theoretischen Berechnungen mit Simulationsergebnissen,
wird eine einlagige Widerstandskaskade aus 17 Knoten simuliert. Zunachst werden die Er-
gebnisse der Impulsantwort des Systems dargestellt. Dazu wird die Inputspannung in der
Mitte der Widerstandskaskade zu Vin(8)=5 V gewahlt und alle weiteren Spannungsquellen auf
0V gesetzt. Die Impulsantworten fir verschiedene Widerstandsverhdtnisse Ry/R, sind in Abb.
3.2 dargestellt.

Knotenspannung / V

/
| )
/

R,=50002 = const.
1: R,=500Q 2: R=1kQ 3: R,=2kQ

Abb. 3.2: Impulsantworten eines einlagigen Widerstandsnetzwerks

Die simulierten Ergebnisse werden in Tabelle 3.1 den nach Gl. (3.1) berechneten Werten
gegenubergestellt. Es ist zu erkennen, dald die berechneten Werte ndherungsweise mit den
simulierten Werten Ubereinstimmen. Abweichungen sind ausschliefdlich bei grofReren Entfer-
nungen der Knoten vom Ort des Impulsinputs festzustellen. Dies liegt darin begrindet, daf
bei den theoretischen Berechnungen von einer unendlich ausgedehnten Widerstandskaskade
ausgegangen wird. Simuliert wurde jedoch eine Kaskade mit 17 Knoten.

-15-
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Knoten Ry/R~=1 R/R~=0,5 R/R,=0,25

n Simuliert berechnet simuliert berechnet Simuliert Berechnet

8 2,236 2,236 1,667 1,667 1,214 1,213
7,9 0,854 0,854 0,833 0,833 0,740 0,739
6, 10 0,326 0,326 0,417 0,417 0,452 0,451
511 0,125 0,125 0,209 0,208 0,277 0,275
4,12 0,048 0,048 0,105 0,104 0,171 0,168
3,13 0,018 0,018 0,053 0,052 0,105 0,103
2,14 0,007 0,069 0,028 0,026 0,071 0,062
1,15 0,003 0,003 0,016 0,013 0,052 0,040
0,16 0,020 0,001 0,013 0,001 0,046 0,023

Tabelle 3.1: Smulierte versus berechnete Ergebnisse der |mpulsantworten

Uber das Widerstandsverhdtnis Ry/R, wird die Grenzfrequenz der raumlichen Tiefpal¥filte-
rung des einlagigen Widerstandsnetzwerks bestimmt. Fir die Simulationsergebnisse der
Abb. 3.2 ergeben sich folgende drei Grenzfrequenzen:

Kurve Ra/R, Ogerz = RL /R,
1 1 1
2 05 0,707
3 025 05

Tabelle 3.2: Grenzfrequenzen der simulierten Netzwerke

Mit sinkenden Widerstandsverhdtnissen fallt auch die Grenzfrequenz der Tiefpal¥filterung.
Das bedeutet demnach, dal3 bel kleineren Verhédtnissen von Ry/R, eine Kante bei einlagigen
Widerstandsnetzwerken starker geglattet wird.

///l

IN
@l
WN =

|

Knotenspannung / V

2 f /
/—— Input-Karitensignal |

o} 2 4 6 8 10 12 14 16

Knoten
R,=500Q=const.
1: R,=500Q 2: R=1kQ; 3:R,=2kQ

Abb. 3.3: Reaktion eines einlagigen Wider standsnetzes auf eine Kante
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Fur die Kantenerkennung beim einlagigen Widerstandsnetzwerk wird die Differenz aus dem
gefilterten Signal und dem Originalsigna der Photosensoren gebildet. Die Nulldurchgénge
(engl.: zero-crossings) der Differenzsignale entsprechen den Orten der Kanten. In Abb. 3.4
sind die Differenzsignale flr das gezeigte Beispiel dargestellt.

Kleinere Widerstandsverhaltnisse Rh/Rv ergeben grofRere Ausgangssignale an den Kanten.
Unabhangig davon tritt am Ort der Kanten ein Vorzeichenwechsel auf. Diese kénnen ohne
weiteren Berechnungsaufwand durch ein entsprechendes Zero-Crossing-Verfahren detektiert
werden [7][50].

|
|

/
7

0] 2 4 6 8 10 12 14 16

Knotenspannungsdifferenz / V
o

Knoten

. (Input; Knoten 0..7=1V ; Knoten 8..16=5V)
Schicht 1: R, =500Q2; R,=500Q

Schicht 2: R,=500Q=const.
1: R=1kQ 2: R=2kQ; 3:R=3kQ

Abb. 3.4: Differenz aus tiefpal3gefiltertem Sgnal und Originalsignal

3.1.3 Vor- und Nachteile des einlagigen Netzwerks

Im Vergleich zu den spéter vorgestellten zweilagigen Netzwerken haben einlagige Wider-
standsnetzwerke den Vorteil eines , einfachen” schaltungstechnischen Aufbaus; d.h. sie wei-
sen den minimalen Hardwareaufwand auf, der fir eine Kantenerkennung mit Hilfe analoger
Widerstandsnetzwerke notwendig ist.

Allerdings ergeben sich bel der Kantenerkennung Probleme mit rauschbehaften Signalen. Es
konnen zusétzliche Nulldurchgange auftreten, so dal? eine eindeutige Kantenerkennung durch
ein Zero-Crossing-Verfahren nicht mehr moglich ist. Abb. 3.5 zeigt ein verrauschtes Kanten-
signal und das durch ein einlagiges Netzwerk tief pal3gefilterte Ausgangssignal .
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Originalsignal
Knotenspannung in V

0 > 4 5 5 10 12 14 16 15 20
) ] ) Knoten
TiefpalRgefiltertes Signal

. Knotenspannung in V

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

R,=1kQ Knoten
R =1kQ

Abb. 3.5: Eingangssignal (rauschbehaftet) und tiefpalgefiltertes Sgnal

Die Differenz beider Signale ergibt allerdings nicht nur einen Nulldurchgang. Durch den
Rauschanteil treten weitere Nulldurchgange auf, die als Kanten fehlinterpretiert werden kon-
nen (siehe Abb. 3.6).

Ausgangssignal
Knotenspannung in V

1.5
) Nulldurchgénge durch das Rauschen verursacht
L Y N 7
05L -
0 ! /\l
705 - \‘\ -
Nulldurchgang durch die Kante verursacht
7“ L L L L L L L L L
6] 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

Knoten

Abb. 3.6: Differenzsignal aus rauschbehafteten Eingangs- und Tiefpal3signal

Dieser Nachteil kann durch zweilagige Netzwerke vermieden werden, die in den Abschnitten
3.4 und 3.5 beschrieben sind. Zuvor werden im folgenden Simulationsergebnisse eines Soft-
wareprogramms gezeigt, das anhand zweidimensionaler Bilder das Verhalten des einlagigen
Widerstandsnetzwerks verdeutlicht.
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3.1.4 Ergebnisse der Software-Simulationen

Anhand eines Softwareprogramms wird ein Widerstandsnetzwerk simuliert, das in der Breite
und Hohe genau den Mal3en des Bildes der Bilddatel entspricht. Die Bildpunkte werden in
Grauwerte umgesetzt und al's Eingangssignale in die Werte fir die Spannungsquellen an den
einzelnen Knoten umgerechnet. Bel den simulierten Netzwerken wurden stets ale
Bauelemente als ideal angenommen. Eine Einbeziehung nichtidealer Charakteristiken war
nicht sinnvoll, da das Ziel der Software-Simulationen in erster Linie eine frihzeitige
qualitative Uberpriifung der mit den Netzwerkschaltungen realisierbaren Algorithmen war.
Komplexere Modelle hétten das Simul ationsprogramm deutlich verlangsamt.

Fur die Berechnung der Ausgangssignale des Netzwerks wird ein iteratives Rechenverfahren
verwendet, das die Umladevorgange des Netzes bis zum Erreichen eines stabilen Endzustan-
des ndherungsweise berechnet. Eine ausfihrlichere Beschreibung des Rechenverfahrens ist in
[93] gegeben.

e Zur Simulation einlagiger Netzwerke wurde das Bild yacht.ppm der Gréfe von 512x480
Bildpunkten verwendet. Dieses Bild weist viele verschieden helle Flachen auf, die jedoch bei
VergrofRerung, wie am Beispiel der linken oberen Ecke sichtbar, verrauscht sind. Dieses Rau-
schen sollte durch entsprechend starke Gléttung bei der Vorverarbeitung im Widerstands-
netzwerk weitgehend eliminiert werden.

Abb. 3.7a: Originalbild yacht.ppm Abb. 3.7b: Vergrofierung der linken oberen Ecke
des Originalbildes

e Fur die erste Simulation wurden fur die Horizontal- und die Vertikalwiderstdnde Wider-
standswerte von 1000 <2 und 100 £2 gewahlt (R,:R,~10:1). Dadurch sollte das Ausgangssignal
mehr vom Eingangssignal abhéngen als von den Ausgleichsvorgangen im Netzwerk. Das
Simul ationsergebnis bestétigt diese Annahme.
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Abb. 3.8a: Smulationsergebnisbei einemVer-  Abb. 3.8b: Vergrofierte Ecke des Ergebnisses bei
haltnisRy:Ry = 10:1 einem VerhaltnisRy:Ry = 10:1

Wie erwartet, ist das Ergebnis dem Originalbild sehr @nlich. Auch eine ndhere Betrachtung
der linken oberen Ecke zeigt kaum eine Anderung. Die Flache ist zwar geringfiigig weniger
als beim Originalbild verrauscht, aber dennoch ist das Rauschen weiterhin deutlich erkennbar.

e Eine Simulation mit dem Widerstandswert 100 (2 fir die Horizontal- und die Vertikalwi-
derstdnde (R.:R~=1:1) fuhrt dazu, da3 die Ausgleichsvorgange im Widerstandsnetzwerk
stérker gewichtet werden und somit eine stérkere Gléttung des Bildes eintritt:

Abb. 3.9a: Smulationsergebnisbei einemVer-  Abb. 3.9b: Vergrofierte Ecke des Ergebnisses bei
haltnisRy;:Ry= 1:1 einem VerhaltnisRy:Ry = 1:1

Die Kanten sind leicht verschwommen; dafir sind die im Originalbild verrauschten Flachen
glatter geworden, wie der vergrofRerte Ausschnitt zeigt. Hier erscheint die Flache weitgehend
einfarbig; eine deutliche Rauschreduzierung gegentiber dem Originalbild ist festzustellen.

e Schliefdlich wurde mit den Widerstandswerten 100 (2 fir die Horizontalwiderstdnde und
1000 2 fur die Vertikalwiderstande ein Widerstandsverhéltnis R,:R,=1:10 gewahlt. Dadurch
liegt das grofRere Gewicht auf der Gléttung des Bildes, was auch deutlich am Simulationser-
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gebnis zu erkennen ist:

Abb. 3.10a: Smulationsergebnis bei einem Abb. 3.10b: Vergroferte Ecke des Ergebnisses bei
VerhaltnisRy:Ry = 1:10 einem VerhatnisRy:Ry = 1:10

Auch der vergrofierte Ausschnitt zeigt nun deutlich verschwommene Kanten, dafur aber be-
sonders glatte Flachen: Das Rauschen des Originalbildes ist hier vollstandig eliminiert, aller-
dings zu Lasten der urspruinglich vorhandenen Kanten.

e Zusétzlich wurde zum Vergleich noch ein Widerstandsnetzwerk mit Horizontal- und Verti-
kawiderstanden von 1000 2 simuliert. Diese Simulation erbrachte jedoch mit nur geringsten
Abwei chungen das gleiche Simulationsergebnis wie das Netzwerk mit 100 £2-Widersténden.

3.1.5 Ergebnisdes einlagigen Netzwerks

Die Simulationen haben gezeigt, dal? das einfache Widerstandsnetzwerk sich wie erwartet zur
Glattung des eingespeisten Bildes und somit zur Rauschreduzierung eignet. Fir das Ergebnis
ist das relative Widerstandsverhéltnis der Horizontal- und der Vertikalwidersténde entschel-
dend. Eine Veranderung der absoluten Widerstandswerte fiihrt lediglich zu einer Anderung
der Dauer der Ausgleichsvorgange, nicht aber zu anderen Ergebnissen. Diese Tatsache ist fiir
eine Realisierung dieser Schaltung sehr giinstig, dabel der Herstellung von integrierten Schal-
tungen absolute Widerstandswerte zwar sehr grof3en Schwankungen unterliegen, aber Relati-
onen dabel sehr genau eingehalten werden.

Allerdings wurde ebenfalls bestétigt, dal? das einlagige Netz, in gleichem Mal3e wie sie durch
die Gléttung das Rauschen unterdriickt, auch Kanten und feine Details des urspringlich ein-
gespeisten Bildes eliminieren. In der Bildvorverarbeitung wurden daher ausgehend von einla-
gigen Widerstandsnetzwerken weitere Ansétze verfolgt, die zusétzlich zur Rauschreduzierung
auch eine Steuerung des Detailreichtums der Kanteninformationen ermdglichen (siehe Ab-
schnitt 3.3.4). Ein biologienaher Ansatz ist das zweilagige Widerstandsnetzwerk, das im
néchsten Abschnitt behandelt wird.
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3.2 Zweilagiges Wider standsnetzwer k zur Kantenerkennung

Eine genauere Betrachtung der menschlichen Retina zeigt, dald diese nicht nur eine Schicht
mit Horizontalzellen zur Tiefpal¥filterung aufweist, sondern auch die Photorezeptoren unter-
einander verbunden sind, wodurch eine zusétzliche raumliche Tiefpal¥filterung stattfindet.
Diese Tiefpal¥filterung hat die Aufgabe frihzeitig Rauschen, das bei der Aufnahme des Bildes
durch die Photorezeptoren auftritt, zu unterdriicken. Ein zweilagiges Widerstandsnetzwerk
kommt daher der Biologie ndher als das einfache Netzwerk.

3.2.1 Aufbau des zweilagigen Netzwerks

Das zweilagige Widerstandsnetzwerk ist eine Erweiterung des bereits vorgestellten einlagigen
Netzwerks um eine weitere Schicht von Horizontal- und Vertikalwidersténden. Diese wird auf
die Knoten des einlagigen Netzwerks aufgesetzt [50][67][69].

Digital Edge
Information

Rin Rin Rin Vi =7 DoG Bandpass
B ‘ e Filterin
Horizontalzellen- F l l :—l g
Schicht R.. R.. R.. Ry, .-~ ¢
R h R Rsn o . .
.. Iﬂ = T — T :,ﬁ V. Zero-Crossing
Stabchen- l l Detection
Schicht Re R, Re R, ¢

Abb. 3.11: Zweilagige Widerstandsnetzwerk

Das uber die Spannungsquellen eingespeiste Originalbild wird durch die beiden Widerstands-
lagen unterschiedlich stark gegléttet. Die Knotenspannungen der beiden Netzlagen (Vin, Vsn)
reprasentieren zwel raumlich tiefpal3gefilterte Ausgangssignae. Die Potentialdifferenzen der
beiden Signale ergeben somit eine raumliche Bandpal¥filterung des Ausgangsbildes und stel-
len eine Annaherung an eine Difference-of-two-Gaussians-Funktion dar. Uber die Feststel-
lung von Nulldurchgangen zwischen zwei Knoten in diesem Differenzbild kénnen ohne wei-
teren Berechnungsaufwand binére Kanteninformationen gewonnen werden.

3.2.2 Simulationser gebnisse des zweilagigen Netzwerks

Fur ein zweilagiges Widerstandsnetzwerk mit 17 Knoten werden Impulsantworten simuliert,
wobei nur die Widerstandshaltnisse der zweiten Schicht variiert werden. Dabei wird eine
Inputspannung in der Mitte der Kaskade zu Vi(8)=5 V gewahlt und alle weiteren Spannungs-
guellen auf 0 V gesetzt. An den Knoten beider Netzschichten stellt sich jeweils ein réumlich-
tiefpal3gefiltertes Ausgangssignal gemald Abb. 3.12 ein.
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1 1.Schicht

0.6 Differenz

Knotenspannung / V

0 2 4 6 8 10 12 14 16

) Knoten (5V Input am Knoten 8)
1.Schicht: R =2kQ; R,=500Q

2.Schicht: R,=3kQ2; R,=500Q

Abb. 3.12: Zusammensetzung der Impulsantwort aus der Differenz der Potentialverteilung
des unteren und des oberen Netzes

Die Differenzbilder fur weitere Widerstandsverhétnisse sind in Abb. 3.13 dargestellt.

PN [

Knotenspannung / V
o
o

Knoten

(5V Input am Knoten 8)
Schicht 1: R, =500Q2; R,=500Q=const.
Schicht 2: R,=500Q=const.
1: R,=500Q 2:R,=1kQ 3:R,=2kQ

Abb. 3.13: Impulsantworten einer zweilagigen Wider standsdekade

Die Impulsantworten zeigen auch hier die Mexican-Hat-Charakteristik der Retina. Allerdings
lassen sich die Potentialverteilungen im zweilagigen Netz nicht mehr durch die in Kapitel 2
beschriebenen Gleichungen bestimmen, da sich die beiden Netzwerkschichten gegenseitig
beeinflussen. Unter der Annahme, dal3 der Einflufd der oberen auf die untere Netzwerkschicht
klein ist, folgt fur das Eingangssigna nach der ersten Tiefpal¥filterung durch die untere
Schicht [69]:

-23-



3 Technische ModelIbildung
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Die Gl. (3.4) entspricht dem Betrag der Fouriertransformierten der Impulsantwort einer Ein-
gangsspannung Viy(0) an der Stelle n=0.

mit Vin(0)=1 (3.4)

Durch die obere Netzwerkschicht erfolgt eine zweite Tiefpal¥filterung. Dies entspricht im
Frequenzbereich einer Multiplikation der Einzelspektren:

|32.TP ((D)| = |3s(m)| : |3H (CO)|

_1 1 ‘ 1
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Dies entspricht nach [102] einem Tiefpal¥filter 2. Ordnung. Fur gleiche Widerstandsverhalt-
nisse (Re/Rsy) und (Run/Ryy) ergibt sich das folgende Bode-Diagramm:

F(w)/Fo in dB

Q ———
\
\ Frequenzgang

-10 ) der Stabchenschicht

Frequenzgang -

der Horizontalzellenschicht \
-20

\
\
-30 \
\
0,01 0,03 0,1 0,3 1 3 10 30 100  o/®gen

Abb. 3.14: Bode-Diagramm der Tiefpaf3filterung der Stébchen und der Horizontal zellen

In diesem Fall besitzen beide Tiefpalfilterungen die gleiche Grenzfrequenz. Die Filterung
1. Ordnung zeigt einen Abfall von 20 dB/Dekade und die der 2. Ordnung einen Abfall von
40 dB/Dekade. Die Differenz beider Schichten ergibt wiederum einen Bandpal. Die Grenz-
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frequenz der zweiten Tiefpal¥filterung ist von den Widerstandsverhaltnissen beider Schichten
abhangig. Sie 18 sich durch die Widerstandsverhaltnisse (Rs/Rs,) und (Ryn/Ruy) bestimmen.

Im folgenden wird die Reaktion des zweilagigen Netzwerks auf ein Kantensignal simuliert.
Die Differenz der beiden tiefpal3gefilterten Signale im zweilagigen Netz ist in Abb. 3.15 fir
verschiedene Widerstandsverhéltnisse der zweiten Netzschicht dargestellt. Auch hier ist deut-
lich erkennbar, dal3 der Ort der Kante durch den Nulldurchgang des Differenzsignals gegeben
ist.
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(Input: Knoten 0..7=1V ; Knoten 8..16=5V)
Schicht 1: R =500Q2; R,=500Q2
Schicht 2: R,=500Q=const.
1: R,=500Q 2: R=1k; 3:R,=2kQ

Abb. 3.15: Reaktion zweilagiger Widerstandsnetzwerke auf eine Kante

3.2.3 Ergebnisse der Software-Simulationen

e Fir Vergleichszwecke wird zunéchst eine Simulation mit dem bereits beim einfachen
Widerstandsnetzwerks verwendeten Bild yacht.ppm durchgefihrt. Die Werte der Horizontal-
und Vertikalwidersténde werden dabei in der ,,unteren“ Netzschicht beispielsweise zu 10 k2
(Ri:R~=1:1) und in der ,oberen” Netzschicht zu 2,5 k&2 und 10 k@ gewdhit (R,:R~=1:4).
Grolere Widerstandswerte in der ,oberen” Netzschicht wie z.B. 250 k& und 10 k&
(R:R~=1:4), liefern dhnliche Simulationsergebnisse, da hierfur das relative Widerstandsver-
haltnis R,:R, entscheidend ist.

Das Simulationsergebnis der ,,oberen” Netzschicht (Abb. 3.16a) weist bei einem Verhdtnis
von Ry2:Ry2=1:4 eine stérkere Gléattung auf als das Ergebnis des einfachen Widerstandsnetz-
werkes bei Ry:Ry=1:10. Dies ist darauf zurtickzuftihren, dal3 in der ,,oberen” Netzschicht des
zweilagigen Netzwerks nicht das Originalbild, sondern das bereits in der , unteren” Lage
gegléattete Bild weiterverarbeitet wird. Dadurch verstéarkt sich entsprechend die Gesamtglét-
tung des Eingangsbildes.

Abb. 3.16b zeigt das Einzelergebnis der ,,unteren” Netzschicht des zweilagigen Netzwerks.

Dieses entspricht qualitativ dem Ergebnis des einfachen Widerstandsnetzwerks, das bei dem
gleichen Widerstandsverhdtnisvon Ry:Ry =1:1 erzielt wurde.
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Die Differenz der beiden gegléatteten Bilder ist in Abb. 3.18a zu sehen. Es stellt ndherungswei -
se das Ergebnis einer Difference-of-two-Gaussians-Bandpal3-Funktion dar.

a) ,, Obere" Lage mit Ry,=2,5 k2, R,=10 k2 b) , Untere* Lage mit Ry;=10 k@, R;=10 k2
Abb. 3.16: Smulationsergebnisse des zweil agigen Wider standsnetzwerks

Abb. 3.17: Differenzbild der beiden Widerstandsl agen

In Abb. 3.18 ist als Ergebnis der Kantenerkennung die Visuaisierung der Nulldurchgange
zwischen den benachbarten Potentialdifferenzen der beiden Netzwerke dargestellt. Die Um-
risse der Segel sowie der Beschriftungen sind deutlich als Kanten erkannt worden. Jedoch
sind dabei auch durch Rauschen hervorgerufene unerwiinschte Kanten am Himmel und auf
den Fléchen der Segel erkennbar.

Daher wurde das Programm um einen Schwellwert zur Erkennung von Nulldurchgéangen
erweitert. Zur Erkennung eines Nulldurchganges zwischen benachbarten Knoten mufl3 das
Produkt der Potentialdifferenzen benachbarter Knotenpaare kleiner als der Schwellwert sein.
Bel einem Schwellwert von Null wird jeder Nulldurchgang erkannt, und das Ergebnis ent-
spricht dem der Abb. 3.18a. Wird jedoch ein geringfigig kleinerer Wert als Null gewahlt, so
muf3 ein Nulldurchgang mit entsprechender Steilheit durchlaufen werden, um noch erkannt zu
werden. Abb. 3.18b zeigt, dal3 bei einem Schwellwert von -0.001 das Rauschen auf den Se-
geln und am Himmel weitgehend eliminiert ist.
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a) Ohne Schwellwert b) Mit Schwellwert (-0,001)

Abb. 3.18: Visualisierte Nulldurchgénge zwischen den Potential differenzen der Knoten der beiden Lagen
des zweilagigen Wider standsnetzwerks

e Zur weiteren Untersuchung der Kantenerkennung bei starkem Rauschen wird eine Simula-
tion mit dem stark verrauschten Bild bugatti.ppm durchgeftihrt.

a) Originalbild bugatti.ppm, b) , obere” Lage d) Differenzbild der beiden
(115x150 Bildpunkte) R4u=250 ©, Ryy=1 kR Widerstandslagen

c) ,untere” Lage e) Visualisierte Nulldurchgénge
Ry= Ry =1k bei einem Schwellwert von -0.01

Abb. 3.19: Smulationsergebnisse des zweil agigen Wider standsnetzwerk

In der ,unteren* Lage werden fur beide Widerstdnde R, und R, Werte von 1 k2 gewahlt
(R4:R/=1:10). In der ,oberen” Lage betragen die Horizontalwidersténde 250 2 und die Ver-
tikalwiderstande 1 k2 (R4:Ry=1:4). Diese Widerstandswerte werden so klein gewahit, um die
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Berechnungszeit der Simulation zu verkirzen. Wie schon in Kapitel 2 festgestellt wurde, sind
nur die Widerstandsverhaltnisse und nicht die absoluten Werte fur das Ergebnis relevant.

Abb. 3.19b und 3.19c zeigen die Einzelergebnisse der beiden Widerstandslagen, und in
Abb. 3.19d ist das Differenzbild dargestellt.

Bel der Visualisierung der Nulldurchgénge ist bei einem Schwellwert von -0.01 das Rauschen
weitgehend eliminiert (siehe Abb. 3.19¢). Trotz des stark verrauschten Ausgangsbildes konn-
ten die wichtigsten Kanteninformationen bei gleichzeitiger Rauschunterdriickung aus dem
Bild gewonnen werden.

3.2.4 Ergebnisdes zweilagigen Netzwerks

Simulationsergebnisse haben bestétigt, da® mit Hilfe zwellagiger Widerstandsnetzwerke
Kanteninformationen aus dem Eingangsbild gewonnen werden kénnen. Durch Differenzbil-
dung der beiden raumlich tiefpal3gefilterten Signale der beiden Netzlagen wird ndherungswei -
se eine Difference-of-two-Gaussians-Bandpal¥filterung realisiert. Die Kantenerkennung er-
folgt durch eine anschlief3ende Feststellung von Nulldurchgdngen im Differenzbild.
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3.3 Zwelilagig-paralleles Wider standsnetzwer k zur Kantenerkennung

3.3.1 Aufbau des zweilagig-par allelen Wider standsnetzwerks

In diesem Abschnitt wird im Vergleich zum zweilagigen Netzwerk eine geringfligig verénder-
te Schaltung betrachtet: das zweilagig-parallele Widerstandsnetzwerk. Im Gegensatz zum
zweilagigen Netzwerk wird die zweite Netzwerklage nicht auf die Knoten der ersten Netz-
werklage aufgesetzt, sondern parallel dazu ohne zusétzlichen Hardwareaufwand an die Ein-
gangsspannungsquel len angeschl ossen (siehe Abb. 3.20) [8].

RHh Rin RHh Vo

.
ﬁ " DoG Bandpass
RHV

> Filtering

Zero-Crossing
Detection

Digital Edge
Information

Abb. 3.20: Zweilagig-parallele Widerstandsnetzwerk

Das Eingangssignal wird in Abhangigkeit der Widerstandsverhdtnisse in beiden paralelen
Netzlagen zweimal raumlich tiefpal3gefiltert. Die Differenz der beiden vorverarbeiteten Signa-
le entspricht dem bekannten DoG-bandpal3gefiltertem Signal, dessen Nulldurchgange wieder
den Kanten entsprechen.

3.3.2 Simulationser gebnisse des zweilagig-par allelen Netzwerks

In der Abb. 3.21 sind die simulierten Impulsantworten eines zwellagig-parallelen Wider-
standsnetzwerks dargestellt. Auch hier zeigt sich wie beim zweilagigen Netzwerk das Mexi-
can-Hat-Verhalten.
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Abb. 3.21: Impulsantworten zweilagig-paralleler Widerstandsnetze

Im folgenden wird die Filterung des zweilagig-paralelen Netzwerk mathematisch beschrie-
ben. Zundchst sei noch einmal festzuhalten, das die beiden paralelen Netzwerklagen der
Abb. 3.20 eine Tiefpal¥ilterung erster Ordnung ausfihren. Unter Bertlicksichtung der
Gl. (3.2) ergibt sich somit fir die Differenz der beiden Tiefpal3filterungen:
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Die Gleichung (3.6) setzt sich aus drel Termen zusammen, wobel der erste einen Faktor, der
zweite einen Tiefpald und der dritte einen Hochpald beschreibt. Im Bode-Diagramm ergibt sich
folglich der Bandpal3 nach Abb. 3.22.

F(w)/Fo in dB

Frequenzgang der Stabchenschicht SF(r:cral?CL;ﬁnzgang der Horizontalzellen-

0 e L R L B T N R

&
a
\
-10 N
>
\Y

Frequenzgang der Bipolarzellen N

p.r4

0,001 0,003 0,01 0,03 01 0,3 1 3 10  o/ogen

Abb. 3.22: Bode-Diagramm des 2weilagig-parallelen Wider standsnetzwerks

Zum Vergleich mit dem zweilagigen Netzwerk wird in Abb. 3.23 die Reaktion eines zwellagig-
parallelen Netzwerks auf eine Kante gezeigt.
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Knotenspannung / V
o

Knoten

. (Input: Knoten 0..7=1V ; Knoten 8..16=5V)
Schicht 1: R =500Q; R,=500Q2

Schicht 2: R,=500Q=const.
1: R=1kQ 2: R=2kQ; 3:R,=3kQ

Abb. 3.23: Reaktion eines z2weilagig-parallelen Netzwerks auf eine Kante

Zwischen den Ergebnissen beider zweilagiger Netzwerke sind keine wesentlichen Unterschie-
de festzustellen. Auch beim zweilagig-paralelen Netzwerk ergibt sich am Ort der Kante ein
Vorzeichenwechsel, der durch ein Zero-Crossing-V erfahren bestimmt werden kann.

3.3.3 Reaktion auf eine unscharfe Kante
Auch bel einer unscharfen, Uber mehrere Bildpunkte verteilten Kante ergibt die Bandpal¥filte-

rung des zweilagig-parallelen Netzwerks einen eindeutigen Nulldurchgang im Differenzbild
(siehe Abb. 3.24).

256

128

Potential (normiert auf 0...255)

0 G —H——F

Bildpunkte

— Eingangssignal = Netz 1 -~ Netz 2 — Differenz

Abb. 3.24: Eindeutiger Nulldurchgang nach Bandpal¥filterung einer unscharfen Kante
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Somit werden Flachen bel einer unscharf aufgenommenen Kante eindeutig durch eine Kante
getrennt, ohne dal3 Zwischenfl&chen entstehen, sodal’ die weitere Verarbeitung vereinfacht
wird.

3.3.4 Steuerung des Detailreichtums der Kanteninfor mationen

Das zweilagig-pardlele Netzwerk ermdglicht zusétzlich zur eindeutigen Kantenerkennung
auch eine Steuerung des Detailreichtums des Kantenbildes durch eine entsprechende Variati-
on der Widerstandsverhaltnisse in den beiden Netzlagen (siehe Abb. 3.25).

Bel dem Beispiel in Abb. 3.25 wurde als Eingangssignal eine ,, schwache Kante* (zwischen
Knoten 8 und 9) und eine benachbarte , stérkere Kante" (zwischen Knoten 16 und 17) ge-
wahlt. Desweiteren wurden die Widerstandsverhéltnisse beider paraleler Netzlagen derart
gewdhlt, sodal’ sich eine starke Glattung in beiden Netzlagen einstellt. Somit werden ,, schwa-
che Kanten* mit geringem Potentialunterschied von benachbarten , starkeren® Kanten mit
grofRerem Potentialunterschied unterdrtickt, und das bandpal3gefilterte Signal weist nur einen
Nulldurchgang zwischen den Knoten 16 und 17 auf. Bel einer schwécheren Gléttung in einer
der beiden Netzlagen wirde sich auch ein Nulldurchgang zwischen 8 und 9 ergeben.

Der Vortell dieser Steuerung liegt vor allem darin, dal3 dabei Linien und Umrisse eines Objek-
tes geschlossen bleiben und somit keine ,Unterbrechungen” bzw. , Bruchstiicke® bel einer
Reduktion der Kanteninformationen entstehen.

128

NG

Potential (normiert auf 0...255)

&
0 — 77—
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20 21 22 23 24 25 26 27 28 29 30 31 32

Bildpunkte

\—Eingangssignal = Netz 1 - Netz 2 Differenz\

Abb. 3.25: Unterdrickung einer ,, schwachen Kante" durch eine benachbarte ,, stérkere Kante"

3.3.5 Ergebnisse der Software-Simulationen

e Zum Vergleich mit dem zweilagigen Widerstandsnetzwerk wurde erneut eine Simulation
mit dem Bild bugatti.ppm bel gleichen Widerstandswerten durchgefthrt.
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a) Originalbild bugatti.ppm, b) ,erste” Lage d) Differenzbild der beiden
(115x150 Bildpunkte) Rii= Rp=1k@ Widerstandslagen

N

), 2weite” Lage e) Visualisierte Nulldurchgéange
Ri,=250 2, R,=1 k2 bei einem Schwellwert von -0.01

Abb. 3.26: Smulationsergebnisse des zweil agig-parallelen Wider standsnetzwerks

Im Vergleich zu den Ergebnissen des zweilagigen Netzwerks sind im Differenzbild des zwei-
lagig-parallelen Netzwerks kaum sichtbare Unterschiede festzustellen. Ebenso sind die Er-
gebnisse der visualisierten Nulldurchgange nahezu identisch.

e Zusétzlich wurde mit den selben Widerstandswerten eine Simulation mit dem nahezu
rauschfreien Bild lenan.ppm durchgefihrt. Die Abbildungen 3.27b und 3.27c zeigen die Ein-
zelergebnisse der beiden Widerstandslagen, und in Abb. 3.27d ist das Differenzbild darge-
stellt. Da das Ursprungsbild nahezu rauschfrei ist, wird bei der Erkennung von Nulldurchgan-
gen auf einen Schwellwert verzichtet; d.h. jeder Vorzeichenwechsel im Differenzbild wird als
Kante dargestellt. Wie das Ergebnis in Abb. 3.27e zeigt, werden auch kaum unerwiinschte
Kanten durch Rauschen erzeugt.



3 Technische Modellbildung

a) Originalbild lenan.ppm, b) , erste” Lage d) Differenzbild der beiden
(128x128 Bildpunkte) Rii= Rp=1kQ Widerstandslagen

c) , 2weite” Lage e) Visualisierte Nulldurchgénge
Ri,=250 2, Ry,=1 k2 ohne Schwel lwert

Abb. 3.27: Smulationsergebnisse des zweil agig-parallelen Wider standsnetzwerks

3.3.6 Ergebnisdes zweilagig-par allelen Wider standsnetzwerks

Bezlglich der Kantenerkennung liefert das zweilagig-paralele Widerstandsnetzwerk nahezu
identische Ergebnisse wie das zweilagige Widerstandsnetzwerk. Ferner sind keine nennens-
werten Unterschiede bei der schaltungstechnischen Realisierung beziglich des Hardwareauf-
wandes festzustellen. Allerdings 183t sich das Verhaten im zwellagig-parallelen Netzwerk
analytisch einfacher beschreiben.

Ausschliefdlich mit den Kanteninformationen lassen sich jedoch nur Umrisse und Konturen
eines Objektes erkennen. Bel Anwendungen, fur die Kanteninformationen alleine nicht aus-
reichen, kann man durch Segmentierung des Ausgangsbildes zusétzliche Informationen Uber
die Flachen gewinnen. Segmentierung ist die Unterteilung von Bildern in Flachen anndhernd
gleicher Helligkeit (siehe Kapitel 4.2). Mit diesen Zusatzinformationen lassen sich beispiels-
weise Objekte nach einer Verdnderung (z. B. Bewegung) zuverldssiger wiedererkennen. Im
néchsten Abschnitt wird daher ein nicht unmittelbar an die Biologie angelehnter Ansatz zur
Kantenerkennung und Segmentierung mit Hilfe von sogenannten ,, Resistive Fuses* betrachtet.
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3.4 Kantenerkennung und Segmentierung mit Resistive Fuses

3.4.1 Aufbau des nichtlinearen Wider standsnetzwer ks mit Resistive Fuses

Zur Rauschreduzierung und Kantenerkennung bel gleichzeitiger Segmentierung des Aus-
gangsbildes werden Widerstandsnetzwerke mit nichtlinearen Widerstanden, sogenannten
Resistive Fuses verwendet [50][41][122]. Resistive Fuses sind Zweipole, die sich bis zu einer
gewissen Potentialdifferenz (der Schwellspannung V+) wie lineare Widerstande verhalten und
bei grofReren Potentialdifferenzen eine Sperrcharakteristik aufweisen (siehe Abb. 3.28). Die
Schaltung des Widerstandsnetzwerks mit Resistive Fuses entspricht im Aufbau der des einla-
gigen Netzwerks aus Abschnitt 3.1, wobei die Horizontalwidersténde Ry durch Resistive
Fuses ersetzt werden.

I /A

Abb. 3.28: Kennlinie einer idealen ,, Resistive Fuse*

Durch die Kennlinien-Charakteristik der Resistive Fuses werden geringe Spannungsunter-
schiede, d.h. kleine Helligkeitsunterschiede im Bild, ausgeglichen, wahrend grél3ere Span-
nungsdifferenzen, die Kanten entsprechen, erhalten bleiben. Somit wird das Bild in Fléchen
mit Bildpunkten von anndhernd gleicher Helligkeit segmentiert. Die Empfindlichkeit bei der
Kantenerkennung wird dabei durch die Schwellspannung V+ bestimmt.

3.4.2 Reaktion auf eine unscharfe Kante

Dieses Verfahren hat jedoch den entscheidenden Nachteil, dal3 Kanten nur in unmittel barer
Nachbarschaft zwischen zwei Knoten erkannt werden kénnen. Bei einer unscharf aufgenom-
menen Uber mehrere Bildpunkte verteilten Kante, kann diese nicht mehr einwandfrel erkannt
werden. Je nach Schwellspannung wird sie gar nicht oder als mehrere aneinanderliegende
Kanten erkannt, da stets die Potentialdifferenz zweier benachbarter Knoten mit der Schwell-
spannung Vr verglichen wird (siehe Abb. 3.29). Dieses Problem der ,, Mehrfachkanten” haben
auch andere Verfahren, die Kanten nur in unmittelbarer Nachbarschaft zwischen zwel Bild-
punkten erkennen [122].
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Da die Kanteninformationen die Grundlage fir die weitere Segmentierung bilden, ist das
segmentierte Bild ebenfalls mit diesem Mangel behaftet. Flachen werden nicht eindeutig
getrennt, vielmehr entstehen abgestufte kleine Zwischenflachen zwischen gréferen Flachen,
die bei der weiteren Verarbeitung hinderlich sind.

N
o
<]

Potential (normiert auf 0...255)

oL
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20 21 22 23 24 25 26 27 28 29 30 31 32

Bildpunkte

’ — Eingangssignal e—Kantensignal ‘

Abb. 3.29: Mehrfache Erkennung einer einzelnen unscharfen Kante in einem Netzwerk mit Resistive Fuses
(schematische Darstellung zur Erléuterung des Problems)

Im ndchsten Abschnitt wird anhand von Simulationsergebnissen gezeigt, dal? durch Regelung
der Schwellspannung V+ auch kaum eine Verbesserung bei der Kantenerkennung erzielt wer-
den kann. Zudem fuhrt eine Erhohung der Schwellspannung dazu, dal3 Umrisse und Linien
nicht gleichsam verschwinden, sondern unterbrochen werden, womit sich die Resultate weiter
verschlechtern.

3.4.3 Ergebnisse der Software-Simulationen

e Eswerden zunéchst Simulationen mit dem Bild bugatti.ppm durchgefihrt. Die Vertikalwi-
derstdnde haben dabei einen Wert von 1000 2 und die Resistive Fuses im linearen Bereich
einen Wert von 100 . Die folgenden Abbildungen zeigen die Simulationsergebnisse bel
unterschiedlichen Schwellspannungen der Resistive Fuses.

Abb. 3.30: Ergebnisse bei einer Schwellspannung von 0,25 V
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Abb. 3.33: Ergebnisse bei einer Schwellspannung von 1V

Ein qualitativer Vergleich mit den Ergebnissen des zweilagigen Widerstandsnetzwerks (siehe
Abb. 3.19¢) zeigt, dal3 Widerstandsnetzwerke mit Resistive Fuses bei einem gleichem Mal3 an
Rauschreduzierung einen htheren Verlust von Kanteninformationen liefern.

e FUr einen weiteren Vergleich der Ergebnisse bel einem weniger verrauschten Eingangsbild
wird das Bild lenan.ppm mit den gleichen Widerstandswerten fir unterschiedliche Schwell-
gpannungen simuliert (siehe Abb. 3.34-3.37).

Das zuvor beschriebene Problem der mehrfachen Erkennung einer einzelnen unscharfen
Kante ist in den Simulationsergebnissen deutlich erkennbar. Bei der Kantenerkennung sind
daher Netzwerke mit Resistive Fuses den zweilagigen Widerstandsnetzwerken unterlegen.
Auch eine Anderung der Schwellspannung liefert keine besseren Ergebnisse bei der Kanten-
erkennung als zweilagige Netzwerke.
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: Q&M E..g‘.?&
Abb. 3.35: Ergebnisse bei einer Schwellspannung von 025V

Abb. 3.37: Ergebnisse bei einer Schwellspannung von 0,5V

3.4.4 Ergebnisdes Wider standsnetzwer ks mit Resistive Fuses

Das nichtlineare Widerstandsnetzwerk mit Resistive Fuses erbrachte zwar die gewiinschte
Segmentierung des Bildes, zeigte sich jedoch in der Simulation bel der Kantenerkennung dem
zwelilagigen/zweilagig-paralelen Widerstandsnetzwerk unterlegen, da es Kanten nicht immer
eindeutig erkennt, sondern je nach gewahlter Schwellspannung, als mehrere direkt aneinan-
derliegende Kanten erkennt. FUr eine eindeutige Kantenerkennung ist daher der Ansatz des
zweilagigen oder der des zweilagig-parallelen Widerstandsnetzwerk besser geeignet.
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4 Kantenerkennung und Segmentierung durch zeitliches Multiplexen

4 Kantenerkennung und Segmentierung durch zeitliches
Multiplexen

In Kapitel 3 wurde gezeigt, dald fur die Kantenerkennung die konventionellen zweilagig-
paralelen Netzwerke gegentiber anderen Widerstandsnetzwerken von Vorteill sind. Auch
verwischte bzw. unscharfe Kanten werden mit zweilagig-parallelen Netzwerken eindeutig
erkannt. Allerdings liefern diese Netzwerke kein segmentiertes Ausgangssignal [50][57][69]
[119].

Fur eine Segmentierung bel gleichzeitiger Kantenerkennung wurden ebenfalls in Kapitel 3
Netzwerke mit Resistive Fuses vorgestellt. Probleme ergaben sich allerdings bei unscharfen
Kanten. Diese werden nicht eindeutig erkannt, sondern faschlicherweise als mehrere anei-
nanderliegende Kanten detektiert. Dies fuhrt folglich bei der zusétzlichen Segmentierung zu
Problemen.

Um die eindeutige Kantenerkennung des zweilagig-parallelen Widerstandsnetzwerks mit
einer zusétzlichen Segmentierung zu kombinieren, ohne dabel die Resistive Fuses zu verwen-
den, wird ein neuer Ansatz vorgestellt, bei dem das zweilagig-parallele Widerstandsnetzwerk
nach Art eines Multiplexprinzips verwendet wird. Somit wird mit nur wenig Mehraufwand
gegenlber bisherigen Implementierungen von zweilagig-paralelen Netzwerken zusétzlich zur
Kantenerkennung eine Segmentierung implementiert.

In diesem Kapitel wird zunéchst in Abschnitt 4.1 der Aufbau und die Funktion des gemultip-
lexten zweilagig-parallelen Netzwerks erléautert. Anschlief3end werden in den Abschnitten 4.2
und 4.3 anhand von Simultionsergebnissen die Vorteile des gemultiplexten Netzwerks gegen-
Uber konventionellen Netzwerken dargestellt. Ferner dienen die in den Software-Simulationen
verwendeten Widerstandswerte als Grundlage fir die Dimensionierung der verwendeten
Bauelemente in der spateren schaltungstechnischen Realisierung. In Abschnitt 4.5 wird Gber-
prift, welche Vorteile das segmentierte Signal gegentber dem Original- bzw. den
tiefpal3gefilterten Signalen fur die weitere Verarbeitung aufweist. In Anschlufd daran wird in
Abschnitt 4.6 das Blockschaltbild des gemutliplexten Netzwerks fur die spétere
Implementierung vorgestellt. Weiterhin wird ein neuer Algorithmus zur Feststellung der
Nulldurchgange fir die Kantenerkennung gezeigt, der gegentiber der konventionellen
Methode in der Implementierung eine deutliche Vereinfachung des schaltungstechnischen
Aufwands aufwei st.

4.1 Aufbau und Funktion des gemultiplexten Netzwerks

Die Abb. 4.1 zeigt den schematischen Aufbau des gemultiplexten zwellagig-parallelen Netz-
werks zur Kantenerkennung und Segmentierung. Es wird ein zeitliches Multiplexen mit zwel
Phasen durchgefihrt:
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e In der ersten Phase verhdt sich das Netzwerk wie das zweilagig-parallele Netzwerk und
fuhrt somit eine rdumliche DoG-Bandpal3filterung aus. Durch eine Nulldurchgangserkennung
werden binédre Kanteninformationen gewonnen und gespeichert.

¢ Inder zweiten Phase werden die so gewonnenen bindren Kantensignale in eines der beiden
Netze zurlickgefuhrt und dort zur Ansteuerung der Horizontalwidersténde verwendet. Bel
einer erkannten Kante wird der zwischen den entsprechenden Knoten befindliche Horizontal -
widerstand hochohmig geschaltet, bei keiner Kante niederohmig. Dadurch wird in dieser
Netzlage ein segmentiertes Bild erzeugt, und die Knotenpotentiale in diesem Netzwerk repré-
sentieren dann das segmentierte Bild.

RHh RHh RHh / VHn
g g s . 1
" DoG Bandpass
H Ru H Ru > Filtering
R R
{ > > Zero-Crossing
Detection
RSV Rsv RSV

Digital Edge .

Information >

4
« « -«

Abb. 4.1: Blockschaltbild des gemultiplexten zweilagig-parallelen Wider standsnetzwerks
zur Kantenerkennung und Segmentierung
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4.2 Segmentierung an einer unscharfen Kante

In Abb. 4.2 ist dargestellt, wie durch dieses Verfahren aus einer unscharfen Kante im Origi-
nalbild eine scharfe Kante zwischen nur zwei Knoten im segmentierten Bild resultiert:

256

[ . aana

Potential (normiert auf 0...255)

0 —e—e—H—& H—=

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20 21 22 23 24 25 26 27 28 29 30 31 32

Bildpunkte

\— Eingangssignal -=- Netz 1 - Netz 2 — Differenz — Segmentierung

Abb. 4.2: Segmentierung an einer unscharfen Kante

Im Gegensatz zum Originalsignal und den beiden tiefpal3gefilterten Signalen weisen jeweils
ale links- bzw. alle rechtsseitig von der Kante befindlichen Bildpunkte nach der Segmentie-
rung anndhernd gleiche Helligkeitswerte auf. Zudem ist der Helligkeitsunterschied zwischen
den Bildpunkten an der Kante sehr grof3, wahrend er bei den anderen Signalen nur sehr gering
ist. Dadurch l&3t sich ein Bildpunkt besser einer Flache zuordnen, und es reicht bereits die
Abfrage eines einzelnen Bildpunktes aus, um eine Helligkeitinformation Uber die gesamte
Flache zu erhalten. Ein weiterverarbeitendes System braucht daher nur einen Bildpunkt in der
N&he einer Kante abzufragen, um zu einem Umrif3 eine zugehorige Flacheninformation zuzu-
ordnen. Mit dieser Information kann beispielsweise ein Objekt nach einer Verénderung (z.B.
Bewegung) zuverldssiger wiedererkannt werden, als wenn nur der Umril3 zur Identifikation
zur Verflgung stehen wirde.

Ohne die Segmentierung wére die Information eines einzelnen Bildpunktes (z.B. aus dem
Originalbild) zu unzuverléssig. So ist z. B. bel einer unscharfen Kante der Helligkeitswert der
an der erkannten Kante befindlichen Bildpunkte nicht représentativ fir die ganze Flache. Den
ungunstigsten Fall stellt ein defekter Photosensor an einem Bildpunkt dar, der eine génzlich
falsche Information liefert. Das weiterverarbeitende System mufdte daher mehrere Bildpunkte
abfragen und einen Mittelwert bilden, um eine verwertbare Information zu erhalten. Das
segmentierende Netzwerk fuhrt diese Mittelwertbildung vor der weiteren Verarbeitung aus
und reduziert somit den Speicher- und Rechenaufwand des weiterverarbeitenden Systems,
wodurch eine schnellere Bildverarbeitung ermdglicht wird.
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4.3 Ergebnisse der Software-Simulationen

e Fur die Simulation wird zunéchst das in Abb. 4.3 gezeigte Ursprungsbild girl.ppm der
Grof3e 240x256 Bildpunkte verwendet:

Abb. 4.3: Originalbild girl.ppm (240x256 Bildpunkte)

Fur die Vertikalwiderstande in beiden Netzen wird stets ein Wert von 40 k2 ssimuliert. Die
Horizontalwidersténde der ersten und zweiten Netzlage betragen 20 k2 und 8 k2. Der mini-
male und maximale Widerstandswert fur die Segmentierung wird auf 800 2 bzw. 1 G2 ein-
gestellt. Abb. 4.4 zeigt die Simulationsergebnisse der beiden einzelnen paralelen Netzlagen
sowie das Differenzbild, das das bandpal3gefilterte Signal darstellt. Deutlich erkennbar ist das
Bild im zweiten Netz stérker gegléttet alsim ersten.

Abb. 4.4: Smulationsergebnis des 1. Netzes mit Ry:R,=1:2 (20 k«2:40 k<) (links oben), des 2. Netzes mit
Ry:R/=1:5 (8 ke2:40 k<) (rechts oben) und das Differenzbild (unten)

Bel der Erkennung von Nulldurchgéangen wird zunéchst keine Schwelle gesetzt. In Abb. 4.5
sind das resultierende Kantenbild und das Ergebnis der anschlief3enden Segmentierung ge-
zeigt. Deutlich erkennbar ist, dal? das Kantenbild mit einem starken Rauschen behaftet ist.
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Abb. 4.5: Kantenbild und segmentiertes Bild ohne Schwellwert zur Rauschunterdriickung
bei der Erkennung von Nulldurchgangen

Durch einen geeigneten Schwellwert bel der Erkennung von Nulldurchgangen, kann das
Rauschen herausgefiltert werden, wobei dennoch die Kanten bestmdglich erhalten bleiben.
Das Ergebnisist in Abb. 4.6 gezeigt:

4 g

Vav/ed

Abb. 4.6: Kantenbild und segmentiertes Bild nach Einsatz eines Schwellwertes
bei der Erkennung von Nulldurchgéngen

Durch die Schwelle wird zwar das Rauschen auf den Flachen herausgefiltert, jedoch mit dem
Nachteil, dal3 dabei gleichzeitig einige Kantenlinien von ,,weniger starken“ Kanten unterbro-
chen und , zerstiickelt* werden. Daher werden als weiteres Mittel zur Rauschfilterung die
Widerstandsverhéltnisse variiert. Bei stérkerer Gléttung in beiden Netzen werden die durch
Rauschen entstehenden ,, schwachen® Kanten reduziert. Diese kann durch Verkleinerung der
Horizontalwiderstandswerte erreicht werden. In Abb. 4.7 und Abb. 4.8 sind die Ergebnisse bei
einer Halbierung bzw. Viertelung der Werte dargestellt. Neben einer Rauschreduzierung ist
auch ein Abnehmen des Detailreichtums erkennbar. So ist bel der stérksten Gléttung in
Abb. 4.8 z. B. die linke Pupille nicht mehr umrissen. Dennoch treten keine unterbrochenen
Linien auf. Dieser Effekt kann von der weiterverarbeitenden Stufe ausgenutzt werden, um
zunéchst einen groben Uberblick Giber ein Bild mit wenigen Details zu bekommen.

!'-'
L
K L ]

/
77

Abb. 4.7: Kantenbild und segmentiertes Bild bei Wider standsverhéltnissenvon 1:4 (10 k€2:40 k()
und 1:10 (4 k€2:40 k) ohne Schwelle zur Rauschunterdrlickung
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Abb. 4.8: Kantenbild und segmentiertes Bild bei Wider standsverhaltnissen von Ry;: Ry; =1:8 (5 k€2:40 k)
und Ry.: Ry, =1:20 (2 ke2:40 k€2) ohne Schwelle zur Rauschunterdrlickung

Um einen Eindruck von der Lage der erkannten Kanten relativ zu den Objekten im Bild zu
erhalten, wird das Origina bild mit dem Kantenbild Gberlagert.

Abb. 4.9: Uberlagerung des Originalbildes mit den Kanteninformationen der Abb. 4.7

Die Umrisse aus dem Kantenbild stimmen nicht immer mit dem groften Helligkeitsunter-
schied im Bild Uberein; so z.B. bei den Punkten auf dem Pullover. Ein unmittelbar an der
Kante entnommener Bildpunkt wirde keine verladiche Information tGber die Helligkeit der
umrissenen Flache wiedergeben. Dies soll mit der Segmentierung erreicht werden.
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Abb. 4.10: Uberlagerung des segmentierten Bildes mit den Kanteninformationen

Das Uberlagerte Bild in Abb. 4.10 zeigt, dal? die Flachen genau mit den extrahierten Kanten
abschlieffen. Dies ist besonders gut an den Punkten auf dem Pullover zu erkennen, die inner-
halb des erkannten Umrisses ungeféhr den gleichen Helligkeitswert besitzen.

e Zur Untersuchung des Verhatens bel stark verrauschten Bildsignalen wurde erneut das
Bild bugatti.ppm mit 115x150 Bildpunkten verwendet und mit den gleichen Widerstandswer-
ten wie in den vorangegangenen Simulationen simuliert.

Abb. 4.11: Originalbild bugattil.ppm, 115x150 Bildpunkte
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Abb. 4.14: Smulationsergebnisse bei Widerstandsver héltnissen von 1:8 und 1:20

Bel der starksten Gléttung in Abb. 4.14 ist das Rauschen nicht nur im Kantenbild, sondern
auch im segmentierten Bild weitgehend eliminiert. Dadurch ist das segmentierte Bild zur
weiteren Verarbeitung deutlich besser geeignet als das Originalbild.
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4.4 WeitereVerarbetung des segmentierten Bildes

Das wichtigste Ziel der analogen Bildvorverarbeitung ist die Reduzierung der zur weiteren
Verarbeitung anfallenden Daten. Falls neben den bindren Kanteninformationen noch Bild-
punkte ausgel esen werden sollen, mul3 die zu Ubertragende Datenmenge dabei moglichst klein
gehalten werden. Da bereits in Flachen segmentiert wurde, liegt eine Abtastung mit niedriger
Bitzahl pro Bildpunkt nahe. Eine Abtastung mit niedriger Bitzahl pro Bildpunkt hat aber auch
eine Flachenbildung im abgetasteten Bild zur Folge. Daher stellt sich die Frage, ob eine sol-
che Abtastung des Originalbildes oder eines der tiefpal3gefilterten Signale die zusétzliche
Segmentierung ersetzen konnte. In diesem Abschnitt wird anhand von Simulationsergebni ssen
gezeigt, dal3 eine Abtastung des Originalbildes oder eines der beiden tiefpal3gefilterten Bilder
die Segmentierung nicht ersetzen kann.

e In der Abb. 4.15 werden das Originabild Girl.ppm, das segmentierte Bild und die Ergeb-
nisse der beiden paralelen Netzlagen bel einer Abtastung mit 4, 3 und 2 Bits pro Bildpunkt
gegenlbergestelIt.

Originalbild 1. Netzlage Ri1:R1=1:4 2. Netzlage Ry,:R»=1:10 Segmentiertes Bild
Abtastung mit 4 Bits

Abtastung mit 3 Bits

- .
o : .\ ] -
- - -
o f !
* L4 d L
- L] - L] | =

Abb. 4.15: Smulationsergebnisse des Originalbildes“ Girl.ppm” , der beiden tiefpaf3gefilterten Bilder und
des segmentierten Bildes bel einer Abtastung pro Bildpunkt mit 4, 3 und 2 Bits (16, 8 und 4 Graustufen)
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Bel dlen Bildern ist bel einer Abtastung mit 3 Bits pro Bildpunkt der Hintergrund als eine
homogene Fl&che sehr gut vom Vordergrund getrennt. Bei dem Originalbild entstehen bei der
Abtastung jedoch , ausgefranste” Flachen im Vordergrund, so dal3 die Entnahme von Stich-
proben am Rand einer Fléche zu unzuverl ssigen Informationen Uber die Fl&che fuhrt. Bei den
Ergebnissen der beiden Netze sind die Umrisse der Flachen zwar glatt, aber durch die Glét-
tung sind die Flachen ,,verlaufen* und ihre Umrisse entsprechen nicht denen des Kantenbil-
des, wodurch eine Entnahme an einer erkannten Kante ebenfalls zu unzuverlassigen Informa-
tionen fuhrt. Das segmentierte Bild hingegen liefert bel der Abtastung homogene Flachen,
deren Abgrenzungen mit den extrahierten Kanteninformationen tbereinstimmen und ist daher
zur weiteren Verarbeitung am besten geeignet.

e Bei der Abtastung des verrauschten Bildes bugattil.ppm wird der Vorteil der Segmentie-
rung noch deutlicher. Wahrend das Originalbild stark verrauscht bleibt und die Ergebnisse der
Netze nur undeutliche , verwaschene“ Flachen liefern, ist das abgetastete segmentierte Bild
detailliert und stark rauschreduziert:

Originalbild 1. Netzlage Ri1:R1=1:4 2. Netzlage Ryo:R»=1:10 Segmentiertes Bild
Abtastung mit 4 Bits

Abb. 4.16: Smulationsergebnisse des Originalbildes “ bugattil.ppm”, der beiden tiefpal3gefilterten Bilder und
des segmentierten Bildes bel einer Abtastung pro Bildpunkt mit 4, 3 und 2 Bits (16, 8 und 4 Graustufen)
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e Zum weliteren Vergleich wurde zusétzlich das Bild BeachGrl.ppm der Grof3e 480 x 512
Bildpunkte herangezogen.

Abb. 4.17: Originalbild “ BeachGrl.ppm” (480x512 Punkte; 8 Bit) und segmentiertes Bild
bei Widerstandsverhéltnissen von 1:4 (10 k€2:40 k2) und 1:10 (4 k€2:40 k)

Originalbild 1. Netzlage Ryi:Rn=1:4 2. Netzlage Ry:R,=1:10 Segmentiertes Bild
Abtastung mit 4 Bits

Abtastung mit 3 Bits

v
.

Abtastung mit 2 Bits

Abb. 4.18: Smulationsergebnisse des Originalbildes “ BeachGrl.ppm” , der beiden tiefpal3gefilterten Bilder und
des segmentierten Bildes bel einer Abtastung pro Bildpunkt mit 4, 3 und 2 Bits (16, 8 und 4 Graustufen)

Auch hier zeigt sich wieder bei den abgetasteten Bilder, dal? das abgestastete Originalbild zu
»ausgefransten* Flachen neigt, wahrend eine Abtastung der tiefpal3gefilterten Signale ,, verwa-
schene® Flachen liefern. Nur das segmentierte Bild liefert rauschreduzierte, mit den erkannten
Kanten abschlief3ende Fléachen.
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4 Kantenerkennung und Segmentierung durch zeitliches Multiplexen

4.5 Implementierung des segmentierenden Netzwerks

4.5.1 Blockschaltbild

Das Blockschaltbild in Abb. 4.19 zeigt den Aufbau zweier Knoten eines eindimensionalen,
gemultiplexten zweilagig-parallelen Widerstandsnetzwerkes zur Kantenerkennung und Seg-

mentierung.
Photo Sensor Input Photo Sensor Input
v v Charge
—
VCPl% VCP2
Dual Output OTA Dual Output OTA |
R Ry HL 3
—%-— e < - H
RH2 g RH2 g RH2 z
: \ A/ A Yy
Multiplexing < .
Circuit Segmentation
Edge Signa Signa
4 | Zero Crossing Detection I
with
Segmented Noise Suppression Segmented
Image Output v vI mage Output v Vo

Abb. 4.19: Vereinfachtes Blockschaltbild des segmentierenden Netzwerks (Aufbau zweier Knoten)

Uber CMOS-Photosensoren z.B. geméR [92] wird das Bildsignal aufgenommen. Je nach
Intensitdt des einfallenden Lichtes an den einzelnen Bildpunkten wird das aufgenommene
Bildsignal von den Sensoren in Spannungswerte umgewandelt und in ein zweilagig-paralleles
Widerstandsnetzwerk gespeist.

Die beiden parallelen Vertikalwidersténde besitzen hierbel den gleichen festen Widerstands-
wert und werden durch ein ,Dual Output OTA*" redisiert (siehe Kapitel 5). Diese OTAS
dienen dabei gleichzeitig zum lastfreien Abgriff des Bildsignals.

Als Horizontalwiderstdnde in den beiden paralelen Netzlagen werden einzelne MOS-
Transistoren eingesetzt (siehe Kapitel 6). Um den Betrieb der MOS-Transistoren im linearen
Bereich zu gewahrleisten, werden diese durch Spannungen Vcp1cpe angesteuert, die grof3er
sind as die Betriebsspannung Vpp. Diese Spannungen werden durch eine Ladungspumpe
nach [24] on-Chip generiert. Durch die unterschiedlichen Spannungen Vepi cpz konnen hierbel
die Widerstandswerte der Horizontalwiderstande verandert bzw. variiert werden. Dadurch
erhd@t man verschiedene Widerstandsverhdtnisse R.:R,, die eine Detailregulierung im Kan-
tenbild ermdglicht.
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4 Kantenerkennung und Segmentierung durch zeitliches Multiplexen

In der Kantenerkennungsphase ist das Steuersignal , Segmentation Signal* auf Low-Pegel
gesetzt, und das Eingangsbild wird in beiden Widerstandslagen unterschiedlich rdumlich-
tiefpal3gefiltert. Bindre Kantensignale erhalt man anschlief3end durch die Feststellung der
Nulldurchgénge im Differenzbild zweier benachbarter Knoten. Die bindre Kanteninformation
wird anschlief3end in der nachfol genden Multiplexerschaltung gespeichert.

In der Segmentierungsphase (Steuersignal ,, Segmentation Signal” auf High-Pegel) regelt die
Multiplexerschaltung den Horizontalwiderstand Ry, der zweiten Netzwerklage bel ener
erkannten Kante auf einen hochohmigen Wert, bel keiner Kante auf einen niederohmigen
Wert. Dadurch wird das Bildsignal in der zweiten Netzlage segmentiert und kann im néchsten
Schritt ausgel esen werden.

Fur die Simulationen des Netzwerks wurde wie zuvor erwahnt ein approximatives Berech-
nungsverfahren angesetzt, das die Umladungsvorgange im Netzwerk in Zeitscheilben simu-
liert. Bel den simulierten Widerstandsverhdtnissen betrug die Anzahl der Rechenschritte
(Zeitscheiben) fur die Bandpal3filterung ca. 3000 und die fur die Segmentierung ca. 6500. Bei
allen Simulationen wurde ein Zeitabschnitt von 10ns pro Rechenschritt angesetzt. Daraus
ergibt sich fir die Kantenerkennung eine Verarbeitungsgeschwindigkeit von etwa 30 ps und
fr die Segmentierung eine Verarbeitungsgeschwindigkeit von 65 us,; zusammen Uberschlégig
100 ps. Dies wirde eine Bildverarbeitung mit einer maximalen Bildfrequenz von 10 kHz
ermaoglichen.

4.5.2 Zero-Crossing Verfahren

Fur die Kantenerkennung ist ein Zero-Crossing-Detection-Verfahren erforderlich, das die
Nulldurchgénge im Differenzbild zweier Nachbarknoten erkennt. In dieser Arbeit wird ein
neuer Algorithmus zur Feststellung dieser Nulldurchgange vorgestellt, der gegeniber der
konventionellen Methode in der Implementierung eine deutliche Vereinfachung des schal-
tungstechnischen Aufwands aufweist.

Zunéchst wird die konventionelle Methode der Nulldurchgangserkennung nach [7] in Abb.
4.20 dargestellt.

A A
+ 1 1...Kanteneingangssignal
™
S— 2...Netzlage |
)] )
c Q
e Y ® 3..Netzlage Il
s +--————-"—-"—-"-f/-—— —40 @
,,,,,, Q .
%‘ [ Threshold ~~ 7T T 2 4..DoG (3-2)
g IS
¥
4 4
ot——t—t—+—+—+—+—+—+—+—+"1p Knoten

Abb. 4.20: Konventionelle Methode der Nulldurchgangserkennung
(schematische Dar stellung)

Fur die Kantenerkennung wird zunédchst die Differenz der beiden réumlich tiefpal3gefilterten
Kantensignale des zweilagigen Netzwerks gebildet (DoG) und anschlief3end dessen Null-
durchgang ermittelt. Um die Erkennung von fehlerhaften Nulldurchgéngen, die z. B. durch
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4 Kantenerkennung und Segmentierung durch zeitliches Multiplexen

Rauschen verursacht werden kdnnen, zu unterdriicken, werden zwei Schwellen Threshold
eingefugt, die vom Betrag her gleich sind. Die schaltungstechnische Realisierung dieses Zero-
Crossing-Verfahrensist in Abb. 4.21 dargestellt.

V1 e—+ A AV1
o—1- XOR
v,@ Vx NAND v
),J o €gde
VgD o——1+ NS AV2
Vn+1(2) -

o

+
A
P __VSS __VSS

Abb. 4.21: Schaltungstechnische Realisierung des konventionellen Zero-Crossing-Verfahrens

Befindet sich eine Kante zwischen den beiden Knoten n und n+1, so ergeben sich durch die
Differenzbildung Spannungen AV; und AV, mit unterschiedlichem Vorzeichen. In diesem Fall
ergibt sich nach dem XOR-Gatter ein High-Signal (siehe Tab. 4.1).

AV, AV, Vy
L L L
L H H
H L H
H H L

Tab. 4.1: Sgnale des XOR-Gatters der Abb. 4.21

Zudem wird Uberprift, ob der Betrag /AV:-AV,/ eine Schwelle Vinres Uberschreitet. Trifft dies
zu, liegt an Vr ein High-Signal an. Dieses Vr-Signal wird anschlief3end durch ein NAND-
Gatter mit dem Signal Vx verglichen. Falls eine Kante detektiert wurde, ergibt sich am Aus-
gang des NAND-Gatters fir Vegge €in Low-Signal (siehe Tab. 4.2).

Vx VT Vedge
L L H
L H H
H L H
H H L

Tab. 4.2: Sgnale des NAND-Gatters der Abb. 4.21

Von erheblichem Nachteil der konventionellen Methode zur Nulldurchgangsbestimmung ist
allerdings der grof3e schaltungstechnische Hardwareaufwand.



4 Kantenerkennung und Segmentierung durch zeitliches Multiplexen

Die neue Methode zur Nulldurchgangserkennung nach Abb. 4.22, ermdglicht hingegen eine
Reduktion des Hardwareaufwandes bel der Implementierung.

A A o
o 1 3 1..DoG (Netz I1-Netz 1)
c .
g0 0 & 2..Multiplikationsergebnis
: 2
% [
S 1 Thesnold
~
=3
5
s

p Knoten

Abb. 4.22: Neue Methode der Nulldurchgangserkennung durch Multiplikation benachbarter DoG-Sgnale
(schematische Dar stellung)

Auch hier wird zunéchst die Differenz der beiden tiefpal3gefilterten Signale gebildet, um das
DoG-bandpal3gefilterte Signal zu erhalten. Zur Kantenerkennung missen nun die Nulldurch-
gange in diesem Signa ermittelt werden. Dazu werden jewells zwel benachbarte Potential dif-
ferenzen miteinander multipliziert. Das Produkt ist nur im Falle eines Nulldurchgangs zwi-
schen zwei Nachbarknoten negativ; d.h. das Vorzeichen des Produkts alein ist entscheidend
fur die Kantenerkennung. Anschlief3end wird das Produkt mit einem einstellbaren Schwell-
wert Threshold verglichen, der kleiner oder gleich Null ist. Dadurch ist es méglich, z.B. durch
Rauschen entstandene fehlerhafte Nulldurchgange herauszufiltern.

Die schaltungstechnische Realisierung der neuen Zero-Crossing-Methode zeigt die Abb. 4.23.

Mit Hilfe eines Anaog-Gilbert-Multiplizierers mit nachgeschatetem Stromkomparator als
Schwelle kann eine Nulldurchgangserkennung ermdglicht werden. (Eine ausfihrlichere Schal-
tungsbeschreibung erfolgt in Kapitel 8).

Abb. 4.23: Schaltungstechnische Realisierung des neuen Zero-Crossing-Verfahrens
(vereinfachte Darstellung)

Durch die neue Methode der Nulldurchgangserkennung wird im Vergleich zur konventionel-
len Methode eine Reduzierung der Hardware um bis zu

33% ~ Anzahl M C)S-I-konventi onele — Anzahl M OSTneueMethode — 39 — 26

Anzahl MOST, 39

konventionelle

in der Anzahl der verwendeten Transistoren ermoglicht.
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5 Realisierung der Vertikal widerstande

5 Realiserungder Vertikalwiderstande

Die CMOS-Photosensoren nach [92] wandeln das optische Bildsignal in eine elektrische
Spannung, die as Eingangssignal das zwellagig-parallele Widerstandnetzwerk speist. Dabei
betragt die Anderung der Ausgangsspannung der Sensoren ca. AVo=5 V, bei einer Variation
der Beleuchtungsstarke B von Dunkelheit (B=10° lux) bis zur maximalen Helligkeit
(B=10° lux). Um den Sensor, der die Eingangsspannung fir das bildvorverarbeitende Netz-
werk liefert, nicht zu belasten, sollte die Eingangsschaltung einen hohen Eingangswiderstand
besitzen und gleichzeitig am Ausgang eine moglichst lineare Widerstandskennlinie aufwei sen.
Die Anforderungen fur den vertikalen Widerstand ergeben sich somit einerseits durch die
Ausgangssignale der Photosensoren, die tber die Vertikawiderstdnde das Netz speisen, und
andererseits durch die Ergebnisse der zuvor durchgefihrten Softwaresimulationen:

o Widerstandswert: R = 40 kQ (bei gleichzeitigem lastfreien Abgriff)
o Aussteuerbereich®>  AVi,=+1,5V

Konventionelle Methoden zur Realisierung von Vertikalwidersténden in Widerstandsnetzwer-
ken basieren auf einstufige riickgekoppelte Differenzverstérker [7][8][70][75]. Dabei wird bei
gleichzeitigem lastfreien Abgriff des Sensors, der Vertikalwiderstand durch die Steiheit g, der
Eingangstransistoren des Verstéarkers realisiert. Ein wesentlicher Nachteil stellt allerdings die
hohe Nichtlinearitdt der Widerstandskennlinie dar, da diese von den Eingangsspannungen
abhéngig ist (siehe Abschnitt 5.1). Dadurch wird die Empfindlichkeit bel der Kantenerken-
nung beeintrachtigt: Eine Anderung des Widerstandswertes verursacht eine Anderung des
Widerstandsverhéltnisses R:R,, das die Stérke der Glattung bestimmt. Somit ware die Kno-
tenpotentialdifferenz kein eindeutiges Mal3 mehr fir die Kantenstérke. Daher werden in dieser
Arbeit zweistufige gegengekoppelte Differenzverstérker untersucht, die eine hdhere Linearitét
aufweisen; alerdings auf Kosten eines erhthten Schaltungsaufwandes. Ziel ist folglich eine
zusétzliche Optimierung des Schaltungsaufwandes, um mit moglichst geringem Hardware-
aufwand eine hohere Linearitét zu erreichen.

In diesem Kapitel wird zun&chst in Abschnitt 5.1 der einstufige gegengekoppelte Differenz-
verstérker auf sein Widerstandsverhalten untersucht. Anschlief3end wird in Abschnitt 5.2 der
zweistufige gegengekoppelte Differenzverstérkers nach [111] als Vertikalwiderstand betrach-
tet. Basierend auf diesen zweistufigen Differenzverstérker wird in Abschnitt 5.3 eine speziell
an das zweistufig parallele Widerstandsnetzwerk optimierte Implementierungsméglichkeit der
Vertikalwiderstande vorgestellt. Abschliel?end erfolgt in Abschnitt 5.4 ein Vergleich der
vorgestellten Implementierungsmdglichkeiten des Vertikalwiderstandes hinsichtlich der Line-
aritét und des Schaltungsaufwandes.

2 Obgleich der Aussteuerbereich der Sensoren nach [92] 5 V betrégt, werden die Schaltungsmodule fiir einen
Aussteuerbereich von 3 V dimensioniert, um kleinere W- bzw. L-Werte zu erhalten. 5 V stellt die ,maximale
Kante" der Sensorausgangskennlinien dar, die mit ,,3 V-optimierten* Schaltungsmodulen auf jeden Fall erkannt
werden kdnnen, auch wenn sie dabei jeweilsim Sattigungsbereich arbeiten.
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5 Realisierung der Vertikal widerstande

5.1 Gegengekoppelter Differenzverstarker

5.1.1 Betrachtung ohne L astwider stand

In der Elektronik wird der in Abb. 5.1 dargestellte gegengekoppelte Differenzverstarker auf-
grund seines hohen Eingangswiderstandes und seiner hohen Verstérkung beispielsweise zum
moglichst lastfreien Abgriff von Spannungen verwendet.

le A )

ouT

Low Tow

Abb. 5.1: Gegengekoppelter Differenzver stérker
(Eingangsspannung Vi, Differenzeingangsspannung Vg, Ausgangsspannung Vo, Verstarkung A)

Betrachtet man den unbelasteten Fall des gegengekoppelteten Differenzverstérkers, so ergibt
sich mit

Va=Vin-Vour (5.1
fur die Ausgangsspannung Vou:
Vour =A (Vy — VOUT)
=A VIN -A VOUT
= Vour TA Vo =A V),
Vour I+A)=AV,
AV, _ Vy

+A 4,1
A

= Vour= (5.2

Fals die Verstarkung A»1 ist, entspricht die Ausgangsspannung Vo, ungeféhr der Eingangs-
spannung Vip:

Vour=Vin  Mit A»l (5.3

Diese Betrachtung gilt allerdings nur fir den Fall, dal3 der Ausgangswiderstand des gegenge-
koppelten Differenzverstarkers wesentlich kleiner ist als der Lastwiderstand. Fur den belaste-
ten Fall wie z.B. im Netz der kiinstlichen Retina, ist die Gl. (5.3) ungliltig.
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5 Realisierung der Vertikal widerstande

5.1.2 Betrachtung mit Lastwider stand

Fur den Einsatz des gegengekoppelten Differenzverstarkers als Vertikalwiderstand im Wider-
standsnetzwerk, muf3 der Fall einer ohnmschen Belastung nach Abb. 5.2 betrachtet werden.

A

Jono _| oD

Abb. 5.2: Ersatzschaltbild des einstufigen, gegengekoppelten Differenzver stérkers
bei einer ohmschen Belastung

Um den Ausgangswiderstand des belasteten gegengekoppelten Differenzverstarkers zu be-
rechnen, wird zunachst die Differenzeingangsspannung Vy aus der Differenz der Eingangs-
spannung Vi, und der Ausgangsspannung V, bestimmt:

Vd:Vin'VL (5-4)

Zusitzlich wird der Ausgangsstrom I bestimmt. Zur besseren Ubersicht wird dafiir die Aus-
gangsschleife des Ersatzschalthildes in Abb. 5.3 deutlicher dargestellt.

oo
Abb. 5.3: Ausgangsschleife des Ersatzschaltbildes des gegengekoppelten Differenzverstarkers

Der Ausgangsstrom | ergibt sich aus dem Spannungsabfall Uber Ry bzw. Uber R_ zu:

||_ Ad Vd VL VL (5.5)

Ro RL

Setzt man in diese Stromgleichung die Gl. (5.4) ein, so a3t sich die Eingangsspannung Vi
bestimmen zu:
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5 Realisierung der Vertikal widerstande

L=V AdVins V)V Ag vm-vL-ﬁ]
RL Ro Ro d
=> Vin'VL'ﬁ: Ro \A%
Ad AdRL
=  Vin=V. 1+i+ Ro (5.6)
Ad AdRL,

Unter der Voraussetzung, dal3 die Differenzverstérkung fur einen einstufigen Differenzver-
starker Aq=0niRo»1 ist und R <Ry gilt, kann die Gl. (5.6) vereinfacht werden zu:

1
gmi RL )

VinzVL(l-l- (5.7)

Um die Interpretation dieser Gleichung as einen Spannungsteiler zu verdeutlichen, erfolgt
zunachst die folgende Umformung der Gl. (5.7):

1 1 gmi RL
V :Vin—:Vin :Vin
- 1+ 1 Oy R *1 1+9g.,RL
O Rc Omi RL
VeV, (5.9)
—+RL

Abb. 5.4: Ersatzschaltbild des gegengekoppelten Differenzverstérkers bei einer ohmschen Belastung

Somit kann der gegengekoppelte Differenzverstarker als Widerstand interpretiert werden mit:

1
RO,einstufig =— (5-9)

mi
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5.1.3 Betrachtung mit Lastwider stand (Grol3signalver halten)

Nachdem die Gultigkeit des einstufigen gegengekoppelten Differenzverstérkers als Vertikal-
widerstand mit Hilfe der Kleinsignalparameter gezeigt wurde, werden im folgenden Effekte
berlicksichtigt, die durch einen grof3en Aussteuerbereich um den Arbeitspunkt auftreten. Es
wird gezeigt, dald der gegengekoppeltete Differenzverstérker bei Belastung mit eéinem ohm-
schen Widerstand auch fur Grof3signale als onmscher Widerstand interpretiert werden kann.

Vd
—
A o— [
RO,einstufig
lVOUT VIN RL I:] lVOUT

GND GND GND _| GND

Abb. 5.5: Symbolische Interpretation des gegengekoppelteten Differenzver starkers als Wider stand
(mit Lastwiderstand am Ausgang)

Es wird der lineare mathematische Zusammenhang zwischen der Differenzeingangsspannung
Vg und dem Ausgangsstrom | hergeleitet. Dazu wird die schaltungstechnische Realisierung
der Abb. 5.5 betrachtet.

Abb. 5.6: Sngle-Ended-Differenzverstarker mit Lastwiderstand

Die Differenzeingangsspannung Vg4 des Single-Ended-Differenzverstérkers setzt sich aus der
Differenz der Eingangsspannungen Vg und Vg, zusammen:

Vi=Va-Va=Vesi-Ves (5.10)

Die Ausgangsspannung Vo ist abhdngig vom Ausgangsstrom lqy;, der sich aus der Differenz
der beiden Drainstrome l4; und |4 Zusammensetzt:

lout = la2 = lat (5.12)
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5 Realisierung der Vertikal widerstande

Unter Vernachl ssigung des Kurzkanal effektes wird die Drainstromgleichung
K
Id:E(VGS-VT)Z (5.12)

nach der Gate-Source-Spannung Vgs umgeformt:

1

21
Ves= ( ]2 +V+ (5.13)
K )

Setzt man diese Gleichung in die Gl. (5.10) ein, erhdt man:

1 1 1 1
vd=(—2"’1Y+VT-(2"’2Y-VT=(2"“ ( = (5.14)
K J K J K J J
Wird diese Gleichung quadriert, ergibt sich:
21, 4 21
2_%la _ & +51d2 5.15
Va K K\/Idlldz K (5.15)
Ersetzt man anschlief3end in dieser Gleichung den Drainstrom |4, durch die Beziehung
la2 = lss~ lat (5.16)
so folgt:
KV2
d=y- 21 (lss
2 2
KVy lss | _ 2
T'? —Idllss Idl
J
KVv2 1. Y
=> |§1 ISSId1+( 4d _755]20 (5.17)
Die Losung dieser quadratischen Gleichung liefert fir den Strom Ig;:
2 2 2 2\/4 2
st |15 (K I ) sl [KOVE KVE
c2 4 4 2 2 2 415 lss
Entsprechend erhét man unter Berticksichtigung der Gl. (5.16) fur den Strom Iy:
s, lss [ K o KZ 4
= B3 |y 5.19
|d21,2 2 2 \/ ISSVd 4|§S Vd ( )
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5 Realisierung der Vertikal widerstande

Damit ergibt sich nach GI. (5.11) fur den Ausgangsstrom | ou= 1 go-l g1

:|ss+|ss £2_K2 4_|_SS+|_SS£2_K2 4
IOUtl,z ( - \/ISSVd 4ISSVd) ( 2 - 2 |SSVd 4ISSVd)

K 2
= o, Zilss\/—vﬁ - K Vi (5.20)

2
lss 4l

-Term1- -Term2-
Diese Gleichung ist alerdings nur glltig fur:

K 2
Svg- o

= yvi>0 5.21
I 4|§5Vd (5.21)

Eine Umformung dieser Bedingung ergibt:

1-Lv§ >0 => ng <1 (5.22)
4l 4l

Um eine Widerstandskennlinie zu erhalten, ist eine lineare Abhangigkeit zwischen der Span-
nung Vg und dem Strom I notwendig. Diese ist in Gl. (5.20) nur gegeben, falls der zweite
Term innerhalb der Wurzel (K?Vq*/4ls?) vernachlassigt werden kann. Es gilt zu zeigen, da
der erste Term innerhalb der Wurzel sehr viel grof3er ist as der zweite:

KZ

K 2 4
—V Vv
I ¢ Ay
K 2 K K
=> —Vi » —Kz Vi =—Vi- —Vi (5.23)
4lss 1615 4lss 4ss
-Term 1- -Term 2-

Wendet man die Gl. (5.22) auf die beiden Terme der Gl. (5.23) an, so ist selbst die Giltigkeit
der Gl. (5.22) bewiesen. Daher kann der zweite Term der Gl. (5.20) vernachlassigt werden, so
dald man schliefflich einen linearen Zusammenhang zwischen | und Vg erhélt:

K
lout = Iss _VS =K Iss Vg (5.29)
Iss

Somit stellt der einstufige gegengekoppeltete Differenzverstérker auch fir Grof3signale einen
Widerstand dar, mit

Va ! - ! . (5.25)

R einstufi = =
0,einstufi lout \/Klss \/

w
up COXT'SS
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5.1.4 Simulation des einstufigen gegengekoppelten Differenzverstérkers
* Dimensionierung

Der Differenzverstarker nach Abb. 5.6 soll in einem Spannungsbereich von AVigmax= #1,5 V
einen moglichst linearen Widerstand von R=40 k2 aufweisen. Mit Hilfe der Gl. (5.25) und
den in der Literatur bereits vielfach hergeleiteten Dimensionierungsvorschriften fir einen
Differenzverstérker [2][35][36], ergeben sich die Transistordimensionierungen der
Tabelle 5.1.

Transistoren Transistordimensionen
W/um L/um
M1, M» 3 24
M3z, My 2 1,2
Miss 6 1,2

Tabelle 5.1: Dimensionierung der Transistoren des Differenzver stérkers (Abb. 5.6)

» Simulationser gebnisse

Um das Verhalten des einstufigen, gegengekoppelten Differenzverstérkers as Vertikalwider-
stand zu untersuchen, wird die Schaltung nach Abb. 5.6 simuliert. Der Ausgang der Schaltung
wurde zur Messung auf Masse gelegt, um den belasteten Fall fur die Anwendung im Wider-
standsnetzwerk zu untersuchen:

v | ®

| GND GND

Abb. 5.7: Testschaltung zur Messung des Ausgangsstroms

Die Eingangsspannung Vi, entspricht hierbei der Spannung, die tGber den Differenzverstarker
abfallt. Durch Messen des Ausgangsstroms o kann der Widerstand bestimmt werden, der
durch den einstufigen Differenzverstérker abgebildet wird. Die Abb. 5.8 zeigt die gemessene
Kennlinie des Ausgangsstroms | ¢ in Abhangigkeit der Eingangsspannung Vin.

Eine lineare Abhangigkeit zwischen dem Ausgangsstrom und der Eingangsspannung in Abb.
5.8 besteht nur fur kleine Eingangsspannungen. Bel grof3eren Eingangsspannungen hingegen
treten starke Abweichungen von der idealen Kennlinie eines ohmschen Widerstandes auf.
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3@, x18 -6

e |

/

) N N E
=y 12 e 8 3
I

v, IV

Abb. 5.8: Kennlinie des Ausgangsstroms | o, des einstufigen, gegengekoppelten Differenzverstarkers

Aufgrund der nichtlinearen Stromkennlinie folgt eine nichtlineare Widerstandskennlinie nach
Abb. 5.9:

— Vin
R(Vin) - |out (Vin)

R/Q
—

—3.@ —.a > 1.8 3.4
Vv, IV

Abb. 5.9: Widerstandskennlinie des einstufigen, gegengekoppelten Differenzver starkers
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Der geforderte Widerstand von R=40 k2 wird nur bei kleinen Spannungen um V;,=0 V er-
reicht. Die ,Spitzen* in der Kennlinie folgen aus dem Offset der Stromkennlinie. Die
maximale relative Anderung des Widerstandes im geforderten Aussteuerbereich von
AVinmax=21,5 V betragt

AR% — 30%. (5.26)

Der Anstieg des Widerstandswertes bei grof3en Spannungsabfallen beeinfluf3t die Gléttung der
Eingangspotentiale im Widerstandsnetz, da das Verhéltnis der horizontalen und der vertikalen
Widerstande die Stéarke der Gléttung des Netzes bestimmt. Somit ist in diesem Fall die Kno-
tenpotentialdifferenz zweler benachbarter Knotenpotentiale kein eindeutiges Mal3 fur die
Kantenstérke. Dies schrankt die Empfindlichkeit fur die Kantenerkennung ein. Daher werden
weitere Schaltungen fir die Realisierung von Vertikalwidersténden untersucht, die einen
groReren linearen Verlauf des Ausgangsstromes aufweisen.
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5.2 Lineariserter OTA

Im vorherigen Abschnitt wurde gezeigt, dal3 die Linearitét der Ausgangsstromkennlinie eines
einstufigen gegengekoppelten Differenzverstérkers bei einer Belastung nur fur einen kleinen
Aussteuerbereich erreichbar ist. In diesem Abschnitt wird eine Linearisierungstechnik nach Z.
Wang vorgestellt [111][112], durch die der Linearitdtsbereich vergrof3ert werden kann. Das
Grundprinzip besteht darin, nicht die Steilheit g, des Differenzverstérkers als Vertikalwider-
stand zu verwenden, sondern hierfir eine zusétzliche Schaltung einzusetzen.

5.2.1 Prinzip der Linearisierung nach Z. Wang

Wie bereits in Abb. 5.5 gezeigt wurde, bestimmt sich der Gesamtwiderstand Rgesame €N€S
bel asteten, gegengekoppelten Differenzverstarkers aus der Reihenschaltung des Widerstandes
Ro,einstufig= 1/Omi und des Lastwiderstandes R, :

Vin _VatVL _Va, VL _
Rge&amt___#__d-l__l__Ro,einstufig+RL (5.27)

I I I I

Ziel des Prinzips nach Z. Wang ist es, durch die Verwendung e nes zwei stufigen gegengekop-
pelten Differenzverstarkers, der bei ohmscher Belastung naherungsweise einen Widerstand
Ro.aeisufig realisiert, diesen derart zu verringern, sodal? der Gesamtwiderstand fast ausschlief3-
lich durch R_ bestimmt wird; d.h. der Lastwiderstand allein realisiert den Vertikalwiderstand.
Durch eine geeignete Wahl der schaltungstechnischen Realisierung des Lastwiderstandes
kann somit die Linearitdt flr einen grof3eren Aussteuerbereich realisiert werden. Zur Erlaute-
rung dieses Prinzips wird das Ersatzschaltbild des belasteten, zweistufigen gegengekoppelten
Differenzverstérkersin Abb. 5.10 betrachtet.

L 1. Stufe L 2. Stufe J
R01 ‘ Roz ‘ |
© o E ‘ E ‘ L
Vq é} J Aq Vy ‘ C]lDJAdl Ag Vg ‘
Vin ‘ ° ‘ %GND Ry [I Vi
,, | | |
_l_GND ‘ ‘ ‘ | enD

Abb. 5.10: Ersatzschaltbild des bel asteten, zwei stufigen gegengekoppelten Differenzverstéarkers

Die Differenzeingangsspannung Vy berechnet sich wie im Falle des einstufigen gegengekop-
pelten Differenzverstérkers aus der Differenz der Eingangsspannung Vi, und der Ausgangs-
spannung V, zu:

Va=Vin-VL (5.28)
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Durch Anwendung der Maschenregel in der Ausgangsschleife ergibt sich fur den Ausgangs-
strom |, die Beziehung:

—AaAeVdi-VL _ VL

I (5.29)
Roz R
Mit den Gleichungen (5.28) und (5.29) 1&% sich die Eingangsspannung Vi, bestimmen:
| = AaAe(Vin-Vi)-Vi
=
Roz
—AaAeVin-AaAe V-V
Roz
—AuAw V-V, - Vi ) _ Vi
Roz AaAw RL
= Vv b= Re
AaAe AaAxRL
= VpEv| 16—+ Re ] (5.30)
AanAe AaAcRL

Mit der Annahme, dai3 die Verstéarkungen Aq1,A¢»1 sind und Ry>R, ist, kann die Gl. (5.30)
vereinfacht werden zu:

V=V | 1+ —Re ) (5.31)
AaAxeRL )

Eine entsprechende Auflésung dieser Gleichung nach V,_ liefert:

1 1
V=V, s oy —V. AaAeRL
1+ Roz AuAeRL TR AuAeRL T R
AaAxRL AuAeRL
\VA :VmL (5.32)
Ro2 +R.
AaAgp

Auch diese Gleichung beschreibt wie die Gl. (5.8) einen Spannungsteiler aus dem Lastwider-
stand R und dem Widerstand Ro aweistufigs der durch den zweistufigen gegengekoppelten Ver-
starker gebildet wird mit

_Vu Roo
Ro,zweisufig=— =——

= . (5.33)
L AwuAwx
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Mit der Annahme
Ad2= 0, Roz: (5.34)
folgt:

R 1 1
Ro,zweistufig = —® = (5.35)

Demnach verkleinert sich der Widerstand Roaeisuiig des zweistufigen Verstarkers im Ver-
gleich zum Widerstand Ry einsuiig des einstufigen Verstérkers um den Faktor 1/Aqg:

1
Ro,zweistufig = —— Ro,einsufig (5.36)
Ada

Da die Verstarkung Agi»1 ist, ergibt sich fir Roaeistuiig €N sehr kleiner Widerstandswert.
Somit wird der Gesamtwiderstand Ryesae des belasteten, zweistufigen gegengekoppelten
Differenzverstérkers néherungswei se nur durch den Lastwiderstand R, bestimmit:

R R,, mitR >> ROVZWeistufig (5.37)

gesamt =

5.2.2 Linearisierter OTA nach Z. Wang

Die Redisierung des zweistufigen gegengekoppelten Differenzverstérkers nach Z. Wang
erfolgt durch die Schaltung nach Abb. 5.11 [111][112].
IVDD __VDD __VDD __VDD

Vbias I

— | ™5 M8 ’:—b—{E M9

M1 M2
I—| ‘Iﬂl J
" | | Vout
—l_—GND |v:3 . I\/:6 Jomo
JH 5 =

VSS Ss VSS \Z

Ss

Abb. 5.11: Zweistufiger gegengekoppelter Differenzverstarker nach Z. Wang

Die Transistoren M;-Ms bilden die erste Verstéarkerstufe und Mg-Mg die zweite. Um die Ge-
samtverstarkung der Schaltung zu berechnen, werden zunéachst die beiden Verstéarkungsstufen
einzeln betrachtet: Die Verstarkung der ersten Stufe ist nach [36] Aq:. Flr die Berechnung der
Verstarkung der zweiten Stufe wird das Kleinsignal ersatzschaltbild betrachtet:
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DD DD

M8 M9

P75

Tow H]
. J Oe W v, OmoVx Yoo

———1E;ve oo +—o
- o—0 o—0 p
vg% I M7
* Vs VQSGJ 9meVgse 906 Vgs{ 9m7Vgs7 907 Vou
vWVSS __VSS __VSS
(@) ° | onp b) ° | onp °

OmeVgss (5 906 | | Ims J Vi #} moVx #ngvgw Hl:lgog Hl:lng Vout
(c)

Abb. 5.12: Zweite Verstérkerstufe der Abb. 5.11
(a) Schaltbild, (b) Ersatzschaltbild, (c) vereinfachtest Ersatzschalthild

Die Spannung vy aus der Abb. 5.12(c) 183 sich aus der Parallelschaltung der Leitwerte (gos,
Ome) Und dem Strom (gne Vgss) bestimmen zu:

Vy =- i Vess (5.38)

gOG + gm8

Unter der Voraussetzung, dal3 gmwg, ist, kann die Gl. (5.38) vereinfacht werden zu:

Vy == % Vgss (5.39)

m8

Die Ausgangsspannung Vo« aus der Abb. 5.12(c) |&3 sich folgendermal3en bestimmen:

Ome 9
9.V + Y 9m7 Vgs7 ~ rngg mb Vgs6
Vou = - m7 Vgs7 m VX — _ m8 (5.40)
907 + 909 gO7 + gOQ

Da die Transistoren Mg und Mg gleich dimensioniert sind, gilt gms=0me. Somit kann die
Gl. (5.40) vereinfacht werden zu:

Om7 Vos7 = 9mg Voss
Vout:' m7 VgS m6 V9 (5.41)

907 * Yoo

Ferner sind auch die Transistoren Mg und M- gleich dimensioniert, so dal3 mit gm=gms=0ny die
Gl. (5.41) umgeformt werden kann zu:
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O

907 * Yoo

Vout = ( Vgs6 ~ Vgs7 ) (5-42)

Aus der Abb. 5.12(a) ist zu entnehmen, dal? die Spannung (Vgss-Vgs7) der Eingangsspannung
der zweiten Stufe bzw. der Ausgangsspannung der ersten Stufe entspricht. Daraus ergibt sich
fur die Differenzverstéarkung Aq, der zweiten Stufe:

A= Vou  _ O — _ Vou (5.43)
Vgss ~ Vg7 Yo7 + Jo9 Ad1 Vin
Die Gesamtverstarkung des zweistufigen Verstarkers nach Z. Wang ergibt sich somit zu:
Agesamt = Vom = Adl Ad2 mlt Adl,AdZ »1. (544)

Vin

Ziel der bisherigen Rechnungen war zu zeigen, dal3 der zweistufige gegengekoppelte Verstar-
ker nach Wang eine hohe Gesamtverstarkung besitzt und somit der Widerstand Ro aeiswig, der
durch den Verstérker abgebildet wird, bei ohmscher Belastung vernachlassigt werden kann.
Nach Gl. (5.37) wird der Gesamtwiderstand Ryesamt N8herungsweise alein durch den Lastwi-
derstand bestimmt. Die Implementierung dieses Lastwiderstandes erfolgt nach Wang durch
einen Grounded-Resistor, der im folgenden Abschnitt beschrieben wird.

5.2.3 Grounded-Resistor nach Z. Wang

Der Ausgang des zweistufigen gegengekoppelten Differenzverstarkers nach Abb. 5.11 wird
mit einem Widerstand R_ belastet, der durch einen Grounded-Resistor nach Abb. 5.13 reali-
siert wird [111][112]. Dieser Grounded-Resistor wird auch als Current-to-V oltage-Converter
CVC bezeichnet.

DD

VGS% [ a2 J Vout,CVC
EH: M2
| _l_GND

\Y

Ss

Abb. 5.13: Grounded-Resistor bzw. Current-to-Voltage-Converter CVC nach Z. Wang

Der Grounded-Resistor besteht aus zwel diode-connected Transistoren, d.h. beide MOS-
Transistoren arbeiten im Séttigungsbereich. Um den Widerstand des Grounded-Resistors zu
bestimmen, werden zunéchst die Sattigungsstrome lg; und lg, fir den unbelasteten Fall be-
trachtet:
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K
|d1:71 (Vesi-Vr1) ?
(5.45)

K
|d2:72(VGSZ'VT2)2
Die beiden Gate-Source-Spannungen Vs und Vs lassen sich beschreiben als:

Vest= Vou,cve - Vb

. (5.46)
Ve = Vss~ Vaurcve mit Vp, =-Vgg

Setzt man die Gl. (5.46) in die Gl. (5.45) ein, ergeben sich folgende Drainstrome:

K
g = 71 (Vouceve™ Voo - V1) ?
(5.47)

K
la2 = 72 (Vss~Varcve = Vr2) ?
Die Transistoren M; und M, werden gleich dimensioniert. Somit gilt:
K=K,=K,=puc,W/L und V;=V; =V, (5.48)

Mit der zusétzlichen Definition Vpr=Vpp+ V1 bzw. Vpr=-Vsst V5, konnen die Drainstrome
vereinfacht werden zu:

K

lar = > (Voucve~Vor) ?

(5.49)
_K 2
la2 = > (-Vor-Varcvc)
Somit ergibt sich fir den Eingangsstrom I, folgende Knotengleichung:

K K

lincve = la2 =l = > (- Voucve = Vor) - > (Voucve = Vor) ? (550

=2K Vpr Voueve

Wird diese Gleichung nach Vot cve aufgelost, erhdt man eine Gleichung, die einen Current-
to-Voltage-Converter CVC beschreibt:

_ Iin,cvc

Vout,CVC - 2 K V
DT

Der Wert des Grounded-Resistors Reyc bestimmt sich demnach zu

Vout,CVC _ 1

lincve 2KV .

Reve =

(5.51)
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5.2.4 Grounded-Resistor als L astwiderstand

Mit dem Grounded-Resistor als Lastwiderstand fur den zweistufigen gegengekoppelten Diffe-
renzverstarker ergibt sich die Schaltung nach Abb. 5.14 [112]:

OTA

C

VvC

\ bias I

IVDD T

VDD

— s

M8

SHE

out!™

DD

DD

M11

|
M6

VSS

£

VSS

\Y

M10

SS

O
J Vout,CVC

GND

Abb. 5.14: OTA (Operational Transconductance Amplifier) mit Grounded-Resistor CVC als Lastwiderstand

Die Schaltung nach Abb. 5.14 kann allerdings nicht direkt als Vertikalwiderstand im Wider-
standsnetzwerk eingesetzt werden. Eine ohmsche Belastung am Ausgang dieser Schaltung
wurde dazu fuhren, dal? der Grounded-Resistor Reyc paralel zu der Last liegt. Dadurch wiirde
sich der Lastwiderstand des zweistufigen Differenzverstérkers reduzieren, und der Widerstand
des Verstarkers Ry aeistuig kOnnte nicht mehr vernachléssigt werden. Ferner wirde die Kno-
tengleichung Gl. (5.50) ungultig sein, da noch ein zusétzlicher Ausgangsstrom berticksichtigt
werden mufdte. Um das Problem der Rickkopplung zu vermeiden, werden zwei zusétzliche
Transistoren (M2, M13) eingefligt, die eine Kopie des Ausgangsstromes lq: erzeugen (siehe
Abb. 5.15a und Abb. 5.15b).

OTA

S—

M8

FlE

CvC
__VDD __VDD __VDD
S e
Iou'r ? Iin,CVC
}E |—E M10
M7 [
1 Vss 1 Vss | Vss

Abb. 5.15a: Linearisierter OTA nach Wang [112]
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Iout =l in,CVC

- > R

g cvC
,
Vin I out
—_— + -

Abb. 5.15b: Symbol des linearisierten OTAs nach Wang [112]

Fur die Gate-Source-Spannung der Transistoren M1, und M3 der Abb. 5.15a gilt:
Ves13=Veso

Ves12=Vaes?

Somit flief3en durch M1z und Mg sowie durch My, und M- die gleichen Strome. Daher ent-
spricht der Ausgangstrom I’ o« dem Strom | oy

I out = lout (552

In Abhangigkeit der variablen Eingangsspannung und des nahezu konstanten Widerstandes
Recve wird ein entsprechender Strom I erzeugt, der demnach in Form einer Kopie | oy in das
Widerstandsnetzwerk eingepragt wird. Durch die zusétzlichen Transistoren (M1, M13) wird
erreicht, dal3 die Ruckkopplung des Verstarkers nicht mehr mit dem Ausgang verbunden ist.
Der Vertikalwiderstand wird daher ndherungsweise nur durch den Grounded-Resistor be-
stimmt.

5.2.5 Bidirektionaler Widerstand

Der linearisierte OTA nach Abb. 5.15a wirkt allerdings nur als Widerstand, falls sich keine
weiteren Quellen im zu treibenden Netzwerk befinden. Fir einen idealen Widerstand (Zwei-
pol), dessen Ausgang durch eine Quelle auf eine Spannung Vo gezwungen wird, sollte die
folgende Beziehung gelten:

Vin=Vou _
th = out (5.53)
IOUt
Vi Vo
R

Abb. 5.16: Widerstand R

Fur den linearisierten OTA nach Abb. 5.15a, der einen Widerstand realisiert, gilt jedoch

’
| out —

% # Vin _RVOUt : (554)
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d.h. die Ausgangsspannung Vo« hat keinen Einflu® auf den Ausgangsstrom |’,y, da keine
Ruckkopplung des Ausgangs auf den Eingang besteht. Fir die Anwendung des linearisierten
OTAs im Widerstandsnetz als Vertikalwiderstand muf3 aber die Gl. (5.53) erfillt sein. Daher
wird die Schaltung nach Abb. 5.15a um einen zusétzlichen Grounded-Resistor am Ausgang
erweitert, der eine Kopie des ersten Grounded-Resistors darstellt (siehe Abb. 5.17).

OTA CvC

IVDD VDD VDD VDD VDD VDD VDD

—F ms me L} mo |—E_Mll ’—HE M13 I—E M15

M1 M2 | =1 I
| out ~ 'in,CVC out out
—F B o
out

—l—GND I\/:3 4 |V:6 GND
- _’EN{ E I—E-Mlo \—{E M12 |—E M14 _l_

Ss VSS VSS VSS VSS VSS VSS

Abb. 5.17: Bidirektionaler linearisierter OTA
Die Transistoren (Mo, M11) und (M14, M1s) sind gleich dimensioniert, d.h. es gilt:

R = I:QCVC,Mlo,Mll = I:QCVC,Mlll,Ml5 (555)

Fur den Fall, dal3 die Ausgangsspannung Vo auf Masse gelegt wird, fliefdt Gber den zweiten
Grounded-Resistor Reye miamis kein Stromanteil von I’ o ab; d.h. Revemiamis hat keine Wir-
kung auf den Ausgangsstrom. Bei einer dulReren angel egten Spannung Vot hingegen gilt:

|olzn = |,out - Vou (5.56)
CVC,M14,M15
Mit
P = oy = Vin = Vin (5.57)
RCVC,MlO,Mll RCVC,MlA,MlS
und der Gl. (5.55) kann die GlI. (5.56) umgeschrieben werden zu:
Vin - Vou
low = = (558)

Diese entspricht der Gl. (5.53); d.h. es ergibt sich der gewtinschte lineare Zusammenhang
zwischen dem Ausgangsstrom [, und der Spannungsdifferenz (Vin-Vou). Somit wirkt die
Schaltung nach Abb. 5.17 a's ein bidirektionaler Vertikalwiderstand im Widerstandsnetzwerk.
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5.2.6 Simulation desbidirektionalen linearisierten OTAs
* Dimensionierung

Auch fir den bidirektionalen linearisierten OTA nach Abb. 5.17 wird fir einen Aussteuerbe-
reich von AVinmex=21,5 V ein moglichst linearer Widerstand von R=40 k<2 gefordert. Daraus
ergeben sich fir den OTA die Transistordimensionierungen nach Tabelle 5.2.

Transistoren Transistordimensionen
W/um L/um
M1, M> 6 12
M3z, M4, Mg, M7, M1 4 12
Ms, Mg, Mg, M13 8 12
M1o, M11, M14, M35 2,8 8

Tabelle 5.2: Dimensionierung der Transistoren des bidirektionalen linearisierten OTAs (Abb. 5.16)

* Simulationsergebnisse

Fur die Simulation des Ausgangsstroms wurde erneut die Testschaltung nach Abb. 5.7 ver-
wendet. Die Abb. 5.18 zeigt die gemessene Kennlinie des Ausgangsstroms 1%, in Abhangig-
keit der Eingangsspannung Vin.

g —6
48,

3. F

bl

—zal /
—30F

T

—=s@fF . T L e e e
—3.@ —1.@ > 1.9 3.3

Y

dc

Abb. 5.18: Kennlinie des Ausgangsstroms 1>+ des bidirektionalen linearisierten OTAs
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Im Vergleich zu der Ausgangsstromkennlinie des einstufigen gegengekoppelten Differenzver-
stérkers (Abb. 5.8) weist die Kennlinie der Abb. 5.18 ein lineareres Verhalten tber den gefor-
derten Aussteuerbereich. Dies wird auch aus der folgenden Widerstandskennlinie des OTAs
ersichtlich.

aay
L

B oo e o b T O T T R S B
—3.a —1.& @ 3@

Abb. 5.19: Widerstandskennlinie des bidirektionalen linearisierten OTAS

Dabel betragen die relativen Abweichungen an den Grenzen des Aussteuerungsbereichs:

AR AR

=125% und

\Vin =15V R \V/in =15V

= 7,5% (5.59)

Die groften Abweichungen in der Widerstandskennlinie vom geforderten Wert R=40 k2
ergeben sich alerdings bel kleinen Eingangsspannungen. Die maximale relative Abweichung
hierbei betragt ca.

AR max

=25%. (5.60)

Diese Abweichungen lassen sich hauptsachlich auf das nichtideale Verhalten der Stromspie-
gel (M3, Mg), (M4, M7) und (Mg, Mg) der Abb. 5.17 zurtickfuhren. Idealerweise sollten die
Stromspiegel einen unendlich grofien Ausgangswiderstand besitzen: Betrachtet man nochmals
die Abb. 5.18, so ist erkennbar, dai? die Ausgangsstromkennlinie nicht exakt durch den Null-
punkt verldiift. Es liegt eine Verschiebung der Kennlinie um einen Stromoffset von los=1 uA
vor, der durch den geringen Ausgangswiderstand der Stromspiegel verursacht wird. Im fol-
genden wird daher untersucht, inwieweit sich dieser Offset durch die Verwendung von
Kaskode-Stromspiegeln verringern 1&/3t.
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5.2.7 Bidirektionaler linearisierter OTA mit Kaskode-Stromspiegel

Die Schaltung des bidirektionalen linearisierten OTAs mit Kaskode-Stromspiegel ist in
Abb. 5.20 dargestellt.

IVDD __VDD __VDD __VDD __VDD __VDD __VDD
Vbias I
°—|E M5 M20 El}—I—{Ele |—|E M23

M8 EH—ﬁE Mo |£ M11 |_|E M13 I—l_:’ M15

Lo s

M6 Jono
| :Tl N I—E M10 \—H: I—lz M4 =
31_4' N M7

M16 '_Il M18 l | I—‘
i | L.
M17 M19 M22
v v v v v v v

Ss Ss Ss Ss

Abb. 5.20: Bidirektionaler linearisierter OTA mit Kaskode-Stromspiegel

Ss

Die simulierte Kennlinie des Ausgangsstroms | zeigt die Abb. 5.21.

ol
4@,

3e.f

20.F

B R ¥ s 5.0 e 58 34
—p de
Vin! V

Abb. 5.21: Kennlinie des Ausgangsstroms 1% des linearisierten OTAs mit Kaskode-Sromspiegel
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Durch die Verwendung von Kaskode-Stromspiegel ist der Stromoffset im Vergleich zur
Schaltung mit einfachen Stromspiegel erheblich reduziert worden. Dieser liegt hier bel ca.
lor=80 NAim Vergleich zu | ;5=1 1A bel der Schaltung ohne Kaskode-Stromspiegel.

In der Abb. 5.22 ist die Widerstandskennlinie in Abhéngigkeit von der Eingangsspannung
dargestellt.

56 x>

R |
g |
. /

42 F

)

38 F

R/Q

36.F

34.F

32.F

ek b b e
—3.3 —1.18 > 1.8 3.4a

Vv,V

Abb. 5.22: Widerstandskennlinie des linearisierten OTA’s mit Kaskode-Stromspiegel

Bel kleinen Eingangsspannungen treten geringere Abweichungen vom geforderten Wider-
standswert R=40 k2 auf als bei der Schaltung ohne Kaskode-Stromspiegel. Die Abweichun-
gen an den Grenzen des Aussteuerungsbereichs betragen:

AR AR

=16% und

\V/in=-15V Vin=15V

= 8% (5.61)
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5.3 Einsatzdeslinearisierten OTAsim Wider standsnetz

Bisherige Simulationsergebnisse haben gezeigt, dal3 der linearisierte OTA nach Wang eine
hohere Linearitét in der Widerstandskennlinie aufweist als der einstufige gegengekoppelte
Differenzverstérker. Von entscheidendem Nachtell ist allerdings die hohe Anzahl der Transis-
toren pro Vertikalwiderstand. Aus diesem Grund wird in diesem Abschnitt eine weitere Imp-
lementierungsmdglichkeit des Vertikalwiderstandes vorgestellt, dieim Prinzip die selbe Funk-
tion erfullt wie der linearisierte OTA nach Wang; jedoch mit einer reduzierten Anzahl von
Transistoren. Eine weitere Hardwarereduzierung folgt aus der Tatsache, dal3 fur die Imple-
mentierung des Netzwerkes zwei gleich grof3e Vertikalwidersténde pro Netzknoten bendtigt
werden. Somit kénnen durch eine Mehrfachnutzung von Schaltungsmodulen weitere Transis-
toren eingespart werden.

5.3.1 Zweistufiger Differenzverstarker mit Source-Schaltung

Nachteilig beim bidirektionalen OTA nach Abb. 5.20 ist die hohe Transistorenanzahl, die
hauptsachlich fur die zweite Verstérkerstufe bentétigt wird. Darin erfllt die Stromspiegel-
Schaltung zwei wesentliche Funktion:

1. Sieverstarkt das Ausgangssignal der ersten Verstarkerstufe um den Faktor Agp.

2. Siewandelt den Differential-Ended- in einen Single-Ended-Differenzverstarker um.

Eine einfachere schaltungstechnische Methode, die Funktionen des zweistufigen gegengekop-
pelten Verstarkers abzubilden, zeigt die Abb. 5.23 [54][102].

IVDD VDD VDD

Vbias I

— s E

allmn

Lowo SHE S Tew

M3 M4

VSS VSS VSS

Abb. 5.23: Zweistufiger gegengekoppelter Differenzverstarker mit Source-Schaltung

In der ersten Verstarkerstufe (M;-Ms) wird schon durch einen Stromspiegel als aktive Last
(M3, My) ein Single-Ended-Differenzverstérker redlisiert. Die zweite Verstéarkerstufe (Mg, M7)
muf3 daher lediglich das Ausgangssignal der ersten Stufe um den Faktor Aq, verstérken. Dafir
wird eine Source-Schaltung aus zwel Transistoren eingesetzt. Zur Bestimmung ihrer Verstér-
kung wird das entsprechende Kleinsignalersatzschaltbild in Abb. 5.24 betrachtet.
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Abb. 5.24: Source-Schaltung: (a) Schaltbild, (b) Ersatzschaltbild, (c) vereinfachtes Ersatzschaltbild

Betrachtet man das vereinfachte Ersatzschaltbild in Abb. 5.24(c), so berechnet sich der Aus-
gangswiderstand Ry mit Vi,=0V nach [37] zu:

Ro=Yau=_ 1 (5.62)
ix  9e%* 9y
Mit
=-VinQ : (5.63)
Vout — ~ Vin Y -
° gdG + gd?

ergibt sich somit die Leerlaufverstarkung Aq, zu:

Ap= Vou - Gme 0,6 Ro (5.64)

Das negative Vorzeichen spielt hierbel keine wesentliche Rolle. Durch die Riickkopplung auf
den negativen Eingang des Differenzverstérkers hebt sich das Vorzeichen entsprechend wie-
der auf. Wichtig ist festzuhalten, dal3 auch hier wie in Abschnitt 5.2.1 der Ausgangswider-
stand des zweistufigen Verstérkers bei einer ohmschen Belastung vernachl&ssigt werden kann,
da die Verstarkung | AgiAdz|»1 ist. Der Gesamtwiderstand Ryesame Wird demnach allein durch
den Lastwiderstand bestimmt. Die Implementierung des Lastwiderstands erfolgt ebenfalls
durch den Grounded-Resistor nach Wang.

5.3.2 Bidirektionaler linearisierter OTA

Unter Berticksichtigung des Ruckkopplungsproblems und der Bidirektionalitdt (siehe Ab-
schnitt 5.2.4 und 5.2.5) erfolgt die Realisierung des Vertikalwiderstandes nach Abb. 5.26.
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Zweistufiger Verstarker mit Grounded-Resistor Ausgangsstufe
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Abb. 5.25: Bidirektionaler linearisierter OTA als Vertikalwiderstand

Die Transistoren (M1-M>) bilden den zweistufigen gegengekoppelten Differenzverstérker und
die beiden Transistoren (Mg, Mg) den Grounded-Resistor. Mit Hilfe der Transistoren
(M0, M11) wird der Ausgangsstrom lq, gespiegelt, um die Rickkopplung des Verstarkers
unabhéangig vom Ausgang zu halten. Die Transistoren (M12, M13) gewahrleisten die Bidirekti-
onalitét des Vertikalwiderstandes.

5.3.3 Bidirektionaler linearisierter OTA mit zwei Ausgangen (Dual-Output-Linear-OTA)

Eine weitere Reduzierung der Hardware ergibt sich aufgrund der speziellen Eigenschaft des
zweilagig-parallelen Netzwerks. Das Eingangssignal Vi, wird Uber zwei gleich grof3e, paralle-
le Vertikawiderstande in zwel Widerstandsnetze eingespeist. Somit ist fur die Realisierung
des zweiten parallelen Vertikalwiderstandes eine Kopie der ersten Ausgangsstufe aus Abb.
5.25 ausreichend. Dies erfolgt durch die Transistoren M14-M17 in Abb. 5.26.

Zweistufiger Verstarker mit Grounded-Resistor 1. Ausgangsstufe 2. Ausgangsstufe
L T T T T T T T T T Ty T o T T 1
: IVDD VDD VDD VDD : : VDD VDD : : VDD VDD :
|
| Vi I M7 M9 l M11]  M13 oM1s| M7 !
| I
- —1Bw A5 4E iE g i B B
| |
| ' 1! f I ' |
| - 1 M |
[ X I |
o m 2 : o | :
I [ U
- —E b ! i !
Y, h l +br1 l out2 |
: in M6 M8 :I M10 M12 ,\i M14 M16 _T_ |
| | GND GND |
= |
: <:_| E | I :
! M3 M4 i I |
| (! i [
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L ______________________________ JII_ ____________ e - ___ _!

Abb. 5.26: Bidirektionaler linearisierter OTA mit zwei Ausgéangen fur die Realisierung von
2wel parallelen Vertikalwider standen (Dual-Output-Linear-OTA)
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5.3.4 Simulation des Dual-Output-Linear-OTAs

* Dimensionierung

Fur den Dual-Output-Linear-OTA nach Abb. 5.26 ergeben sich die Transistordimensionie-

rungen nach Tabelle 5.3.

Transistoren Transistordimensionen
W/um L/um
M1, M> 3 2,4
M3, My, Mg, M1o, M1, 2 1,2
Ms, M7, M11, M35 6 1,2
Mg, Mg, M12, M13, M6, M17 2,8 8

Tabelle 5.3: Dimensionierung der Transistoren des Dual-Output-Linear-OTAs (Abb. 5.26)

» Simulationser gebnisse

Die Abb. 5.27 zeigt die Ausgangsstromkennlinie |, des Dual-Output-Linear-OTAs.
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Abb. 5.27: Kennlinie des Ausgangsstroms |, des Dual-Output-Linear-OTAs

Im Vergleich zu den zuvor betrachteten Schaltungen, zeigt die Ausgangsstromkennlinie
lout (Vin) Uber den geforderten Aussteuerbereich eine geringere Abweichung von der idealen
Widerstandskennlinie. Der Stromoffset betragt in diesem Fall ca. 1,=200 nA. Dieser wird
durch den endlichen Ausgangswiderstand der Stromspiegel verursacht.
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Die Widerstandskennlinie des Dual-Output-Linear-OTAs st in der Abb. 5.28 dargestelit.

163
4.dd1 \f
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Abb. 5.28: Widerstandskennlinie des Dual-Output-Linear-OTAs

Die maximale relative Abweichung des Widerstands im Aussteuerbereich betragt

AR s F;max = 7.5%. (5.65)
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5.4 Vergleich der schaltungstechnischen Realisierungsméglichkeiten

Die wichtigsten Simulationsergebnisse der unterschiedlichen Realisierungsmdglichkeiten fir
den Vertikalwiderstand werden zum Vergleich in der Tabelle 5.4 gegenlibergestellt.

AR/ R Anzahl der Transistoren
for enen Ry fur zwel Ry
Einstufiger gegengekoppelter
Differenzverstarker 30% 5 10
Bidirektionaler linearisierter OTA
nach Wang 25% 15 30
Bidirektionaler linearisierter OTA
mit Kaskode-Stromspiegel 16% 23 46
Dual-Output-Linear-OTA 7,5% 13 17

Tabelle 5.4 Vergleich der Realisierungsmdglichkeiten des vertikalen Wider standes

Die vorgestellten Implementierungsmdglichkeiten des Vertikalwiderstandes werden im fol-
genden hinsichtlich ihrer Lineraritét und des Schaltungsaufwandes miteinander verglichen.

5.4.1 Linearitat

Im Gegensatz zur herkdmmlichen Realisierung des V ertikalwiderstandes mit Hilfe des einstu-
figen gegengekoppelten Differenzverstérkers (ARm/R=30%), kann mit dem Dual-Output-
Linear-OTA eine geringere Widerstandsabweichung vom Verhalten eines idealen ohmschen
Widerstandes erzielt werden (ARma/R=7,5%). Vollstandigkeitshalber wird im folgenden die
Linearitdt der beiden Schaltungen untersucht.

Die Linearitét einer Schaltung wird durch den Klirr-Faktor (Total-Harmonic-Distortion THD)
beschrieben. Die THD bestimmt sich aus dem Verhdtnis der Effektivwerte der Oberwellen
zum Effektivwert der Grundwelle [102]. Fir die Messung der THD wird am Eingang der
Schaltungen eine sinusformige Spannung Vin=Va Sin(ayp t) angelegt. Bel einer Frequenz von
2 MHz wird eine parametrische Analyse durchgefiihrt, wobei die Amplitude V4 als Parameter
von [0 V-1,6 V] variiert wird. Anschlief3end erfolgt eine diskrete Fouriertransformation mit
dem Strom-Ausgangssignal. Die Amplituden der Spektralanteile bel w=an, o=2am und
a=3ap wurden gemessen (hohere Oberwellen wurden vernachlassigt).

Die Abb. 5.29 zeigt die Harmonic-Distortion der ersten und der zweiten Oberwelle sowie die
Total-Harmonic-Distortion des einstufigen gegengekoppelten Differenzverstarkers in Abhéan-
gigkeit der Eingangsamplitude Va. Mit zunehmender Eingangsspannung ergibt sich, wie
schon aus der Kennlinie in Abb. 5.8 zu erkennen war, eine stérkere Verzerrung der Eingangs-
signale.
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Abb. 5.29: THD des einstufigen gegengekoppelten Differenzverstérkers
(Harmonic-Distortion der ersten Oberwelle HD1 und der zweiten HD2)

Im Vergleich dazu ist in Abb. 5.30 die Total-Harmonic-Distortion des Dual-Output-Linear-
OTAs dargestellt. Bei der Messung waren keine Oberwellen erkennbar, die grof3er waren as
a=2an. Somit entpricht die Harmonic-Distortion der ersten Oberwelle auch der Total-
Harmonic-Distortion.

20

THD

0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800
Vin /mV
Abb. 5.30: THD des Dual-Output-Linear-OTAs

Der Dua-Output-Linear-OTA weist mit maxima —35 dB im geforderten Aussteuerbereich
eine erheblich gunstigere THD auf a's der einfache Differenzverstarker mit maximal -5 dB, da
gemad des Linearisierungsprinzips nach Wang (siehe Abschnitt 5.2.1), der CVC-
Lastwiderstand alein den Vertikalwiderstand realisiert.

5.4.2 Schaltungsaufwand

Als weiterer Vergleichswert dient die Anzahl der verwendeten Transistoren fir die Redisie-
rung der jeweiligen Schaltungen.

Die Schaltung des Dual-Output-Linear-OTAs benétigt mit 17 Transistoren im Vergleich zu

den linearisierten OTASs fir die Redlisierung von zwei paralelen Vertikawiderstanden eine
deutlich geringere Anzahl von Transistoren a's 30 bzw. 46 Transistoren. Dies folgt einerseits
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durch die Source-Schaltung als zweite Verstérkerstufe (siehe Abschnitt 5.3.1) und anderer-
seits durch die effektive Mehrfachnutzung von Schaltungsmodulen (siehe Abschnitt 5.3.3).
Die geringstmogliche Transistorenzahl fur die Realisierung eines vertikalen Widerstandes
benttigt der einstufige gegengekoppelte Differenzverstérker mit 5 Transistoren. Dies ist je-
doch verbunden mit der hdchsten Widerstandsabweichung von ARyux/R=30%. Fir die Reali-
sierung von zwei paralelen Vertikalwidertstanden verdoppelt sich die Transistorenzahl auf
10. Im Gegensatz dazu ist beim Dual-Output-Linear-OTA diese Verdopplung nicht erforder-
lich. Durch die effektive Mehrfachnutzung von Schaltungsmodulen sind 4 zusétzliche Tran-
sistoren ausreichend, um zwei parallele Vertikalwiderstande zu realisieren.

Aufgrund des vergleichswei se niedrigen Hardwareaufwands und der zusétzlich hohen Lineari-

tét, wurde fur die Implementierung der Vertikalwidersténde des gemultiplexten-zweilagig-
parallelen Widerstandsnetzwerks der Dual-Output-Linear-OTA ausgewahit.
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6 Realiserung der Horizontalwiderstande

Die Horizontalwiderstande in konventionellen Widerstandsnetzwerken zur Bildvorverarbei-
tung werden durch komplexe Schaltungen bestehend aus 7 bis 33 MOS-Transistoren realisiert
[40][50][69][97]. Im Gegensatz dazu werden in dieser Arbeit die Horizontalwidersténde durch
einzelne MOS-Transistoren implementiert, die im Triodenbereich betrieben werden. Die
GateanschlUisse der Transistoren werden dabel durch Spannungen angesteuert, die grofer sind
als die Betriebsspannung Vpp. Diese Spannungen werden durch eine Ladungspumpe
on-Chip generiert. Damit wird gewéhrleistet, dal3 die Transistoren bei minimaler physikali-
scher Dimensionierung néherungsweise eine lineare Widerstandscharakteristik aufweisen.

In diesem Kapitel wird zunéchst in Abschnitt 6.1 der allgemeine Aufbau der Horizontal wider-
sténde des gemultiplexten zweilagig-parallelen Netzwerks vorgestellt. Anschlief3end erfolgt in
Abschnitt 6.2 die Betrachtung des MOS-Transistors a's linearer Widerstand. Die Schaltungs-
module zur Ansteuerung der Horizontalwiderstdnde wie z.B. die Ladungspumpe werden in
Abschnitt 6.3 diskutiert. Die zur Segmentierung notwendige Multiplexerschaltung wird in
Abschnitt 6.4 gezeigt.

6.1 Allgemeiner Aufbau der Horizontalwider stande

Den algemeinen Aufbau der Horizontalwidersténde des gemultiplexten zweilagig-parallelen
Netzwerks zeigt die Abb. 6.1.

Ry f M,
<« | Charge
-1 Pump
o\\cs;par
R
" ser MHz
—o0 \o——|_+—
I
A A e
Multiplexing
Circuit

Abb. 6.1: Horizontalwidersténde beider NetzZlagen (vereinfachte Darstellung)

Die Horizontalwidersténde beider Netzwerklagen (Ry1, Rq2) werden durch einzelne NMOS
Transistoren (My1, My2) unterschiedlicher Dimensionierung realisiert. Dadurch werden bel
gleicher Gatespannung verschiedene Widerstandswerte realisiert. Die Widerstdnde sind aler-
dings vom jeweiligen Arbeitspunkt abhangig. Daher werden die Gateanschliisse der Transis-
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toren durch eine Ladungspumpe mit Spannungen versorgt, die grof3er sind als die maximale
Betriebsspannung von Vpp. Somit wird der Einsatz der einzelnen MOS Transistoren im Trio-
denbereich gewdhrleistet und ferner der Widerstandswert geregelt. Diese Methode ist ein
sinnvoller Kompromiss zwischen Hardwareaufwand und erzielbarer Linearitdt. Hier sei
nochmals zu erwahnen, dal? fur die Kantenerkennung nicht absolute Widerstandswerte, son-
dern rel ative Widerstandsverhaltnisse R./Ry entscheidend sind.

Die generierten Spannungen der Ladungspumpe liegen zwischen 7,8 V und 13,3 V, bei einer
Gateoxiddurchbruchsspannung der uns zur Verfigung stehenden 1,2um AMS-Technologie
von >20 V. Es waren demnach htéhere Gatespannungen und somit eine hdhere Linearitét der
Horizontalwiderstande erzielbar. Allerdings wurde eine maximale Gatespannung von 13,3 V
angesetzt, um einerseits eine hdhere Sicherheit zu gewahrleisten und andererseits die Funktio-
nalitét der Methode nach Abb.6.1 zu Uberprifen.

Fur die zusétzliche Segmentierung werden in der zweiten Netzwerklage die Horizontal wider-
stande um zwei Schalter (S, Soar) erweitert: In der Kantenerkennungsphase ist der Schalter
Seer geschlossen und Sy offen, und My, wirkt wie ein einfacher Horizontalwiderstand. In der
Segmentierungsphase steuert das ,, Multiplexing Circuit“ beide Schalter, je nachdem ob eine
Kante vorliegt oder nicht. Bei einer zuvor erkannten Kante werden beide Schalter gedffnet,
andernfalls geschlossen.

Fur die Horizontalwiderstande der beiden parallelen Widerstandslagen ergeben sich somit die
folgenden Anforderungen:

a) In der Kantenerkennungsphase miissen die Widerstandswerte der Horizontalwidersténde
voneinander verschieden sein, um zwei unterschiedlich raumlich tiefpal3gefilterte Signale
zu erzeugen. Dabel sollten die Widerstandswerte der Horizontalwidersténde der ersten
Netzlage Ry, veranderbar sein, um eine Steuerung des Detailreichtums der Kanteninfor-
mationen zu ermdglichen (siehe Tabelle 6.1).

b) In der Segmentierungsphase sollte der Horizontal widerstand der zweiten Netzlage Ry, bei
einer zuvor erkannten Kanten zwischen seinen Knotenpunkten mdglichst hochohmig und
bei keiner Kante moglichst niederohmig sein.

Rh1 Ru2
K antenerkennungsphase variabel®, 40kQ | konstant, 4 kQ
20 kQ
Segmentierungsphase Kante -- oo (ideal)
E'_Iié_i_rié_Kéhié__""""""-_-m"""" 0 (ideal)

Tabelle 6.1: Anforderungen der beiden Horizontalwiderstande Ry, und Ry

% Die in Abschnitt 3.3.4 beschriebene Steuerung des Detailreichtums der Kanteninformation wird durch die
Variation des Widerstandes Ry, realisiert. Die schaltungstechnische Realisierung erfolgte fur die Widerstands-
werte 20 k2 und 40 k2. Auf weitere Widerstandswerte wurde hier verzichtet, da in erster Linie die Verifikation
der Funktionalitét der Schaltung im Vordergrund stand.
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6.2 MOS-Transistor alslinearer Widerstand

6.2.1 Betrachtung der Wider standsgleichung

Um den Einsatiz des MOS-Transistors as ohmschen Widerstand zu untersuchen, werden
zunachst dessen Drainstromgleichungen betrachtet. Unter Vernachléssigung des Substratsteu-
erfaktors o ergeben sich nach [107] folgende Drainstromgleichungen fur den MOS-Transistor:

w 1 N
TMCOX |:(Ves -V )VDS - §V§s:| far Vos < Vosaar

Iy = W Y v )2 (6.1)
T“Cox % flr VDS > VDSSAT

Man unterscheidet zwischen der Drainstromgleichung fir den Triodenbereich (Vps < Vpssar)
und fur den Séttigungsbereich (Vps> Vpssar). Fur den Einsatz des einzelnen MOS-Transistors
als Horizontalwidertand im Widerstandsnetzwerk wird der Triodenbereich betrachtet, da sich
hier der Transistor négherungsweise wie ein ohmscher Widerstand verhélt.

Als Beispiel wird in Abb. 6.2 das Kennlinienfeld eines NMOS-Transistors fur unterschiedli-
che Gatespannungen Vg dargestellt.

o [pA]m. 1- /MB/S
A L
- | Vst=5
L ﬁ
oo f bd
- | ustz4
120, /
I | vet=3
E st=
oo Nst=4 Ly L
0.0 2.0 4.0 6.0
|
Vos [V]

Abb. 6.2: Kennlinien eines NMOS-Transistors fur Ve=Vg¢=[1 V-5 V], W/L=5 unV/6 um

Bel einer Gatespannung von z. B. V¢=5 V weist die Kennlinie im Bereich von Vps=[0 V-
1,8 V] eine anndhernd lineare Widerstandscharakteristik auf. Fir diesen Bereich gilt ndhe-
rungsweise:

(6.2)
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Die Drainstromgleichung fir den Triodenbereich aus Gl. (6.1) eingesetzt in die Gl. (6.2)
ergibt unter der Voraussetzung, dal3 Vps « Vgsist:

Vo _ L
ID W'unCOX(VG _VT)

(6.3)

Fur den Einsatz des MOS-Transistors as Horizontalwiderstand im Widerstandsnetzwerk wird
gefordert, daid er im Bereich von Vps=[1 V-4 V] ein ohmsches Verhalten aufweist. Die Tran-
sistorkennlinien aus Abb. 6.2 wirden dieser Forderung zur unzureichend gentigen. Um einer-
seits den linearen Bereich der Transistoren zu erweitern und andererseits den Einflufd der
Drain-Source-Spannung Vps auf den Widerstandswert zu minimieren, werden die Transisto-
ren mit Gatespannungen versorgt, die groéf3er sind als maximale Betriebsspannung Vpp. Diese
Gatespannungen werden durch eine Ladungspumpe on-Chip erzeugt. Zur Veranschaulichung
dieser Methode werden in Abb. 6.3 die Transistorkennlinien der Abb. 6.2 um zusétzliche
Kennlinien mit Vgs= Vpp erweitert.

Io [MA] 1o 1 M6/S
A .
ok | Vst=13.6
80 I
E =10.73
60r
‘4@: / =780
P //{ﬁi
r =5
@.@7\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\
8.0 2.0 7 6.0
>»
Vs [V]

Abb. 6.3: Transistorkennlinien fur Ve=Vg=[5 V-13,6 V], W/L=5 um/6 um

Esist deutlich zu erkennen, dal3 mit zunehmender Gatespannung auch der lineare Bereich der
Transistorkennlinien ansteigt.

6.2.2 Wider standsdimensionierung

Ubersichtshalber werden in der Tabelle 6.2 die gewiinschten Werte der Vertikal- und Hori-
zontalwiderstande beider Netzlagen und das entsprechende Verhdtnis beider Widersténde
dargestellt.
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Widerstdnde in Netz 1 Widerstandswert Verhdtnis Ryi/Rv1
Rvi 40 kQ
Ru11 20 kQ 1:2
Ru12 40 kQ 1:1
Widerstdnde in Netz 2 Verhdtnis Ry2/Ry2
Rv2 40 kQ
Rz 4 kQ 1:10

Tabelle 6.2: Dimensionierung der Wider sténde

e Dimensionierung der Horizontalwiderstande Ry; der ersten Netzwerklage

Zunéchst wird der 20 kQ-Widerstand dimensioniert. Die Weite W wird auf 1,2 um festge-
legt. Dadurch soll zum einen das Layout vereinfacht und zum anderen die Lange L des Tran-
sistors moglichst minimal gehalten werden [siehe GI. (6.4)]. Weiterhin wird eine Gatespan-
nung wird zur Vereinfachung der Berechnung Vs »Vs angenommen, d.h. Ve=Vas.

Mit den folgenden Parametern der 1,2 um AMS Technologie
.y =k= 75‘\*/—6 ,V, =075V
und einer Gatespannung von 13,66 VV* folgt nach Gl. (6.4) firr die Lange des Transistors
\Y A
L=20-1,2-75-(13,66—-0,75) kx-um-uw-v ~23um.

Fur die Dimensionierung des 40 kQ-Wider standes werden die zuvor berechneten W/L-Werte
des 20 kQ-Widerstandes beibehalten und nach Gl. (6.4) die entsprechende Gatespannung Vg
berechnet®:

23 um-V?-A

= +0,75V=7,14V
1,2-75-40 pm-pA -kV

Ve

e Dimensionierung der Horizontalwider stdnde Ry, der zweiten Netzwerklage

Bei der Dimensionierung der 4 kQ-Widerstande ist zu beachten, dal3 sich der Wert des Wider-
standes aus dem Wert des Transistorwiderstandes R 2 und dem Wert des Widerstandes des in
Serie geschalteten Transmissiongate-Schalters S zusammensetzt (siehe Abb. 6.1). Daher

* Diese Gatespannung entspricht der maximalen Ausgangsspannung der verwendeten Ladungspumpe, die im
néchsten Abschnitt 6.4 diskutiert wird.

® Diese Spannung kann durch die verwendete Ladungspume nicht generiert werden (siehe Abschnitt 6.4). Daher
wird der néchsththere mdgliche Wert von Vg=7,81 V verwendet. Damit ergibt sich ein Widerstandswert von
R=36,3 k.

-03-



6 Realisierung der Horizontalwiderstande

mussen bel der Dimensionierung die Eigenschaften des Transmissiongate-Schalters der Tabel-
le 6.3 mit berlicksichtigt werden.

NMOS PMOS

Dimensionierung (W/L)

6,9 um/1,2 um | 27 um/1,2 pm

Widerstand geschlossener Schalter

~1kQ

Widerstand offener Schalter

>900 MQ

Tabelle 6.3: Eigenschaften des Transmissiongate-Schalters

Somit mul3 der Widerstand Ry, fur 3 k2 dimensioniert werden. Dazu wird zunéchst die
Lange des Transistors auf 4 um festgelegt. Dieser Wert sollte ausreichen, um den Transistor
»Klein® zu halten und dabei dennoch Kurzkanaleffekte zu unterdrticken. Die Gatespannung Vg
wird auf die maximal erreichbare Spannung der verwendeten Ladungspumpe auf 13,66 V
gesetzt. Daraus ergibt sich fir die Weite W des Transistors:

4 wm

2
A-V =1,4um

" 3.75.(1366-0,75) KV -pA -V

e Zusammenfassung der Dimensionierungen der Horizontalwider stdnde

W/pum | L/um | Gatespannung | Berechneter Widerstandswert
Ru1 12 23 13,66 V 20 kQ
Ru1 12 23 7,81V 36 kQ
Ru2 14 4 13,66 V 3kQ

Tabelle 6.4: Zusammenfassung der Ergebnisse fur die Dimensionierung der Horizontal wider sténde

e Toleranzen der Widerstande

Unter der Annahme, dai? die Gatespannung Vg der Gl. (6.3) um bis zu 10% variieren kann,
lassen sich folgende maximale Widerstandstol eranzen berechnen:

a) Fur Ry;=20 ke

b) Fir Ry=36 ke2:

c) Fur Ryp=3 ke

AR

—=191%
R
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6 Realisierung der Horizontalwiderstande

6.3 Schaltungsmodulefir die Horizontalwider stdnde

Zur Ansteuerung der Horizontalwiderstdnde werden Spannungen von ca. 7,8 V-13,7 V>Vpp
bendtigt. Diese kdnnen bel der verwendeten Technologie nicht von auf3en Uber die Ein-
gangspads des Mikrochips zugefihrt werden, sondern missen auf dem Chip aus der 5 V-
Versorgungsspannung erzeugt werden. Dazu wird der Spannungsvervielfacher von Dickson
verwendet [24].

6.3.1 Ladungspumpe nach Dickson

Die Ladungspumpe zur Spannungsvervielfachung nach Dickson zeigt die Abb. 6.4.

V. =V
B R (m e can s S Bl

Abb. 6.4: Vierstufige-Ladungspumpe nach Dickson

Die Ladungspumpe wird durch zwei nicht Uberlappende Rechtecksignale angetrieben: Ist
¢=Low, so wird die Kapazitét C; tber die Diode D; auf Vpp aufgeladen. Bel ¢g=High steigt
das Potential an Knoten 1 auf 2 -Vpp. Dabel wird die Kapazitdt C, Uber die Diode D, auf
2 -Vpp geladen. Bei erneutem ¢=Low steigt das Potential an Knoten 3 auf 3 -Vpp usw.. Die
Ausgangsspannung erhéht sich also mit jeder Stufe um Vpp:

Vou = (n+1) - Vpp (6.4)

Der Parameter n (=1,2,3,...) gibt hierbei die Anzahl der Stufen bzw. die Anzahl der Konden-

satoren an. Die Gl. (6.5) gilt natUrlich nur idealerweise. Daher missen folgende Storgréfien

bei der Berechnung mit beriicksichtigt werden:

a) Die Schwellspannung der Dioden Vp mul3 in die Betrachtung mit einbezogen werden. Sie
bewirkt, dal3 ein Kondensator nicht auf das Potential des vorhergehenden Knoten aufgela-
den werden kann. Mit jeder Stufe geht ein Antell der Grél3e Vp verloren.

b) Essind Storkapazitdten Cs zu berticksichtigen, die zwischen jedem Knoten und der Masse

liegen. Demnach ist der Spannungshub an den einzelnen Knoten kleiner als die Amplitude
von ¢, da hier ein kapazitiver Spannungsteiler vorliegt.

Unter Berlicksichtigung dieser Storgrof3en ergibt sich die Ausgangsspannung zu:
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6 Realisierung der Horizontalwiderstande

C
C+Cq

Vi =Vop —Vp + n[ Vo = Vp ] (6.5)

Wird die Ladungspumpe belastet, so geht ein zusétzlicher Laststrom I mit in die Betrachtung
ein, sodal? ein weiterer Anteil aus Gl. (6.6) subtrahiert werden muf3, der abhangig ist von der
Frequenz f:

n-I,

- L 6.6
(C+Cy) f (58)

C
Vout =Vpp —Vp + n(rCS'VDD _VD]

Ausfuhrliche Herleitungen zu den oben genannten Formeln finden sich in der angegebenen
Literatur [24].

Die zum Aufbau der Ladungspumpe notwendigen bipolaren Dioden stehen bel der verwende-
ten Technologie nicht zur Verfiigung. Daher werden sie durch diode-connected NMOS Tran-
sistoren ersetzt.

DD
o——¢

ol
.

Abb. 6.5: Ladungspumpe mit diode-connected NMOS Transistoren als Dioden

Fur die Berechnung der Ausgangsspannung Vo, wird die Diodenschwellspannung Vp in
Gl. (6.7) durch die Thresholdspannung Vr ersetzt:

n-I,

—V, — - 6.7
C+Cs T] (C+Cg)-f e

Vou =Vop =Vr + n(

6.3.2 Spannungsbegrenzer

Die Ausgangsspannung der Ladungspumpe zur Ansteuerung der Widersténde Ry1 > darf einer-
seits nicht zu grof? sein, um die Transistoren nicht zu beschadigen, und andererseits werden
unterschiedliche Spannungen Vo>5 V zur Anderung der Widerstandswerte von Ry benétigt.
Dazu wird am Ausgang der Ladungspumpe ein Spannungsbegrenzer nach Abb. 6.6 hinzuge-
schaltet. Diese besteht aus einer Kette von mehreren in Reihe geschalteten diode-connected
PMOS Transistoren, die die Ausgangsspannung der Ladungspumpe auf ca. n-Vr begrenzt.
Ferner konnen die bendtigten Spannungen>Vpp fur die Ansteuerung der Horizontalwider-
sténde an den jeweiligen Knoten der Diodenkette der Abb. 6.6 abgegriffen werden.
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6 Realisierung der Horizontalwiderstande

—x : Spannungsabgriffe

@ : MefR3punkt Nr.

.
S
ll%g%@ @ *Q

Abb. 6.6;: PMOS:-Diodenkette zur Spannungsbegrenzung (am Ausgang der Ladungspumpe)

6.3.3 Taktgenerator

Fur die Ansteuerung der Ladungspumpe wird ein nichtiiberlappender Zweiphasentakt bent-
tigt. Um mogliche Timingprobleme zwischen den beiden Taktphasen zu vermeiden, wird fir
die Erzeugung eines nichttberlappenden Zweiphasentaktes die Schaltung nach Abb. 6.7
verwendet [27][43].

NAZ

EeCE. NA3

Abb. 6.7: Taktgenerator zur Erzeugung eines nichtiberlappenden Zwei phasentaktes
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6 Realisierung der Horizontalwiderstande

Aus einem eingehenden Takt C werden zwei nichtiberlappende Takte C1 und C2 erzeugt. Die
Grof3e der Nichtuberlappung entspricht hierbel der Verzégerungszeit der Inverterkette. Bei der
Implementierung des Taktgenerators wurde auf den Entwurf nach [27] zurtickgegriffen.

6.3.4 Simulationsergebnisse der Ladungspumpe mit Spannungsbegrenzer

Um die bendtigten Spannungen zur Ansteuerung der Horizontalwiderstande zu generieren,
wurde eine vierstufige-Ladungspumpe mit einer Spannungsbegrenzerschaltung aus 14 diode-
connected PMOS-Transistoren simuliert.

e Dimensionierung

Die Dimensionierung der Bauelemente der Ladungspumpe und des Spannungsbegrenzers ist
in Tabelle 6.5 zusammengefalit.

Bauelemente Dimensionierung
Diode-connected NMOS | W=2,8um L=3um
K oppelkondensatoren 800 fF
PMOS-Diodenkette W=28um L=3um

Tabelle 6.5: Dimensionierung der Ladungspumpe mit Spannungsbegrenzer am Ausgang

e Ergebnisseder Simulation

Die Tabelle 6.6 zeigt die simulierten Ausgangsspannungen der Spannungsbegrenzerschaltung
Vout,cp @n den jeweiligen Knoten der Abb. 6.7.

Knoten # Vour Knoten # Vour
1 0,96V 8 7,81V
2 195V 9 8,78V
3 2,92V 10 9,76 V
4 3,90V 11 10,73V
5 4,88V 12 11,71V
6 5,86 V 13 12,68 V
7 6,83V 14 13,66 V

Tabelle 6.6: Smulierte Ausgangsspannungen der Spannungsbegrenzer schaltung nach Abb. 6.6

Die zur Ansteuerung der Horizontalwiderstande bendtigten Spannungen von 13,66 V und
7,81 V konnen beide aus der Diodenkette an den Knoten 8 und 14 abgegriffen werden. Prob-
lematisch dabei ist jedoch das Schalten zwischen diesen hohen Spannungen mit einem kleine-
ren 5 V-Logikpegel. Dafir werden sogenannte Pegelkonverter verwendet, die im néchsten
Abschnitt beschrieben werden.
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6 Realisierung der Horizontalwiderstande

6.3.5 Pegelkonverter und Demultiplexer flr Spannungen>Vpp

Zum Schalten von Spannungen>Vpp mit einem Logikpegel von 5 V werden Pegelkonverter
nach Abb. 6.8 verwendet [18].

VIN (o
PMOS
P]inks 0
Prcchts V( YUT

Inverter
VStcucr
NMOS

Abb. 6.8: Pegelkonverter zum Schalten von Sgnalen>Vpp

Liegt ein High-Pegel an Vgeuer an, so wird der Punkt Pjins der Schaltung auf GND gezogen.
Durch die Kreuzkopplung der PMOS-Transistoren wird sogleich der Punkt Prechts auf Vip
aufgeladen. Weiterhin bewirkt die Kreuzkopplung ein sicheres Sperren des PMOS-Transistors
im linken Zweig.

VSteuer VOUT
H VN
L ov

Tabelle 6.7: Wahrheitstabelle des Pegelkonverters der Abb. 6.8

Der Pegelkonverter nach Abb. 6.8 kann alerdings nicht zum Umschalten von zwel Spannun-
gen verwendet werden, die beide grof3er sind als Vpp. Dazu ist eine Erweiterung der Schaltung
zu einem 2: 1 Demultiplexer DMUX notwendig. Die Auswahl der Spannung zwischen 13,66 V
und 7,81 V erfolgt durch zwei externe Steuersignale (Vseuer1, Vaeuer2)-

V stever1 V stever2 Vour
L 13,66 V
L H 781V
L L --
H H -

Tabelle 6.8: Wahrheitstabelle des 2:1 DMUX der Abb. 6.9

Dasin Abb. 6.9 dargestellte Schaltungsprinzip des DMUX 183 sich je nach Anwendung ohne
weiteres zu einem N:1 DMUX ausbauen (N=1,2,3,...).
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o Py
VINl = V(IP—High = 13’66V %

=) ﬂ
I

S o VO Ul

VIN2 = V(:PfL()W = 7’81V %
e
)=
Ve ‘Fﬂﬁ /

Abb. 6.9: 2:1 DMUX fur Eingangsspannungen>Vpp

=

!
L

e Dimensionierung

Die Transistordimensionierungen fir den DMUX und den Pegelkonverter sind in Tabelle 6.9
gegeben. Fir die Inverter, des DMUX und des Pegelkonverters, wurden Standardzellen ver-
wendet.

Transistoren Transistordimensionen
W/um L/um
NMOS 2 15
PMOS 6 15

Tabelle 6.9: Dimensionierung der Transistoren des DMUX und des Pegelkonverters

6.3.6 Gesamtblockschaltbild

In Abb. 6.10 ist das Gesamtblockschaltbild mit den sémtlichen Modulen, die zur Spannungs-
versorgung der beiden Horizontalwiderstande benétigt werden, dargestellt. Uber die Ladungs-
pumpe mit anschliefendem Spannungsbegrenzer werden die beiden Spannungen
VepLow=7,81 V und Vcphigi=13,66 V generiert, die die einzelnen MOS-Transistoren der
Horizontalwidersténde versorgen. Die Horizontalwidersténde der zweiten Netzlage Ry, haben
einen konstanten Widerstandswert von 4 k€2 bei einer Gatespannung von Vcp_wigh. Im Gegen-
satz dazu sind die Horizontalwiderstande der ersten Netzlage Ry; veranderbar (40 bzw.
20 k). Den 40 bzw. 20 kQ-Widerstand erhalt man durch die Auswahl zwischen Vcp. ow Und
Vcp-High. Dies erfolgt mit Hilfe des 2:1 DMUX mittels der beiden Steuerspannungen Vgeyer
und Vseauer2-
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Vln Vphi
Spannungserzeugung
Taktgenerator
Vphil Vphi2
Ladungspumpe inclusive
Koppel- und Lastkapazitaten Spannungsbegrenzer
Vep-Low Vep-tigh Widerstandsnetz 2 Ry
VSteuerl O——
VDMUX .
DMUX 2:1 Widerstandsnetz 1 Ry,
VSteuerz O
Peripherie Widerstandsnetzwerke

Abb. 6.10: Gesamtbl ockschaltbild der Module fir die Spannungsversorgung der Horizontalwiderstande

e Simulationsergebnisse

Die Ausgangsspannung Vpmux Zur Speisung der Horizontalwidersténde in Abhangigkeit von
den Steuersignalen Vgeuer1 UNd Vaeyer2 Z€igt die Abb. 6.11.

Spannung [V]

x12?2
14 1. /net84

ﬁ

N
7 =

VDMUX 10

°

0.0

x10
60 10 /net82

Vv 3.0

Steuerl

0.0

x10
6.0 10 /net188

= [TTTT T

V 3.0

Steuer2

@.@7\\\\\\\\\ N I |
0.00 100. 200. 300.

Zeit [ps]
Abb. 6.11: DMUX-Ausgangsspannung Vpmux in Abhangigkeit der Seuersignale Vgeuer: UNd Vgeero

In Abhéngigkeit der Steuerspannung Vgeuer1 UNd Vgeuerz Stellt sich am Ausgang des DMUX
nach einer Zeit von ca. 30 pUs eine Ausgangsspannung von etwa Vpwux=13,6 V bzw.
Vomux=7,8 V ein. Somit kann der gewinschte Widerstandswert von 40 bzw. 20 k2 ausge-
wahlt werden.
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6 Realisierung der Horizontalwiderstande

6.4 Realisierung des Multiplexerszur Segmentierung

Der Horizontalwiderstand der zweiten Netzlage Ry, wird fir die Segmentierung mit zwel
zusétzlichen Schaltern versehen, die durch CMOS-Switches realisiert werden.

_{Spar
s
S':ar/= Q Seer N
S R - o e
H2
EX o—o—/o—:l—o—o EX+1 EX o—4¢ ——o0 EX+1
e

Abb. 6.12: Realisierung des Horizontalwiderstandes der zweiten NetzZage Ry

Zur Kantenerkennung ist der Schalter Ssor geschlossen, wahrend der Schalter Syar gedffnet ist.
Wird nun eine Kante zwischen den beiden Knoten (Ex, Ex+1) erkannt, werden beide Schalter
zur Segmentierung gedffnet, um den Potentialunterschied zu erhalten; bei keiner Kante wer-
den beide geschlossen, um maoglichst stark zu glétten. Die Steuerung der beiden Schalter, die
jeweils aus einem n- und p-MOS realisiert werden, erfolgt durch die im folgenden beschrie-
bene Multiplexerschaltung.

6.4.1 Multiplexer schaltung

Die Multiplexerschaltung nach Abb. 6.13 dient zur Steuerung der Switches (Sserp/Ssern UNd
Sarp/ Sparn) 1N Abhéngigkeit der zuvor gespeicherten binaren Kanteninformation.

Der Multiplexer hat die beiden Eingangssignale Segment und nEdgeln. Mit dem Signal Seg-
ment wird extern gewahlt, ob das Netzwerk Kanten erkennen (Segment=_Low) oder segmentie-
ren soll (Segment=High). Dieses Steuersignal wird mit dem Inverter (My, My) invertiert, um
die (Ms, Mg) und (M7, Mg) anzusteuern.

Wahrend der Kantenerkennung schalten diese CMOS-Switches das eingehende Kantensignal
nEdgeln (Low bei Kante, High bei keiner Kante), invertiert durch den Inverter (M3, My), in die
SRAM-Bitzelle (Mg-M12) durch. Die inverse bindre Kanteninformation nEdgeln wird zur
Segmentierung gespeichert. Dazu wird eine SRAM-Bitzelle bestehend aus zwel kreuzgekop-
pelten Invertern (Mg-M12) eingesetzt. Wahrend der Segmentierung ist der Riickkoppel pfad der
SRAM-Bitzelle (M7, Mg) geschlossen, um die Kanteninformation gespeichert zu halten. Das
Ausgangssignal nEdgeOut gibt den momentan in der Zelle gespeicherten Wert aus.

Die Ubrigen Ausgangssignale (Ssep, Sserhy Sparp UNd Spqry) dienen zur Ansteuerung der An-
schliisse der CMOS-Switches. Die boolschen Gleichungen fir sie lauten:
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Se.n = Segment « Edge Sep = Segment « Edge
SSerP = SSefN SParN = SSerP

Dabel stellt Edge den invertierten Inhalt der SRAM-Bitzelle dar (High bel Kante, Low bei
keiner Kante). Die Ansteuersignale sind demnach mit zwei NAND-Gattern mit nachgeschalte-
ten Invertern generierbar.

Edgel

-
-rw«zv"
-
B> "EdgeO

" o . () ' ' ’
. . ’ ] )
] ] ] [ |
< ' 1 < e ot
o5 1 (R Bl | L L [ L B N B L R B |
] | 1 | [ ]
1 | k1 a1 [ | H——4 | ——4 [ |
r——— o | [ | '
.7 . . .7 . : M1 . . iz 4. \\\\\
n L e al Fx = & ol Bo to e W g —k I &1 \’24.
2 ‘ i i l 2 ! ! ,
Al | = | T T [ BIS R S | ] L ] o1
> > e ' < > s ¥ > w2 ¥ >
[ | |} [} [} | [ [ |
Lol 3 Lol
' ¢ \ = 5
' '
() . () . . .

Abb. 6.13: Multiplexerschaltung zur Speicherung der Kanteninformation und der Schalter
der zweiten Netz age fur die Segmentierung

6.4.2 Simulationser gebnisse der Multiplexer schaltung

Der simulierte zeitliche Verlauf der Eingangs- und Ausgangssignale der Multiplexerschaltung
istin Abb. 6.14 dargestelt.

Wahrend der Kantenerkennungsphasen (Segment=0 V) ist der in Serie geschatete Switch
geschlossen (SserN auf 5 V und SserP auf 0 V), wahrend der parallelgeschaltete Switch mit
gedffnet ist (SparN auf 0 V und SparP auf 5 V). Dadurch wirkt vorrangig der Widerstand Ry,
zwischen den beiden Knoten.

Waéhrend der Segmentierungsphasen (Segment auf 5 V) behdt der Ausgang nEdgeOut den
wahrend der Kantenerkennungsphase zuletzt anliegenden Wert bei. In der ersten Segmentie-
rungsphase wurde eine Kante erkannt. Durch Umschaltung von SserN auf 0 V und SserP auf
5 V wird auch der in Serie geschaltete Switch gedffnet und so zwischen den beiden Knoten
ein maximaler Widerstandswert zur Erhaltung der Potentialdifferenz geschaltet. In der zwei-
ten Segmentierungsphase wurde keine Kante erkannt. Durch die Umschaltung von SparN auf
5V und SparP auf 0 V werden beide Switches geschlossen und somit ein minimaler Wider-
standswert zur starken Gl&ttung zwischen den beiden Knoten geschaltet.
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Abb. 6.14: Smulationsergebnis der Multiplexerschaltung
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7 Differenzbildung

Die fur die Kantenerkennung eingesetzte Methode der Nulldurchgangserkennung erfolgt mit
Hilfe eines Vierquadranten-Multiplizierers, der die Differenz zweier benachbarter Knotenpo-
tentiale auswertet (siehe Abb. 4.23). Die Differenzbildung und die Speisung des Multiplizie-
rers erfolgt dabel durch einen Differenzverstérker. Die Verstérkung des Verstérkers darf
allerdings nicht zu grofl3 sein, da er sonst schon bei , kleinen* Knotenpotentia differenzen von
einigen hundert Millivolt im Sé&ttigungsbereich arbeitet. Somit wére eine differenzierte Aus-
wertung der Kanteninformationen nicht mehr moglich.

Zusétzlich mul? der Differenzverstarker ein Differential-Output-Signal liefern, da der nachfol-
gende Multiplizierer zur Bestimmung der Zero-Crossings ein Differential-Input bendtigt
(siehe Abb. 8.10 und Abb. 8.22). Weiterhin weist der Multiplizierer eine hohe Common-
Mode-Abhéngigkeit auf, sodal} der Differenzverstarker einen Fully-Balanced-Differential-
Output besitzen mul3. Das bedeutet, dal3 der Differenzverstérker zwel Ausgangsspannungen
mit inversem Vorzeichen erzeugen muf3, die symmetrisch sind zur Spannung V=%%(Vpp-Vss).
Gleichzeitig sollte der Differenzverstarker selbst eine hohe Gleichtaktunterdriickung® (engl.
Common-M ode-Rejection-Ratio CMRR) aufweisen.

In diesem Kapitel wird fur die Differenzbildung zunéchst a's Einfuhrung in Abschnitt 7.1 ein
einstufiger Differenzverstérker nach Gregorian/Temes [36] untersucht. Dieser besitzt aller-
dings fur die Anwendung im Widerstandsnetzwerk ein zu niedriges CMRR und liefert zudem
keinen Balanced-Differentia-Output. Daher wird in Abschnitt 7.2 fir den Einsatz im Wider-
standsnetzwerk ein neuer Differenzverstarker vorgestellt, der auf den Verstarker mit Balan-
ced-Differential-Output nach Tsividis [103] basiert.

7.1 Differenzverstarker mit Differential-Output

Eine einfache schaltungstechnische Methode fur die Differenzbildung stellt der einstufige
Differenzverstéarker mit Differential-Output nach Gregorian/Temes [36] dar. Dieser ist in
Abb. 7.1 dargestellt.

® Der Common-Mode-Rejection-Ratio bestimmt sich aus dem Quotienten der Differenzverstarkung Ag und der
Common-Mode-Verstérkung A..
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1
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Abb. 7.1: Differenzverstarker mit Differential-Output

Als passive Lasten werden diode-connected- Transistoren verwendet. Um die Gleichtaktunter-
driickung des Verstérkers zu bestimmen, wird das Kleinsignalersatzschaltbild nach Abb. 7.2
betrachtet. Dabei wird der Innenleitwert der Stromquelle Iss mit g bezeichnet. Weiterhin
werden folgende V ereinfachungen vorgenommen:

Omi=9m=9nm2, 90i=J01=Jo2, 9= Imst Jo3= Imat Qo4
gmi(\fdl'v) v gmi(de'V)
Yo é) ® (b Yoi
10 [eO
9 D D 9

GND

V02

Abb. 7.2: Kleinsignalersatzschalbild des Differenzverstérkers mit Differential-Output

Fur die Berechnung des CMRR wird zunéchst die Differenzverstarkung Ag und anschlief3end
die Common-Mode-Verstarkung A; des Verstarkers bestimmt. Unter Berlicksichtigung der
Definition der Differenzeingangsspannung Ving¢ und der Common-M ode-Eingangsspannung
Vin,c

Vind = Vd1~ Va2

v = Vo * Ve
in,c 2

und der Definition der Differenzausgangsspannung Voig und der Common-Mode-
Ausgangsspannung Vout ¢
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Vout,d = Vo1~ Vo2

Vv — Vo1 + Vo2
out,c 2
bestimmt sich die Differenzverstarkung Aq zu
Ad — VOUt,d — Vo1~ Vo2 — Vo1 _ Vo2 (71)

Vind Vdi~"Vd2 Vdi~Vd2 Vdi~ Va2

und die Common-Mode-V erstarkung A¢ zu

V +
— out,c — Vol V02 — Vol + V02 (72)

Vine VaTVe VatTVe VatVe

Ac

Die beiden Ausgangsspannungen vo; und Vo, werden mit Hilfe des Kleinsignalersatzschalthil-
des der Abb. 7.2 bestimmt. Zunéchst wird die Spannung v aus der Stromgleichung am

Knoten @ berechnet:
0 Vo T 9y (Vol - V) T 0. (le - V) =0

- V= (g| + gm) Vot O Vai 73)

gOi + gmi

Die Ausgangsspannung Vo, ergibt sich aus der Stromgleichung am Knoten @:
g| Vo2 + gOi (Voz - V) + gmi (Vd2 - V) =0

- Ve = (90i + gmi)v = Qi Va2 (7.4)

g+ 0y

Wird die Gl. (7.3) in Gl.(7.4) eingesetzt, folgt daraus flr vo,:

— goi + gmi gl + goi + gmi gmi
Vo2 — ol Va1 |- Va2
9%9% (Y% * 9 Ooi * O J 9,0,
— gmi
Vo2 =Vor (V1 - Vao) (7.5)
1 o

Zur Bestimmung der Ausgangspannung Vo, wird zunéchst die Stromgleichung am Knoten @
bestimmt:

06 (V=Ve) =0 (Vg = V) +av+9, (V=Vg,) =0, (Vg —V) =0

(2090 +9mi) + DV —=00:Vor = 9rmiVar =90 Vor — iV =0 (7.6)
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Anschlief3end werden die Gleichungen (7.3) und (7.5) in die Gl. (7.6) eingesetzt:

*04i) Vor t Oy V. i Ymi
(295 *+9,) +9) © g°)+1 O Vel Vi - G Ve - Oy Vo - 2

9o O 1 T Qo

(V1= Va2) =G Va2 =0

20.0 +20.Q + + . . .
gOI gl gm| gl g gl g gO| Voi + g gm| Va + gml gl (le _ de) - O
gOi + gmi gOi + gmi gl + gOi

Diese Gleichung wird nach vy aufgel 6st:

_ 9.9 (90i + gmi)(le' de) +009., (g| + 901) Va1
Vo1 — - (7-7)
(9,+9)[29 (95 +9,,) +9(9,+95)]

Dieses Ergebnis eingesetzt in Gl. (7.5) ergibt:

Vor = - 0. 9 (90i + gmi)(VdZ - le) +09, (g| + gm) Va2
” (9,+9:)[(29, (95 + 9.) + (g, + )]

(7.8)

Mit den Gleichungen (7.1), (7.2), (7.7) und (7.8) errechnet sich somit die Differenzverstér-
kung Aq zu

- 0,9 (901 + gmi)(le Vi) -0 Omi (g| + 901) Va1
(var~ ve) (9, * 9a)2, (95 + 9) + 9(0, + G

+ 99 (901 + gmi)(VdZ - le) +00, (g| + gm) Vd2
(le' Vd2)(9| + 90i)[29| (90i + gmi) + g(g| + goi)]

Ad

(7.9)

20,,9,(95 +9m) + 9, 9(9, + 95)
(9,+ 9029, (95 + 9.:) +9(g, + 95

Ad:-

und die Common-Mode-V erstérkung A¢ zu
_ 99 (95 + 9 (Var - Veo) - 99, (9 + I) v
(Vo + v (g + 90i)[(29| (9o +9m) +9(g, + 90i)]

0, O (901 + gmi)(le V) -0 Omi (g| + 901) Va2
(le + de)(g| + go|)[(zg| (901 + gmi) + g(g| + 901)]

C

+

(7.10)

- 99,
* l2g,(9y +9.) +9(g + 95)]

Der Common-M ode-Regj ection-Ratio bestimmt sich demnach zu:
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CMRR = ‘ Ad | 2009 (Go * In) * 99 (9o * 9)
Ac 99, (9 +9y)
(7.11)
:1+2% gOi +gmi
g g *9,
Mit den Vereinfachungen
Omi=9gm=9m2, Joi=Y901=Go2, 9= 9nmz+ Jo3=Gmat Jog,
Joi«Gmi Und Qoi«g
folgt:
CMRR =1+299%m _ 145 O _ 9% 20m
g9, g g
Weiterhin folgt mit der Vereinfachung g«gr:
CMRR = 29 (7.12)

g

Eine Vergrolzerung des CMRR ist wie aus Gl. (7.12) erkennbar durch eine Verkleinerung des
Innenleitwerts g der Stromquelle moglich. Diese kann durch einen Kaskode-Stromspiegel
erreicht werden; alerdings auf Kosten einer Verringerung des Aussteuerbereichs [111]. Des
weiteren liefert der Differenzverstérker nach Abb. 7.1 keinen Balanced-Differential-Output.
Daher wird im nachsten Abschnitt eine neue Schaltung zur Differenzbildung vorgestellt, mit
der man ein hoheres CMRR und einen Balanced-Differential-Output erhélt.
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7.2 Variation des Differenzver starkersnach Tsividis

In diesem Abschnitt wird ein neuer Differenzverstérker mit Balanced-Differential-Output
vorgestellt, mit der man einen fur die Anwendung im Widerstandsnetzwerk ausreichenden
hohen CMRR erhdlt. Dieser neue Verstérker basiert auf den Differenzverstarker mit Balanced-
Differential-Output nach Tsividis[103].

7.2.1 Schaltungsaufbau

Den schaltungstechnischen Aufbau des neuen Differenzverstérkers zeigt die Abb. 7.3.
__VDD __VDD IVDD __VDD __VDD __VDD

VGSbIaSI—'E M5
M9 HL] IE M8
s 5
IE M1 M2 HI o
GND—_L G:i MllEH M7 ]I II_E " " ETl IL,_’ M6 IE M10 L:I; —l_—GND

VSS VSS VSS VSS VSS

T

M12

VO

d2

Ve

VSS

Abb. 7.3: Neuer Differenzverstarker mit Balanced-Differential-Output

Die Differenzeingangsstufe ist durch die Transistoren M3;-Ms gegeben. Die Differenzaus-
gangsspannung an den Drain-Kontakten der Transistoren M3 und M, wird als Differenzein-
gangspannung von je zwei Source-Schaltungen verwendet, um ein Balanced-Differential-
Output zu erzeugen (siehe dazu auch Abb. 7.4).

Im Gegensatz zu der Schaltung nach Abb. 7.3, werden bei dem Differenzverstérker nach
Tsividis[103], ale mit Ground verbundenen n-MOS-Transistoren (M3 4, Mg 7, M10,11) durch p-
MOS-Transistoren realisiert; d.h. als Ausgangsstufen werden Source-Schaltungen eingesetzt.
Die in dieser Arbeit vorgestellte Realisierung mit n-MOS-Transistoren ist allerdings von
Vorteil, da die Source-Schaltungen am Ausgang des Differenzverstarkers eine zusétzliche
Differenzverstérkung bewirken und somit den CMRR erhohen.

Fur die Berechnung des CMRR wird in Abb. 7.4 eine der beiden Ausgangsschaltungen des

Balanced-Differential-Output-OPAmps betrachtet. Die Transistoren (Mg, Mg) und (M7, M)
stellen dabei zwei Source-Schaltungen dar.
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DD

M9 Et’—{E M8 ngQJ Y09 [V:L_GNS% ig}gms v

——————o
] E M7
VO U7 Voo 907 906 a) ImeVor
M o IE M6 _[eno
lvol _l__GND =
GND (b)

Ss

97 V02® 907|:| gm9|_ll:| 909|;| le Ome Vo1® goelf‘] gost Oms V)(@ lv(')om
(©)

Abb. 7.4: Ausgangsstufe mit Source-Schaltung; (a) Schaltbild, (b) Kleinsignal-Ersatzschaltbild,
(c) vereinfachtes Ersatzschalthild

Die Spannung vy in der Abb. 7.4(c) ergibt sich zu:

g
Uy =-—— v, (7.13)

gmg + gO? + 909

Somit folgt fir die Ausgangsspannung V7o

g Vi - gm7 gm8 v
mé6 Vol 02
VO =- Ome Vor ¥ OmgVx _ Ome ¥ Yo7 * Yoo
out — -
Oos + Jos Qo6 * Yos (7.14)

1
= gmevol_Mvoz
gOG + 908 gm9 + gOg + gO7

Mit den folgenden Definitionen fur die Differenzeingangsspannung vq und die Common-
M ode-Eingangsspannung V¢

Vo tv
Vd = Vot~ Vo2 Vo= % (7.15)
konnen die Eingangsspannungen Vo; und Vo, berechnet werden zu:
— Vd _ Vd
Vo1— V¢ + E Vo2 — V¢~ E (716)

Setzt man diese Eingangsspannungen in die Gl. (7.14) ein, so 183 sich die Ausgangsspannung
VOou durch einen , Differenz-Term* und einen , Common-Mode-Term* beschreiben:
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- 1 v On7 9 On7 9 v
) — d m7 Im8 m7 Im8 d
VU_- gm VC+gm A C+ T~
Ot e ™2 OuetOn* G Gus* Gort Goo 2]
_ (7.17)
1 1
- - gme + gm? gm8 Vd + gma' gm? gm8 Vc
gOG + gOS B 2 gm9 + gO? + 909 gm9 + 907 + 909
V5l = AgVa+ Acve = , Differenz-Term* + , Common-Mode-Tern
Die Differenzverstarkung Ay entspricht dabel
Om7 9m
19" g +é +89
Ag=-— m9 07 09 (7.18)
2 gOG + gOS
und die Common-Mode Verstarkung A¢
gm? gm8
gm6 - g + g + g
A.=- mo * Joz ~ Jog (7.19)
gOG + 908
Somit ergibt sich der Common-M ode-Rejection-Ratio zu:
gm7 gm8
Aol 10 gt gt g
CM RR — ‘ Ad P m9 07 09
Ac 2 gm? gm8
One™ .~ ,
gm9 + gO7 + 909
— 1 96 (9o * 907 * Goo) * Gy s (7.20)
2 e (gm9 + Yo7 + gog) “0m79ms
gm6 gm9 + gmG gO7 + gmG 909 + 1
- 1 gm? gm8 gm? gm8 gm7 gm8
2 gmG gm9 + gmG gO7 + gmG 909 -1
gm7 gm8 gm7 gm8 gm? gm8
Mit gms=Om7, Jos= o7, Gme= Ime UNd Jos=0og folgt:
1497 ;90 1 o4 977 O
CMRR = 1 gm8 gm8 o 1 gm8
2149 190 1 2 9u" %
gm8 gm8 gm
CMRR = L 4 Oms (7.21)
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Die Gl. (7.21) gibt den CMRR fir die Source-Schaltungen der Ausgangsstufe wieder. Um den
gesamten Common-Mode-Rejection-Ratio CMRRyesane des Differenzverstérkers mit Balan-
ced-Differential-Output der Abb. 7.3 zu erhalten, wird die Gl. (7.12) mit der Gl. (7.21) mul-
tipliziert:

CMRR o = O (1, &] (7.22)
g 2 gO7 + gOQ )

Abschliefiend wird vollstandigkeitshalber die Gesamtverstarkung des Verstérkers Aqggesamt
betrachtet. Diese setzt sich aus der Verstérkung der ersten Stufe Aqg; [36]

An= Ro O = I
gm4

und der Verstarkung der zweiten Stufe Ay, [siehe Gl. (7.18)]

gm7 gm8

+Q., +
Omo ™ Y07 T Yoo _ A
gOG+908

gmG +

oo b
d2 2

- _ 1 X gmG 1+ gm7 gm8
2 95t Gosl  Ime (Frme * Yo7 + Goo)

~ _1 gmG 1+ gm8

2 gOG + gOS ng + gO? )

zusammen zu:

Ad gesmt = |Ad1'Ad2| ~9m 1 O (1+ Oms ) (7.23)
Ons 2 9o+ s Ims + 9or )

Dagm»Qo ist, ergibt sich insgesamt eine sehr grof3e Gesamtverstarkung. Um eine differenzierte
Kantenauswertung auch fur grofRe Knotenpotentialdifferenzen zu ermdglichen, wurde aler-
dings eine kleine Differenzverstéarkung gefordert. In Kapitel 8 (Abschnitt 8.4.2.2) wird aber
gezeigt, dal eine spezielle Ausnutzung des Tiefpal3verhaltens des Verstérkers die Verstéarkung
auf ca. Ag=b reduziert, sodal3 eine differenzierte Auswertung der Kanteninformationen még-
lichist.

7.2.2 Simulationser gebnisse
e Dimensionierung
Bel der Dimensionierung der Transistoren des Differenzverstarkers nach Abb. 7.3 wird von

einer maximalen Differenz-Eingangsspannung von 4Vi,=# 1V ausgegangen und ein Bias-
Strom von |ss=25 1A angesetzt. Somit ergeben sich die folgenden Dimensionierungen:
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Transistoren Transistordimensionen
W/um L/um
M1, M2 4 2,4
M3z, M4, Mg, M7, M1o, M11, 2 1,2
Ms, Mg, Mg, M12, M13, 2 1,2

Tabelle 7.1: Dimensionierung der Transistoren des Differenzverstérkers (Abb. 7.3)

e Simulation

Die Ausgangskennlinie des simulierten Differenzverstérkersist in Abb. 7.5 dargestel|t.

Vout(+)

) S

1.4 |

—2.:
/k Vout(-)
= e e L
— 3.8 —1.& — 1.¢ P

Vin IV dc

Abb. 7.5: Ausgangskennlinie des Differenzverstérkers mit Balanced-Differential-Output
Erwartungsgemal’ ergeben sich zwei symmetrische Ausgangsspannungen mit inversem Vor-
zeichen. Zusétzlich erfolgt eine Untersuchung der Common-Mode-Abhangigkeit, indem auf

die Differenzeingangsspannung eine Gleichspannung hinzuaddiert wird. Die entsprechende
Ausgangskennlinieist in Abb. 7.6 dargestellt.
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vV IV
out
—>
©
=

—1.ef

& [Vl
—3.9_ 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1
—3. —1. S R
> dre
N AV

Abb. 7.6: Ausgangskennlinie in Abhéngigkeit der Common-Mode-Eingangsspannung V,

Mit zunehmender Common-Mode Spannung reduziert sich die Verstarkung. Eine Verschie-
bung der Ausgangskennlinie, die fir den anschliefRenden Multiplizierer stérend ware, ist
allerdings nicht festzustellen.
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8 Offsetkompensation

Die in Abschnitt 4.5.2 vorgestellte Methode der Nulldurchgangserkennung erfolgt mit Hilfe
eines analogen Multiplizierers. Dieser ist alerdings Common-Mode abhangig, was zu einer
ungenauen Kantenerkennung fuhren kann. Daher wird der Multiplizierer durch einen Fully-
Balanced Operational Amplifier OPAMp gespeist (siehe Kapitel 7). OPAmMps kénnen aber
einen Offset von #5 mV bis zu #20 mV aufweisen [2]. Somit werden nur digjenigen Kanten
eindeutig detektiert, die eine Differenzspannung im Netz erzeugen, die wesentlich gréf3er ist
als der Offset selbst. Wichtig ist daher eine geeignete Offsetkompensation fir die OpAmps zu
finden, wodurch auch , kleinere Kanten* detektiert werden konnen. In diesem Kapitel wird
eine speziell fur die Anwendung des zwellagig-parallelen Netzwerks geeignete Offsetkom-
pensation vorgestellt, die auf dem Chopper-Prinzip basiert. Allgemeine Voraussetzung fir den
Einsatz eines Chopper-Verfahrens ist jedoch ein lineares System (siehe Abb. 8.1). Differenz-
verstérker weisen alerdings eine nichtlineare Charakteristik auf. Durch eine spezielle Ausnut-
zung des TiefpalRverhaltens des Fully-Balanced-OpAmps wird aber die Verstarkung auf ca.
Aq4=5 reduziert, sodald ndherungsweise ein lineares System angenommen werden kann: Bel
einem angenommen Offset von z.B. Vor=20 mV und Vi=0 V, gerdt der OpAmp aufgrund der
kleinen Verstarkung nicht in Séttigung; sondern es ergibt sich am Ausgang des OpAmps ein
Signal mit der Amplitude Ay-Vor=5-20 mvV=100 mV, die klein ist im Vergleich zum gesamten
Aussteuerbereichvon 5 V.

Zunéchst wird in Abschnitt 8.1 die konventionelle Chopper-Methode zur Offsetkompensation
diskutiert und in Abschnitt 8.2 eine daraus resultierende Implementierungsmoglichkeit fir das
Widerstandsnetzwerk gezeigt. Anschlief3end wird in Abschnitt 8.3 ein neues, modifiziertes
Chopperverfahren vorgestellt, das gegeniber der konventionellen Chopper-Methode den
Vortell eines geringeren Hardwareaufwands hat. Die schaltungstechnische Realisierung des
modifizierten Verfahrens wird in Abschnitt 8.4 gezeigt.

8.1 Konventionelles Chopper-Verfahren

Die Methode der Chopper-Offsetkompensation beruht auf der spektralen Trennung von Nutz-
und Offsetsignal. In der Abb. 8.1 ist das Blockschaltbild des Chopper-V erfahrens dargestellt.

PNl
V. o ® ‘ @_ Lineares © ™ oV
in AT System ‘ out
—
u‘)ﬁi -
¢ ¢

Abb. 8.1: Blockschaltbild des Chopper-Verfahrens [ 36]
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Im Grundprinzip besteht das Chopper-Verfahren aus drei Phasen: (A) Der Modulations-, (B)
der Demodulations- und (C) der Filterungsphase.

|Fin(m)|
» O
A |FA((D) |
[ M-
(,)T:-ZTE/T (,0T=2TE/T
Al FB((D)l
[ [T
>
Fe(@)]

| L..

Abb. 8.2: Sprektren im Chopper-Verfahren

In der Modulationsphase wird das Eingangssignal Vi, mit einer Reihe von Rechteckimpulsen
@(t) abgetastet. Diese Rechteckimpulse haben dabei eine Rechteckimpulsdauer von T, d.h.
eine Frequenz von fi=1/T. Dadurch wird das Spektrum des Nutzsignals in einen hoheren
Frequenzbereich verschoben und periodisch mit w=24/T fortgesetzt. Durch das lineare Sys-
tem wird die Signaform und damit die Bandbreite des Nutzspektrums nicht verandert. Es
wird jedoch durch den Offset ein Gleichantell bei der Frequenz w=0 Uberlagert. Dadurch
entsteht ein im Basisband verfa schtes Spektrum.

Die anschlieffende Abtastung in der Demodul ationsphase bewirkt eine weitere Verschiebung
des Spektrums um die Abtastfrequenz wr. Dadurch gelangen die Spektren der ersten Seiten-
bander wieder in das Basisband, und der Offset wird in den oberen Frequenzbereich verscho-
ben.

In der nachfolgenden Filterungsphase wird der Offset durch einen Tiefpald TP herausgefiltert
und das Eingangsspektrum rekonstruiert.
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8.2 Einsatz der konventionellen Chopper-Methodeim Netzwerk

Die OpAmps zur Differenzbildung werden mit einer Offsetkompensation versehen, die auf
dem Chopper-Verfahren basiert. In diesem Abschnitt wird zunéchst eine mogliche Realisie-
rung der konventionellen Chopper-Methode auf die OpAmps diskutiert und eine mathemati-
sche Beschreibung des Verfahrens durchgefiihrt. AnschliefRend wird im néchsten Abschnitt
eine Variation des Chopper-Verfahrens vorgestellt, die gegeniber der konventionellen Me-
thode den Vorteil eines reduzierten Hardwareaufwands aufweist.

8.2.1 Chopper-Verfahren fur den Fully-Balanced-OpAmp

Den algemeinen Aufbau der Off setkompensation des Fully-Balanced-OPAmps, basierend auf
dem konventionellen Chopper-V erfahren, zeigt die Abb. 8.3.

Modulation Demodulation Tiefpal
- £ |
oo ‘ o o ‘ ‘
T
T2 V, Vine V out(+ T5 Y out(J+ T p out(+
V o o o LD y + > } o— o | N )
o gl > i
T L T \Y "
A — }V(z)l +V|n() _A + Vouo o } " out(t) ; _\'LP Ou)(+
«
‘ 0/40 ‘ of ‘ o/?: ‘ ‘
_

Abb. 8.3: Chopper-Verfahren fur einen OPAmp mit Balanced-Differential-Output: Allgemeiner Aufbau

Das Chopper-Offsetkompensationsverfahren unterteilt sich in die Phase der Modulation, der
Demodulation und der Tiefpal¥filterung. Diese drei Phasen werden im folgenden mathema-
tisch beschrieben.

8.2.2 Modulation

Die beiden Eingangssignale Va und Vg in der Abb. 8.3 werden in der Modulationsphase zu-
néchst abgetastet. Dazu werden die Schalter (T1 bis Tg) mit der folgenden Abtastfunktion Pr(t)
angesteuert:

1 ;V{t|sin(%t)20}
Pr (t):sign(sin(% )= (8.1)
-1 ;V{tlsin(%t)<0}

Wahrend der Phase P(t)=1 sind die Schalter (T,, Ts) sowie (Te, T7) geschlossen und die
restlichen Schalter gedffnet. Somit erfolgt ein periodisches Vertauschen der Eingangssignale,
und an den Eingangen des Differenzverstarkers ergeben sich folgende Signale:
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Va V1 t|s'n(%t)20}
Vine (1) = on (8.2
Ve V{t]sn(ZE 9 <0}

Ve V{tlsin(Z >0}
Ving (1) = on (8.3)
Va ; VY{ tlsin(?t)<0}

Durch den OPAmMp wird die Differenz der Eingangssignale um den Verstéarkungsfaktor A
verstarkt. Am positiven Ausgang ergibt sich ein Signal, das symmetrisch um den Nullpunkt
der Spannung mit der Amplitude [A«(Va-Vg)] schwingt. Am negativen Ausgang liegt entspre-
chend das gleiche Signal mit umgekehrtem Vorzeichen an. Die Signalverléaufe, die in der
Abtastschaltung auftreten, werden in Abb. 8.4 gezeigt.

Pyt
T - .
-1 t
0 T 2T 3T
inl V(l) VU'—“(*)
A (V,V.)
v, Vilb— — — - A VB
v L L L
A (VB-V A)
t t t
Vinz s Vo, Vous)
A (V,-V
v, v, (VaVe)
v, M
A (VB-VA)

Abb. 8.4: Sgnalverlaufe in der Abtastschaltung des Choppers
(Vereinfachte Betrachtung: ohne Ber licksi chtigung des Offsets)

Mit den Gleichungen (8.2) und (8.3) ergibt sich die Differenzeingangsspannung Vi, zu:

(Va-Ve) $¥{tISnEE 920}
Vin(®) = Vingy () - Ving () =(Va - Vs) - Pr (1) = 5 (8.4)
-(Va-Ve) ;V{t|sin($t)<0}

Zu der Differenzeingangsspannung Vi, wird eine Offsetspannung Vo hinzuaddiert und an-
schliefRend durch den OPAmp um den Faktor A verstarkt:
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Vourn) () =A[(Va-Ve) Pr(t) + Vol
(8.5)
Vouy ) =-A[(Va-Vs) - Pr(t) + Vo]

Zur Verdeutlichung des Verfahrens wurden zusétzliche Simulationen mit dem Programm
MATLAB durchgefiihrt. In der Abb. 8.5 werden as Beispiel drei abgestastete Signale mit
unterschiedlichen Offsets dargestellt. Die Amplituden in der Abbildung sind so gewahlt wor-
den, dal3 sich eine deutliche Darstellung des Verfahrens ergibt. Sie haben keinen direkten
Bezug zu den im Widerstandsnetzwerk auftretenden Spannungen.

V,=5V  V,=V,+0.75V V=V, +3V
6FF,FPPFFFﬁFFFPFPP[EEFE‘[FP
= -
SO 7

Zeitt /1,

Abb. 8.5: Abgetastetes Sgnal (V,=5 V) mit Offsetspannungen von Vy=0,75 V und Vy#,=3 V
(L/ts=Matlab-Samplingfrequenz)

Die Abb. 8.6 zeigt die dazugehdrigen Spektren, die durch eine DFT (Diskrete Fourier-
Transformation) mit dem Programm MATLAB berechnet wurden. Die drel Spektren unter-
scheiden sich nur in der Gréfde des Gleichanteils bei w=0, der durch den Offset bestimmt

wird.
2000 T T T T T
[0}
jo)]
—| 5
8 =
- %Tﬁ coo | -
i
g J\ JL
(@]
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—| 5 F(o)
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‘§E o Tﬂ oOo0 - ? \ FW((’O] .
w1 g /
Q
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Abb. 8.6: Spektrum des abgetasteten Gleichsignals (oberes Bild);
Soektrum Fi(w) des Signals mit einem Offset von Vgz1=0,75 V und
Soektrum Fy(w) des Signals mit einem Offset von V=3V
(ws=2n/Fensterlange;, Fensterlange=512)
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8.2.3 Demodulation

Nach der Modulation und der offsetbehafteten Verstérkung durch den Differenzverstarker
erfolgt die Demodulation. Dabel wird das positive und negative Ausgangssignal Uber die
Schalter Ts-Tg periodisch vertauscht. Diese Schalter muiissen dabel mit dem selben Takt glei-
cher Phase angesteuert werden, der bel der Modulation verwendet wurde. Durch die Abtas-
tung in der Demodul ationsphase wird das Nutzsignal wieder in das Basisband verschoben. Es
ergeben sich folgende Ausgangssignale:

ATVA-Ve) Pr O+ Vol 5¥{tISn(Z 920}
V’out(+) (t) = >
-ALVA-Ve)-Pr)+ Ve $V{tISN(T)<0)
=A[(Va-Ve) Pr() + Vel Pr (1) (8.6)
=A(Va-Vs) PF() +A V- Pr (1)
Voo () =-A[(Va-Vs) Pr(t) + V] - Pr (1)
8.7)

=-A(Va-Vg) PE(t)-A V- Pr(t)

Zur Vereinfachung dieser Gleichungen wird zunéchst der Term P%(t) getrennt betrachtet:

£ v{tsin( >0}
p7(t) =
(-1°

v{t]sn(ZE 1) <0} ©9
T
=1
Somit vereinfachen sich die Gleichungen (8.6) und (8.7) zu:
\ ,out(+) (t) =A (VA - VB) +A Voff : PT (t)
1. Term 2. Term
(8.9)

\ ,out(—) (t) =-A (VA - VB) -A Voff : PT (t)
1. Term 2. Term

Demnach besitzen nur die zweiten Terme mit Vs eine Zeitabhangigkeit (siehe Abb. 8.7).
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Abb. 8.7: Zeitlicher Verlauf der Sgnale nach der Demodulation;
V' (1)=A(Va-Vp): Sgnal ohne Offset mit A=1,

V' 1(t): Sgnal mit Offset Vy#,=0,75V;
V' 4(t): Sgnal mit Offset V=3 V

8.2.4 Tiefpalifilterung

Nach der Demodulation wird zur Rekonstruktion des Original spektrums eine Tiefpal¥filterung
durchgefuhrt. Zur mathematischen Beschreibung dieser Filterung wird der Frequenzbereich
betrachtet. Dazu wird die Fouriertransformation des Ausgangssignals [V ou(t)] aufgestellt”:

SV (O)= Sy sy (10) = 2TAV,, ~V,)8(0) + AV, S[P (1)] (810

Die Berechnung der Fouriertransformation S[P+(t)] wird zunéchst getrennt durchgefihrt.
Dazu wird die Funktion P+(t) als eine Faltung der Grundfunktion &t) mit einem Deltakamm
or(t) betrachtet [81]:

Pr() =P()* &:(t) mit

-1 ‘V’-I<t<0
2

P(t) = ind 5= 8(t-kT)
1V og<% =

0 V —<t

N |-

Somit ergibt sich die Fouriertransformation S[P+(t)] aus der Multiplikation der Einzel spekt-
ren S[P(t)] und J[ or(t)] . Zunéchst wird die Fouriertransformation J[ P(t)] gebildet:

" Die Berechnungen werden nur fiir den positiven Ausgang V’Om(+)(t) durchgefiihrt, da der negative Ausgang sich
nur im Vorzeichen unterscheidet.
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T

S[P()] = TP(t) exp(-jot) dt = | - exp(-jwt) dt + j'exp(-j(ot) dt

.
N| A0

T
2
0

=[.iexp(—jcot>] +[—.iexp<—1wt>]
Jo T Jo

1 1 . T 1 1 . T
=—-—exp(o;) + —-—exp(-jo;)
jo jo 2 jo jo 2

Mit

COS(X) — eXp(-J X); eXp(j X)

folgt:

| ee ) rep |2
S[PO) = oo 2 2

o0 jo 2

(8.11)
2 oT
=—[1-cos(—-)]
[o] 2

Die Fouriertransformation I &r(t)] ergibt sich nach [81] zu:

i 2
35 (0] = wr 8, (©) Mit @y = ?’t (812)

Somit 183t sich das Gesamtspektrum 3[V'out(+)(t)] der Gl. (8.10) berechnen zu:

| SV, O |22 A (V- V) (@) + A Ve %[1- cos("’—ZTn or 8, ()

=21 A (Va-Ve) 6(w) +4A Vq 6(0- o)
4 (8.13)
+ 5 AV g 0(0-3ar)

+gA Vit 0(@-5qr) +...

Das Gesamtspektrum enthélt demnach nach der Demodulation nur bel w=0 Anteile des Nutz-
signals (siehe Abb. 8.8). Die Anteile des Offsets sind auf die hoheren Frequenzen verteilt.
Diese lassen sich durch einen Tiefpald herausfiltern, der eine Grenzfrequenz @y besitzt, die
kleiner ist as die Abtastfrequenz wr.
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Abb. 8.8: Spektrum der Sgnale nach der Demodul ation;
F'i(w): Spektrum des Signals mit Offset Vi =0,75V;
F o(w): Spektrum des Signals mit Offset V=3V

Nach der Tiefpal¥filterung ergibt sich ein Spektrum, das nur einen Gleichanteil aufweist:
1SV ouw] [= 21 A (V, = V5) 8(w) (8.14)

Im Zeitbereich stellt dies das rekonstruierte Nutzsignal V.* ohne Offset dar:

out

Vi =A(V, —V,) (8.15)
In der Abb. 8.9 sind die rekonstruierten Signale der beiden offsetbelasteten Signale darge-
stellt. Es ergibt sich jeweils das offsetfreie Eingangssignal. Die Abweichungen vom idealen
Verlauf ergeben sich durch die Verwendung der DFT und der inversen DFT bel der digitalen
Berechnung durch den Computer: Idealerweise mufdten unendlich viele Abtastwerte genom-
men werden. Die Berechnungen erfolgen aber nur mit einer begrenzten Anzahl von Abtast-
werten, d.h. mit Hilfe von Rechteckfunktionen. Diese stellen im Frequenzbereich eine Si-
Funktion dar, wodurch zusétzliche Frequenzanteile hinzukommen, die das rekonstruierte
Signal besonders an den Randern des Darstellungsbereiches beeinflussen. Diese Abweichun-
gen sind bei der realen zeitkontinuierlichen Filterung nicht vorhanden.
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Abb. 8.9: Rekonstruierte Sgnale (oben: Offset Vy#,=0,75 V; unten: Offset V=3 V)
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8.3 Variation des Chopper-Verfahrens

In diesem Abschnitt wird eine Variation des Chopper-V erfahrens vorgestellt, die gegentber
der konventionellen Methode den Vorteil eines reduzierten Hardwareaufwands hat.

8.3.1 Aufbau der modifizierten Chopper-Offsetkompensation

Fur die Nulldurchgangserkennung im Widerstandsnetzwerk der kinstlichen Retina wird nach
der Differenzbildung ein Multiplizierer verwendet (siehe Abschnitt 4.5.2). Dieser Multiplizie-
rer kann gleichzeitig fur die Demodulation der Chopper-Offsetkompensation verwendet wer-
den. Die Abb. 8.10 zeigt das neue modifizierte Chopper-V erfahren zur Off setkompensation.

Modulation Offsetkompensation Demodulation

1
Tl
oo

T12 vV vV \/HP

V.. o o— o inl(+) | 4 outd(+) HP outl(+)

Tl3
V., o oo

HP
Q| Vo] p V™ oug

©

T,

offl I
oo IOUt
T2 H e
1 Ne—1

oo

<

V2

T22 v Vv VHP

V,, o oo in2(+) | 4 w2t | K out2(+)

V

2 A HP
Vg, o olf D_n20) \4 v out2(-)

-+ out2(-) HP

©

T2, Vv

off2
oo

Abb. 8.10: Modifiziertes Chopper-Prinzip zur Offsetkompensation

Das modifizierte Verfahren besteht aus der Modulations-, der Offsetkompensations- und der
Demodulationsphase. Betrachtet man den Frequenzbereich, so wird in der Modulationsphase
wie beim konventionellen Chopper-Verfahren das Originalsignal Vag vom Offsetsignal ge-
trennt. Hierbei wird durch die Abtastung das Originalsignal in den héherfrequenten Bereich
moduliert. Das zusétzliche Offsetsignal, das sich als Gleichsignal im niederfrequenten Bereich
befindet, wird im Gegensatz zur konventionellen Chopper-Methode durch eine Hochpal¥filte-
rung HP vom Nutzsignal herausgefiltert.

Anschlief3end werden in einem Verarbeitungsschritt die Demodulation und die zur Nulldurch-
gangserkennung notwendige Multiplikation mit dem selben Multiplizierer 77 durchgefiihrt. Im
Vergleich zur konventionellen Chopper-Methode entféllt somit eine zusétzliche Abtastschal-
tung fur die Demodulation. Weiterhin sind die Taktleitungen, die zur Synchronisation der
Taktsignale fur die Modulation und Demodulation notwendig sind, nicht mehr erforderlich.
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8.3.2 Hochpalfifilterung

Zur Offsetkompensation wird nach der Demodulation eine Hochpal¥filterung durchgefthrt.
Um die Wirkung der Hochpal¥filterung zu untersuchen, wird das Spektrum des Signals
Vour+)(t) nach dem Differenzverstérker berechnet. Mit

V ou(+) (t) = A[(VA - VB )PT (t) + Voff ]

(8.16)
= A[(VA - VB )PT (t)] + AVoff
folgt:
_ 2(R)T ol
|3[Vouey D] =A (Va-Ve) ° [1- C03(7)] 8oy (W) + 2T AV o1 O(®)
=2 A Vg 6(w) +4A (V4 -Ve) 0(0-mr)
(8.17)

4
+§A (Va-Vg)8(0-3wr)

4
+gA(VA-vB)8(w-5mT)+---

Nach der Demodulation befindet sich der Offset nur bei =0, und die Anteile des Nutzsignals
sind auf die héheren Freguenzen verteilt. Durch einen Hochpal¥filter, dessen Grenzfrequenz
wy<or ist, wird der Offset-Gleichanteil bei w=0 herausgefiltert. Somit ergibt sich nach der
Filterung folgendes Spektrum

|SLVE (]2 A[4 (V0 - Vi) 8(0- r)
+§(VA-VB> 5(-3r)

4
+§ (Va-Vs)6(0-50r) +...] (8.18)

|SIV by O11= 1A S[Vingsy (D] |

Das gefilterte Signal entspricht dem um den Faktor A verstarkten Spektrum des abgetasteten
Signals vor dem OpAmp. Die Abb. 8.11 zeigt die Ausgangssignale des Hochpasses. Der
Gleichanteil des offsetbelasteten Signals Va(t) ist beim hochpaRgefilterten Signal V()
eliminiert.
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Abb. 8.11: Ausgangssignale des Hochpasses
(oben: offsetfreies Sgnal; unten: offsetbelastetes Sgnal mit V=3 V)

8.3.3 Demodulation

Die Demodulation und die zur Nulldurchgangserkennung notwendige Multiplikation wird in
einem Verarbeitungsschritt mit dem selben Multiplizierer durchgefihrt. Wie die Abb. 8.12
zeigt, ergibt die Multiplikation von zwei modulierten Signalen V;, ein DC-Ausgangssignal
mit der Amplitude V1-Va.

Vi
Voutl
>t
ViaV,
_Vout17
Voutl'voutz
Va
Vout2
.t ~ t
_Vout27

Abb. 8.12: Prinzip der Demodulation

Beide Eingangsspannungen besitzen die gleiche Phase, da sie zuvor mit der gleichen zeitli-
chen Funktion P+(t) abgetastet wurden. Fur die Multiplikation wird ein Gilbert-Multiplizierer

verwendet, der einen zur Multiplikation von zwel Eingangsspannungen proportionalen Aus-
gangsgleichstrom liefert:

low =K [A(VAl - VBl)PT (1) A(VAZ - VBZ)PT (V)]
=K AZ(VAl - VBl) ) (VAz - VBZ)P'I? (t) (8.19)

=K AZ(VAl _VBl) ’ (VAz - VBZ)
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Dabei ist K ein Proportionalitatsfaktor fur die Uberfiihrung des Spannungssignals in ein
Stromsignal, A der Verstéarkungsfaktor des Differenzverstérkers und (Vai-Vei) bzw. (Vax-Vay)
die Differenzspannungen der beiden Netze zweier benachbarter Knoten. (Eine genauere Be-
schreibung des Multiplizierersist in Abschnitt 8.4.3 gegeben.)

Das demodulierte Signal, das nach GI. (8.19) einem Gleichsignal entspricht, zeigt die
Abb. 8.13.

out

Spannung V ,
\
—>
W
I
|

100 200 4’ 300 400 500

Zeitt/1,

Abb. 8.13: Smuliertes Ausgangssignal des Multiplizierers des offsetfreien und des offsetbelasteten Signals
(Voir=3 V)
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8.4 Schaltungstechnische Realisierung der Chopper-Offsetkompensation

Nachdem im vorherigen Abschnitt die Funktion der modifizierten Chopper-Offsetkompen-
sationsmethode fur das Widerstandsnetzwerk vorgestellt wurde, wird in diesem Abschnitt die
schaltungstechnische Realisierung dieses Verfahrens gezeigt.

8.4.1 Abtastschaltung

Das periodische Vertauschen der Eingangssignale in der Modulationsphase erfolgt mit Hilfe
der Abtastschaltung nach Abb. 8.14.

D
1w
V, oy ¥ 1
D
oy o
A
D
M4 ,_i_l - > ovout(+)
9 ®
M
V. o

B

Abb. 8. 14: Abtastschaltung des Chopper-Verfahrens

Die Schalter M;-M4 werden mit einem Takt ¢ angesteuert, der sich aus der Abtastfunktion
P+(t) nach Gl. (8.1) und der Versorgungsspannung Vpp zusammensetzt:

Voo V{t|s'n(%t>20}
D=\ Pr (t) = 5 (8.20)
Voo = Vs V{t|s'n($t)<0}

In der High-Phase des Taktes ¢ sind die NMOS-Transistoren M; und M, leitend und die
PMOS-Transistoren M3 und M, sperrend. Damit liegt an dem Punkt @ der Abb. 8.14 die
Eingangsspannung Va an und am Punkt @ die Spannung Vg. Im anschlief3enden Low-Takt
werden die Transistoren M3 und My durchgeschaltet und M; und M, gesperrt. Die Eingangs-
spannungen sind somit vertauscht, sodal3 am Punkt @ die Spannung Vg und am Punkt @ die
Spannung Va anliegt.

Durch die Verwendung von MOS-Transistoren als Schalter besteht das Problem des Clock-
Feedthroughs. Dieses Problem kann jedoch, wie im folgenden gezeigt wird, vernachléssigt
werden. Dazu werden in Abb. 8.15 zundchst die Gate-Source Kapazitdt Css und die Gate-
Drain-Kapazitdt Cop dargestellt, die das geschaltete Nutzsignal beeinflussen kénnten.
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i{(Ves Vosr Ves)

Abb. 8. 15: MOS-chalter: a) Symbol; b) Ersatzschaltbild [36]

e Einflul3 der Gate-Source-Kapazitat Cgs

Unter der Annahme, dal3 am Knoten © der Abb. 8.15 das Widerstandsnetz R angeschlossen
ist, bestimmt sich die Ubertragungsfunktion vom Gate- zum Source-Anschluld zu:

‘ 1 ‘ = 1 (8.21)
‘1+ 1

ioR. C 1+ 1 2
JOR Cgg ®R, Cge

Diese Gleichung stellt einen Hochpal3 dar, mit der 3dB-Grenzfregquenz fy von

|V1|:‘ R,
e
JoCgs

L

_ 1
2T R, CGS.

g

Die minimale Grenzfrequenz wird hier ndherungsweise durch die maximale Last R_ bestimmt.
Diese setzt sich aus einer Folge von Parallel- und Reihenschaltungen von Widerstanden ge-
mal3 Abb. 8.16 zusammen:

R = RvIl(Ra + (RyII(Ra + (RVII(Rn + (--)))) <Ry

Abb. 8. 16: Lastwiderstand R_ an den Knoten des Netzes
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Somit ist der Lastwiderstand R. immer kleiner a's der Vertikalwiderstand Ry. Mit R,=40 kQ
und Cgs=0,02 pF [36] ergibt sich fir den Hochpal3 eine minimale Grenzfrequenz von

1 1

> = =200 MHz
2T Ry Cos 21 40KQ 0,02 pF

fg

Der EinfluR des Taktes wird jedoch herausgefiltert, da eine Abtastfrequenz von 2 MHz ge-
wahlt wird, die deutlich kleiner ist als die Grenzfrequenz von 200 MHz

e Einflul der Gate-Drain-Kapazitat Cgp

Dazu wird der Knoten @ der Abb. 8.15 betrachtet. Hierfiir ergibt sich die folgende Ubertra-
gungsfunktion:

|
| V2| — ‘ J 0 Casiitr 1 (8.22)
|V<p| ‘ 1 .1 1+ Cosir
JoCosit  j®Cop Cop

Cosiirr entspricht hierbel der Gate-Source-Kapazitét der Eingangstransistoren des Differenz-
verstarkers der Abb. 8.14. Die Eingangskapazitédt des Differenzverstarkers ist fir den positi-
ven und negativen Eingang gleich. Da beide Eingénge auch gleich geschaltet werden, ergibt
sich eine gleiche Beeinflussung der Eingangssignale. Dies entspricht einer Gleichtaktansteue-
rung des Differenzverstarkers durch das Clock-Feedthrough-Signal. Durch die hohe Gleich-
taktunterdriickung des verwendeten Differenzverstérkers (siehe Kapitel 7) ergibt sich somit
naherungswei se keine stérende Beeinflussung durch den Clock-Feedthrough.

8.4.2 Hochpalifilter

8.4.2.1 Realisierung des Hochpalifilters

In dem Widerstandsnetzwerk der kinstlichen Retina werden pro Bildpunkt je zwei Hochpésse
fur die Offsetkompensation bendtigt. Um den Hardwareaufwand gering zu halten, wird der
Hochpal? durch einfache RC-Filter gemal3 Abb. 8.17 realisiert. Der Widerstand wird dabel
durch den zuvor in Abschnitt 5.2.3 vorgestellten Current-to-Voltage-Converter CVC nach
Wang redlisiert.

out— Y outHP

@ Jv =V

Abb. 8.17: Hochpal3-Realisierung mit einem CVC als Widerstand
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Um die Ubertragungsfunktion des Hochpasses zu bestimmen, wird zunéchst die Ausgangs-
spannung Vo betrachtet. Diese ergibt sich nach Gl. (5.51) zu:

ic
out = 8.23
Vou 2K Vor (8.23)

Der Strom i errechnet sich aus der zeitlichen Spannungsénderung tber dem Kondensator C:
ic= ijVc: J(DC (Vin'Vout) (8.24)

Schliefdlich wird die Gl. (8.23) nach i. aufgel6st, mit der Gl. (8.24) gleichgesetzt und zur
Ubertragungsfunktion umgeformt:

2K VDT Vout = J(DC ( Vin - Vout)

=> Vout(2K VDT+j(DC):j(DCVin

—_ VOUt —_ J(’OC —_ 1
- =_ = (8.25)
Vin  JoC+2KVor 1, 2KVor
JjoC

Dies entspricht der Ubertragungsfunktion eines Hochpasses. Die Grenzfrequenz «y bestimmt
sich hierbel zu:

_ 2K Vpr

8.26
o (8.26)

Wy

Diese Hochpal3-Grenzfrequenz mul3 unterhalb der Abtastfrequenz wr liegen, damit das Spekit-
rum des Nutzsignals nach der Abtastung herausgefiltert werden kann. Die Genauigkeit, mit
der die Grenzfrequenz eingehalten werden mul3, ist dabei von untergeordneter Bedeutung, da
im Spektrum zwischen @=0 und o= wr wie in Gl. (8.18) bereits gezeigt wurde, keine Fre-
guenzanteile des Nutzsignals enthalten sind.

8.4.2.2 Beruicksichtigung des Tiefpal3ver haltens des OpAmps

In den bisherigen Betrachtungen wurde von einem idealen Verhalten des Differenz-
verstarkers ausgegangen. Dieser besitzt jedoch ein Tiefpaldverhaten, das in Abb. 8.18 darge-
stellt ist.

Die Grenzfrequenz fy pirr des Differenzverstarkers nach Abb. 8.18 liegt bei ca. 1 MHz. Um den
Einfluld des Tiefpaldverhatens vernachlassigen zu konnen, mufd fir die Grenzfrequenz des
Hochpasses fg1p der Abb. 8.17 folgende Beziehung gelten:

fonp <fr <fgpir (8.27)

D.h. je kleiner fypif ist, desto kleiner mufd dann auch fy e sein. Zur Realisierung einer kleinen
Hochpal3-Grenzfrequenz fy np Sind aber aufgrund der Proportionalitét nach Gl. (8.26)
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¢ L
ohP C LC

entweder grof3e Kapazitaten bzw. kleine W/L-Verhdltnisse erforderlich. Dies hat jedoch einen
grof3en Platzbedarf zur Folge. Um den Platzaufwand gering zu halten, wird daher untersucht,
inwieweit die Wahl einer Abtastfrequenz oberhalb der Grenzfrequenz des Differenzverstér-
kers, das Verhalten des Systems beeinflufd. Durch eine hthere Abtastfrequenz kénnte nach
Gl. (8.27) eine entsprechend groflere Grenzfrequenz fy e gewahlt werden, was wiederum bei
der Readlisierung kleinere Kapazitéten und somit ein Platzersparnis bedeuten wirde.

#1209
40, _

3.

@ \
\

1] Al L 189 ufa”
Frequenz f/Hz e

Abb. 8. 18: Frequenzgang Hpi«; (f) des Balanced-OpAmps der Abb. 7.3 (TiefpalRverhalten)

Mit Hilfe des Ersatzschaltbildes nach Abb. 8.19 wird untersucht, wie sich die unterschiedli-
chen Frequenzgénge in der Beschaltung gegenseitig beeinflussen.

R
o——o0 {1
c
Vin C:) AVin R JV VoutDif‘f
outHP
i Tono

Abb. 8.19: Ersatzschaltbild des mit einem Hochpal3 belasteten Differenzver stérkers

Hierbel ist Ryt der Ausgangswiderstand des Differenzverstarkers, A der Verstarkungsfaktor
sowie R und C die Elemente des Hochpasses. Der Widerstand des Hochpal3filters wurde durch
einen Grounded-Resistors nach Wang readlisiert (siehe Abb. 8.17). Somit befindet sich der
Ausgang des Hochpasses im Ersatzschaltbild zwischen C und R. Der Frequenzgang Hyp(j @)
an dieser Stelle berechnet sich zu:
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H \/ml . R
Hip (j00) = =27 = A(jo)
n oul +R+ .
Rout joC
(8.28)
=A(jw) R 11
Rout+R 1+

JO*)C (Rout + R)
Diese Gleichung beschreibt einen Hochpald mit der Grenzfrequenz

1
" C(Ru+R)’
der sich mit dem geddmpften Frequenzgang A(j @) des Differenzverstérkers Uberlagert. Da-
durch ergibt sich nédherungsweise ein Bandpal3 nach Abb. 8.20, dessen erste Knickfrequenz
durch die Grenzfrequenz des Differenzverstarkers bestimmt wird und die zweite Knickfre-
guenz durch die Grenzfrequenz des Hochpasses. Die Verstdrkung im Durchlal3oereich ent-
spricht dabei der um den Faktor R/(Ro+R) gedampften Verstérkung A der Differenzspan-
nung. Durch eine geeignete Wahl der Abtastfrequenz innerhalb dieses Durchlal3bereichs, wére
durch die Dampfung eine wesentlich geringere Verstérkung erreichbar, als mit dem unbelaste-
ten zweistufigen Differenzverstarker fur die Differenzbildung nach Abb. 7.3. Somit wére eine
differenzierte Kantenauswertung auch kleiner Knotenpotential differenzen moglich.

30

10

H(f) / dB

-10

-30
1EO 1E1 1E2 1E3 1E4 1E5 1E6 1E7 1E8

Frequenz f / Hz

Abb. 8.20: Frequenzgang am Ausgang des Hochpasses Hyp(f)

8.4.2.3 Dimensionierung

Die erste Grenzfrequenz des Bandpasses nach Abb. 8.20 wird durch die Grenzfrequenz des
Differenzverstarkers f;=1 MHz bestimmt. Um bel der Realisierung des Hochpasses, wie im
vorherigen Abschnitt dargestellt, kleine Kapazitéten und W/L-V erhdtnisse einsetzen zu kon-
nen, wird eine hohe Abtastfrequenz von f=2 MHz gewahlt. Diese liegt am oberen Rand des
Durchlal3bereiches des Differenzverstérkers. Daher kann ein Hochpal3 mit einer Grenzfre-
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quenz von fgip=3 MHz angesetzt werden. Diese bestimmt auch gleichzeitig die zweite Grenz-
frequenz des Bandpasses. Die Kapazitét des Hochpasses wird mit

C=500fF

derart gewahlt, soda3 sich ein ,, geringer* Platzbedarf ergibt. Mit

fonp= 1
" 2nRC
folgt fir den Widerstand:
= 1 =106 kQ
21 fgup C

Das W/L-Verhdtnis ergibt sich daraus mit Gl. (8.26) zu:

W _ TfgueC 2um

L Mo (Voo +Vr) i 14um

Zusammenfassend ergeben sich folgende Dimensionierungen:

Bauelemente Dimensionierung
Diode-connected PMOS | W=2um | L=14um
Kapazitét 500 fF

Tabelle 8.1: Dimensionierung des Hochpassfilters

8.4.2.4 Simulationser gebnisse

Der Frequenzgang des Hochpasses Hyp(f) und des resultierenden Bandpasses der Gesamt-
schaltung Hgesame(f) ist in Abb. 8.21 dargestel It.

Der Hochpal’ hat im Dampfungsbereich die erwartete Steigung von 20 dB pro Dekade. Wel-
terhin wird die 3 dB-Frequenz bei den geforderten 3 MHz erreicht. Der Bandpal3, der sich aus
der Uberlagerung des Differenzverstarker-Tiefpasses und des Hochpasses ergibt, weist zwi-
schen 300 kHz und 20 MHz einen ndherungswei se konstanten Bereich auf. In diesem Bereich
betragt die Verstdrkung ca. 15 dB. Dies entspricht der , kleinen“ geforderten Differenzverstér-
kung von A4=5.

Weiterhin zeigt der Bandpal3 bel der Frequenz w=0 eine Verstdrkung von -70dB, wodurch
eine starke Dampfung des Offsetsignals gewahrleistet wird. Weiterhin sind durch den , brei-
ten” linearen Durchlal3bereich, grof3e Herstellungstoleranzen bei den Werten fir die Kapazitét
und den Widerstand des Hochpasses zulassig, da dadurch nur die Knickfrequenzen verscho-
ben werden. Das Nutzsignal befindet sich durch die Abtastfrequenz von f=2 MHz in der
Mitte des Bandpasses, und es muif3te schon eine Variation von ca. 75% im Wert der Knickfre-
guenz auftreten, bevor das Nutzsignal in den Dampfungsbereich des Bandpasses gelangt.
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Abb. 8.21: Frequenzgang des Hochpasses Hyp(f) und des resultierenden Bandpasses
der Gesamtschaltung H gesami(f)

8.4.3 Demodulation mit Hilfe eines Gilbert-Multiplizierers

e Aufbau

Die Demodulation und die gleichzeitige Multiplikation zur Nulldurchgangserkennung erfolgt
mit Hilfe eines Folded-Gilbert-Multiplizierers nach [6]. Dabei handelt es sich um einen Vier-
guadrantenmultiplizierer, d.h. beide Eingange kénnen im Gegensatz zu Zweiquadrantenmul -
tiplizierern ein beliebiges Vorzeichen annehmen. Zusétzlich wird am Ausgang des Multipli-
zierers ein Stromkomparator als Schwelle fur die Nulldurchgangserkenung hinzugeschaltet
(siehe Abb. 8.22).

Der Multiplizierer (M1-Mg) multipliziert zwel Differentia -1nput-Spannungen miteinander und
liefert einen dazu proportionalen Ausgangsstrom von [6]:

o = 2K K, -V, -V, (8.29)

mit
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Multiplizierer Stromkomparator
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Abb. 8.22: Folded-Gilbert-Multiplizierer mit Sromkomparator als Schwelle

Fur die Kantenerkennung ist, wie zuvor in Abschnitt 4.5.2 gezeigt, allein das Vorzeichen des
Ausgangssignals Iy entscheidend: Demnach mussen beide Faktoren ein unterschiedliches
Vorzeichen besitzten, um eine Kantendetektion zu erméglichen. Die Abhangigkeit der Vor-
zeichen der Eingangs- und Ausgangssignale des Multiplizierers zeigt die Tabelle 8.2.

Vy Vi lout
+ + -
+ - + => Kante
- + + => Kante

Tabelle 8.2: Vorzeichenabhangigkeit des Multiplizierer-Ausgangssignals | o
von den Vorzeichen der Eingangssignale

Nur far den Fall, dal3 beide Eingangsspannungen ein unterschiedliches Vorzeichen haben,
liefert der Multiplizierer einen positiven Ausgangsstrom |, der auch einer Kante entspricht.

Am Ausgang des Multiplizierers wird ein Stromkomparator (Mg-M3,) a's einstellbare Schwel -
le bei der Nulldurchgangserkennung hinzugeschaltet. An dessen Ausgang stellt sich in Ab-
hangigkeit des Multipliziererausgangsstroms |y, und des Schwellstroms I, ein bindres Kan-
tensignal ein:

lout > lret => V. t=Low = Kante

(8.30)
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e Dimensionierung

Die Dimensionierung der Eingangstransistoren des Multiplizierers erfolgte fir AVi== 1,5V.
Dabel wurde der Versorgungsstrom auf =20 uA festgelegt. Die Transistoren des Kompara-
tors wurden fir einen maximal einstellbaren Schwellstrom von | e max=1 (/A ausgelegt. Insge-
samt ergaben sich somit die Transistordimensionierungen nach Tabelle 8.3.

Transistoren Transistordimensionen
W/um L/um
M1, M2 5 5,6
M3z, M4, Ms, Mg 2 13,2
M-, Mg 12 15
Mo, Mo 25,2 1,2
M11, M12 9 1,2

Tabelle 8.3: Dimensionierung der Transistoren des Multiplizierers und des Komparators

e Simulationser gebnisse

Bel der Realisierung der Schaltung nach Abb. 8.22 wurden fir die Stromspiegel (M7, Mg) und
(Mg, M1g) Kaskode-Stromspiegel eingesetzt. In Abb. 8.23 ist der Ausgangsstrom des Gilbert-
Multiplizierers in Abhangigkeit von den Eingangsspannungen dargestellt. Wie zuvor in
Tabelle 8.2 gezeigt, ergeben sich positive Ausgangsstrome nur fir den Fall, wenn beide Ein-
gangsspannungen unterschiedliche V orzeichen besitzen.

1A

vx IV

Abb. 8.23: Smulation des Vierquadranten-Gilbert-Mutliplizierers

Die Abb. 8.24 zeigt die bindren Ausgangssignale des Komparators gemal3 der Gl. (8.30) fur
unterschiedliche Schwellstrome (l,¢=100 nA, 300 nA, 500 nA). Die Eingangsspannung vy
wurde fir die Simulationen auf vw=0,5 V gesetzt.
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Abb. 8.24: Ausgangsspannung des Komparatorsin Abhangigkeit des Schwellstroms|_ref

Um die Steilheit der bindren Ausgangssignale des Komparators zu verstarken, wurde am

Komparatorausgang ein Inverter hinzugeschaltet. Die entsprechenden Ausgangssignale zeigt
die Abb. 8.25.

Vout IV
x10 9 )
30 1. /net48

2 J ‘ \ “
‘ ‘\ \ \
oE | “ \

1
1_ref =500n \ |1_ref =100n

Abb. 8.25: Ausgangsspannung des Invertersin Abhangigkeit des Schwellstroms|_ref

8.4.4 Gesamtblockschalbild der Chopper-Offsetkompensation

Das Gesamtblockschaltbild der Chopper-Offsetkompensation fir zwel Knoten des Wider-
standsnetzwerks ist in Abb. 8.26 dargestellt. Der tiefgestellte Index n der Abbildung be-

schreibt dabel den Ort des Knotens, und die beiden hochgestellten Zahlen (1) und (2) dienen
zur Unterscheidung der beiden Netzlagen.
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8.4.5 Simulationser gebnisse

An den Eingangen (V®, , V@) wird as Beispiel eine Differenzeingangsspannung von
AV;=10 mV und an den Eingangen (VY. 1, V@,.11) eine Differenzspannung von AV,=-10 mV
gemald Abb. 8.27 angelegt. Die Schalttransistoren werden dabel mit einer Rechteckspannung
(fr=2 MH2) angesteuert.

x18 =3
28,

V(l)n V(2)n IV
—>
o
=

—2eF v e e k18P
a8 4.9 28 2. 16.
—>
Zeitt/s

Abb. 8.27: Eingangsspannungen an den Differenzverstarkern der Abb. 8.26
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8.4.5.1 Offsetfreier Differenzverstarker

An den Ausgdngen des Hochpasses ergeben sich bel der Simulation ohne einen Offset die
verstarkten abgetasteten Eingangssignale nach Abb. 8.28.

> EBJ‘ZIE [1 0 b op
S T
I T T TEOT; T
Sl I,
4 wekall] ]
;@T—SBEE Ur “L» Ea Ea AT " Ur
5@.;3: [ B
S o AR SR
>®T—?@,§..J..‘).U ¥ .U.l’...'rJ.U.V.L’.J.HV.’ P U PR
ZeT[TS time:

Abb. 8.28: Ausgangsspannungen der Hochpasse (fir AV;=10 mV und 4V,=-10 mV; V=0 V)

Nach einer Einschwingzeit von ca. 3 us zeigen die Signale einen symmetrischen Verlauf um
die Spannung V=0 V. Die negativen Ausgange besitzen dabel das inverse Vorzeichen des
positiven Ausgangs. Die Amplituden der Spannungen liegen bei V=57 mV. Dies entspricht
der bereits gemessenen Verstarkung von

20IogM =20log ig m://
i m

n

~15dB .

Die nachfolgende Multiplikation der beiden Differenzausgangsspannungen 4V.=V -V und
AVp=V -V, ergibt einen nach Gl. (8.29) proportionalen Ausgangsstrom Iy Wie die
Abb. 8.29 zeigt, ergibt sich nach einer Einschwingzeit ein Strom, der um einen Mittelwert von
Imuit=-175 nA mit einer Amplitude von #15 nA schwingt. Die Schwingung ergibt sich durch
die Verschleifung der Eingangssignale durch die vorangegangene Bandpal3filterung. Durch
die anschlief3ende Schwelle des nachfolgenden Stromkomparators kann jedoch wieder ein
zeitlich konstantes, digitales Ausgangssignal erreicht werden (siehe Abb. 8.29). Die unter-
schiedlichen Vorzeichen der Multiplikatoren ergeben einen negativen Ausgangsstrom |y,
der vom Betrag her groR3er ist als der Schwellwert |,¢. Daher liefert der Komparator ein digita-
les High-Ausgangssignal, das einer erkannten Kante entspricht.
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Abb. 8.29: Ausgangsstrom des Multiplizierers und Ausgangsspannung des Komparators (I,4=-50 nA)

Mit der Schwelle des Komparators kann die Grofde der Spannungsdifferenz zwischen zwel
benachbarten Knoten gewahlt werden, welche eine Kante beschreibt. Fir eine weitere Simula-
tion wurde eine Schwelle von I,4=-250 nA angesetzt (siehe Abb. 8.30). Fir diesen Fall stellen
die simulierten Knotenspannungsdifferenzen AV;=10 mV und AV,=-10 mV keine Kante dar.
Es ergibt sich somit ein digitales Low-Signal am Ausgang des Komparators.
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Abb. 8.30: Ausgangsstrom des Multiplizierers und Ausgangsspannung des Komparators (l,¢=-250 nA)
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8.4.5.2 Offsetbelasteter Differenzver stérker

Bel den bisherigen Simulationen wurde ein offsetfreier Differenzverstarker angenommen. In
diesem Abschnitt werden Simulationsergebnisse unter Berticksichtigung einer Offsetspan-
nung gezeigt. Folgende zwei Falle werden dabei unterschieden: 1. Vo<V, und 2. Vo> Vin

1. Vot < Vin

Wird am Eingang des Differenzverstérkers eine Offsetspannung von V=5 mV hinzuaddiert,
ergeben sich am Ausgang des Hochpasses die Signalverlaufe der Abb. 8.30.
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Abb. 8.31: Ausgangsspannungen der Hochpasse (flr AV;=10 mV und AV,=-10 mV; V=5 mV)

Verglichen mit den Ergebnissen der Abb. 8.28 ohne Offset, sind keine nennenswerten Unter-
schiede festzustellen. Die Abb. 8.32 zeigt den Ausgangsstrom des Multiplizierers.
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Abb. 8.32: Ausgangsspannungen der Differenzverstarker und Ausgangsstrom des Multiplizierers

2. Vit > Vin

a)

Die Leistungsféhigkeit des Chopper-Verfahrens kann gezeigt werden, falls der Offset das
Eingangssignal Ubersteigt (Vorf > Vin). Ohne ein Kompensationsverfahren konnten derartige
Félle nicht mehr eindeutig ausgewertet werden. Die Abb. 8.33 zeigt die Ausgangsspannungen
der Hochpésse bei einem Offset von V=20 mV.
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Abb. 8.33: Ausgangsspannungen der Hochpasse (fir AV;=10 mV und AV,=-10 mV; V=20 mV)

Die Amplituden der Signale betragen wie zuvor V=57 mV und der Mittelwert der Signale
liegt nach der Einschwingzeit bei V=0 V. Durch den Offset wird das Signal vor dem Diffe-
renzverstarker in einen héheren Amplitudenbereich verschoben, wodurch sich eine stérkere
Verzerrung der Rechteckschwingung ergibt (siehe V und V  der Abb. 8.33). Durch die Ver-
zerrung ergibt sich eine starkere Schwingung des Ausgangsstroms des Multiplizieres (siehe
Abb. 8.34). Durch die anschlief}ende Schwelle kann aber wieder ein digitales Kantenaus-
gangssignal fur die weitere Bearbeitung erzeugt werden.
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Abb. 8.34: Ausgangsstrom des Multiplizierers und Ausgangsspannung des Komparators (l,&=-50 nA)

b)

Wichtig ist auch die Untersuchung der Grenzen des Bereiches der Funktionalitét der Offset-

kompensation, da durch sie

die Empfindlichkeit der Kantenerkennung bestimmt wird. Dazu

werden Eingangsdifferenzspannungen von A4V;=5 mV und AV,=-5 mV und eine Offsetspan-
nung von V=20 mV gewahlt. Die Ausgangsspannungen der Hochpasse zeigt die Abb. 8.35.
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Abb. 8.35: Ausgangsspannungen der Hochpasse (fir AV;=5 mV und 4V,=-5 mV; V=20 mV)

Esist erneut eine Einschwingzeit von etwa 3 us und eine Verstarkung von 15 dB festzustellen.
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Durch eine Schwelle l;¢=-110 nA ergibt sich am Komparator ein High-Signal (siehe
Abb. 8.36).
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Abb. 8.36: Ausgangsstrom des Multiplizierers und Ausgangsspannung des Komparators (I,4=-50 nA)

8.4.5.3 Zusammenfassung

Aufgrund der modifizierten Chopper-Offsetkompensation konnten bei der Kantenerkennung
mit Hilfe des gemultiplexten Widerstandsnetzwerks minimale Kanten von Vi chopper=30 mV
erkannt werden, was einer Knotendifferenzspannung von AVehopper=5 mV entspricht.

Im Gegensatz dazu, konnten ohne einer Offsetkompensation lediglich minimale Kanten von
Vinmin=180 mV erkannt werden. Dies entspricht einer Knotendifferenzspannung von AVpin=20

mV . Somit bewirkt das Chopper-Verfahren eine deutliche Verbesserung bel der Erkennung
von ,kleinen“ Kanten.

Mit Chopper Ohne Chopper

Vin'min:30 mV Vin'min:180 mV

Tabelle 8.4: Minimal erkennbares Kantensignal Vi, mn und Knotendifferenzspannung AV,
des Wider standsnetzwerks a) mit Chopper, b) ohne Chopper

- 148 -



9 Testchip-Realisierung

9 Testchip-Realisierung

Zur Uberpriifung der Simulationsergebnisse der Kantenerkennung und Segmentierung wurde
ein Testchip in einer 1.2 um CMOS-Technologie (p-Substrat, double poly, double metal)
entwickelt und bei Austria Mikro Systems (AMS) gefertigt. Als Teststruktur wurde ein eindi-
mensionales, gemultiplextes zweilagig-paralleles Widerstandsnetzwerk bestehend aus 10
Knoten implementiert und gemessen. Ziel der Testschaltungen war vorrangig die Verifikation
der Simulationsergebnisse aus Kapitel 4, sodald auf den Aufbau grofRerer komplexer Wider-
standsnetzwerke verzichtet wurde.

Fur den Test und die Messungen stand ein HP82000-D50 Digitaltester (IC Evaluation Sys-
tem) zur Verfiigung. Der Testchip wurde fir die Messungen in ein DILL48-Standardgehause
montiert. Weiterhin wurde, um den Anschlul® des Testchips an den Tester zu ermdglichen,
eine spezielle Testplatine entworfen. In Abb. 9.1 ist das Foto eines gefertigten Testchips
gegeben.

EXI AR RN N = = | wo

Abb. 9.1: Foto eines gefertigten Testchips

Die Gesamtflache des Chips inklusive der 68 I/0O- und Spannungsversorgungszellen im Peri-
pheriebereich betragt

Agesart = 3,945 mm - 2,670 mm = 10,5 mm?, (9.1)

wovon 10 - 220 um - 680 um die Flache der 10 Netzknoten ausmacht (ohne Chopper).
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Die Blockstrukturen in der Umrandung des Chips der Abb. 9.1 sind die Padzellen. Das gemul-
tiplexte zweilagig-parallele Widerstandsnetzwerk aus 10 Knoten ist in der unteren Halfte des
Chipfotos abgebildet. An der rechten Ecke davon ist die Ladungspumpe mit dem Taktgenera-
tor dargestellt. Die Blockstrukturen in der oberen Halfte des Chipfotos entsprechen den sin-
gle-ended Buffer nach [27] fur die Datenausgabe der Netzknotensignale. Eine vergrof3erte
Darstellung des Layouts der einzelnen Schaltungsmodule und die Angabe des jewelligen
Flachenbedarfs wird in Anhang A gegeben.

Zur Dateneingabe stehen 21 und zur Datenausgabe 22 Padzellen zur Verfigung. Die 5 V
Spannungsversorgung erfolgt tber vier GND- und funf Vpp-Zellen. Dabei sind die analogen
und digitalen Versorgungsleitungen getrennt ausgelegt. Dadurch sollen Stéreinkopplungen
von digitalen auf analoge Bauelemente verhindert werden. Weiterhin werden ale Schal-
tungsmodule durch einen Guardring von der Umgebung el ektrisch abgeschirmt, um mégliche
Storeinkopplungen Uber das Substrat zu minimieren. Die Gesamtverlustleistung des Testchips
betrug 62,85 mW.

Nachfolgend werden einige Testmessungsergebnisse an den Testchip zur Kantenerkennung
und Segmentierung gegeben. Fir alle Testmessungen wurde eine Taktfrequenz von 2 MHz
gewdhit. In Abschnitt 9.1 werden Mef3ergebnisse bei einer Variation der Horizontalwider-
standswerte der ersten Netzwerklage gezeigt, wodurch sich unterschiedlich gegléttete Aus-
gangssignale ergeben. Anschlief3end werden in Abschnitt 9.2 Testergebnisse zur Kantener-
kennung vorgestellt und diese mit den entsprechenden Simulationsergebnissen verglichen. In
Abschnitt 9.3 werden Mef3ergebnisse zur Segmentierung gezeigt. Schliefdlich werden in Ab-
schnitt 9.4 Testergebnisse zur Kantenerkennung und zur Segmentierung prasentiert, wobei als
Eingangssignal diesmal keine eindeutige Kante, sondern eine verrauschte und eine unscharfe
Kante verwendet wurde.

9.1 Variation deshorizontalen Widerstandes Ry,; der ersten Netzwer klage

Zunéchst wurde als Beispiel extern ein Kanteneingangssignal von Viy=1 V in das zweilagig-
parallele Widerstandsnetzwerk gespeist. Dazu wurde fur die Knoten 1-5 eine Inputspannung
von 1V und fur die Knoten 6-10 eine Spannung von 2 V gewahit. Anschlief3end wurde nach-
einander Uber die Steuerspannungen (Vseweri, Vaeuwerz) der Horizontalwiderstand der ersten
Netzlage zwischen den beiden Werten

Rn=20 k€2 und R,1=40 ke2

variiert. Die gesamten Vertikalwidersténde hatten sowohl bei diesem Test as auch bel allen
folgenden Tests einen konstantenWert von

va’2:40 kg
Gemessen wurden die Knotenpotentiale der ersten Netzwerklage. Diese représentieren as

Ausgangssignale die Bildpunkte des vorverarbeitenden Bildes (Vergleich Abschnitt 3.1). Die
Messungen sind in der Abb. 9.2 dargestellt.
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Abb. 9.2: Kanteneingangssignal Vi, und Knotenpotentiale der ersten Netzwerklage bei
unterschiedlichen Werten des Horizontal widerstandes R,
(Layerl: Ry=20 k@ und Layerl: R,;=40 k)

Die Abb. 9.2 zeigt, dal3 das Kanteneingangssignal Vi, durch die Netzwerklage raumlich tief-
palgefiltert bzw. gegléttet wird. Uber das Verhdtnis Ry/R, kann dabei das Mal3 der Glattung
eingestellt  werden: Die Wahl enes grof3eren Horizontalwiderstandes  von
Ru=40 Kk ergibt eine schwéchere Glétung des Eingangssignals als die Wahl von
Rn1=20 k€2, da groRere Horizontalwiderstande dem Ausgleichsvorgang im Netzwerk stérker
entgegenwirken.
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9.2 Testergebnisse zur Kantenerkennung

Wie zuvor in Kapitel 4 beschrieben fuhrt das implementierte zweilagig-parallele Netzwerk fir
die Kantenerkennung und die Segmentierung ein zeitliches Multiplexen in zwel Phasen durch:
In der ersten Phase werden mittels einer raumlichen DoG-Bandpal3filterung und einer Null-
durchgangserkennung binare Kanteninformation gewonnen und gespeichert. In der zweiten
Phase erfolgt die Segmentierung. In diesem Abschnitt werden zunéchst Mefergebnisse zur
Kantenerkennung gezeigt, bevor im nachsten Abschnitt 9.3 Mef3ergebnisse zur Segmentie-
rung diskutiert werden.

Fur die Kantenerkennung sind in Abb. 9.3 als Beispiel die Mef3ergebnisse des Testchips bei
einem Kanteninput von Vi,=1,5 V dargestellt. Dazu wurde fir die Knoten 1-5 eine Inputspan-
nung von 1 V und fir die Knoten 6-10 eine Spannung von 2,5 V gewahlt. Die Widerstands-
werte der Horizontalwidersténde beider Netzlagen wurden dabei gewéhlt zu:

Rn=4 k@2 und F2h2::¢1C)|(!2

Die Abb. 9.3 zeigt das Kanteneingangssignal Vin, die gemessenen Knotenpotentiale der beiden
parallelen Netzwerklagen (Layerl, Layer2) und die digitalen Kantenausgangssignale.
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Abb. 9.3: MelZergebnisse zur Kantenerkennung: Kanteneingangssignal Vi,
Knotenpotentiale der beiden NetzZlagen (Layerl: Ry;,=4 k2 und Layer2: R,=40 k) und
digitale Kantenausgangssignale

An den Netzknoten der beiden parallelen Netzwerke stellen sich zwei unterschiedliche, raum-
lich tiefpal3gefilterte Signale ein: Die erste Netzlage mit dem kleineren Horizontal widerstand
von Ry=4 k2 ergibt entsprechend eine stérkere Gléttung des Eingangssignals als die zweite
Netzlage mit Ry =40 k2.

Die Kantenerkennung erfolgt anschlief3end Uber die Differenzbildung der beiden geglétteten

Signale und der Feststellung der Nulldurchgénge im Differenzbild (Vergleich Abschnitt 4.5
und Abschnitt 8.4.3, I,=200 nA). Die digitalen Kantenausgangssignale zwischen den jeweili-
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gen Netzknoten sind ebenfals in der Abb. 9.3 dargestellt. Der Testchip lieferte folgende
binére Kantenausgangssignal e:

¢ Bel erkannter Kante Digital Edge Sgnal=High  (zwischen den Knoten 5 und 6)
e Bel nicht erkannter Kante  Digital Edge Sgnal=Low (sonst)

In der Abb. 9.4 werden den Testergebnissen der Abb. 9.3, die entsprechenden idealen Simula-
tionsergebnisse gegeniibergestelIt.
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Abb. 9.4: MelZergebnisse versus Smulation; Verhalten bei einem Kanteninput; [ Kanteneingangssignal Vip;
Knotenpotentiale der beiden simulierten NetzZlagen (Layer 1gmuation: Rii=4 K und Layer2gmyation: Rno=40 k€);
Knotenpotentiale der beiden gemessenen Netzlagen (Layer Leniptes: Ru=4 K2 und Layer 2chip-tes: Rnz=40 k€2)
und digitale Kantenausgangssignal €]

Die Abb. 9.4 zeigt, dal? die gemessenen Ausgangssignale der beiden parallelen Netzwerklagen
vom tendenziellen Verlauf mit den simulierten Signalen Ubereinstimmen. Weiterhin entspre-
chen die gemessenen Kantenausgangssignale den simulierten, d.h. das digitale Kantenaus-
signal Digital Edge Sgnal=High wird fehlerfrei zwischen den Knoten 5 und 6 ausgegeben.
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9.3 Testergebnisse zur Segmentierung

Fur die Segmentierung werden die gewonnenen, bindren Kantensignale aus der DoG-
Bandpaf¥filterung in der Multiplexerschaltung nach Abb. 6.13 gespeichert, in die zweite
Netzwerklage zurtickgefihrt und dort fur die Ansteuerung der Horizontalwiderstande verwen-
det: Bei einer erkannten Kante wird der zwischen den entsprechenden Knoten liegende Hori-
zontalwiderstand hochohmig geschaltet, bel keiner Kante niederohmig. Dadurch wird in
dieser Netzlage ein segmentiertes Bild erzeugt, und die Knotenpotentiale in diesem Netzwerk
représentieren dann das segmentierte Bild.

Aufbauend zu den Ergebnissen der Kantenerkennung der Abb. 9.3 werden in Abb. 9.5 die
Mef3ergebnisse zur Segmentierung dargestellt. Anhand der detektierten bindren Kantensignale
(siehe Abb. 9.3), erfolgt die Segmentierung des Eingangssignals, die einer Kontrastverstar-
kung ahnelt.
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Abb. 9.5: Segmentierung eines Kanteneingangssignals Vi,
Knotenpotentiale der beiden NetZagen (Layer1: Ry=4 kQ und Layer2: R,=40 kQ) und
segmentiertes Ausgangssignal (Layer2: Segmentation)
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9.4 Kantenerkennung und Segmentierung

9.4.1 Bei einer , verrauschten Kante

In der Abb. 9.6 wird ein mit Rauschen behaftetes Kanteneingangssignal nachsimuliert, indem
zum Eingangssignal Spannungsschwanken hinzugefigt wurden. Dazu wurde fur die Knoten
1-5 eine alternierende Inputspannung von 1V und 1,1 V und fiir die Knoten 6-10 eine alternie-
rende Spannung von 2,6 V und 2,5 V gewdhit. Die Widerstandswerte der Horizontalwider-
sténde beider Netzlagen betrugen dabei:

Rh1:4 ke und Rh2: 40 kR

Die Mef3ergebnisse zur Kantenerkennung und Segmentierung fir dieses Beispiel zeigt die
Abb. 9.6.

—e¢— Vin

25 1 |---A--- Layerl (Chip-Test) — - B SRR ey
---m--- Layer2 (Chip-Test) ’_,"'.' A A
---X--- Layer2 (Segmentation) '..’ ’ AT SR

Node-Voltages/V
Digital Edge Signal /V

Nodes

Abb. 9.6: Kantenerkennung und Segmentierung eines verrauschten Kanteneingangssignals

Durch die DoG-Bandpal¥ilterung des zweilagigen Netzwerks und einer Nulldurchgangser-
kennung erfolgt eine eindeutige Kantenerkennung zwischen den Knoten 5 und 6 (Digital
Edge Sgnal=High). Die gewonnen bindren Kanteninformationen werden gespeichert und fir
die nachfolgende Segmentierung zur Steuerung der Horizontalwidersténde der zweiten Netz-
werklage verwendet. Dadurch ergeben sich zwei Segmente mit jeweils nahezu konstanten
Werten; d.h. die Werte innerhalb eines jeden Segmentes werden einer Mittelwertbildung
durchzogen.

9.4.2 Bei ener einer ,unscharfen* Kante

Mef3ergebnisse der Kantenerkennung und der Segmentierung einer unscharfen Kante werden
in Abb. 9.7 dargestellt. Auch eine Uber mehrere Bildpunkte kontinuierlich ansteigende Kante
wird durch das implementierte Netzwerk eindeutig detektiert: Das Problem der ,, Mehrfach-
kanten* wie beim Netzwerk mit Resistive Fuses (siehe Abschnitt 3.4) besteht nicht fir das
implementierte Netzwerk. Dadurch ist eine anschlief3ende korrekte Segmentierung mdglich.
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Diese stellt eine ,, verstarkte" Form des urspriinglichen Kantensignals dar.

2,7
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24 1

23 t

Node-Voltages / V

22 +

21 +

Digital Edge Signal / V

2,0

19 +

1,8 t t t t t - - - 0
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Abb. 9.7: Mel3ergebnisse; Verhalten bei einer unscharfen Kante

9.4.3 Zusammenfassung

Das implementierte zweilagig-parallele Netzwerk fuhrt durch ein zeitliches Multiplexen
sowohl die Kantenerkennung als auch die Segmentierung aus. Die Vertikalwiderstande beider
Netzlagen besitzen dabel einen konstanten Wert von R,;=R,=40 kQ. Die Horizontalwider-
sténde der beiden parallelen Netzlagen sind hingegen veranderbar: Fir die Horizontalwider-
sténde Ry, der ersten Netzlage konnen die Widerstandswerte 20 k2 bzw. 40 k2 ausgewahlt
werden. Die Horizontalwidersténde R, der zweiten Netzlage besitzen zunachst den Wider-
standswert von 4 Q. Dieser wird zusétzlich bei der Segmentierungsphase entweder hochoh-
mig bzw. niederohmig geschaltet.

Die minima erkennbare Kante des implementierten Netzwerks betragt Vin nin=200 mV. Dies
entspricht einer Knotendifferenzspannung von AVyin=25 mV. In der Tab. 9.1 sind die Ergeb-
nisse der minimalen Kantenerkennung des Testchips und der simulierten Netzwerke gegen-
Ubergestellt.

Testchip Mit Chopper Ohne Chopper
V|n’m|n:200 mV V|n’m|n:30 mV V|n’m|n:180 mV

Tabelle 9.1: Testchip versus Smulation:
Minimal erkennbares Kantensignal Vi, und Knotendifferenzspannung AV
a) des Testchips; des simulierten Netzwerks b) mit Chopper; ¢) ohne Chopper

Im néchsten Kapitel erfolgt eine Zusammenfassung der wichtigsten Ergebnisse.
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Die Bildvorverarbeitung hat die Aufgabe, frihzeitig, die bel der Bildaufnahme durch Photo-
sensoren aufgenommenen Datenmengen, auf die fur die jewellige Anwendung relevanten
Informationen fir die weitere Bearbeitung zu reduzieren. Eine fur viele Anwendungen not-
wendige Information sind die im Bild auftretenden Kanten, mit denen sich beispielsweise
Objekte erkennen lassen. Neben diesen bindren Kanteninformationen kdnnen durch eine
Segmentierung des Ursprungsbildes auch Informationen tber die Flachen im Bild gewonnen
werden. Mit den zusétzlichen Flacheninformationen kann z. B. ein Objekt nach einer Veran-
derung (Bewegung) zuverlassiger wiedererkannt werden, als wenn nur der durch die bindren
Kanteninformationen gegebene Umrif3 zur Identifikation zur Verfligung stehen wiirde.

Durch eine effiziente Integration von analoger Bildvorverarbeitung in die Bildaufnahme, in
Anlehnung an die biologische Retina, besteht die Moglichkeit fur spezielle Anwendungen
kostenglinstige, kompakte und schnelle Bildsensorsysteme aufzubauen. Erste Anséize dazu
wurden von Carver Mead mit der , Silicon Retind' unternommen. Diese besteht aus einem
einlagigen, analogen Widerstandsnetzwerk, das die Photosensoren mit Widersténden verbin-
det und somit eine raumliche Tiefpal¥filterung des Eingangssignals bewirkt (siehe Kapitel 3).

Weitere Entwicklungen sind die zweilagigen und zweilagig-parallelen Netzwerke. Durch
Differenzbildung der beiden rdumlich tiefpal3gefilterten Signale der beiden Netzlagen wird
naherungsweise eine Difference-of-two-Gaussians-Bandpal¥filterung redlisiert. Die Kantener-
kennung erfolgt ohne weiteren Berechnungsaufwand Uber die Feststellung von Nulldurchgan-
gen im Differenzbild (siehe Kapitel 3). Diese Netzwerke haben gegentiber Verfahren, die
Kanten nur in unmittelbarer Nachbarschaft zwischen zwel Bildpunkten erkennen (wie z. B.
das Netzwerk mit Resistive Fuses), den Vorteil der eindeutigen Erkennung bel unscharfen
Kanten sowie der Steuerung des Detailreichtums der extrahierten bindren Kanteninformatio-
nen durch Variation der Widerstandsverhaltnisse. Allerdings kann mit diesen Ansétzen keine
Segmentierung durchgefihrt werden.

Bisherige Verfahren zur Segmentierung bel gleichzeitiger Kantenerkennung, basieren auf
nichtlinearen Widerstandsnetzwerken mit Resistive Fuses. Allerdings weisen diese Ansétze
schwerwiegende Mangel bei der Kantenerkennung auf (z.B. wird eine unscharfe Kante as
mehrere, aneinanderliegende Kanten erkannt).

In dieser Arbeit wurde ein neuer Ansatz vorgestellt, der die eindeutige Kantenerkennung
zweilagig-paraleler Widerstandsnetzwerke mit einer zusétzlichen Segmentierung kombiniert,
indem das zweilagig-parallele Netzwerk nach Art eines zeitlichen Multiplexprinzips verwen-
det wird (siehe Kapitel 4). Die Kantenerkennung erfolgt zun&chst durch die Feststellung der
Nulldurchgénge im Differenzbild des zweilagigen Netzwerks. Ein zusétzliche Segmentierung
erhdt man, indem die bindren Kantensignale nach Art eines Multiplexprinzips as neue Steu-
ersignale auf die Horizontalwiderstande einer Netzwerklage rickgekoppelt werden, um die
Charakteristik der Resistive Fuses zu erzielen, ohne sie aber dabei selbst zu verwenden. Somit
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wird mit nur wenig Mehraufwand gegenlber bisherigen Implementierungen von zweilagig-
parallelen Netzwerken zusétzlich zur Kantenerkennung eine Segmentierung implementiert.
Weiterhin wurde ein neuer Algorithmus zur Feststellung der Nulldurchgénge fur die Kanten-
erkennung vorgestellt. Dieser kann mit Hilfe eines Gilbert-Multiplizierers mit nachgeschalte-
tem Stromkomparator implementiert werden und ermdglicht gegentiber dem in [7] vorgestell-
ten Verfahren eine Reduzierung des Hardwareaufwands um etwa 33% in der Anzahl der
Transistoren.

Ein weiterer Schwerpunkt dieser Arbeit bildete der Entwurf von mdéglichst einfachen CMOS-
Schaltungen fir die Implementierung des gemultiplexten zweilagig-parallelen Widerstands-
netzwerks.

In Kapitel 5 wurden schaltungstechnische Realisierungsmoglichkeiten fur die Vertikalwider-
sténde untersucht. Konventionelle Implementierungen basieren auf einstufige gegengekoppel -
te Differenzverstérker. Bei ohmscher Belastung durch das Netzwerk, wirkt dieser ndherungs-
weise as ohmscher Widerstand, wobei dessen Wert durch die Steilheit g, der
Eingangstransistoren bestimmt wird. Nachteilig dabei jedoch ist die Kopplung des Aussteuer-
bereichs mit der Linearitdt. Innerhalb des geforderten Aussteuerbereichs wurden Abweichun-
gen des Widerstandes vom gewiinschten Wert von maximal ARqux/R=30% festgestellt. Durch
die Abhéngigkeit des Widerstandswertes von der Eingangsspannung ergibt sich eine starke
Verzerrung, die sich durch eine Total Harmonic Distortion THD von -5 dB ausdriickt.

Eine Verkleinerung der THD um 30 dB wurde erzielt, indem ein zweistufiger gegengekoppel-
ter Differenzverstérker mit einem CV C von Wang als Lastwiderstand verwendet wurde. Diese
Schaltung beruht auf der Eigenschaft, dal’ zweistufige gegengekoppelte Differenzverstarker
einen sehr geringen Innenwiderstand besitzen und somit der Ausgangsstrom naherungsweise
durch den Lastwiderstand bestimmt wird. Die maximale relative Abweichung des Widerstan-
des vom gewunschten Wert betrug hierbel AR/R=7,5%. Durch eine effiziente Mehrfach-
nutzung von Schaltungsmodulen konnte dabei der Hardwareaufwand fur die Realisierung von
zwei gleichen paralelen Vertikalwiderstanden, statt einer Verdopplung der Transistorenzahl,
auf ein Minimum von lediglich 4 zusétzlichen Transistoren begrenzt werden.

Bel der Implementierung der Horiontalwiderstande wurden im Gegensatz zu herkémmlichen
Schaltungsmethoden mit 7 bis 33 Transistoren einzelne MOS-Transistoren verwendet, die im
Triodenbereich betrieben werden (siehe Kapitel 6). Die Versorgung ihrer Gateanschliisse
erfolgt durch eine on-Chip implementierte Ladungspumpe (,, Charge Pump*). Diese generiert
Spannungen, die Uber der Betriebsspannung Vpp. liegen. Mit diesen Spannungen wird einer-
seits gewdhrleistet, dal3 die Transistoren bei minimaler physikalischer Dimensionierung im
linearen Bereich arbeiten und andererseits kann durch sie der Widerstandswert des Transistors
selbst variiert werden.

Der fur die Nulldurchgangserkennung eingesetzte Gilbert-Multiplizierer wird durch einen
Differenzverstérker gespeist, der die Differenz zwischen den Knotenpotentialen der beiden
paralelen Netzlagen bildet (siehe Kapitel 7). Da der Multiplizierer Common-M ode abhéngig
ist, wurde hierfir ein Fully-Balanced-Differential-Output Differenzverstérker gewahlt. Dieser
ist jedoch offsetbehaftet. Untersuchungen haben gezeigt, dal3 dadurch die Empfindlichkeit der
Kantenerkennung beeintrachtigt werden kann (kleine Differenzspannungen konnen nicht
mehr korrekt ausgewertet werden). Um diese Empfindlichkeit zu erhéhen, wurde daher in
Kapitel 8 ein modifiziertes Chopper-Offsetkompensationsverfahren vorgestellt. Dieses Ver-
fahren besteht aus der Modulations-, der Offsetkompensations- und der Demodul ationsphase.
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Betrachtet man den Frequenzbereich, so wird in der Modulationsphase wie beim konventio-
nellen Chopper-Verfahren das Originalsignal durch die Abtastung in den hoherfrequenten
Bereich moduliert und somit vom Offsetsignal getrennt. Im Gegensatz zur konventionellen
Chopper-Methode wird das Offsetsignal, das sich as Gleichsignal im niederfrequenten Be-
reich befindet, durch eine Hochpal¥filterung vom Nutzsignal herausgefiltert. Anschlief3end
werden in einem Verarbeitungsschritt die Demodulation und die zur Nulldurchgangserken-
nung notwendige Multiplikation mit dem selben Multiplizierer durchgefuhrt. Im Vergleich
zur konventionellen Chopper-Methode entfallt somit eine zusétzliche Abtastschaltung fir die
Demodulation. Weiterhin sind die Taktleitungen, die zur Synchronisation der Taktsignale fir
die Modulation und Demodul ation notwendig sind, nicht mehr erforderlich.

Zur Uberprifung und Verifikation der Simulationsergebnisse des gemultiplexten zweilagig-
parallelen Netzwerks zur Kantenerkennung und Segmentierung, wurde ein Testchip in einer
1.2 um CMOS-Technologie entwickelt und bei Austria Mikro Systems AMS gefertigt. Als
Teststruktur wurde ein eindimensionales, gemultiplextes zweilagig-paralleles Widerstands-
netzwerk bestehend aus 10 Knoten implementiert (siehe Kapitel 9). Anhand von Messungen
an dem Testchip wurde gezeigt, dal3 die vorgestellte Architektur des gemultiplexten Netz-
werks gegenliber bisherigen Implementierungen zusétzlich zur Kantenerkennung eine Seg-
mentierung ermoglicht. Mit diesen Zusatzinformationen lassen sich beispielsweise Objekte
nach einer Verdnderung (z.B. Bewegung) zuverlassiger wiedererkennen. Ferner wurden im
Gegensatz zu nachbarschaftsbezogenen Kantenerkennungsverfahren, auch verwischte Kanten
eindeutig erkannt.

Anwendungsbeispiele und einen Ausblick auf mdgliche Weiterentwicklungen werden im
folgenden Kapitel gezeigt.
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11 Anwendungen und Ausblick

Es gibt Aufgaben in der Qualitétskontrolle bei industrieller Produktion, fur die der Einsatz
einer Bildsensorik in Verbindung mit einer eindimensionalen Bildvorverarbeitung eine mogli-
che kostenguinstige Ldsung darstellt. Einige Anwendungsbeispiele sind in Abb. 10.1 gezeigt.

Breitenkontrolle RiBerkennung

Spaltkontrolle Dickenkontrolle Objektzihlung Fiillstandskontrolle

Abb. 11.1: Anwendungsbeispiele einer eindimensionalen Bildverarbeitung bei der Qualitatskontrolle [ 78]

Bel zweidimensionalen Anwendungsgebieten kann der Chipflachenbedarf und der Leistungs-
verbrauch problematisch werden. Dazu mul3 man allerdings berlicksichtigen, dai3 die vorge-
stellten Schaltungsmodule des gemultiplexten zweilagig-parallelen Widerstandsnetzwerks in
einer 1.2 um CMOS-Technologie mit lediglich zwel Lagen Aluminium entwickelt wurden.
Neuere Technologien stellen feinere Strukturen und mehr Metallisierungsebenen zur Verfi-
gung. Somit ist eine Reduktion des Platzbedarfs und der Verlustleistung mdglich.

Weiterhin erweist sich die Tatsache als hilfreich, dal’ Kanteninformationen wegen begrenzter
Verdrahtungsmaglichkeiten meistens ohnehin nicht alle gleichzeitig, sondern nur zeilenweise
an ein weiterverarbeitendes System Ubermittelt werden konnen. Daher kann die Anzahl der
erforderlichen Schaltungsmodule zur Kantenerkennung (d.h. Multiplizierer, Stromkomparator
und Chopper) auf jeweils eins pro Spalte deutlich reduziert werden. Somit kann eine zusétzli-
che Reduzierung des Platzbedarfs und der Verlustleistung erzielt werden. Zukinftige noch
hoher integrierende Herstellungstechnologien von Mikrochips kénnen zu einer weiteren Re-
duzierung der Verlustleistung beitragen und zusétzlich Systeme zur Verarbeitung von hoher
aufgel 6sten Bildern ermdglichen.
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Anhang A: Layout der Schaltungsmodule

In der Tabelle A1 wird die benttigte Flache der einzelnen Schaltungsmodule des Testchips

zur Kantenerkennung und Segmentierung gegeben.

Flache mit Guardringe /um? | Fléche ohne Guardringe /um?
2*R, 70x 130 60 x 80
2* Ry+Schalter 70x 35 60 x 50
Fully-Balanced OpAmp 86 x 78 66 x 55
Abtastung des Choppers 80 x 108 40 x 60
Hochpal3 des Choppers 130x 70 115x 70
Gilbert-Multiplizierer mit 100 x 280 90 x 150
Stromkomparator
Multiplexerschaltung 130 x 40 130 x 40
Charge Pump CP 188 x 280 170 x 170
Koppelkapazitéten C 180 x 184 200 x 55
Diodenkette D 100 x 160 (fir C+D)
Taktgenerator 280 x 125

Tabelle Al: Flachenaufwand der einzelnen Schaltungsmodule des gemultiplexten Netzwerks

Das vergrof3erte Layout eines Netzknotens des Testchips wird in Abb. A2 dargestellt. Das
Blockschalthild der Abb. Al dient hierbei als Hilfestellung zur korrekten Erkennung der
einzelnen Schaltungsmodule. In Abb. A3 wird anschlief3end das Layout des Taktgenerators

und der Ladungspume mit der Diodenkette gezeigt.

- Rh1,2
Multiplexer-
schaltung
OpAmp
HP
Abtast-
schaltung
Multiplizierer
+
Komparator Rvi.2

Abb. Al: Anordnung der Schaltungsmodule eines NetzZknotens im Layout
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Abb. A2: Layoutvergrdf3erung eines Netzknotens des gemultiplexten Netzwerks
mit R, R,, Multiplexerschaltung, Differenzverstarker, Multiplizierer, Komparator und Chopper
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Abb. A3: Layout des Taktgenerators (unteres Drittel) und der Ladungspumpe mit der Diodenkette
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