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1 Einleitung 

Aufgaben der Bildverarbeitung - wie z.B. Qualitätskontrolle in der Industrie - lassen sich mit 
derzeit verfügbaren digitalen Systemen zwar lösen, aber diese Lösungen sind nicht unbedingt 
effizient in Hinsicht auf Hardwareaufwand, Leistungsverbrauch und Kosten. Ein wesentliches 
Problem ist die große Datenmenge, die in Echtzeit zu verarbeiten ist. In digitalen Verfahren 
werden diese Aufgaben meist auf Optimierungsprobleme zurückgeführt oder durch bestimmte 
Arten von Filterungen wie z.B. mit Sobeloperatoren gelöst [20][30][68][81][82][83][101]. 
 
Durch eine effiziente Bildvorverarbeitung sollen die bei der Bildaufnahme anfallenden Daten 
frühzeitig reduziert und, soweit möglich, vereinfacht werden. Seit einigen Jahren beschäftigt 
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 Möglichkeiten untersucht, derartige Architek-
turen effizient in Form analoger Hardware zu realisieren und in Kombination mit CMOS-
Bildsensoren kostengünstige und leistungsfähige Bildverarbeitungssysteme aufzubauen. 
 
Erste Ansätze zur Abbildung des Bildverarbeitungssystems der menschlichen Retina in ein 
technisches Modell wurden von Carver Mead am California Institute of Technology mit der 
„Silicon Retina“ unternommen [69][70]. Diese besteht aus einem einlagigen, analogen Wider-
standsnetzwerk, das die zur Bildaufnahme eingesetzten Photosensoren mit Widerständen 
verbindet. Dadurch erfolgt ein Potentialausgleich zwischen den Photosensoren, die sich visu-
ell als eine „Glättung“ des Bildes darstellt (das Bild erscheint dem Betrachter verschwom-
men). In der Bildverarbeitung bezeichnet man dies als räumliche Tiefpaßfilterung. 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 für viele Anwendungen ausreichenden Informationen deutlich redu-
zieren (Kanteninformation gleich 1 Bit pro Bildpunkt). Weitere Entwicklungen und andere 
„künstliche Retinae“ basierend auf biologieorientierten analogen Widerstandsnetzwerken, die 
die Bilderfassung und die Bildvorverarbeitung gleichzeitig und parallel durchführen, sind z.B. 
in [7][50][122] beschrieben. 
 
Ausschließlich mit den Kanteninformationen lassen sich jedoch nur Umrisse und Konturen 
eines Objektes erkennen. Bei Anwendungen, für die Kanteninformationen alleine nicht aus-
reichen, kann man durch Segmentierung des Ausgangsbildes zusätzliche Informationen über 
die Flächen gewinnen. Segmentierung ist die Unterteilung von Bildern in Flächen annähernd 
gleicher Helligkeit. Mit diesen Zusatzinformationen lassen sich beispielsweise Objekte nach 
einer Veränderung (z. B. Bewegung) zuverlässiger wiedererkennen. 
 
Für die Kantenerkennung und Segmentierung basierend auf analogen Widerstandsnetzwerken 
gibt es allerdings noch keine zufriedenstellenden Ansätze: Untersuchungen haben zwar ge-
zeigt, daß „zweilagig-parallele Netzwerke“ sich gut für die Kantenerkennung eignen; aller-
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dings liefern diese kein segmentiertes Bild [50][69]. Bisherige Verfahren zur Segmentierung 
basieren auf nichtlinearen Widerstandsnetzwerken mit „Resistive Fuses“ [69][122]. Diese 
ermöglichen neben der Segmentierung auch eine Kantenerkennung des Ausgangsbildes. 
Allerdings weist dieser Ansatz schwerwiegende Mängel bei der Kantenerkennung auf. Eine 
unscharfe, über mehrere Bildpunkte verteilte Kante wird nicht eindeutig detektiert, sondern 
als mehrere aneinanderliegende Kanten erkannt. Ein weiterer Nachteil der Netzwerke mit 
Resistive Fuses ist der große schaltungstechnische Aufwand [50][69][122]. 
 
Ziel der vorliegenden Arbeit ist es, basierend auf biologienahen analogen Widerstandsnetz-
werken, eine möglichst einfache Methode aufzuzeigen, mit der es gelingt, sowohl Kantener-
kennung als auch Segmentierung von Standbildsignalen durchzuführen, 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 Ansätzen mit Resistive Fuses) zuverlässigere Kantenerkennung der 
zweilagig-parallelen Widerstandsnetzwerke und die zusätzliche Segmentierung ähnlich wie 
die der Resistive Fuses miteinander zu kombinieren, wird ein neuer Ansatz vorgestellt, bei 
dem das zweilagig-parallele Widerstandsnetzwerk nach Art eines Multiplexprinzips verwen-
det wird. Die Kantenerkennung erfolgt zunächst durch die Feststellung der Nulldurchgänge 
der beiden Lagen des Netzwerks. Ein zusätzliches segmentiertes Ausgangssignal erhält man, 
indem die binären Kantensignale nach Art eines Multiplexprinzips als Steuersignale auf die 
Horizontalwiderstände einer Lage des Netzwerks so rückgekoppelt werden, daß das Bild 
segmentiert wird, ohne dafür selbst die Resistive Fuses einzusetzen. Somit wird mit nur wenig 
Mehraufwand gegenüber bisherigen Implementierungen von zweilagig-parallelen Netzwerken 
zusätzlich zur Kantenerkennung eine Segmentierung implementiert und damit die funktionale 
Dichte erhöht. 
 
In Kapitel 2 werden der Aufbau, die Funktion und die Eigenschaften der biologischen Retina 
erläutert, um einen Einblick und ein Verständnis der Wirkungsweise der Retina bei der Kan-
tenerkennung zu vermitteln. Im Anschluß daran werden in Kapitel 3 die ersten Ansätze zur 
schaltungstechnischen Abbildung der Architektur der Retina vorgestellt. Diese basieren auf 
Widerstandsnetzwerken, die wie die Synapsen in der menschlichen Retina eine räumliche 
Tiefpaßfilterung, d.h. eine Rauschreduzierung des erfaßten Bildes, bewirken. Weiterhin wer-
den Ergebnisse eines in der Programmiersprache C erstellten Simulationsprogramms vorge-
stellt, das die unterschiedlichen Netzwerke hinsichtlich ihrer Funktionalität zur Bildvorverar-
beitung simuliert. Damit wird eine frühzeitige qualitative Überprüfung der realisierbaren 
Netzwerk-Algorithmen zur Bildvorverarbeitung ermöglicht. 
 
Anschließend 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 für dieses Netzwerk 
frühzeitig Erkenntnisse und Ergebnisse gewonnen, die für die anschließende schaltungstech-
nische Realisierung nützlich sind. Ferner dienen die in den Software-Simulationen verwende-
ten Widerstandswerte als Grundlage für die Dimensionierung der verwendeten Bauelemente 
in der späteren schaltungstechnischen Realisierung. Weiterhin wird ein neuer Algorithmus zur 
Feststellung der Nulldurchgänge für die Kantenerkennung vorgestellt. Dieser kann mit Hilfe 
eines Gilbert-Multiplizierers und Stromkomparators implementiert werden und ermöglicht 
somit gegenüber der konventionellen Methode nach [7] eine Hardwarereduzierung um bis zu 
33% in der Anzahl der Transistoren. 
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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“, über die das 
Eingangssignal in das Netzwerk gespeist wird. Ein wichtiges Kriterium bei der Implementie-
rung ist u.a. der Platzbedarf. Ferner spielt die Linearität der Widerstände selbst eine wichtige 
Rolle, da die Empfindlichkeit der Kantenerkennung über den gesamten Helligkeitsbereich 
möglichst gleich sein sollte. Daher wird eine speziell für das zweilagig-parallele optimierte 
Schaltungslösung vorgestellt wird, die gegenüber konventionellen Implementierungsmetho-
den einen Linearitätsgewinn um bis zu 30 dB in der Total Harmonic Distortion ermöglicht. 
 
Kapitel 6 befaßt sich mit der Untersuchung und der Realisierung der „Horizontalwiderstän-
de“, die die einzelnen Netzknoten verbinden. Diese werden im Gegensatz zu herkömmlichen 
Implementierungen (bestehend aus 7 bis 33 Transistoren) durch einzelne MOS Transistoren 
realisiert, die im Triodenbereich betrieben werden. Diese werden dabei durch eine Ladungs-
pumpe (engl.: charge pump) on-Chip mit Spannungen versorgt, die über der Betriebsspan-
nung VDD liegen. Dadurch soll gewährleistet werden, daß die Transistoren bei minimaler 
physikalischer Dimensionierung im linearen Bereich arbeiten. Weiterhin wird in diesem 
Kapitel die Multiplexerschaltung zur Segmentierung vorgestellt. 
 
Die Implementierung des Zero-Crossing-Detektors erfolgt wie zuvor erwähnt mit Hilfe eines 
Gilbert-Multiplizierers, der am Eingang zwei differentielle Eingangsspannungen benötigt. 
Diese werden mit Hilfe des in Kapitel 7 beschriebenen Fully-Balanced-Differential-Output-
Differenzverstärkers erzeugt, der jedoch mit einem Offset behaftet ist. Dadurch wird die 
Empfindlichkeit der Kantenerkennung beeinträchtigt. Um die Empfindlichkeit zu erhöhen, 
wurde daher zusätzlich eine Schaltung zur Offsetkompensation basierend auf dem Chopper-
Verfahren implementiert. Eine auführliche Schaltungsbeschreibung erfolgt in Kapitel 8. 
 
Zur Überprüfung der Simulationsergebnisse der Kantenerkennung und Segmentierung wurde 
ein Testchip in einer 1.2 µm 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 daß auf den Aufbau 
größerer komplexer Widerstandsnetzwerke verzichtet wurde. Die Meßergebnisse an diesem 
Testchip werden in Kapitel 9 gegeben. 
 
Die wichtigsten Ergebnisse sind in Kapitel 10 zusammengefaßt. Im anschließenden  
Kapitel 11 werden zudem Anwendungsbeispiele und ein Ausblick auf mögliche zukünftige 
Entwicklungen gegeben. 
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2 Einführung in die Kantenerkennung der künstlichen 
Retina 

Das menschliche Auge und im speziellen die Retina (Netzhaut) lösen durch ihren anatomi-
schen Aufbau u.a. die Probleme der optischen Bildaufnahme und der Bildvorverarbeitung, 
d.h. die der Geschwindigkeit, des Leistungsverbrauchs und der Störsicherheit bei minimalen 
Raumbedarf [28]. Untersuchungen und Forschungen auf dem Gebiet der künstlichen Retina 
befassen sich daher mit schaltungstechnischen Abbildungsmöglichkeiten 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 
zunächst die biologischen Grundlagen und Funktionen der Retina vorgestellt, die für eine 
anschließende 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]. 
 

 
Abb. 2.1: Aufbau der Retina: (A) Zellfärbung, (B) Schematische Darstellung 
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Die Retina läßt sich grob in die folgenden drei Abschnitte unterteilen: 
 
 •  Stratum neuroepitheliale (Neuroepithel) (1) 
 •  Stratum ganglionare retinae  (2) 
 •  Stratum ganglionare nervi optici  (3) 
 
Im Neuroepithel befinden sich die Photorezeptoren (4), die das einfallende Licht in chemi-
sche Signale umwandeln. Die Rezeptoren befinden sich in der untersten Schicht der Retina, 
d.h. das einfallende Licht muß zunächst die Nervenfasern und die Zellen der oberen Schichten 
durchdringen, bevor sie von den Rezeptoren wahrgenommen werden können. Diese Umkehr 
der Reihenfolge von Signalaufnahme und Signalweiterleitung wird als Inversion bezeichnet. 
Dadurch gelangen aber auch nur etwa 50% des einfallenden Lichts bis zu den Rezeptoren. 
 
Es existieren zwei unterschiedliche Arten von Photorezeptoren: Die Stäbchen (4a) und die 
Zapfen (4b). Die Stäbchen dienen zur Hell-Dunkel-Wahrnehmung und die Zapfen zur Farb-
Wahrnehmung. Im folgenden wird zur Vereinfachung nur das Schwarz-Weiß-Sehen betrach-
tet, d.h. die Zapfen werden nicht berücksichtigt. 
 
Die Stäbchen sind miteinander durch Synapsen (5) verbunden. Diese Verbindungen übertra-
gen den Reiz eines Rezeptors auf die benachbarten Rezeptoren. Somit ergibt sich eine räumli-
che Mittelwertbildung des optischen Eingangssignals. Weiterhin sind die Photorezeptoren im 
Stratum ganglionare retinae über 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 Körnerschicht (10). 
Die Schicht, in der sich die Horizontalzellen befinden, wird als innere Plexiform (11) be-
zeichnet. Oberhalb dieser inneren Körnerschicht schließt sich die äußere Plexiform (12) an, in 
der Amakrinzellen (8) weitere Querverbindungen der Signalpfade bilden. Im Stratum 
ganglionare nervi optici enden die Bipolarzellen auf den Ganglionzellen (9), die die Signale 
„digitalisieren“ und zum Gehirn weiterleiten. 
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2.2 Funktion der Retina 

Die Netzhaut führt über die Synapsen der Photorezeptoren eine lokale räumliche Mittelwert-
bildung bzw. Tiefpaßfilterung des optischen Eingangssignals durch. Diese Mittelwertbildung 
führt jedoch dazu, daß das Signal nicht nur zu einer Ganglionzelle geführt wird, sondern auch 
in der Umgebung der Erregung eine Reaktion ausgelöst 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 Ganglionzelleingängen ergibt sich somit ein rezeptives Feld, das sich aus der Diffe-
renz des geglätteten Eingangssignals der Photorezeptoren und des stärker geglätteten Signals 
der Horizontalzellen zusammensetzt (siehe Abb.2.2). Das Ausgangssignal der Horizontalzel-
len in Abb.2.2 ist zur Vereinfachung der Betrachtungsweise negiert dargestellt. 
 

 
Abb. 2.2: Impulsantwort der Retina1 

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 Stäbchen-
gaußfunktion s(x) und der Horizontalzellengaußfunktion h(x) zusammen [16]: 
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 (2.1) 

 

                                                 
1 Die Ortsvariable x wird auf eine Einheitslänge bezogen, wobei diese den Abstand zwischen zwei Photorezepto-
ren darstellt. 



2 Einführung in die Kantenerkennung der künstlichen Retina 

- 8 - 

Hierbei stellen s0 und h0 die Eingangsampituden dar; σs entspricht der Standardabweichung 
der Stäbchengaußfunktion und σh der der Horizontalzellengaußfunktion. Experimentelle 
Messungen gemäß [16] haben gezeigt, daß die Impulsantwort s(x) der Retina einer Gaußfunk-
tion entspricht. Dies ergibt sich durch den hohen Grad der Vernetzungen der Synapsen unter-
einander. Die Standardabweichung der Horizontalzellen ist allerdings größer als die der Stäb-
chensynapsen, da durch ihre langen Dendriten auch örtlich weiter entfernte Rezeptoren mit in 
die Mittelwertbildung eingehen. 



2 Einführung in die Kantenerkennung der künstlichen Retina 

- 9 - 

2.3 Eigenschaften der Mexican-Hat-Funktion als Bandpaß 

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

 )
2

 
 - (exp 

2
h - )

2

 
 - (exp 

2
s = [h(x)] - [s(x)] = [b(x)]

2
h

2
0

2
s

2
0 σω

π
σω

π
ℑℑℑ  (2.2) 

 
Aus dieser Gleichung kann man entnehmen, daß der Frequenzgang an der Stelle ω=0 nur von 
den Eingangsamplituden s0 und h0 abhängig ist und nicht von der Standardabweichung σ. 
Unter der Voraussetzung, daß die Eingangsamplituden s0 und h0 gleich sind, erhält man im 
Spektrum der Bipolarzellen einen Bandpaß nach Abb. 2.3. 
 

ω max

ω
 

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

Durch die Wahl der Standardabweichungen σs und σh kann der Bandpaß derart eingestellt 
werden, so daß nur bestimmte Kanteninformationen herausgefiltert werden. Die folgende 
Abbildung zeigt die Bandpaßfilterung eines rauschbehafteten Kanteneingangssignals. 
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Originalsignal (rauschbehaftet)

Bandpaßgefiltertes Signal (auf das Maximum normiert)

Ortsvariable x

Ortsvariable x

f(
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/fm
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Abb. 2.4: Bandpaßfilterung eines rauschbehafteten Kanteneingangsignals 

Es ist deutlich zu erkennen, daß das Eingangssginal nach der Filterung nur an den Stellen um 
eine Kante Werte besitzt, die von Null verschieden sind. Die Größe des Ausgangssignals ist 
dabei von der Breite des Durchlaßbereichs des Bandpasses und von der Steigung des Kanten-
signals abhängig (siehe Abb. 2.5). 
 

Originalsignale

Bandpaßgefilterte Signale
Ortsvariable x

Ortsvariable x

f(
x)

/fm
ax

g(
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/g
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ax

 
Abb. 2.5: Abhängigkeit der bandpaßgefilterten Ausgangssinale von der Steigung der Kante 

Die Abhängigkeit des Ausgangssignals von der Steigung der Kante läßt sich durch die spekt-
ralen Eigenschaften des Eingangssignals erklären: Je flacher eine Kante ist, desto weniger 
hochfrequente Anteile sind im Signal enthalten, die von einem Bandpaß herausgefiltert wer-
den können. 
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Aus den Abbildungen 2.4 und 2.5 ist weiterhin zu erkennen, daß im Bereich der Kante das 
gefilterte Ausgangssignal zwei Maxima mit inversem Vorzeichen besitzt, zwischen denen die 
Mitte der Kante liegt. Diese Stelle läßt sich anschließend durch den Nulldurchgang des Aus-
gangssignals detektieren. Mathematisch läßt sich dieser Nulldurchgang als 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

1. Ableitung (normiert)

Ortsvariable x

Ortsvariable x

f(
x)

/fm
ax

Ortsvariable x

2. Ableitung (normiert)

f(
x)

/fm
ax

f(
x)

/fm
ax

 

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 ein Maximum. Die Tangente dieses Maximums ist demnach waagerecht, 
woraus für die zweite Ableitung an dieser Stelle ein Nulldurchgang folgt. Die graphische 
Darstellung der zweiten Ableitung hat somit die gleichen Eigenschaften wie das bandpaßgefil-
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 Originalkantensignals. Dieses Verfahren zur Kantenerkennung basierend auf der 
biologischen Retina eignet sich besonders für die Kantenerkennung bei einer anschließenden 
Segmentierung des Bildes. Es werden scharfe Abgrenzungen zwischen z.B. zwei Objekten 
bestimmt, und somit kann jeder Bildpunkt eindeutig dem Objekt bzw. Segment links oder 
rechts von der Kante zugeordnet werden. 
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2.4 Zusammenfassung 

Grundlage für die Kantenerkennung mit Hilfe analoger Widerstandsnetzwerke ist die biologi-
sche Retina. Diese führt durch ihren anatomischen Aufbau eine Difference-of-two-Gaussians-
Bandpaßfilterung aus. Die Filterung eines Kantensignals mit solch einer Bandpaßfunktion 
führt zu einem Nulldurchgang im Ausgangssignal. Die Stelle des Nulldurchgangs entspricht 
dabei dem Ort der Kante. Mathematisch läßt sich diese Stelle als Ort der maximalen Steigung 
des Originalkantensignals interpretieren. 
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3 Technische Modellbildung 

Erste Ansätze die Architektur und Algorithmen der menschlichen Retina in ein analoges 
technisches Modell abzubilden, basieren auf Netzwerken mit linearen Widerständen 
[7][13][40][50][56][62][69]. Die Widerstände verbinden die zur Bildaufnahme eingesetzten 
Photosensoren und bewirken wie die Synapsen in der menschlichen Retina eine räumliche 
Tiefpaßfilterung des aufgenommen Bildes, die sich visuell als eine „Glättung“ des Bildes 
darstellt. Konventionelle Widerstandsnetzwerke, die eine räumliche Tiefpaßfilterung und eine 
Kantendetektion des Bildsignals durchführen, sind 
 
 • die einlagigen,  (Abschnitt 3.1) 
 • die zweilagigen und   (Abschnitt 3.2) 
 • die zweilagig-parallelen Netzwerke.  (Abschnitt 3.3) 
 
Allerdings führen diese Netzwerke keine Segmentierung des Ausgangsbildes durch. Eine 
Kantenerkennung bei gleichzeitiger Segmentierung des Ausgangsbildes ermöglichen 
 
 • nichtlineare Widerstandsnetzwerke mit Resistive Fuses. (Abschnitt 3.4) 
 
Die Netzwerke mit Resistive Fuses weisen aber schwerwiegende Mängel bei der Kantener-
kennung auf [122][50]. Um die eindeutige Kantenerkennung des zweilagig-parallelen Wider-
standsnetzwerks mit einer zusätzlichen Segmentierung zu kombinieren, ohne dabei die Re-
sistive Fuses zu verwenden, wird ein neuer Ansatz vorgestellt, bei dem das zweilagig-
parallele Widerstandsnetzwerk nach Art eines Multiplexprinzips verwendet wird. 
 
Bevor im nächsten Kapitel 4 das gemultiplexte zweilagig-parallele Netzwerk vorgestellt wird, 
erfolgt in diesem Kapitel zunächst eine Beschreibung der Theorie und der Funktionsweise der 
einzelnen konventionellen Widerstandsnetzwerke. Weiterhin werden Ergebnisse eines in der 
Programmiersprache C erstellten Simulationsprogramms vorgestellt, das die unterschiedlichen 
Netzwerke simuliert. Damit wird eine frühzeitige qualitative Überprüfung der realisierbaren 
Netzwerk-Algorithmen zur Bildvorverarbeitung ermöglicht. Ferner dienen die in den Soft-
ware-Simulationen verwendeten Widerstandswerte als Grundlage für die Dimensionierung 
der verwendeten Bauelemente in der späteren 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-
beitung ist in Abb. 3.1 dargestellt. 
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Abb. 3.1: Eindimensionales, einlagiges Widerstandsnetzwerk 

Die Spannungsquellen Vin stellen als „Rezeptoren“ die Eingangssignale dar, die beispielswei-
se von Photosensoren gemäß [92] geliefert werden. Ihre Spannungswerte resultieren aus der 
Intensität des einfallenden Lichtes an den einzelnen Bildpunkten. Diese Spannungsquellen 
speisen ein Widerstandsnetz, das sich aus Vertikalwiderständen Rv und Horizontalwiderstän-
den Rh zusammensetzt. An den Knoten des Netzes stellt sich eine Potentialverteilung Vn ein, 
die der geglätteten Eingangspotentialverteilung Vin(n) entspricht. Die Knotenpotentiale reprä-
sentieren somit die Ausgangssignale, die die Bildpunkte des vorverarbeiteten Bildes darstel-
len. 
 
Die Horizontalwiderstände Rh bewirken als „Synapsen“ einen Potentialausgleich zwischen 
den Bildpunkten. Die Vertikalwiderstände Rv hingegen regeln, wie stark das Eingangssignal 
direkt auf das Ausgangssignal einwirkt. Über das Verhältnis Rh/Rv kann eingestellt werden, in 
welchem Maß feine Details und Kanten des ursprünglichen Bildsignals erhalten bleiben bzw. 
in welchem Maß das Ursprungsbild geglättet und somit Rauschen reduziert wird (siehe dazu 
auch Abschnitt 3.3). 
 
Um die räumliche Tiefpaßcharakteristik des einlagigen Netzwerks zu verdeutlichen, wird die 
Impulsantwort des Systems einer Eingangsspannung Vin(0) an der Stelle n=0 betrachtet. Die 
sich daraus ergebende Potentialverteilung berechnet sich unter Berücksichtigung der Diffusi-
onsgleichung nach [17][62][67] näherungsweise zu: 
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Die Fouriertransformierte der Gl. (3.1) ergibt: 
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Dies entspricht einem örtlichen Tiefpaß mit einer Grenzfrequenz von 
 

 R/R= vhgrenzω . (3.3) 

 
 
3.1.2 Simulationsergebnisse des einlagigen Netzwerks 

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

 
Abb. 3.2: Impulsantworten eines einlagigen Widerstandsnetzwerks 

Die simulierten Ergebnisse werden in Tabelle 3.1 den nach Gl. (3.1) berechneten Werten 
gegenübergestellt. Es ist zu erkennen, daß die berechneten Werte näherungsweise mit den 
simulierten Werten übereinstimmen. Abweichungen sind ausschließlich bei größeren Entfer-
nungen der Knoten vom Ort des Impulsinputs festzustellen. Dies liegt darin begründet, daß 
bei den theoretischen Berechnungen von einer unendlich ausgedehnten Widerstandskaskade 
ausgegangen wird. Simuliert wurde jedoch eine Kaskade mit 17 Knoten. 
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Knoten Rh/Rv=1 Rh/Rv=0,5 Rh/Rv=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 

5, 11 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: Simulierte versus berechnete Ergebnisse der Impulsantworten 

Über das Widerstandsverhältnis Rh/Rv wird die Grenzfrequenz der räumlichen Tiefpaßfilte-
rung des einlagigen Widerstandsnetzwerks bestimmt. Für die Simulationsergebnisse der  
Abb. 3.2 ergeben sich folgende drei Grenzfrequenzen: 
 

Kurve Rh / Rv vhgrenz R/R=ω  

1 1 1 

2 0,5 0,707 

3 0,25 0,5 

Tabelle 3.2: Grenzfrequenzen der simulierten Netzwerke 

Mit sinkenden Widerstandsverhältnissen fällt auch die Grenzfrequenz der Tiefpaßfilterung. 
Das bedeutet demnach, daß bei kleineren Verhältnissen von Rh/Rv eine Kante bei einlagigen 
Widerstandsnetzwerken stärker geglättet wird. 
 

Input-Kantensignal

 

Abb. 3.3: Reaktion eines einlagigen Widerstandsnetzes auf eine Kante 
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Für die Kantenerkennung beim einlagigen Widerstandsnetzwerk wird die Differenz aus dem 
gefilterten Signal und dem Originalsignal der Photosensoren gebildet. Die Nulldurchgänge 
(engl.: zero-crossings) der Differenzsignale entsprechen den Orten der Kanten. In Abb. 3.4 
sind die Differenzsignale für das gezeigte Beispiel dargestellt. 
 
Kleinere Widerstandsverhältnisse Rh/Rv ergeben größere Ausgangssignale an den Kanten. 
Unabhängig davon tritt am Ort der Kanten ein Vorzeichenwechsel auf. Diese können ohne 
weiteren Berechnungsaufwand durch ein entsprechendes Zero-Crossing-Verfahren detektiert 
werden [7][50]. 
 

 

Abb. 3.4: Differenz aus tiefpaßgefiltertem Signal und Originalsignal 

3.1.3 Vor- und Nachteile des einlagigen Netzwerks 

Im Vergleich zu den später vorgestellten zweilagigen Netzwerken haben einlagige Wider-
standsnetzwerke den Vorteil eines „einfachen“ schaltungstechnischen Aufbaus; d.h. sie wei-
sen den minimalen Hardwareaufwand auf, der für eine Kantenerkennung mit Hilfe analoger 
Widerstandsnetzwerke notwendig ist. 
 
Allerdings ergeben sich bei der Kantenerkennung Probleme mit rauschbehaften Signalen. Es 
können zusätzliche Nulldurchgänge auftreten, so daß eine eindeutige Kantenerkennung durch 
ein Zero-Crossing-Verfahren nicht mehr möglich ist. Abb. 3.5 zeigt ein verrauschtes Kanten-
signal und das durch ein einlagiges Netzwerk tiefpaßgefilterte Ausgangssignal. 
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Abb. 3.5: Eingangssignal (rauschbehaftet) und tiefpaßgefiltertes Signal 

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

 

Abb. 3.6: Differenzsignal aus rauschbehafteten Eingangs- und Tiefpaßsignal 

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 Höhe genau den Maßen des Bildes der Bilddatei entspricht. Die Bildpunkte werden in 
Grauwerte umgesetzt und als Eingangssignale in die Werte für die Spannungsquellen an den 
einzelnen Knoten umgerechnet. Bei den simulierten Netzwerken wurden stets alle 
Bauelemente als ideal angenommen. Eine Einbeziehung nichtidealer Charakteristiken war 
nicht sinnvoll, da das Ziel der Software-Simulationen in erster Linie eine frühzeitige 
qualitative Überprüfung der mit den Netzwerkschaltungen realisierbaren Algorithmen war. 
Komplexere Modelle hätten das Simulationsprogramm deutlich verlangsamt. 
 
Für die Berechnung der Ausgangssignale des Netzwerks wird ein iteratives Rechenverfahren 
verwendet, das die Umladevorgänge des Netzes bis zum Erreichen eines stabilen Endzustan-
des näherungsweise berechnet. Eine ausführlichere Beschreibung des Rechenverfahrens ist in 
[93] gegeben. 
 
 
• Zur Simulation einlagiger Netzwerke wurde das Bild yacht.ppm der Größe von 512x480 
Bildpunkten verwendet. Dieses Bild weist viele verschieden helle Flächen auf, die jedoch bei 
Vergrößerung, wie am Beispiel der linken oberen Ecke sichtbar, verrauscht sind. Dieses Rau-
schen sollte durch entsprechend starke Glättung bei der Vorverarbeitung im Widerstands-
netzwerk weitgehend eliminiert werden. 
 

 

 
 

 

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

 
• Für die erste Simulation wurden für die Horizontal- und die Vertikalwiderstände Wider-
standswerte von 1000 Ω und 100 Ω gewählt (Rh:Rv=10:1). Dadurch sollte das Ausgangssignal 
mehr vom Eingangssignal abhängen als von den Ausgleichsvorgängen im Netzwerk. Das 
Simulationsergebnis bestätigt diese Annahme. 
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Abb. 3.8a: Simulationsergebnis bei einem Ver-
hältnis RH:RV = 10:1 

Abb. 3.8b: Vergrößerte Ecke des Ergebnisses bei 
einem Verhältnis RH:RV = 10:1 

Wie erwartet, ist das Ergebnis dem Originalbild sehr ähnlich. Auch eine nähere Betrachtung 
der linken oberen Ecke zeigt kaum eine Änderung. Die Fläche ist zwar geringfügig weniger 
als beim Originalbild verrauscht, aber dennoch ist das Rauschen weiterhin deutlich erkennbar. 
 
 
• Eine Simulation mit dem Widerstandswert 100 Ω für die Horizontal- und die Vertikalwi-
derstände (Rh:Rv=1:1) führt dazu, daß die Ausgleichsvorgänge im Widerstandsnetzwerk 
stärker gewichtet werden und somit eine stärkere Glättung des Bildes eintritt: 
 

 

 
 

 

Abb. 3.9a: Simulationsergebnis bei einem Ver-
hältnis RH:RV = 1:1 

Abb. 3.9b: Vergrößerte Ecke des Ergebnisses bei 
einem Verhältnis RH:RV = 1:1 

Die Kanten sind leicht verschwommen; dafür sind die im Originalbild verrauschten Flächen 
glatter geworden, wie der vergrößerte Ausschnitt zeigt. Hier erscheint die Fläche weitgehend 
einfarbig; eine deutliche Rauschreduzierung gegenüber dem Originalbild ist festzustellen. 
 
 
• Schließlich wurde mit den Widerstandswerten 100 Ω für die Horizontalwiderstände und 
1000 Ω für die Vertikalwiderstände ein Widerstandsverhältnis Rh:Rv=1:10 gewählt. Dadurch 
liegt das größere Gewicht auf der Glättung des Bildes, was auch deutlich am Simulationser-
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gebnis zu erkennen ist: 
 

 

 
 

 

Abb. 3.10a: Simulationsergebnis bei einem 
Verhältnis RH:RV = 1:10 

Abb. 3.10b: Vergrößerte Ecke des Ergebnisses bei 
einem Verhältnis RH:RV = 1:10 

Auch der vergrößerte Ausschnitt zeigt nun deutlich verschwommene Kanten, dafür aber be-
sonders glatte Flächen: Das Rauschen des Originalbildes ist hier vollständig eliminiert, aller-
dings zu Lasten der ursprünglich vorhandenen Kanten. 
 
 
• Zusätzlich wurde zum Vergleich noch ein Widerstandsnetzwerk mit Horizontal- und Verti-
kalwiderständen von 1000 Ω simuliert. Diese Simulation erbrachte jedoch mit nur geringsten 
Abweichungen das gleiche Simulationsergebnis wie das Netzwerk mit 100 Ω-Widerständen. 
 
 
3.1.5 Ergebnis des einlagigen Netzwerks 

Die Simulationen haben gezeigt, daß das einfache Widerstandsnetzwerk sich wie erwartet zur 
Glättung des eingespeisten Bildes und somit zur Rauschreduzierung eignet. Für das Ergebnis 
ist das relative Widerstandsverhältnis der Horizontal- und der Vertikalwiderstände entschei-
dend. Eine Veränderung der absoluten Widerstandswerte führt lediglich zu einer Änderung 
der Dauer der Ausgleichsvorgänge, nicht aber zu anderen Ergebnissen. Diese Tatsache ist für 
eine Realisierung dieser Schaltung sehr günstig, da bei der Herstellung von integrierten Schal-
tungen absolute Widerstandswerte zwar sehr großen Schwankungen unterliegen, aber Relati-
onen dabei sehr genau eingehalten werden. 
 
Allerdings wurde ebenfalls bestätigt, daß das einlagige Netz, in gleichem Maße wie sie durch 
die Glättung das Rauschen unterdrückt, auch Kanten und feine Details des ursprünglich ein-
gespeisten Bildes eliminieren. In der Bildvorverarbeitung wurden daher ausgehend von einla-
gigen Widerstandsnetzwerken weitere Ansätze verfolgt, die zusätzlich zur Rauschreduzierung 
auch eine Steuerung des Detailreichtums der Kanteninformationen ermöglichen (siehe Ab-
schnitt 3.3.4). Ein biologienaher Ansatz ist das zweilagige Widerstandsnetzwerk, das im 
nächsten Abschnitt behandelt wird. 
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3.2 Zweilagiges Widerstandsnetzwerk zur Kantenerkennung 

Eine genauere Betrachtung der menschlichen Retina zeigt, daß diese nicht nur eine Schicht 
mit Horizontalzellen zur Tiefpaßfilterung aufweist, sondern auch die Photorezeptoren unter-
einander verbunden sind, wodurch eine zusätzliche räumliche Tiefpaßfilterung stattfindet. 
Diese Tiefpaßfilterung hat die Aufgabe frühzeitig Rauschen, das bei der Aufnahme des Bildes 
durch die Photorezeptoren auftritt, zu unterdrücken. Ein zweilagiges Widerstandsnetzwerk 
kommt daher der Biologie näher 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 Vertikalwiderständen. Diese wird auf 
die Knoten des einlagigen Netzwerks aufgesetzt [50][67][69]. 
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Abb. 3.11: Zweilagige Widerstandsnetzwerk 

Das über die Spannungsquellen eingespeiste Originalbild wird durch die beiden Widerstands-
lagen unterschiedlich stark geglättet. Die Knotenspannungen der beiden Netzlagen (VHn, VSn) 
repräsentieren zwei räumlich tiefpaßgefilterte Ausgangssignale. Die Potentialdifferenzen der 
beiden Signale ergeben somit eine räumliche Bandpaßfilterung des Ausgangsbildes und stel-
len eine Annäherung an eine Difference-of-two-Gaussians-Funktion dar. Über die Feststel-
lung von Nulldurchgängen zwischen zwei Knoten in diesem Differenzbild können ohne wei-
teren Berechnungsaufwand binäre Kanteninformationen gewonnen werden. 
 
 
3.2.2 Simulationsergebnisse des zweilagigen Netzwerks 

Für ein zweilagiges Widerstandsnetzwerk mit 17 Knoten werden Impulsantworten simuliert, 
wobei nur die Widerstandshältnisse der zweiten Schicht variiert werden. Dabei wird eine 
Inputspannung in der Mitte der Kaskade zu Vin(8)=5 V gewählt und alle weiteren Spannungs-
quellen auf 0 V gesetzt. An den Knoten beider Netzschichten stellt sich jeweils ein räumlich-
tiefpaßgefiltertes Ausgangssignal gemäß Abb. 3.12 ein. 
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Abb. 3.12: Zusammensetzung der Impulsantwort aus der Differenz der Potentialverteilung 

des unteren und des oberen Netzes 

Die Differenzbilder für weitere Widerstandsverhältnisse sind in Abb. 3.13 dargestellt. 
 

 

Abb. 3.13: Impulsantworten einer zweilagigen Widerstandsdekade 

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, daß der Einfluß der oberen auf die untere Netzwerkschicht 
klein ist, folgt für das Eingangssignal nach der ersten Tiefpaßfilterung durch die untere 
Schicht [69]: 
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Die Gl. (3.4) entspricht dem Betrag der Fouriertransformierten der Impulsantwort einer Ein-
gangsspannung Vin(0) an der Stelle n=0. 
 
Durch die obere Netzwerkschicht erfolgt eine zweite Tiefpaßfilterung. Dies entspricht im 
Frequenzbereich einer Multiplikation der Einzelspektren: 
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Dies entspricht nach [102] einem Tiefpaßfilter 2. Ordnung. Für gleiche Widerstandsverhält-
nisse (Rsh/Rsv) und (RHh/RHv) ergibt sich das folgende Bode-Diagramm: 
 

F(ω)/F0 in dB

ω/ωgrenz0,01 0,1 0,3 1 3 10 30 1000,03
 

Abb. 3.14: Bode-Diagramm der Tiefpaßfilterung der Stäbchen und der Horizontalzellen 

In diesem Fall besitzen beide Tiefpaßfilterungen 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 Bandpaß. Die Grenz-
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frequenz der zweiten Tiefpaßfilterung ist von den Widerstandsverhältnissen beider Schichten 
abhängig. Sie läßt sich durch die Widerstandsverhältnisse (Rsh/Rsv) und (RHh/RHv) bestimmen. 
 
Im folgenden wird die Reaktion des zweilagigen Netzwerks auf ein Kantensignal simuliert. 
Die Differenz der beiden tiefpaßgefilterten Signale im zweilagigen Netz ist in Abb. 3.15 für 
verschiedene Widerstandsverhältnisse der zweiten Netzschicht dargestellt. Auch hier ist deut-
lich erkennbar, daß der Ort der Kante durch den Nulldurchgang des Differenzsignals gegeben 
ist. 
 

 

Abb. 3.15: Reaktion zweilagiger Widerstandsnetzwerke auf eine Kante 

3.2.3 Ergebnisse der Software-Simulationen 

• Für Vergleichszwecke wird zunächst eine Simulation mit dem bereits beim einfachen 
Widerstandsnetzwerks verwendeten Bild yacht.ppm durchgeführt. Die Werte der Horizontal- 
und Vertikalwiderstände werden dabei in der „unteren“ Netzschicht beispielsweise zu 10 kΩ 
(Rh:Rv=1:1) und in der „oberen” Netzschicht zu 2,5 kΩ und 10 kΩ gewählt (Rh:Rv=1:4). 
Größere Widerstandswerte in der „oberen” Netzschicht wie z.B. 250 kΩ und 10 kΩ  
(Rh:Rv=1:4), liefern ähnliche Simulationsergebnisse, da hierfür das relative Widerstandsver-
hältnis Rh:Rv entscheidend ist. 
 
Das Simulationsergebnis der „oberen” Netzschicht (Abb. 3.16a) weist bei einem Verhältnis 
von RH2:RV2=1:4 eine stärkere Glättung auf als das Ergebnis des einfachen Widerstandsnetz-
werkes bei RH:RV=1:10. Dies ist darauf zurückzuführen, daß in der „oberen” Netzschicht des 
zweilagigen Netzwerks nicht das Originalbild, sondern das bereits in der „unteren” Lage 
geglättete Bild weiterverarbeitet wird. Dadurch verstärkt sich entsprechend die Gesamtglät-
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 Widerstandsverhältnis von RH:RV =1:1 erzielt wurde. 
 



3 Technische Modellbildung 

- 26 - 

Die Differenz der beiden geglätteten Bilder ist in Abb. 3.18a zu sehen. Es stellt näherungswei-
se das Ergebnis einer Difference-of-two-Gaussians-Bandpaß-Funktion dar. 
 

  

a) „Obere“ Lage mit RH2=2,5 kΩ, RV2=10 kΩ b) „Untere“ Lage mit RH1=10 kΩ, RV1=10 kΩ 

Abb. 3.16: Simulationsergebnisse des zweilagigen Widerstandsnetzwerks 

 
Abb. 3.17: Differenzbild der beiden Widerstandslagen 

In Abb. 3.18 ist als Ergebnis der Kantenerkennung die Visualisierung der Nulldurchgänge 
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 unerwünschte Kanten am Himmel und auf 
den Flächen der Segel erkennbar. 
 
Daher wurde das Programm um einen Schwellwert zur Erkennung von Nulldurchgängen 
erweitert. Zur Erkennung eines Nulldurchganges zwischen benachbarten Knoten muß das 
Produkt der Potentialdifferenzen benachbarter Knotenpaare kleiner als der Schwellwert sein. 
Bei einem Schwellwert von Null wird jeder Nulldurchgang erkannt, und das Ergebnis ent-
spricht dem der Abb. 3.18a. Wird jedoch ein geringfügig kleinerer Wert als Null gewählt, so 
muß ein Nulldurchgang mit entsprechender Steilheit durchlaufen werden, um noch erkannt zu 
werden. Abb. 3.18b zeigt, daß 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 Nulldurchgänge zwischen den Potentialdifferenzen der Knoten der beiden Lagen 
des zweilagigen Widerstandsnetzwerks 

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

 

a) Originalbild bugatti.ppm, 
(115x150 Bildpunkte) 

 

 

b) „obere” Lage 
RHU=250 Ω, RVU=1 kΩ 

 

d) Differenzbild der beiden 
Widerstandslagen 

 
 

 

c) „untere” Lage 
RVL= RHL=1 kΩ 

 

e) Visualisierte Nulldurchgänge 
bei einem Schwellwert von -0.01 

Abb. 3.19: Simulationsergebnisse des zweilagigen Widerstandsnetzwerk 

In der „unteren“ Lage werden für beide Widerstände Rh und Rv Werte von 1 kΩ gewählt 
(RH:RV=1:10). In der „oberen” Lage betragen die Horizontalwiderstände 250 Ω und die Ver-
tikalwiderstände 1 kΩ (RH:RV=1:4). Diese Widerstandswerte werden so klein gewählt, um die 
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Berechnungszeit der Simulation zu verkürzen. Wie schon in Kapitel 2 festgestellt wurde, sind 
nur die Widerstandsverhältnisse und nicht die absoluten Werte für das Ergebnis relevant. 
 
Abb. 3.19b und 3.19c zeigen die Einzelergebnisse der beiden Widerstandslagen, und in  
Abb. 3.19d ist das Differenzbild dargestellt. 
 
Bei der Visualisierung der Nulldurchgänge ist bei einem Schwellwert von -0.01 das Rauschen 
weitgehend eliminiert (siehe Abb. 3.19e). Trotz des stark verrauschten Ausgangsbildes konn-
ten die wichtigsten Kanteninformationen bei gleichzeitiger Rauschunterdrückung aus dem 
Bild gewonnen werden. 
 
 
3.2.4 Ergebnis des zweilagigen Netzwerks 

Simulationsergebnisse haben bestätigt, daß mit Hilfe zweilagiger Widerstandsnetzwerke 
Kanteninformationen aus dem Eingangsbild gewonnen werden können. Durch Differenzbil-
dung der beiden räumlich tiefpaßgefilterten Signale der beiden Netzlagen wird näherungswei-
se eine Difference-of-two-Gaussians-Bandpaßfilterung realisiert. Die Kantenerkennung er-
folgt durch eine anschließende Feststellung von Nulldurchgängen im Differenzbild. 
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3.3 Zweilagig-paralleles Widerstandsnetzwerk zur Kantenerkennung 

3.3.1 Aufbau des zweilagig-parallelen Widerstandsnetzwerks 

In diesem Abschnitt wird im Vergleich zum zweilagigen Netzwerk eine geringfügig veränder-
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 zusätzlichen Hardwareaufwand an die Ein-
gangsspannungsquellen angeschlossen (siehe Abb. 3.20) [8]. 
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Abb. 3.20: Zweilagig-parallele Widerstandsnetzwerk 

Das Eingangssignal wird in Abhängigkeit der Widerstandsverhältnisse in beiden parallelen 
Netzlagen zweimal räumlich tiefpaßgefiltert. Die Differenz der beiden vorverarbeiteten Signa-
le entspricht dem bekannten DoG-bandpaßgefiltertem Signal, dessen Nulldurchgänge wieder 
den Kanten entsprechen. 
 
 
3.3.2 Simulationsergebnisse des zweilagig-parallelen Netzwerks 

In der Abb. 3.21 sind die simulierten Impulsantworten eines zweilagig-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-parallelen Netzwerk mathematisch beschrie-
ben. Zunächst sei noch einmal festzuhalten, das die beiden parallelen Netzwerklagen der  
Abb. 3.20 eine Tiefpaßfilterung erster Ordnung ausführen. Unter Berücksichtung der  
Gl. (3.2) ergibt sich somit für die Differenz der beiden Tiefpaßfilterungen: 
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 -                          1. Term                      -             2. Term             -              3. Term            - 
 
Die Gleichung (3.6) setzt sich aus drei Termen zusammen, wobei der erste einen Faktor, der 
zweite einen Tiefpaß und der dritte einen Hochpaß beschreibt. Im Bode-Diagramm ergibt sich 
folglich der Bandpaß nach Abb. 3.22. 
 

F(ω)/F0 in dB

ω/ωgrenz0,001 0,01 0,03 0,1 0,3 1 3 100,003
 

Abb. 3.22: Bode-Diagramm des zweilagig-parallelen Widerstandsnetzwerks 

Zum Vergleich mit dem zweilagigen Netzwerk wird in Abb. 3.23 die Reaktion eines zweilagig-
parallelen Netzwerks auf eine Kante gezeigt. 
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Abb. 3.23: Reaktion eines zweilagig-parallelen Netzwerks auf eine Kante 

Zwischen den Ergebnissen beider zweilagiger Netzwerke sind keine wesentlichen Unterschie-
de festzustellen. Auch beim zweilagig-parallelen Netzwerk ergibt sich am Ort der Kante ein 
Vorzeichenwechsel, der durch ein Zero-Crossing-Verfahren bestimmt werden kann. 
 
 
3.3.3 Reaktion auf eine unscharfe Kante 

Auch bei einer unscharfen, über mehrere Bildpunkte verteilten Kante ergibt die Bandpaßfilte-
rung des zweilagig-parallelen Netzwerks einen eindeutigen Nulldurchgang im Differenzbild 
(siehe Abb. 3.24). 
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Abb. 3.24: Eindeutiger Nulldurchgang nach Bandpaßfilterung einer unscharfen Kante 



3 Technische Modellbildung 

- 33 - 

Somit werden Flächen bei einer unscharf aufgenommenen Kante eindeutig durch eine Kante 
getrennt, ohne daß Zwischenflächen entstehen, sodaß die weitere Verarbeitung vereinfacht 
wird. 
 
 
3.3.4 Steuerung des Detailreichtums der Kanteninformationen 

Das zweilagig-parallele Netzwerk ermöglicht zusätzlich zur eindeutigen Kantenerkennung 
auch eine Steuerung des Detailreichtums des Kantenbildes durch eine entsprechende Variati-
on der Widerstandsverhältnisse in den beiden Netzlagen (siehe Abb. 3.25). 
 
Bei dem Beispiel in Abb. 3.25 wurde als Eingangssignal eine „schwache Kante“ (zwischen 
Knoten 8 und 9) und eine benachbarte „stärkere Kante“ (zwischen Knoten 16 und 17) ge-
wählt. Desweiteren wurden die Widerstandsverhältnisse beider paralleler Netzlagen derart 
gewählt, sodaß sich eine starke Glättung in beiden Netzlagen einstellt. Somit werden „schwa-
che Kanten“ mit geringem Potentialunterschied von benachbarten „stärkeren“ Kanten mit 
größerem Potentialunterschied unterdrückt, und das bandpaßgefilterte Signal weist nur einen 
Nulldurchgang zwischen den Knoten 16 und 17 auf. Bei einer schwächeren Glättung in einer 
der beiden Netzlagen würde sich auch ein Nulldurchgang zwischen 8 und 9 ergeben. 
 
Der Vorteil dieser Steuerung liegt vor allem darin, daß dabei Linien und Umrisse eines Objek-
tes geschlossen bleiben und somit keine „Unterbrechungen“ bzw. „Bruchstücke“ bei einer 
Reduktion der Kanteninformationen entstehen.  
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Abb. 3.25: Unterdrückung einer „schwachen Kante“ durch eine benachbarte „stärkere Kante“ 

3.3.5 Ergebnisse der Software-Simulationen 

• Zum Vergleich mit dem zweilagigen Widerstandsnetzwerk wurde erneut eine Simulation 
mit dem Bild bugatti.ppm bei gleichen Widerstandswerten durchgeführt. 
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a) Originalbild bugatti.ppm, 
(115x150 Bildpunkte) 

 

 
 

b) „erste” Lage 
RH1= RV1=1 kΩ 

 
 

d) Differenzbild der beiden 
Widerstandslagen 

 
 

 
 

c) „zweite” Lage 
RH2=250 Ω, RV2=1 kΩ 

 
 

e) Visualisierte Nulldurchgänge 
bei einem Schwellwert von -0.01 

Abb. 3.26: Simulationsergebnisse des zweilagig-parallelen Widerstandsnetzwerks 

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 Nulldurchgänge nahezu identisch. 
 
 
• Zusätzlich wurde mit den selben Widerstandswerten eine Simulation mit dem nahezu 
rauschfreien Bild lenan.ppm durchgeführt. 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 Nulldurchgän-
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 unerwünschte 
Kanten durch Rauschen erzeugt. 
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a) Originalbild lenan.ppm, 
(128x128 Bildpunkte) 

 

 
 

b) „erste” Lage 
RH1= RV1=1 kΩ 

 
 

d) Differenzbild der beiden 
Widerstandslagen 

 
 

 
 

c) „zweite” Lage 
RH2=250 Ω, RV2=1 kΩ 

 
 

e) Visualisierte Nulldurchgänge 
ohne Schwellwert 

Abb. 3.27: Simulationsergebnisse des zweilagig-parallelen Widerstandsnetzwerks 

3.3.6 Ergebnis des zweilagig-parallelen Widerstandsnetzwerks 

Bezüglich der Kantenerkennung liefert das zweilagig-parallele Widerstandsnetzwerk nahezu 
identische Ergebnisse wie das zweilagige Widerstandsnetzwerk. Ferner sind keine nennens-
werten Unterschiede bei der schaltungstechnischen Realisierung bezüglich des Hardwareauf-
wandes festzustellen. Allerdings läßt sich das Verhalten im zweilagig-parallelen Netzwerk 
analytisch einfacher beschreiben. 
 
Ausschließlich mit den Kanteninformationen lassen sich jedoch nur Umrisse und Konturen 
eines Objektes erkennen. Bei Anwendungen, für die Kanteninformationen alleine nicht aus-
reichen, kann man durch Segmentierung des Ausgangsbildes zusätzliche Informationen über 
die Flächen gewinnen. Segmentierung ist die Unterteilung von Bildern in Flächen annähernd 
gleicher Helligkeit (siehe Kapitel 4.2). Mit diesen Zusatzinformationen lassen sich beispiels-
weise Objekte nach einer Veränderung (z. B. Bewegung) zuverlässiger wiedererkennen. Im 
nächsten 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 Widerstandsnetzwerks mit Resistive Fuses 

Zur Rauschreduzierung und Kantenerkennung bei gleichzeitiger Segmentierung des Aus-
gangsbildes werden Widerstandsnetzwerke mit nichtlinearen Widerständen, sogenannten 
Resistive Fuses verwendet [50][41][122]. Resistive Fuses sind Zweipole, die sich bis zu einer 
gewissen Potentialdifferenz (der Schwellspannung VT) wie lineare Widerstände verhalten und 
bei größeren 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 Horizontalwiderstände RH durch Resistive 
Fuses ersetzt werden. 
 

U /V

I /A

V T-VT

 
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, während größere Span-
nungsdifferenzen, die Kanten entsprechen, erhalten bleiben. Somit wird das Bild in Flächen 
mit Bildpunkten von annähernd gleicher Helligkeit segmentiert. Die Empfindlichkeit bei der 
Kantenerkennung wird dabei durch die Schwellspannung VT bestimmt. 
 
 
3.4.2 Reaktion auf eine unscharfe Kante 
 
Dieses Verfahren hat jedoch den entscheidenden Nachteil, daß Kanten nur in unmittelbarer 
Nachbarschaft zwischen zwei Knoten erkannt werden können. Bei einer unscharf aufgenom-
menen über mehrere Bildpunkte verteilten Kante, kann diese nicht mehr einwandfrei 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 VT verglichen wird (siehe Abb. 3.29). Dieses Problem der „Mehrfachkanten“ haben 
auch andere Verfahren, die Kanten nur in unmittelbarer Nachbarschaft zwischen zwei Bild-
punkten erkennen [122]. 
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Da die Kanteninformationen die Grundlage für die weitere Segmentierung bilden, ist das 
segmentierte Bild ebenfalls mit diesem Mangel behaftet. Flächen werden nicht eindeutig 
getrennt, vielmehr entstehen abgestufte kleine Zwischenflächen zwischen größeren Flächen, 
die bei der weiteren Verarbeitung hinderlich sind. 
 

0

128

256

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

P
ot

en
tia

l (
no

rm
ie

rt
 a

uf
 0

...
25

5)

Eingangssignal Kantensignal
 

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

Im nächsten Abschnitt wird anhand von Simulationsergebnissen gezeigt, daß durch Regelung 
der Schwellspannung VT auch kaum eine Verbesserung bei der Kantenerkennung erzielt wer-
den kann. Zudem führt eine Erhöhung der Schwellspannung dazu, daß Umrisse und Linien 
nicht gleichsam verschwinden, sondern unterbrochen werden, womit sich die Resultate weiter 
verschlechtern. 
 
 
3.4.3 Ergebnisse der Software-Simulationen 

• Es werden zunächst Simulationen mit dem Bild bugatti.ppm durchgeführt. Die Vertikalwi-
derstände haben dabei einen Wert von 1000 Ω und die Resistive Fuses im linearen Bereich 
einen Wert von 100 Ω. Die folgenden Abbildungen zeigen die Simulationsergebnisse bei 
unterschiedlichen Schwellspannungen der Resistive Fuses. 
 

                        
Abb. 3.30: Ergebnisse bei einer Schwellspannung von 0,25 V 
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Abb. 3.31: Ergebnisse bei einer Schwellspannung von 0,5 V 

                        
Abb. 3.32: Ergebnisse bei einer Schwellspannung von 0,75 V 

                        
Abb. 3.33: Ergebnisse bei einer Schwellspannung von 1 V 

Ein qualitativer Vergleich mit den Ergebnissen des zweilagigen Widerstandsnetzwerks (siehe 
Abb. 3.19e) zeigt, daß Widerstandsnetzwerke mit Resistive Fuses bei einem gleichem Maß an 
Rauschreduzierung einen höheren Verlust von Kanteninformationen liefern. 
 
 
• Für einen weiteren Vergleich der Ergebnisse bei einem weniger verrauschten Eingangsbild 
wird das Bild lenan.ppm mit den gleichen Widerstandswerten für unterschiedliche Schwell-
spannungen 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 Änderung der Schwellspannung liefert keine besseren Ergebnisse bei der Kanten-
erkennung als zweilagige Netzwerke. 
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Abb. 3.34: Ergebnisse bei einer Schwellspannung von 0,1 V 

                        
Abb. 3.35: Ergebnisse bei einer Schwellspannung von 0,25 V 

                        
Abb. 3.36: Ergebnisse bei einer Schwellspannung von 0,5 V 

                        
Abb. 3.37: Ergebnisse bei einer Schwellspannung von 0,75 V 

3.4.4 Ergebnis des Widerstandsnetzwerks mit Resistive Fuses 

Das nichtlineare Widerstandsnetzwerk mit Resistive Fuses erbrachte zwar die gewünschte 
Segmentierung des Bildes, zeigte sich jedoch in der Simulation bei der Kantenerkennung dem 
zweilagigen/zweilagig-parallelen Widerstandsnetzwerk unterlegen, da es Kanten nicht immer 
eindeutig erkennt, sondern je nach gewählter Schwellspannung, als mehrere direkt aneinan-
derliegende Kanten erkennt. Für 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 

In Kapitel 3 wurde gezeigt, daß für die Kantenerkennung die konventionellen zweilagig-
parallelen Netzwerke gegenüber anderen Widerstandsnetzwerken von Vorteil sind. Auch 
verwischte bzw. unscharfe Kanten werden mit zweilagig-parallelen Netzwerken eindeutig 
erkannt. Allerdings liefern diese Netzwerke kein segmentiertes Ausgangssignal [50][57][69] 
[119]. 
 
Für eine Segmentierung bei 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 fälschlicherweise als mehrere anei-
nanderliegende Kanten detektiert. Dies führt folglich bei der zusätzlichen Segmentierung zu 
Problemen. 
 
Um die eindeutige Kantenerkennung des zweilagig-parallelen Widerstandsnetzwerks mit 
einer zusätzlichen Segmentierung zu kombinieren, ohne dabei 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 
gegenüber bisherigen Implementierungen von zweilagig-parallelen Netzwerken zusätzlich zur 
Kantenerkennung eine Segmentierung implementiert. 
 
In diesem Kapitel wird zunächst in Abschnitt 4.1 der Aufbau und die Funktion des gemultip-
lexten zweilagig-parallelen Netzwerks erläutert. Anschließend werden in den Abschnitten 4.2 
und 4.3 anhand von Simultionsergebnissen die Vorteile des gemultiplexten Netzwerks gegen-
über konventionellen Netzwerken dargestellt. Ferner dienen die in den Software-Simulationen 
verwendeten Widerstandswerte als Grundlage für die Dimensionierung der verwendeten 
Bauelemente in der späteren schaltungstechnischen Realisierung. In Abschnitt 4.5 wird über-
prüft, welche Vorteile das segmentierte Signal gegenüber dem Original- bzw. den 
tiefpaßgefilterten Signalen für die weitere Verarbeitung aufweist. In Anschluß daran wird in 
Abschnitt 4.6 das Blockschaltbild des gemutliplexten Netzwerks für die spätere 
Implementierung vorgestellt. Weiterhin wird ein neuer Algorithmus zur Feststellung der 
Nulldurchgänge für die Kantenerkennung gezeigt, der gegenüber der konventionellen 
Methode in der Implementierung eine deutliche Vereinfachung des schaltungstechnischen 
Aufwands aufweist. 

4.1 Aufbau und Funktion des gemultiplexten Netzwerks 

Die Abb. 4.1 zeigt den schematischen Aufbau des gemultiplexten zweilagig-parallelen Netz-
werks zur Kantenerkennung und Segmentierung. Es wird ein zeitliches Multiplexen mit zwei 
Phasen durchgeführt: 
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• In der ersten Phase verhält sich das Netzwerk wie das zweilagig-parallele Netzwerk und 
führt somit eine räumliche DoG-Bandpaßfilterung aus. Durch eine Nulldurchgangserkennung 
werden binäre Kanteninformationen gewonnen und gespeichert. 
 
• In der zweiten Phase werden die so gewonnenen binären Kantensignale in eines der beiden 
Netze zurückgeführt und dort zur Ansteuerung der Horizontalwiderstände verwendet. Bei 
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 reprä-
sentieren dann das segmentierte Bild. 
 

...
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Zero-Crossing
Detection
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Information

Segmentation

 

Abb. 4.1: Blockschaltbild des gemultiplexten zweilagig-parallelen Widerstandsnetzwerks 
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: 
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Abb. 4.2: Segmentierung an einer unscharfen Kante 

Im Gegensatz zum Originalsignal und den beiden tiefpaßgefilterten Signalen weisen jeweils 
alle links- bzw. alle rechtsseitig von der Kante befindlichen Bildpunkte nach der Segmentie-
rung annähernd gleiche Helligkeitswerte auf. Zudem ist der Helligkeitsunterschied zwischen 
den Bildpunkten an der Kante sehr groß, während er bei den anderen Signalen nur sehr gering 
ist. Dadurch läßt sich ein Bildpunkt besser einer Fläche zuordnen, und es reicht bereits die 
Abfrage eines einzelnen Bildpunktes aus, um eine Helligkeitinformation über die gesamte 
Fläche zu erhalten. Ein weiterverarbeitendes System braucht daher nur einen Bildpunkt in der 
Nähe einer Kante abzufragen, um zu einem Umriß eine zugehörige Flächeninformation zuzu-
ordnen. Mit dieser Information kann beispielsweise ein Objekt nach einer Veränderung (z.B. 
Bewegung) zuverlässiger wiedererkannt werden, als wenn nur der Umriß zur Identifikation 
zur Verfügung stehen würde. 
 
Ohne die Segmentierung wäre die Information eines einzelnen Bildpunktes (z.B. aus dem 
Originalbild) zu unzuverlässig. So ist z. B. bei einer unscharfen Kante der Helligkeitswert der 
an der erkannten Kante befindlichen Bildpunkte nicht repräsentativ für die ganze Fläche. Den 
ungünstigsten Fall stellt ein defekter Photosensor an einem Bildpunkt dar, der eine gänzlich 
falsche Information liefert. Das weiterverarbeitende System müßte daher mehrere Bildpunkte 
abfragen und einen Mittelwert bilden, um eine verwertbare Information zu erhalten. Das 
segmentierende Netzwerk führt diese Mittelwertbildung vor der weiteren Verarbeitung aus 
und reduziert somit den Speicher- und Rechenaufwand des weiterverarbeitenden Systems, 
wodurch eine schnellere Bildverarbeitung ermöglicht wird. 
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4.3 Ergebnisse der Software-Simulationen 

• Für die Simulation wird zunächst das in Abb. 4.3 gezeigte Ursprungsbild girl.ppm der 
Größe 240x256 Bildpunkte verwendet: 
 

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

Für die Vertikalwiderstände in beiden Netzen wird stets ein Wert von 40 kΩ simuliert. Die 
Horizontalwiderstände der ersten und zweiten Netzlage betragen 20 kΩ und 8 kΩ. Der mini-
male und maximale Widerstandswert für die Segmentierung wird auf 800 Ω bzw. 1 GΩ ein-
gestellt. Abb. 4.4 zeigt die Simulationsergebnisse der beiden einzelnen parallelen Netzlagen 
sowie das Differenzbild, das das bandpaßgefilterte Signal darstellt. Deutlich erkennbar ist das 
Bild im zweiten Netz stärker geglättet als im ersten. 

 

                   
 

 
Abb. 4.4: Simulationsergebnis des 1. Netzes mit RH:RV=1:2 (20  kΩ:40 kΩ) (links oben), des 2. Netzes mit 

RH:RV=1:5 (8 kΩ:40 kΩ) (rechts oben) und das Differenzbild (unten) 

Bei der Erkennung von Nulldurchgängen wird zunächst keine Schwelle gesetzt. In Abb. 4.5 
sind das resultierende Kantenbild und das Ergebnis der anschließenden Segmentierung ge-
zeigt. Deutlich erkennbar ist, daß das Kantenbild mit einem starken Rauschen behaftet ist. 
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Abb. 4.5: Kantenbild und segmentiertes Bild ohne Schwellwert zur Rauschunterdrückung 

bei der Erkennung von Nulldurchgängen 

Durch einen geeigneten Schwellwert bei der Erkennung von Nulldurchgängen, kann das 
Rauschen herausgefiltert werden, wobei dennoch die Kanten bestmöglich erhalten bleiben. 
Das Ergebnis ist in Abb. 4.6 gezeigt: 
 

                   
Abb. 4.6: Kantenbild und segmentiertes Bild nach Einsatz eines Schwellwertes 

bei der Erkennung von Nulldurchgängen 

Durch die Schwelle wird zwar das Rauschen auf den Flächen herausgefiltert, jedoch mit dem 
Nachteil, daß dabei gleichzeitig einige Kantenlinien von „weniger starken“ Kanten unterbro-
chen und „zerstückelt“ werden. Daher werden als weiteres Mittel zur Rauschfilterung die 
Widerstandsverhältnisse variiert. Bei stärkerer Glättung 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 bei der stärksten Glättung 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 
zunächst einen groben Überblick über ein Bild mit wenigen Details zu bekommen. 
 

                   
Abb. 4.7: Kantenbild und segmentiertes Bild bei Widerstandsverhältnissenvon 1:4 (10 kΩ:40 kΩ) 

und 1:10 (4 kΩ:40 kΩ) ohne Schwelle zur Rauschunterdrückung 
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Abb. 4.8: Kantenbild und segmentiertes Bild bei Widerstandsverhältnissen von RH1:RV1 =1:8 (5 kΩ:40 kΩ) 

und RH2:RV2 =1:20 (2 kΩ:40 kΩ) ohne Schwelle zur Rauschunterdrückung 

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

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

Die Umrisse aus dem Kantenbild stimmen nicht immer mit dem größten Helligkeitsunter-
schied im Bild überein; so z.B. bei den Punkten auf dem Pullover. Ein unmittelbar an der 
Kante entnommener Bildpunkt würde keine verläßliche Information über die Helligkeit der 
umrissenen Fläche wiedergeben. Dies soll mit der Segmentierung erreicht werden. 
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Abb. 4.10: Überlagerung des segmentierten Bildes mit den Kanteninformationen 

Das überlagerte Bild in Abb. 4.10 zeigt, daß die Flächen genau mit den extrahierten Kanten 
abschließen. Dies ist besonders gut an den Punkten auf dem Pullover zu erkennen, die inner-
halb des erkannten Umrisses ungefähr den gleichen Helligkeitswert besitzen. 
 
 
• Zur Untersuchung des Verhaltens bei 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 bugatti1.ppm, 115x150 Bildpunkte 
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Abb. 4.12: Simulationsergebnisse bei Widerstandsverhältnissen von 1:2 und 1:5 

                   
Abb. 4.13: Simulationsergebnisse bei Widerstandsverhältnissen von 1:4 und 1:10 

                   
Abb. 4.14: Simulationsergebnisse bei Widerstandsverhältnissen von 1:8 und 1:20 

Bei der stärksten Glättung 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 Weitere Verarbeitung des segmentierten Bildes 

Das wichtigste Ziel der analogen Bildvorverarbeitung ist die Reduzierung der zur weiteren 
Verarbeitung anfallenden Daten. Falls neben den binären Kanteninformationen noch Bild-
punkte ausgelesen werden sollen, muß die zu übertragende Datenmenge dabei möglichst klein 
gehalten werden. Da bereits in Flächen segmentiert wurde, liegt eine Abtastung mit niedriger 
Bitzahl pro Bildpunkt nahe. Eine Abtastung mit niedriger Bitzahl pro Bildpunkt hat aber auch 
eine Flächenbildung im abgetasteten Bild zur Folge. Daher stellt sich die Frage, ob eine sol-
che Abtastung des Originalbildes oder eines der tiefpaßgefilterten Signale die zusätzliche 
Segmentierung ersetzen könnte. In diesem Abschnitt wird anhand von Simulationsergebnissen 
gezeigt, daß eine Abtastung des Originalbildes oder eines der beiden tiefpaßgefilterten Bilder 
die Segmentierung nicht ersetzen kann. 
 
• In der Abb. 4.15 werden das Originalbild Girl.ppm, das segmentierte Bild und die Ergeb-
nisse der beiden parallelen Netzlagen bei einer Abtastung mit 4, 3 und 2 Bits pro Bildpunkt 
gegenübergestellt. 
 

Originalbild 1. Netzlage RH1:RV1=1:4 2. Netzlage RH2:RV2=1:10 Segmentiertes Bild 

Abtastung mit 4 Bits 

    
Abtastung mit 3 Bits 

    
Abtastung mit 2 Bits 

    
Abb. 4.15: Simulationsergebnisse des Originalbildes “Girl.ppm”, der beiden tiefpaßgefilterten Bilder und 
des segmentierten Bildes bei einer Abtastung pro Bildpunkt mit 4, 3 und 2 Bits (16, 8 und 4 Graustufen) 
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Bei allen Bildern ist bei einer Abtastung mit 3 Bits pro Bildpunkt der Hintergrund als eine 
homogene Fläche sehr gut vom Vordergrund getrennt. Bei dem Originalbild entstehen bei der 
Abtastung jedoch „ausgefranste“ Flächen im Vordergrund, so daß die Entnahme von Stich-
proben am Rand einer Fläche zu unzuverlässigen Informationen über die Fläche führt. Bei den 
Ergebnissen der beiden Netze sind die Umrisse der Flächen zwar glatt, aber durch die Glät-
tung sind die Flächen „verlaufen“ und ihre Umrisse entsprechen nicht denen des Kantenbil-
des, wodurch eine Entnahme an einer erkannten Kante ebenfalls zu unzuverlässigen Informa-
tionen führt. Das segmentierte Bild hingegen liefert bei der Abtastung homogene Flächen, 
deren Abgrenzungen mit den extrahierten Kanteninformationen übereinstimmen und ist daher 
zur weiteren Verarbeitung am besten geeignet. 
 
 
• Bei der Abtastung des verrauschten Bildes bugatti1.ppm wird der Vorteil der Segmentie-
rung noch deutlicher. Während das Originalbild stark verrauscht bleibt und die Ergebnisse der 
Netze nur undeutliche „verwaschene“ Flächen liefern, ist das abgetastete segmentierte Bild 
detailliert und stark rauschreduziert: 
 

Originalbild 1. Netzlage RH1:RV1=1:4 2. Netzlage RH2:RV2=1:10   Segmentiertes Bild 

Abtastung mit 4 Bits 

    
Abtastung mit 3 Bits 

    
Abtastung mit 2 Bits 

    
Abb. 4.16: Simulationsergebnisse des Originalbildes “bugatti1.ppm”, der beiden tiefpaßgefilterten Bilder und 

des segmentierten Bildes bei einer Abtastung pro Bildpunkt mit 4, 3 und 2 Bits (16, 8 und 4 Graustufen) 
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• Zum weiteren Vergleich wurde zusätzlich das Bild BeachGrl.ppm der Größe 480 x 512 
Bildpunkte herangezogen. 
 

          
Abb. 4.17: Originalbild “BeachGrl.ppm” (480x512 Punkte; 8 Bit) und segmentiertes Bild 

bei Widerstandsverhältnissen von 1:4 (10 kΩ:40 kΩ) und 1:10 (4 kΩ:40 kΩ) 

Originalbild 1. Netzlage RH1:RV1=1:4 2. Netzlage RH2:RV2=1:10 Segmentiertes Bild 

Abtastung mit 4 Bits 

    
Abtastung mit 3 Bits 

    
Abtastung mit 2 Bits 

    
Abb. 4.18: Simulationsergebnisse des Originalbildes “BeachGrl.ppm”, der beiden tiefpaßgefilterten Bilder und 

des segmentierten Bildes bei einer Abtastung pro Bildpunkt mit 4, 3 und 2 Bits (16, 8 und 4 Graustufen) 

Auch hier zeigt sich wieder bei den abgetasteten Bilder, daß das abgestastete Originalbild zu 
„ausgefransten“ Flächen neigt, während eine Abtastung der tiefpaßgefilterten Signale „verwa-
schene“ Flächen liefern. Nur das segmentierte Bild liefert rauschreduzierte, mit den erkannten 
Kanten abschließende Flächen. 
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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. 
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Abb. 4.19: Vereinfachtes Blockschaltbild des segmentierenden Netzwerks (Aufbau zweier Knoten) 

Über CMOS-Photosensoren z.B. gemäß [92] wird das Bildsignal aufgenommen. Je nach 
Intensität 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 Vertikalwiderstände besitzen hierbei den gleichen festen Widerstands-
wert und werden durch ein „Dual Output OTA“ realisiert (siehe Kapitel 5). Diese OTAs 
dienen dabei gleichzeitig zum lastfreien Abgriff des Bildsignals. 
 
Als Horizontalwiderstände in den beiden parallelen Netzlagen werden einzelne MOS-
Transistoren eingesetzt (siehe Kapitel 6). Um den Betrieb der MOS-Transistoren im linearen 
Bereich zu gewährleisten, werden diese durch Spannungen VCP1,CP2 angesteuert, die größer 
sind als die Betriebsspannung VDD. Diese Spannungen werden durch eine Ladungspumpe 
nach [24] on-Chip generiert. Durch die unterschiedlichen Spannungen VCP1,CP2 können hierbei 
die Widerstandswerte der Horizontalwiderstände verändert bzw. variiert werden. Dadurch 
erhält man verschiedene Widerstandsverhältnisse Rh:Rv, die eine Detailregulierung im Kan-
tenbild ermöglicht. 
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In der Kantenerkennungsphase ist das Steuersignal „Segmentation Signal“ auf Low-Pegel 
gesetzt, und das Eingangsbild wird in beiden Widerstandslagen unterschiedlich räumlich-
tiefpaßgefiltert. Binäre Kantensignale erhält man anschließend durch die Feststellung der 
Nulldurchgänge im Differenzbild zweier benachbarter Knoten. Die binäre Kanteninformation 
wird anschließend in der nachfolgenden Multiplexerschaltung gespeichert. 
 
In der Segmentierungsphase (Steuersignal „Segmentation Signal“ auf High-Pegel) regelt die 
Multiplexerschaltung den Horizontalwiderstand RH2 der zweiten Netzwerklage bei einer 
erkannten Kante auf einen hochohmigen Wert, bei keiner Kante auf einen niederohmigen 
Wert. Dadurch wird das Bildsignal in der zweiten Netzlage segmentiert und kann im nächsten 
Schritt ausgelesen werden. 
 
Für die Simulationen des Netzwerks wurde wie zuvor erwähnt ein approximatives Berech-
nungsverfahren angesetzt, das die Umladungsvorgänge im Netzwerk in Zeitscheiben simu-
liert. Bei den simulierten Widerstandsverhältnissen betrug die Anzahl der Rechenschritte 
(Zeitscheiben) für die Bandpaßfilterung ca. 3000 und die für die Segmentierung ca. 6500. Bei 
allen Simulationen wurde ein Zeitabschnitt von 10ns pro Rechenschritt angesetzt. Daraus 
ergibt sich für die Kantenerkennung eine Verarbeitungsgeschwindigkeit von etwa 30 µs und 
für die Segmentierung eine Verarbeitungsgeschwindigkeit von 65 µs; zusammen überschlägig 
100 µs. Dies würde eine Bildverarbeitung mit einer maximalen Bildfrequenz von 10 kHz 
ermöglichen. 
 
 
4.5.2 Zero-Crossing Verfahren 

Für die Kantenerkennung ist ein Zero-Crossing-Detection-Verfahren erforderlich, das die 
Nulldurchgänge im Differenzbild zweier Nachbarknoten erkennt. In dieser Arbeit wird ein 
neuer Algorithmus zur Feststellung dieser Nulldurchgänge vorgestellt, der gegenüber der 
konventionellen Methode in der Implementierung eine deutliche Vereinfachung des schal-
tungstechnischen Aufwands aufweist. 
 
Zunächst wird die konventionelle Methode der Nulldurchgangserkennung nach [7] in Abb. 
4.20 dargestellt. 
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Abb. 4.20: Konventionelle Methode der Nulldurchgangserkennung 

(schematische Darstellung) 

Für die Kantenerkennung wird zunächst die Differenz der beiden räumlich tiefpaßgefilterten 
Kantensignale des zweilagigen Netzwerks gebildet (DoG) und anschließend dessen Null-
durchgang ermittelt. Um die Erkennung von fehlerhaften Nulldurchgängen, die z. B. durch 
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Rauschen verursacht werden können, zu unterdrücken, werden zwei Schwellen Threshold 
eingefügt, die vom Betrag her gleich sind. Die schaltungstechnische Realisierung dieses Zero-
Crossing-Verfahrens ist in Abb. 4.21 dargestellt. 
 

 

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 ∆V1 und ∆V2 mit unterschiedlichem Vorzeichen. In diesem Fall 
ergibt sich nach dem XOR-Gatter ein High-Signal (siehe Tab. 4.1). 
 

∆V1 ∆V2 Vx 
L L L 
L H H 
H L H 
H H L 

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

Zudem wird überprüft, ob der Betrag /∆V1-∆V2/ eine Schwelle Vthres überschreitet. Trifft dies 
zu, liegt an VT ein High-Signal an. Dieses VT-Signal wird anschließend durch ein NAND-
Gatter mit dem Signal Vx verglichen. Falls eine Kante detektiert wurde, ergibt sich am Aus-
gang des NAND-Gatters für Vedge ein Low-Signal (siehe Tab. 4.2). 
 

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

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

Von erheblichem Nachteil der konventionellen Methode zur Nulldurchgangsbestimmung ist 
allerdings der große schaltungstechnische Hardwareaufwand. 
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Die neue Methode zur Nulldurchgangserkennung nach Abb. 4.22, ermöglicht hingegen eine 
Reduktion des Hardwareaufwandes bei der Implementierung. 
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Abb. 4.22: Neue Methode der Nulldurchgangserkennung durch Multiplikation benachbarter DoG-Signale 

(schematische Darstellung) 

Auch hier wird zunächst die Differenz der beiden tiefpaßgefilterten Signale gebildet, um das 
DoG-bandpaßgefilterte Signal zu erhalten. Zur Kantenerkennung müssen nun die Nulldurch-
gänge in diesem Signal ermittelt werden. Dazu werden jeweils zwei benachbarte Potentialdif-
ferenzen miteinander multipliziert. Das Produkt ist nur im Falle eines Nulldurchgangs zwi-
schen zwei Nachbarknoten negativ; d.h. das Vorzeichen des Produkts allein ist entscheidend 
für die Kantenerkennung. Anschließend wird das Produkt mit einem einstellbaren Schwell-
wert Threshold verglichen, der kleiner oder gleich Null ist. Dadurch ist es möglich, z.B. durch 
Rauschen entstandene fehlerhafte Nulldurchgänge herauszufiltern. 
 
Die schaltungstechnische Realisierung der neuen Zero-Crossing-Methode zeigt die Abb. 4.23.  
Mit Hilfe eines Analog-Gilbert-Multiplizierers mit nachgeschaltetem Stromkomparator als 
Schwelle kann eine Nulldurchgangserkennung ermöglicht werden. (Eine ausführlichere 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%
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2639

MOST  Anzahl
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in der Anzahl der verwendeten Transistoren ermöglicht. 
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5 Realisierung der Vertikalwiderstände 

Die CMOS-Photosensoren nach [92] wandeln das optische Bildsignal in eine elektrische 
Spannung, die als Eingangssignal das zweilagig-parallele Widerstandnetzwerk speist. Dabei 
beträgt die Änderung der Ausgangsspannung der Sensoren ca. ∆Vout=5 V, bei einer Variation 
der Beleuchtungsstärke B von Dunkelheit (B=10-3 lux) bis zur maximalen Helligkeit 
(B=106 lux). Um den Sensor, der die Eingangsspannung für das bildvorverarbeitende Netz-
werk liefert, nicht zu belasten, sollte die Eingangsschaltung einen hohen Eingangswiderstand 
besitzen und gleichzeitig am Ausgang eine möglichst lineare Widerstandskennlinie aufweisen. 
Die Anforderungen für den vertikalen Widerstand ergeben sich somit einerseits durch die 
Ausgangssignale der Photosensoren, die über die Vertikalwiderstände das Netz speisen, und 
andererseits durch die Ergebnisse der zuvor durchgeführten Softwaresimulationen: 
 

• Widerstandswert:   R ≈ 40 kΩ (bei gleichzeitigem lastfreien Abgriff) 
• Aussteuerbereich2:  ∆Vin = ±1,5 V 

 
Konventionelle Methoden zur Realisierung von Vertikalwiderständen in Widerstandsnetzwer-
ken basieren auf einstufige rückgekoppelte Differenzverstärker [7][8][70][75]. Dabei wird bei 
gleichzeitigem lastfreien Abgriff des Sensors, der Vertikalwiderstand durch die Steiheit gm der 
Eingangstransistoren des Verstärkers realisiert. Ein wesentlicher Nachteil stellt allerdings die 
hohe Nichtlinearität der Widerstandskennlinie dar, da diese von den Eingangsspannungen 
abhängig ist (siehe Abschnitt 5.1). Dadurch wird die Empfindlichkeit bei der Kantenerken-
nung beeinträchtigt: Eine Änderung des Widerstandswertes verursacht eine Änderung des 
Widerstandsverhältnisses Rh:Rv, das die Stärke der Glättung bestimmt. Somit wäre die Kno-
tenpotentialdifferenz kein eindeutiges Maß mehr für die Kantenstärke. Daher werden in dieser 
Arbeit zweistufige gegengekoppelte Differenzverstärker untersucht, die eine höhere Linearität 
aufweisen; allerdings auf Kosten eines erhöhten Schaltungsaufwandes. Ziel ist folglich eine 
zusätzliche Optimierung des Schaltungsaufwandes, um mit möglichst geringem Hardware-
aufwand eine höhere Linearität zu erreichen. 
 
In diesem Kapitel wird zunächst in Abschnitt 5.1 der einstufige gegengekoppelte Differenz-
verstärker auf sein Widerstandsverhalten untersucht. Anschließend wird in Abschnitt 5.2 der 
zweistufige gegengekoppelte Differenzverstärkers nach [111] als Vertikalwiderstand betrach-
tet. Basierend auf diesen zweistufigen Differenzverstärker wird in Abschnitt 5.3 eine speziell 
an das zweistufig parallele Widerstandsnetzwerk optimierte Implementierungsmöglichkeit der 
Vertikalwiderstände vorgestellt. Abschließend erfolgt in Abschnitt 5.4 ein Vergleich der 
vorgestellten Implementierungsmöglichkeiten des Vertikalwiderstandes hinsichtlich der Line-
arität und des Schaltungsaufwandes. 

                                                 
2 Obgleich der Aussteuerbereich der Sensoren nach [92] 5 V beträgt, werden die Schaltungsmodule für 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 können, auch wenn sie dabei jeweils im Sättigungsbereich arbeiten. 
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5.1 Gegengekoppelter Differenzverstärker 

5.1.1 Betrachtung ohne Lastwiderstand 

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

A
+

-

GND GND

VIN

Vd

VOUT

 
Abb. 5.1: Gegengekoppelter Differenzverstärker 

(Eingangsspannung Vin, Differenzeingangsspannung Vd, Ausgangsspannung Vout, Verstärkung A) 

Betrachtet man den unbelasteten Fall des gegengekoppelteten Differenzverstärkers, so ergibt 
sich mit 
 
 V - V = V OUTINd  (5.1) 

 
für die Ausgangsspannung Vout: 
 

OUTIN

OUTINOUT

VA  - VA  = 

)VV( A = V −
 

 

  
INOUT

INOUTOUT

VA  = A) + (1 V            

VA  = VA  + V    ⇒
 

 

  

A

1
 + 1

V
 = 

A + 1

VA 
 = V     ININ

OUT⇒  (5.2) 

 
Falls die Verstärkung A�1 ist, entspricht die Ausgangsspannung Vout ungefähr der Eingangs-
spannung Vin: 
 
 V  V INOUT ≈     mit  A»1 (5.3) 
 
Diese Betrachtung gilt allerdings nur für den Fall, daß der Ausgangswiderstand des gegenge-
koppelten Differenzverstärkers wesentlich kleiner ist als der Lastwiderstand. Für den belaste-
ten Fall wie z.B. im Netz der künstlichen Retina, ist die Gl. (5.3) ungültig. 
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5.1.2 Betrachtung mit Lastwiderstand 

Für den Einsatz des gegengekoppelten Differenzverstärkers als Vertikalwiderstand im Wider-
standsnetzwerk, muß der Fall einer ohmschen Belastung nach Abb. 5.2 betrachtet werden. 
 

+
-

GND

GND GND

IL

RL VL

Ad Vd

R0

 Vd

 Vin

 
Abb. 5.2: Ersatzschaltbild des einstufigen, gegengekoppelten Differenzverstärkers 

bei einer ohmschen Belastung 

Um den Ausgangswiderstand des belasteten gegengekoppelten Differenzverstärkers zu be-
rechnen, wird zunächst die Differenzeingangsspannung Vd aus der Differenz der Eingangs-
spannung Vin und der Ausgangsspannung VL bestimmt: 
 
 V - V = V Lind  (5.4) 

 
Zusätzlich wird der Ausgangsstrom IL bestimmt. Zur besseren Übersicht wird dafür die Aus-
gangsschleife des Ersatzschaltbildes in Abb. 5.3 deutlicher dargestellt. 
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Abb. 5.3: Ausgangsschleife des Ersatzschaltbildes des gegengekoppelten Differenzverstärkers 

Der Ausgangsstrom IL ergibt sich aus dem Spannungsabfall über R0 bzw. über RL zu: 
 

 
R

V = 
R

V - V A = I
L

L

0

Ldd
L . (5.5) 

 
Setzt man in diese Stromgleichung die Gl. (5.4) ein, so läßt sich die Eingangsspannung Vin 
bestimmen zu: 
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Unter der Voraussetzung, daß die Differenzverstärkung für einen einstufigen Differenzver-
stärker Ad=gmiR0»1 ist und RL<R0 gilt, kann die Gl. (5.6) vereinfacht werden zu: 
 

 





≈

R g

1
 + 1 V  V

Lmi

Lin  (5.7) 

 
Um die Interpretation dieser Gleichung als einen Spannungsteiler zu verdeutlichen, erfolgt 
zunächst die folgende Umformung der Gl. (5.7): 
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Diese Gleichung beschreibt einen Spannungsteiler der Widerstände RL und 1/gmi: 
 

GNDGND

1/gmi

VLRL
Vin

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

Somit kann der gegengekoppelte Differenzverstärker als Widerstand interpretiert werden mit: 
 

 
g

1
 = R

mi

einstufig,0  (5.9) 
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5.1.3 Betrachtung mit Lastwiderstand (Großsignalverhalten) 

Nachdem die Gültigkeit des einstufigen gegengekoppelten Differenzverstärkers als Vertikal-
widerstand mit Hilfe der Kleinsignalparameter gezeigt wurde, werden im folgenden Effekte 
berücksichtigt, die durch einen großen Aussteuerbereich um den Arbeitspunkt auftreten. Es 
wird gezeigt, daß der gegengekoppeltete Differenzverstärker bei Belastung mit einem ohm-
schen Widerstand auch für Großsignale als ohmscher Widerstand interpretiert werden kann. 
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Abb. 5.5: Symbolische Interpretation des gegengekoppelteten Differenzverstärkers als Widerstand 

(mit Lastwiderstand am Ausgang) 

Es wird der lineare mathematische Zusammenhang zwischen der Differenzeingangsspannung 
Vd und dem Ausgangsstrom Iout hergeleitet. Dazu wird die schaltungstechnische Realisierung 
der Abb. 5.5 betrachtet. 
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Abb. 5.6: Single-Ended-Differenzverstärker mit Lastwiderstand 

Die Differenzeingangsspannung Vd des Single-Ended-Differenzverstärkers setzt sich aus der 
Differenz der Eingangsspannungen Vd1 und Vd2 zusammen: 
 
 V - V = V - V = V GS2GS1d2d1d  (5.10) 
 
Die Ausgangsspannung Vout ist abhängig vom Ausgangsstrom Iout, der sich aus der Differenz 
der beiden Drainströme Id1 und Id2 zusammensetzt: 
 
 I - I = I d1d2out  (5.11) 
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Unter Vernachlässigung des Kurzkanaleffektes wird die Drainstromgleichung 
 

 )V - V( 
2

K
 = I

2
TGSd  (5.12) 

 
nach der Gate-Source-Spannung VGS umgeformt: 
 

 V + 
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 (5.13) 

 
Setzt man diese Gleichung in die Gl. (5.10) ein, erhält man: 
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Wird diese Gleichung quadriert, ergibt sich: 
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Ersetzt man anschließend in dieser Gleichung den Drainstrom Id2 durch die Beziehung 
 
 I - I = I d1SSd2 , (5.16) 

 
so folgt: 
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Die Lösung dieser quadratischen Gleichung liefert für den Strom Id1: 
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Entsprechend erhält man unter Berücksichtigung der Gl. (5.16) für den Strom Id2: 
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Damit ergibt sich nach Gl. (5.11) für den Ausgangsstrom Iout=Id2-Id1: 
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        -Term 1-    -Term 2- 
 
Diese Gleichung ist allerdings nur gültig für: 
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Eine Umformung dieser Bedingung ergibt: 
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Um eine Widerstandskennlinie zu erhalten, ist eine lineare Abhängigkeit zwischen der Span-
nung Vd und dem Strom Iout notwendig. Diese ist in Gl. (5.20) nur gegeben, falls der zweite 
Term innerhalb der Wurzel (K2Vd

4/4Iss
2) vernachlässigt werden kann. Es gilt zu zeigen, daß 

der erste Term innerhalb der Wurzel sehr viel größer ist als der zweite: 
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         -Term 1-          -Term 2- 
 
Wendet man die Gl. (5.22) auf die beiden Terme der Gl. (5.23) an, so ist selbst die Gültigkeit 
der Gl. (5.22) bewiesen. Daher kann der zweite Term der Gl. (5.20) vernachlässigt werden, so 
daß man schließlich einen linearen Zusammenhang zwischen Iout und Vd erhält: 
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2
d

SS
SSout  (5.24) 

 
Somit stellt der einstufige gegengekoppeltete Differenzverstärker auch für Großsignale einen 
Widerstand dar, mit 
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5.1.4 Simulation des einstufigen gegengekoppelten Differenzverstärkers 

• Dimensionierung 
 
Der Differenzverstärker nach Abb. 5.6 soll in einem Spannungsbereich von ∆Vin,max= ±1,5 V 
einen möglichst linearen Widerstand von R=40 kΩ aufweisen. Mit Hilfe der Gl. (5.25) und 
den in der Literatur bereits vielfach hergeleiteten Dimensionierungsvorschriften für einen 
Differenzverstärker [2][35][36], ergeben sich die Transistordimensionierungen der  
Tabelle 5.1. 
 

Transistoren Transistordimensionen 

 W/µm L/µm 

M1, M2 3 2,4 

M3, M4 2 1,2 

MIss 6 1,2 

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

• Simulationsergebnisse 
 
Um das Verhalten des einstufigen, gegengekoppelten Differenzverstärkers als 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 für die Anwendung im Wider-
standsnetzwerk zu untersuchen: 
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Abb. 5.7: Testschaltung zur Messung des Ausgangsstroms 

Die Eingangsspannung Vin entspricht hierbei der Spannung, die über den Differenzverstärker 
abfällt. Durch Messen des Ausgangsstroms Iout kann der Widerstand bestimmt werden, der 
durch den einstufigen Differenzverstärker abgebildet wird. Die Abb. 5.8 zeigt die gemessene 
Kennlinie des Ausgangsstroms Iout in Abhängigkeit der Eingangsspannung Vin. 
 
Eine lineare Abhängigkeit zwischen dem Ausgangsstrom und der Eingangsspannung in Abb. 
5.8 besteht nur für kleine Eingangsspannungen. Bei größeren Eingangsspannungen hingegen 
treten starke Abweichungen von der idealen Kennlinie eines ohmschen Widerstandes auf. 
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Abb. 5.8: Kennlinie des Ausgangsstroms Iout des einstufigen, gegengekoppelten Differenzverstärkers 

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

 
)V(I

V = )R(V
inout

in
in  

 

Vin / V

R
 / 
Ω

 
Abb. 5.9: Widerstandskennlinie des einstufigen, gegengekoppelten Differenzverstärkers 
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Der geforderte Widerstand von R=40 kΩ wird nur bei kleinen Spannungen um Vin=0 V er-
reicht. Die „Spitzen“ in der Kennlinie folgen aus dem Offset der Stromkennlinie. Die 
maximale relative Änderung des Widerstandes im geforderten Aussteuerbereich von 
∆Vin,max=±1,5 V beträgt 
 

 %30
R

R max =∆
. (5.26) 

 
Der Anstieg des Widerstandswertes bei großen Spannungsabfällen beeinflußt die Glättung der 
Eingangspotentiale im Widerstandsnetz, da das Verhältnis der horizontalen und der vertikalen 
Widerstände die Stärke der Glättung des Netzes bestimmt. Somit ist in diesem Fall die Kno-
tenpotentialdifferenz zweier benachbarter Knotenpotentiale kein eindeutiges Maß für die 
Kantenstärke. Dies schränkt die Empfindlichkeit für die Kantenerkennung ein. Daher werden 
weitere Schaltungen für die Realisierung von Vertikalwiderständen untersucht, die einen 
größeren linearen Verlauf des Ausgangsstromes aufweisen. 
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5.2 Linearisierter OTA 

Im vorherigen Abschnitt wurde gezeigt, daß die Linearität der Ausgangsstromkennlinie eines 
einstufigen gegengekoppelten Differenzverstärkers bei einer Belastung nur für einen kleinen 
Aussteuerbereich erreichbar ist. In diesem Abschnitt wird eine Linearisierungstechnik nach Z. 
Wang vorgestellt [111][112], durch die der Linearitätsbereich vergrößert werden kann. Das 
Grundprinzip besteht darin, nicht die Steilheit gm des Differenzverstärkers als Vertikalwider-
stand zu verwenden, sondern hierfür eine zusätzliche Schaltung einzusetzen. 
 
 
5.2.1 Prinzip der Linearisierung nach Z. Wang 

Wie bereits in Abb. 5.5 gezeigt wurde, bestimmt sich der Gesamtwiderstand Rgesamt eines 
belasteten, gegengekoppelten Differenzverstärkers aus der Reihenschaltung des Widerstandes 
R0,einstufig=1/gmi und des Lastwiderstandes RL: 
 

 R + R = 
I

V + 
I

V = 
I

V + V = 
I

V = R Leinstufig,0
L

L

L

d

L

Ld

L

in
gesamt  (5.27) 

 
Ziel des Prinzips nach Z. Wang ist es, durch die Verwendung eines zweistufigen gegengekop-
pelten Differenzverstärkers, der bei ohmscher Belastung näherungsweise einen Widerstand 
R0,zweistufig realisiert, diesen derart zu verringern, sodaß der Gesamtwiderstand fast ausschließ-
lich durch RL bestimmt wird; d.h. der Lastwiderstand allein realisiert den Vertikalwiderstand. 
Durch eine geeignete Wahl der schaltungstechnischen Realisierung des Lastwiderstandes 
kann somit die Linearität für einen größeren Aussteuerbereich realisiert werden. Zur Erläute-
rung dieses Prinzips wird das Ersatzschaltbild des belasteten, zweistufigen gegengekoppelten 
Differenzverstärkers in Abb. 5.10 betrachtet. 
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Abb. 5.10: Ersatzschaltbild des belasteten, zweistufigen gegengekoppelten Differenzverstärkers 

Die Differenzeingangsspannung Vd berechnet sich wie im Falle des einstufigen gegengekop-
pelten Differenzverstärkers aus der Differenz der Eingangsspannung Vin und der Ausgangs-
spannung VL zu: 
 
 V - V = V Lind  (5.28) 
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Durch Anwendung der Maschenregel in der Ausgangsschleife ergibt sich für den Ausgangs-
strom IL die Beziehung: 
 

 
R

V = 
R

V - V A A = I
L

L

02

Ldd2d1
L  (5.29) 

 
Mit den Gleichungen (5.28) und (5.29) läßt sich die Eingangsspannung Vin bestimmen: 
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Lin  (5.30) 

 
Mit der Annahme, daß die Verstärkungen Ad1,Ad2»1 sind und R02>RL ist, kann die Gl. (5.30) 
vereinfacht werden zu: 
 

 



≈  

R A A

R  + 1  V  V
Ld2d1

02
Lin  (5.31) 

 
Eine entsprechende Auflösung dieser Gleichung nach VL liefert: 
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Auch diese Gleichung beschreibt wie die Gl. (5.8) einen Spannungsteiler aus dem Lastwider-
stand RL und dem Widerstand R0,zweistufig, der durch den zweistufigen gegengekoppelten Ver-
stärker gebildet wird mit 
 

 
AA

R 
I

V = R
d2d1

02

L

d
zweistufig,0 = . (5.33) 
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Mit der Annahme 
 
 R g = A 02mi2d , (5.34) 

 
folgt: 
 

 
g

1
 

A

1
 =

RgA

R = R
mid102mid1

02
zweistufig,0 . (5.35) 

 
Demnach verkleinert sich der Widerstand R0,zweistufig des zweistufigen Verstärkers im Ver-
gleich zum Widerstand R0,einstufig des einstufigen Verstärkers um den Faktor 1/Ad1: 
 

 R 
A

1
 = R einstufig,0

d1
zweistufig,0  (5.36) 

 
Da die Verstärkung Ad1»1 ist, ergibt sich für R0,zweistufig ein sehr kleiner Widerstandswert. 
Somit wird der Gesamtwiderstand Rgesamt des belasteten, zweistufigen gegengekoppelten 
Differenzverstärkers näherungsweise nur durch den Lastwiderstand RL bestimmt: 
 
 zweistufig,0LLgesamt RR mit   ,RR >>≈  (5.37) 

 
 
5.2.2 Linearisierter OTA nach Z. Wang 

Die Realisierung des zweistufigen gegengekoppelten Differenzverstärkers nach Z. Wang 
erfolgt durch die Schaltung nach Abb. 5.11 [111][112]. 
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Abb. 5.11: Zweistufiger gegengekoppelter Differenzverstärker nach Z. Wang 

Die Transistoren M1-M5 bilden die erste Verstärkerstufe und M6-M9 die zweite. Um die Ge-
samtverstärkung der Schaltung zu berechnen, werden zunächst die beiden Verstärkungsstufen 
einzeln betrachtet: Die Verstärkung der ersten Stufe ist nach [36] Ad1. Für die Berechnung der 
Verstärkung der zweiten Stufe wird das Kleinsignalersatzschaltbild betrachtet: 
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Abb. 5.12: Zweite Verstärkerstufe der Abb. 5.11 

(a) Schaltbild, (b) Ersatzschaltbild, (c) vereinfachtest Ersatzschaltbild 

Die Spannung vx aus der Abb. 5.12(c) läßt sich aus der Parallelschaltung der Leitwerte (g06, 
gm8) und dem Strom (gm6Â

vgs6) bestimmen zu: 
 

 v 
g + g

g
 - = v gs6

m806

m6
x  (5.38) 

 
Unter der Voraussetzung, daß gm»go ist, kann die Gl. (5.38) vereinfacht werden zu: 
 

 v 
g

g
 -  v gs6

m8

m6
x ≈  (5.39) 

 
Die Ausgangsspannung vout aus der Abb. 5.12(c) läßt sich folgendermaßen bestimmen: 
 

  
g + g

v
g

g g
 - vg

 -  = 
g + g

vg + vg
 - = v

0907

gs6

m8

m6m9
gs7m7

0907

xm9gs7m7
out  (5.40) 

 
Da die Transistoren M8 und M9 gleich dimensioniert sind, gilt gm8=gm9. Somit kann die  
Gl. (5.40) vereinfacht werden zu: 
 

 
g + g

vg - vg
 - = v

9007

gs6m6gs7m7
out  (5.41) 

 
Ferner sind auch die Transistoren M6 und M7 gleich dimensioniert, so daß mit gm=gm6=gm7 die 
Gl. (5.41) umgeformt werden kann zu: 
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 ) v - v ( 
g + g

g
  = v 7gs6gs

9007

m
out  (5.42) 

 
Aus der Abb. 5.12(a) ist zu entnehmen, daß die Spannung (vgs6-vgs7) der Eingangsspannung 
der zweiten Stufe bzw. der Ausgangsspannung der ersten Stufe entspricht. Daraus ergibt sich 
für die Differenzverstärkung Ad2 der zweiten Stufe: 
 

 
v A
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g + g

g
 = 

v - v
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9007
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Die Gesamtverstärkung des zweistufigen Verstärkers nach Z. Wang ergibt sich somit zu: 
 

 A A = 
v

v = A d2d1
in

out
gesamt     mit  Ad1,Ad2 »1. (5.44) 

 
Ziel der bisherigen Rechnungen war zu zeigen, daß der zweistufige gegengekoppelte Verstär-
ker nach Wang eine hohe Gesamtverstärkung besitzt und somit der Widerstand R0,zweistufig, der 
durch den Verstärker abgebildet wird, bei ohmscher Belastung vernachlässigt werden kann. 
Nach Gl. (5.37) wird der Gesamtwiderstand Rgesamt näherungsweise allein 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 Differenzverstärkers nach Abb. 5.11 wird 
mit einem Widerstand RL belastet, der durch einen Grounded-Resistor nach Abb. 5.13 reali-
siert wird [111][112]. Dieser Grounded-Resistor wird auch als Current-to-Voltage-Converter 
CVC bezeichnet. 
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Abb. 5.13: Grounded-Resistor bzw. Current-to-Voltage-Converter CVC nach Z. Wang 

Der Grounded-Resistor besteht aus zwei diode-connected Transistoren, d.h. beide MOS-
Transistoren arbeiten im Sättigungsbereich. Um den Widerstand des Grounded-Resistors zu 
bestimmen, werden zunächst die Sättigungsströme Id1 und Id2 für den unbelasteten Fall be-
trachtet: 
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Die beiden Gate-Source-Spannungen VGS1 und VGS2 lassen sich beschreiben als: 
 

 
SSDDCVC,outSSGS2

DDCVC,outGS1

-VVmit         V - V = V 
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=
 (5.46) 

 
Setzt man die Gl. (5.46) in die Gl. (5.45) ein, ergeben sich folgende Drainströme: 
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Die Transistoren M1 und M2 werden gleich dimensioniert. Somit gilt: 
 
 T2T1Tox21 VVV    und     L/WcKKK ==µ===  (5.48) 

 
Mit der zusätzlichen Definition VDT=VDD+VT bzw. VDT=-VSS+VT, können die Drainströme 
vereinfacht werden zu: 
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Somit ergibt sich für den Eingangsstrom Iin folgende Knotengleichung: 
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Wird diese Gleichung nach Vout,CVC aufgelöst, erhält man eine Gleichung, die einen Current-
to-Voltage-Converter CVC beschreibt: 
 

DT
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CVC,out V K 2

I
V =  

 
Der Wert des Grounded-Resistors RCVC bestimmt sich demnach zu 
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5.2.4 Grounded-Resistor als Lastwiderstand 

Mit dem Grounded-Resistor als Lastwiderstand für den zweistufigen gegengekoppelten Diffe-
renzverstärker ergibt sich die Schaltung nach Abb. 5.14 [112]: 
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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 
würde dazu führen, daß der Grounded-Resistor RCVC parallel zu der Last liegt. Dadurch würde 
sich der Lastwiderstand des zweistufigen Differenzverstärkers reduzieren, und der Widerstand 
des Verstärkers R0,zweistufig könnte nicht mehr vernachlässigt werden. Ferner würde die Kno-
tengleichung Gl. (5.50) ungültig sein, da noch ein zusätzlicher Ausgangsstrom berücksichtigt 
werden müßte. Um das Problem der Rückkopplung zu vermeiden, werden zwei zusätzliche 
Transistoren (M12, M13) eingefügt, die eine Kopie des Ausgangsstromes Iout erzeugen (siehe 
Abb. 5.15a und Abb. 5.15b). 
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Abb. 5.15a: Linearisierter OTA nach Wang [112] 
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Abb. 5.15b: Symbol des linearisierten OTAs nach Wang [112] 

Für die Gate-Source-Spannung der Transistoren M12 und M13 der Abb. 5.15a gilt: 
 
 VGS13=VGS9 

 
 VGS12=VGS7 
 
Somit fließen durch M13 und M9 sowie durch M12 und M7 die gleichen Ströme. Daher ent-
spricht der Ausgangstrom I’out dem Strom Iout: 
 
 I = I outout′  (5.52) 

 
In Abhängigkeit der variablen Eingangsspannung und des nahezu konstanten Widerstandes 
RCVC wird ein entsprechender Strom Iout erzeugt, der demnach in Form einer Kopie I‘

out in das 
Widerstandsnetzwerk eingeprägt wird. Durch die zusätzlichen Transistoren (M12, M13) wird 
erreicht, daß die Rückkopplung des Verstärkers nicht mehr mit dem Ausgang verbunden ist. 
Der Vertikalwiderstand wird daher näherungsweise 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. Für einen idealen Widerstand (Zwei-
pol), dessen Ausgang durch eine Quelle auf eine Spannung Vout gezwungen wird, sollte die 
folgende Beziehung gelten: 

 out
outin I = 

R
V - V

 (5.53) 

 

 

.
R

Iout
Vout.inV

  

 Abb. 5.16: Widerstand R 

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

  
R
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R

V = I outinin
out

−≠′ ; (5.54) 
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d.h. die Ausgangsspannung Vout hat keinen Einfluß auf den Ausgangsstrom I’out, da keine 
Rückkopplung des Ausgangs auf den Eingang besteht. Für die Anwendung des linearisierten 
OTAs im Widerstandsnetz als Vertikalwiderstand muß aber die Gl. (5.53) erfüllt sein. Daher 
wird die Schaltung nach Abb. 5.15a um einen zusätzlichen Grounded-Resistor am Ausgang 
erweitert, der eine Kopie des ersten Grounded-Resistors darstellt (siehe Abb. 5.17). 
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Abb. 5.17: Bidirektionaler linearisierter OTA 

Die Transistoren (M10, M11) und (M14, M15) sind gleich dimensioniert, d.h. es gilt: 
 
 15M,14M,CVC11M,10M,CVC RR = R =  (5.55) 

 
Für den Fall, daß die Ausgangsspannung Vout auf Masse gelegt wird, fließt über den zweiten 
Grounded-Resistor RCVC,M14,M15 kein Stromanteil von I’out ab; d.h. RCVC,M14,M15 hat keine Wir-
kung auf den Ausgangsstrom. Bei einer äußeren angelegten Spannung Vout hingegen gilt: 
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out
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Mit 
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in
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und der Gl. (5.55) kann die Gl. (5.56) umgeschrieben werden zu: 
 

 
R

V - V = I
outinb

out  (5.58) 

 
Diese entspricht der Gl. (5.53); d.h. es ergibt sich der gewünschte lineare Zusammenhang 
zwischen dem Ausgangsstrom Ib

out und der Spannungsdifferenz (Vin-Vout). Somit wirkt die 
Schaltung nach Abb. 5.17 als ein bidirektionaler Vertikalwiderstand im Widerstandsnetzwerk. 
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5.2.6 Simulation des bidirektionalen linearisierten OTAs 

• Dimensionierung 
 
Auch für den bidirektionalen linearisierten OTA nach Abb. 5.17 wird für einen Aussteuerbe-
reich von ∆Vin,max=±1,5 V ein möglichst linearer Widerstand von R=40 kΩ gefordert. Daraus 
ergeben sich für den OTA die Transistordimensionierungen nach Tabelle 5.2. 
 

Transistoren Transistordimensionen 

 W/µm L/µm 

M1, M2 6 1,2 

M3, M4, M6, M7, M12 4 1,2 

M5, M8, M9, M13 8 1,2 

M10, M11, M14, M15 2,8 8 

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

• Simulationsergebnisse 
 
Für die Simulation des Ausgangsstroms wurde erneut die Testschaltung nach Abb. 5.7 ver-
wendet. Die Abb. 5.18 zeigt die gemessene Kennlinie des Ausgangsstroms Ib

out in Abhängig-
keit der Eingangsspannung Vin. 
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I
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Abb. 5.18: Kennlinie des Ausgangsstroms Ib

out des bidirektionalen linearisierten OTAs 
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Im Vergleich zu der Ausgangsstromkennlinie des einstufigen gegengekoppelten Differenzver-
stärkers (Abb. 5.8) weist die Kennlinie der Abb. 5.18 ein lineareres Verhalten über den gefor-
derten Aussteuerbereich. Dies wird auch aus der folgenden Widerstandskennlinie des OTAs 
ersichtlich. 
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Abb. 5.19: Widerstandskennlinie des bidirektionalen linearisierten OTAs 

Dabei betragen die relativen Abweichungen an den Grenzen des Aussteuerungsbereichs: 
 

  7,5%  = 
R

R
      und      12,5% = 
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 1.5V = V1.5V- = V inin



∆


∆

 (5.59) 

 
Die größten Abweichungen in der Widerstandskennlinie vom geforderten Wert R=40 kΩ 
ergeben sich allerdings bei kleinen Eingangsspannungen. Die maximale relative Abweichung 
hierbei beträgt ca. 
 

 %25
R

R max =
∆

. (5.60) 

 
Diese Abweichungen lassen sich hauptsächlich auf das nichtideale Verhalten der Stromspie-
gel (M3, M6), (M4, M7) und (M8, M9) der Abb. 5.17 zurückführen. Idealerweise sollten die 
Stromspiegel einen unendlich großen Ausgangswiderstand besitzen: Betrachtet man nochmals 
die Abb. 5.18, so ist erkennbar, daß die Ausgangsstromkennlinie nicht exakt durch den Null-
punkt verläüft. Es liegt eine Verschiebung der Kennlinie um einen Stromoffset von Ioff=1 µA 
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 läßt. 
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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. 
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Abb. 5.20: Bidirektionaler linearisierter OTA mit Kaskode-Stromspiegel 

Die simulierte Kennlinie des Ausgangsstroms Ib
out zeigt die Abb. 5.21. 
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Abb. 5.21: Kennlinie des Ausgangsstroms Ib

out des linearisierten OTAs mit Kaskode-Stromspiegel 
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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 bei ca. 
Ioff=80 nA im Vergleich zu Ioff=1 µA bei der Schaltung ohne Kaskode-Stromspiegel. 
 
In der Abb. 5.22 ist die Widerstandskennlinie in Abhängigkeit von der Eingangsspannung 
dargestellt. 
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Abb. 5.22: Widerstandskennlinie des linearisierten OTA’s mit Kaskode-Stromspiegel 

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

  %8  = 
R

R
      und      %61 = 

R

R

 1.5V = V1.5V- = V inin



∆


∆

 (5.61) 
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5.3 Einsatz des linearisierten OTAs im Widerstandsnetz 

Bisherige Simulationsergebnisse haben gezeigt, daß der linearisierte OTA nach Wang eine 
höhere Linearität in der Widerstandskennlinie aufweist als der einstufige gegengekoppelte 
Differenzverstärker. Von entscheidendem Nachteil ist allerdings die hohe Anzahl der Transis-
toren pro Vertikalwiderstand. Aus diesem Grund wird in diesem Abschnitt eine weitere Imp-
lementierungsmöglichkeit des Vertikalwiderstandes vorgestellt, die im Prinzip die selbe Funk-
tion erfüllt wie der linearisierte OTA nach Wang; jedoch mit einer reduzierten Anzahl von 
Transistoren. Eine weitere Hardwarereduzierung folgt aus der Tatsache, daß für die Imple-
mentierung des Netzwerkes zwei gleich große Vertikalwiderstände pro Netzknoten benötigt 
werden. Somit können durch eine Mehrfachnutzung von Schaltungsmodulen weitere Transis-
toren eingespart werden. 
 
 
5.3.1 Zweistufiger Differenzverstärker mit Source-Schaltung 

Nachteilig beim bidirektionalen OTA nach Abb. 5.20 ist die hohe Transistorenanzahl, die 
hauptsächlich für die zweite Verstärkerstufe benötigt wird. Darin erfüllt die Stromspiegel-
Schaltung zwei wesentliche Funktion: 
1. Sie verstärkt das Ausgangssignal der ersten Verstärkerstufe um den Faktor Ad2. 
2. Sie wandelt den Differential-Ended- in einen Single-Ended-Differenzverstärker um. 
 
Eine einfachere schaltungstechnische Methode, die Funktionen des zweistufigen gegengekop-
pelten Verstärkers abzubilden, zeigt die Abb. 5.23 [54][102]. 
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Abb. 5.23: Zweistufiger gegengekoppelter Differenzverstärker mit Source-Schaltung 

In der ersten Verstärkerstufe (M1-M5) wird schon durch einen Stromspiegel als aktive Last 
(M3, M4) ein Single-Ended-Differenzverstärker realisiert. Die zweite Verstärkerstufe (M6, M7) 
muß daher lediglich das Ausgangssignal der ersten Stufe um den Faktor Ad2 verstärken. Dafür 
wird eine Source-Schaltung aus zwei Transistoren eingesetzt. Zur Bestimmung ihrer Verstär-
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 R0 mit Vin=0 V nach [37] zu: 
 

 
g +g

1
 = 

i

v = R
d7d6x

out
0  (5.62) 

 
Mit 
 

 
g + g

1
 g v - = v

d7d6
m6inout  (5.63) 

 
ergibt sich somit die Leerlaufverstärkung Ad2 zu: 
 

 R g - = 
g + g

g
 - = 

v

v = A 0m6
d7d6

m6

in

out
d2  (5.64) 

 
Das negative Vorzeichen spielt hierbei keine wesentliche Rolle. Durch die Rückkopplung auf 
den negativen Eingang des Differenzverstärkers hebt sich das Vorzeichen entsprechend wie-
der auf. Wichtig ist festzuhalten, daß auch hier wie in Abschnitt 5.2.1 der Ausgangswider-
stand des zweistufigen Verstärkers bei einer ohmschen Belastung vernachlässigt werden kann, 
da die Verstärkung | Ad1⋅Ad2|»1 ist. Der Gesamtwiderstand Rgesamt 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 Berücksichtigung des Rückkopplungsproblems und der Bidirektionalität (siehe Ab-
schnitt 5.2.4 und 5.2.5) erfolgt die Realisierung des Vertikalwiderstandes nach Abb. 5.26. 
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Abb. 5.25: Bidirektionaler linearisierter OTA als Vertikalwiderstand 

Die Transistoren (M1-M7) bilden den zweistufigen gegengekoppelten Differenzverstärker und 
die beiden Transistoren (M8, M9) den Grounded-Resistor. Mit Hilfe der Transistoren  
(M10, M11) wird der Ausgangsstrom Iout gespiegelt, um die Rückkopplung des Verstärkers 
unabhängig vom Ausgang zu halten. Die Transistoren (M12, M13) gewährleisten die Bidirekti-
onalität des Vertikalwiderstandes. 
 
 
5.3.3 Bidirektionaler linearisierter OTA mit zwei Ausgängen (Dual-Output-Linear-OTA) 

Eine weitere Reduzierung der Hardware ergibt sich aufgrund der speziellen Eigenschaft des 
zweilagig-parallelen Netzwerks: Das Eingangssignal Vin wird über zwei gleich große, paralle-
le Vertikalwiderstände in zwei Widerstandsnetze eingespeist. Somit ist für 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. 
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Abb. 5.26: Bidirektionaler linearisierter OTA mit zwei Ausgängen für die Realisierung von 

 zwei parallelen Vertikalwiderständen (Dual-Output-Linear-OTA) 
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5.3.4 Simulation des Dual-Output-Linear-OTAs 

• Dimensionierung 
 
Für den Dual-Output-Linear-OTA nach Abb. 5.26 ergeben sich die Transistordimensionie-
rungen nach Tabelle 5.3. 
 

Transistoren Transistordimensionen 

 W/µm L/µm 

M1, M2 3 2,4 

M3, M4, M6, M10, M14, 2 1,2 

M5, M7, M11, M15 6 1,2 

M8, M9, M12, M13, M16, M17 2,8 8 

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

• Simulationsergebnisse 
 
Die Abb. 5.27 zeigt die Ausgangsstromkennlinie Iout des Dual-Output-Linear-OTAs. 
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Abb. 5.27: Kennlinie des Ausgangsstroms Iout des Dual-Output-Linear-OTAs 

Im Vergleich zu den zuvor betrachteten Schaltungen, zeigt die Ausgangsstromkennlinie  
Iout (Vin) über den geforderten Aussteuerbereich eine geringere Abweichung von der idealen 
Widerstandskennlinie. Der Stromoffset beträgt in diesem Fall ca. Ioff=200 nA. Dieser wird 
durch den endlichen Ausgangswiderstand der Stromspiegel verursacht. 
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Die Widerstandskennlinie des Dual-Output-Linear-OTAs ist in der Abb. 5.28 dargestellt.  
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Abb. 5.28: Widerstandskennlinie des Dual-Output-Linear-OTAs 

Die maximale relative Abweichung des Widerstands im Aussteuerbereich beträgt 
 

 7,5% = 
R

R max∆
. (5.65) 
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5.4 Vergleich der schaltungstechnischen Realisierungsmöglichkeiten 

Die wichtigsten Simulationsergebnisse der unterschiedlichen Realisierungsmöglichkeiten für 
den Vertikalwiderstand werden zum Vergleich in der Tabelle 5.4 gegenübergestellt. 
 

 ∆Rmax/R Anzahl der Transistoren 
  für einen RV für zwei RV 

Einstufiger gegengekoppelter 
Differenzverstärker 

 

 
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 Realisierungsmöglichkeiten des vertikalen Widerstandes 

Die vorgestellten Implementierungsmöglichkeiten des Vertikalwiderstandes werden im fol-
genden hinsichtlich ihrer Linerarität und des Schaltungsaufwandes miteinander verglichen. 
 
 
5.4.1 Linearität 

Im Gegensatz zur herkömmlichen Realisierung des Vertikalwiderstandes mit Hilfe des einstu-
figen gegengekoppelten Differenzverstärkers (∆Rmax/R=30%), kann mit dem Dual-Output-
Linear-OTA  eine geringere Widerstandsabweichung vom Verhalten eines idealen ohmschen 
Widerstandes erzielt werden (∆Rmax/R=7,5%). Vollständigkeitshalber wird im folgenden die 
Linearität der beiden Schaltungen untersucht. 
 
Die Linearität einer Schaltung wird durch den Klirr-Faktor (Total-Harmonic-Distortion THD) 
beschrieben. Die THD bestimmt sich aus dem Verhältnis der Effektivwerte der Oberwellen 
zum Effektivwert der Grundwelle [102]. Für die Messung der THD wird am Eingang der 
Schaltungen eine sinusförmige Spannung Vin=VA sin(ω0 t) angelegt. Bei einer Frequenz von 
2 MHz wird eine parametrische Analyse durchgeführt, wobei die Amplitude VA als Parameter 
von [0 V-1,6 V] variiert wird. Anschließend erfolgt eine diskrete Fouriertransformation mit 
dem Strom-Ausgangssignal. Die Amplituden der Spektralanteile bei ω=ω0, ω=2ω0 und 
ω=3ω0 wurden gemessen (höhere Oberwellen wurden vernachlässigt). 
 
Die Abb. 5.29 zeigt die Harmonic-Distortion der ersten und der zweiten Oberwelle sowie die 
Total-Harmonic-Distortion des einstufigen gegengekoppelten Differenzverstärkers in Abhän-
gigkeit der Eingangsamplitude VA. Mit zunehmender Eingangsspannung ergibt sich, wie 
schon aus der Kennlinie in Abb. 5.8 zu erkennen war, eine stärkere Verzerrung der Eingangs-
signale. 
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Abb. 5.29: THD des einstufigen gegengekoppelten Differenzverstärkers 
(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 größer waren als 
ω=2ω0. Somit entpricht die Harmonic-Distortion der ersten Oberwelle auch der Total-
Harmonic-Distortion. 
 

-50 

-40 

-30 

-20 

-10 

0 

10 

20 

0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800 
Vin / mV

THD

 
Abb. 5.30: THD des Dual-Output-Linear-OTAs 

Der Dual-Output-Linear-OTA weist mit maximal –35 dB im geforderten Aussteuerbereich 
eine erheblich günstigere THD auf als der einfache Differenzverstärker mit maximal –5 dB, da 
gemäß des Linearisierungsprinzips nach Wang (siehe Abschnitt 5.2.1), der CVC-
Lastwiderstand allein den Vertikalwiderstand realisiert. 
 
 
5.4.2 Schaltungsaufwand 

Als weiterer Vergleichswert dient die Anzahl der verwendeten Transistoren für die Realisie-
rung der jeweiligen Schaltungen. 
 
Die Schaltung des Dual-Output-Linear-OTAs benötigt mit 17 Transistoren im Vergleich zu 
den linearisierten OTAs für die Realisierung von zwei parallelen Vertikalwiderständen eine 
deutlich geringere Anzahl von Transistoren als 30 bzw. 46 Transistoren. Dies folgt einerseits 
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durch die Source-Schaltung als zweite Verstärkerstufe (siehe Abschnitt 5.3.1) und anderer-
seits durch die effektive Mehrfachnutzung von Schaltungsmodulen (siehe Abschnitt 5.3.3). 
Die geringstmögliche Transistorenzahl für die Realisierung eines vertikalen Widerstandes 
benötigt der einstufige gegengekoppelte Differenzverstärker mit 5 Transistoren. Dies ist je-
doch verbunden mit der höchsten Widerstandsabweichung von ∆Rmax/R=30%. Für die Reali-
sierung von zwei parallelen Vertikalwidertständen 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 zusätzliche Tran-
sistoren ausreichend, um zwei parallele Vertikalwiderstände zu realisieren. 
 
Aufgrund des vergleichsweise niedrigen Hardwareaufwands und der zusätzlich hohen Lineari-
tät, wurde für die Implementierung der Vertikalwiderstände des gemultiplexten-zweilagig-
parallelen Widerstandsnetzwerks der Dual-Output-Linear-OTA ausgewählt. 
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6 Realisierung der Horizontalwiderstände 

Die Horizontalwiderstände 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 Horizontalwiderstände durch 
einzelne MOS-Transistoren implementiert, die im Triodenbereich betrieben werden. Die 
Gateanschlüsse der Transistoren werden dabei durch Spannungen angesteuert, die größer sind 
als die Betriebsspannung VDD. Diese Spannungen werden durch eine Ladungspumpe  
on-Chip generiert. Damit wird gewährleistet, daß die Transistoren bei minimaler physikali-
scher Dimensionierung näherungsweise eine lineare Widerstandscharakteristik aufweisen. 
 
In diesem Kapitel wird zunächst in Abschnitt 6.1 der allgemeine Aufbau der Horizontalwider-
stände des gemultiplexten zweilagig-parallelen Netzwerks vorgestellt. Anschließend erfolgt in 
Abschnitt 6.2 die Betrachtung des MOS-Transistors als linearer Widerstand. Die Schaltungs-
module zur Ansteuerung der Horizontalwiderstände 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 Horizontalwiderstände 

Den allgemeinen Aufbau der Horizontalwiderstände des gemultiplexten zweilagig-parallelen 
Netzwerks zeigt die Abb. 6.1. 
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Abb. 6.1: Horizontalwiderstände beider Netzlagen (vereinfachte Darstellung) 

Die Horizontalwiderstände beider Netzwerklagen (RH1, RH2) werden durch einzelne NMOS 
Transistoren (MH1, MH2) unterschiedlicher Dimensionierung realisiert. Dadurch werden bei 
gleicher Gatespannung verschiedene Widerstandswerte realisiert. Die Widerstände sind aller-
dings vom jeweiligen Arbeitspunkt abhängig. Daher werden die Gateanschlüsse der Transis-
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toren durch eine Ladungspumpe mit Spannungen versorgt, die größer sind als die maximale 
Betriebsspannung von VDD. Somit wird der Einsatz der einzelnen MOS Transistoren im Trio-
denbereich gewährleistet und ferner der Widerstandswert geregelt. Diese Methode ist ein 
sinnvoller Kompromiss zwischen Hardwareaufwand und erzielbarer Linearität. Hier sei 
nochmals zu erwähnen, daß für die Kantenerkennung nicht absolute Widerstandswerte, son-
dern relative Widerstandsverhältnisse RH/RV entscheidend sind. 
 
Die generierten Spannungen der Ladungspumpe liegen zwischen 7,8 V und 13,3 V, bei einer 
Gateoxiddurchbruchsspannung der uns zur Verfügung stehenden 1,2µm AMS-Technologie 
von >20 V. Es wären demnach höhere Gatespannungen und somit eine höhere Linearität der 
Horizontalwiderstände erzielbar. Allerdings wurde eine maximale Gatespannung von 13,3 V 
angesetzt, um einerseits eine höhere Sicherheit zu gewährleisten und andererseits die Funktio-
nalität der Methode nach Abb.6.1 zu überprüfen. 
 
Für die zusätzliche Segmentierung werden in der zweiten Netzwerklage die Horizontalwider-
stände um zwei Schalter (Sser, Spar) erweitert: In der Kantenerkennungsphase ist der Schalter 
Sser geschlossen und Spar offen, und MH2 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 geöffnet, 
andernfalls geschlossen. 
 
Für die Horizontalwiderstände der beiden parallelen Widerstandslagen ergeben sich somit die 
folgenden Anforderungen: 
 
a) In der Kantenerkennungsphase müssen die Widerstandswerte der Horizontalwiderstände 

voneinander verschieden sein, um zwei unterschiedlich räumlich tiefpaßgefilterte Signale 
zu erzeugen. Dabei sollten die Widerstandswerte der Horizontalwiderstände der ersten 
Netzlage RH1 veränderbar sein, um eine Steuerung des Detailreichtums der Kanteninfor-
mationen zu ermöglichen (siehe Tabelle 6.1). 

 
b) In der Segmentierungsphase sollte der Horizontalwiderstand der zweiten Netzlage RH2 bei 

einer zuvor erkannten Kanten zwischen seinen Knotenpunkten möglichst hochohmig und 
bei keiner Kante möglichst niederohmig sein. 

 
  RH1 RH2 

Kantenerkennungsphase variabel3,  40 kΩ 

  20 kΩ 

konstant, 4 kΩ 

Segmentierungsphase Kante -- ∞ (ideal) 

 keine Kante --  0 (ideal) 

 Tabelle 6.1: Anforderungen der beiden Horizontalwiderstände RH1 und RH2 

                                                 
3 Die in Abschnitt 3.3.4 beschriebene Steuerung des Detailreichtums der Kanteninformation wird durch die 
Variation des Widerstandes RH1 realisiert. Die schaltungstechnische Realisierung erfolgte für die Widerstands-
werte 20 kΩ und 40 kΩ. Auf weitere Widerstandswerte wurde hier verzichtet, da in erster Linie die Verifikation 
der Funktionalität der Schaltung im Vordergrund stand. 
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6.2 MOS-Transistor als linearer Widerstand 

6.2.1 Betrachtung der Widerstandsgleichung 

Um den Einsatz des MOS-Transistors als ohmschen Widerstand zu untersuchen, werden 
zunächst dessen Drainstromgleichungen betrachtet. Unter Vernachlässigung des Substratsteu-
erfaktors δ ergeben sich nach [107] folgende Drainstromgleichungen für den MOS-Transistor: 
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Man unterscheidet zwischen der Drainstromgleichung für den Triodenbereich (VDS ≤

�

VDSSAT) 
und für den Sättigungsbereich (VDS > VDSSAT). Für den Einsatz des einzelnen MOS-Transistors 
als Horizontalwidertand im Widerstandsnetzwerk wird der Triodenbereich betrachtet, da sich 
hier der Transistor näherungsweise wie ein ohmscher Widerstand verhält. 
 
Als Beispiel wird in Abb. 6.2 das Kennlinienfeld eines NMOS-Transistors für unterschiedli-
che Gatespannungen VG dargestellt. 
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Abb. 6.2: Kennlinien eines NMOS-Transistors für VG=Vst=[1 V-5 V], W/L=5 µm/6 µm 

Bei einer Gatespannung von z. B. Vst=5 V weist die Kennlinie im Bereich von VDS=[0 V- 
1,8 V] eine annähernd lineare Widerstandscharakteristik auf. Für diesen Bereich gilt nähe-
rungsweise: 
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Die Drainstromgleichung für den Triodenbereich aus Gl. (6.1) eingesetzt in die Gl. (6.2) 
ergibt unter der Voraussetzung, daß VDS �

�

VGS ist: 
 

 ( )TGoxnD

D

VVCW

L

I

V
R

−µ⋅
==  (6.3) 

 
Für den Einsatz des MOS-Transistors als Horizontalwiderstand im Widerstandsnetzwerk wird 
gefordert, daß er im Bereich von VDS=[1 V-4 V] ein ohmsches Verhalten aufweist. Die Tran-
sistorkennlinien aus Abb. 6.2 würden dieser Forderung zur unzureichend genügen. Um einer-
seits den linearen Bereich der Transistoren zu erweitern und andererseits den Einfluß der 
Drain-Source-Spannung VDS auf den Widerstandswert zu minimieren, werden die Transisto-
ren mit Gatespannungen versorgt, die größer sind als maximale Betriebsspannung VDD. 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 zusätzliche 
Kennlinien mit VGS ≥

�

VDD erweitert. 
 

[V]VDS

[mA]ID

 
Abb. 6.3: Transistorkennlinien für VG=Vst=[5 V-13,6 V], W/L=5 µm/6 µm 

Es ist deutlich zu erkennen, daß mit zunehmender Gatespannung auch der lineare Bereich der 
Transistorkennlinien ansteigt. 
 
 
6.2.2 Widerstandsdimensionierung 

Übersichtshalber werden in der Tabelle 6.2 die gewünschten Werte der Vertikal- und Hori-
zontalwiderstände beider Netzlagen und das entsprechende Verhältnis beider Widerstände 
dargestellt. 
 
 
 
 
 



6 Realisierung der Horizontalwiderstände 

- 93 - 

Widerstände in Netz 1 Widerstandswert Verhältnis RH1/RV1 

RV1 40 kΩ  

RH1,1 20 kΩ 1:2 

RH1,2 40 kΩ 1:1 

Widerstände in Netz 2  Verhältnis RH2/RV2 

RV2 40 kΩ  

RH2 4 kΩ 1:10 

Tabelle 6.2: Dimensionierung der Widerstände 

� Dimensionierung der Horizontalwiderstände RH1 der ersten Netzwerklage 
 
Zunächst wird der 20 k�-Widerstand dimensioniert. Die Weite W wird auf 1,2 µm festge-
legt. Dadurch soll zum einen das Layout vereinfacht und zum anderen die Länge L des Tran-
sistors möglichst minimal gehalten werden [siehe Gl. (6.4)]. Weiterhin wird eine Gatespan-
nung wird zur Vereinfachung der Berechnung VG�VS angenommen, d.h. VG≈VGS. 
 
Mit den folgenden Parametern der  1,2 µm AMS Technologie 
 

2oxn V

A
75kc

µ==µ  , =TV 0,75 V 

 
und einer Gatespannung von 13,66 V4 folgt nach Gl. (6.4) für die Länge des Transistors 
 

≈⋅µ⋅µ⋅−⋅⋅⋅= V
V

A
m

A

V
k)75,066,13(752,120L

2
23 mµ . 

 
Für die Dimensionierung des 40 k�-Widerstandes werden die zuvor berechneten W/L-Werte 
des 20 kΩ-Widerstandes beibehalten und nach Gl. (6.4) die entsprechende Gatespannung VG 
berechnet5: 

+
⋅µ⋅µ
⋅⋅µ

⋅⋅
=

kVAm

AVm

40752,1

23
V

2

G 0,75 V=7,14 V 

 
 

� Dimensionierung der Horizontalwiderstände RH2 der zweiten Netzwerklage 
 
Bei der Dimensionierung der 4 kΩ-Widerstände ist zu beachten, daß sich der Wert des Wider-
standes aus dem Wert des Transistorwiderstandes R‘

H2 und dem Wert des Widerstandes des in 
Serie geschalteten Transmissiongate-Schalters Sser zusammensetzt (siehe Abb. 6.1). Daher 

                                                 
4 Diese Gatespannung entspricht der maximalen Ausgangsspannung der verwendeten Ladungspumpe, die im 
nächsten Abschnitt 6.4 diskutiert wird. 
5 Diese Spannung kann durch die verwendete Ladungspume nicht generiert werden (siehe Abschnitt 6.4). Daher 
wird der nächsthöhere mögliche Wert von VG=7,81 V verwendet. Damit ergibt sich ein Widerstandswert von 
R=36,3 kΩ. 
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müssen bei der Dimensionierung die Eigenschaften des Transmissiongate-Schalters der Tabel-
le 6.3 mit berücksichtigt werden. 
 

 NMOS PMOS 

Dimensionierung (W/L) 6,9 µm/1,2 µm 27 µm/1,2 µm 

Widerstand geschlossener Schalter ~1 kΩ 

Widerstand offener Schalter >900 MΩ 

Tabelle 6.3: Eigenschaften des Transmissiongate-Schalters 

Somit muß der Widerstand R’H2 für 3 kΩ dimensioniert werden. Dazu wird zunächst die 
Länge des Transistors auf 4 µm festgelegt. Dieser Wert sollte ausreichen, um den Transistor 
„klein“ zu halten und dabei dennoch Kurzkanaleffekte zu unterdrücken. Die Gatespannung VG 
wird auf die maximal erreichbare Spannung der verwendeten Ladungspumpe auf 13,66 V 
gesetzt. Daraus ergibt sich für die Weite W des Transistors: 
 

 ≈
⋅µ⋅
⋅⋅µ

−⋅⋅
=

VAkV

VAm

)75,066,13(753

4
W

2

1,4 mµ  

 
 
• Zusammenfassung der Dimensionierungen der Horizontalwiderstände 
 

 W/µm L/µm Gatespannung Berechneter Widerstandswert 

RH1 1,2 23 13,66 V 20 kΩ 

RH1 1,2 23  7,81 V 36 kΩ 

RH2 1,4  4 13,66 V 3 kΩ 

Tabelle 6.4: Zusammenfassung der Ergebnisse für die Dimensionierung der Horizontalwiderstände 

• Toleranzen der Widerstände 
 
Unter der Annahme, daß die Gatespannung VG der Gl. (6.3) um bis zu 10% variieren kann, 
lassen sich folgende maximale Widerstandstoleranzen berechnen: 
 

a) Für RH1=20 kΩ: %1,19
R

R =∆
 

 

b) Für RH1=36 kΩ: %8,12
R

R =∆
 

 

c) Für RH2=3 kΩ: %0,27
R

R =∆
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6.3 Schaltungsmodule für die Horizontalwiderstände 

Zur Ansteuerung der Horizontalwiderstände werden Spannungen von ca. 7,8 V-13,7 V>VDD 
benötigt. Diese können bei der verwendeten Technologie nicht von außen über die Ein-
gangspads des Mikrochips zugeführt werden, sondern müssen 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. 
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Abb. 6.4: Vierstufige-Ladungspumpe nach Dickson 

Die Ladungspumpe wird durch zwei nicht überlappende Rechtecksignale angetrieben: Ist 
φ=Low, so wird die Kapazität C1 über die Diode D1 auf VDD aufgeladen. Bei φ=High steigt 
das Potential an Knoten 1 auf 2 VDD. Dabei wird die Kapazität C2 über die Diode D2 auf 
2 VDD geladen. Bei erneutem φ=Low steigt das Potential an Knoten 3 auf 3 VDD usw.. Die 
Ausgangsspannung erhöht sich also mit jeder Stufe um VDD: 
 
 Vout = (n+1)  VDD (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 natürlich nur idealerweise. Daher müssen folgende Störgrößen 
bei der Berechnung mit berücksichtigt werden: 
 
a) Die Schwellspannung der Dioden VD muß in die Betrachtung mit einbezogen werden. Sie 

bewirkt, daß ein Kondensator nicht auf das Potential des vorhergehenden Knoten aufgela-
den werden kann. Mit jeder Stufe geht ein Anteil der Größe VD verloren. 

 
b) Es sind Störkapazitäten CS zu berücksichtigen, die zwischen jedem Knoten und der Masse 

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

 
Unter Berücksichtigung dieser Störgrößen ergibt sich die Ausgangsspannung zu: 
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Wird die Ladungspumpe belastet, so geht ein zusätzlicher Laststrom IL mit in die Betrachtung 
ein, sodaß ein weiterer Anteil aus Gl. (6.6) subtrahiert werden muß, der abhängig ist von der 
Frequenz f: 
 

 
f)CC(

In
VV

CC

C
nVVV

S

L
DDD

S
DDDout ⋅+

⋅
−





−⋅

+
+−=  (6.6) 

 
Ausführliche Herleitungen zu den oben genannten Formeln finden sich in der angegebenen 
Literatur [24]. 
 
Die zum Aufbau der Ladungspumpe notwendigen bipolaren Dioden stehen bei der verwende-
ten Technologie nicht zur Verfügung. Daher werden sie durch diode-connected NMOS Tran-
sistoren ersetzt. 
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Abb. 6.5: Ladungspumpe mit diode-connected NMOS Transistoren als Dioden 

Für die Berechnung der Ausgangsspannung Vout wird die Diodenschwellspannung VD in  
Gl. (6.7) durch die Thresholdspannung VT ersetzt: 
 

 
f)CC(

In
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6.3.2 Spannungsbegrenzer 

Die Ausgangsspannung der Ladungspumpe zur Ansteuerung der Widerstände RH1,2 darf einer-
seits nicht zu groß sein, um die Transistoren nicht zu beschädigen, und andererseits werden 
unterschiedliche Spannungen Vout>5 V zur Änderung der Widerstandswerte von RH1 benötigt. 
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⋅VT begrenzt. 
Ferner können die benötigten Spannungen>VDD für die Ansteuerung der Horizontalwider-
stände an den jeweiligen Knoten der Diodenkette der Abb. 6.6 abgegriffen werden. 
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Abb. 6.6: PMOS-Diodenkette zur Spannungsbegrenzung (am Ausgang der Ladungspumpe) 

6.3.3 Taktgenerator 

Für die Ansteuerung der Ladungspumpe wird ein nichtüberlappender Zweiphasentakt benö-
tigt. Um mögliche Timingprobleme zwischen den beiden Taktphasen zu vermeiden, wird für 
die Erzeugung eines nichtüberlappenden Zweiphasentaktes die Schaltung nach Abb. 6.7 
verwendet [27][43]. 
 

 
Abb. 6.7: Taktgenerator zur Erzeugung eines nichtüberlappenden Zweiphasentaktes 
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Aus einem eingehenden Takt C werden zwei nichtüberlappende Takte C1 und C2 erzeugt. Die 
Größe der Nichtüberlappung entspricht hierbei der Verzögerungszeit der Inverterkette. Bei der 
Implementierung des Taktgenerators wurde auf den Entwurf nach [27] zurückgegriffen. 
 
 
6.3.4 Simulationsergebnisse der Ladungspumpe mit Spannungsbegrenzer 

Um die benötigten Spannungen zur Ansteuerung der Horizontalwiderstände zu generieren, 
wurde eine vierstufige-Ladungspumpe mit einer Spannungsbegrenzerschaltung aus 14 diode-
connected PMOS-Transistoren simuliert. 
 
� Dimensionierung 
 
Die Dimensionierung der Bauelemente der Ladungspumpe und des Spannungsbegrenzers ist 
in Tabelle 6.5 zusammengefaßt. 
 

Bauelemente Dimensionierung 

Diode-connected NMOS W=2,8 µm L=3 µm 

Koppelkondensatoren 800 fF  

PMOS-Diodenkette W=2,8 µm L=3 µm 

Tabelle 6.5: Dimensionierung der Ladungspumpe mit Spannungsbegrenzer am Ausgang 

� Ergebnisse der Simulation 
 
Die Tabelle 6.6 zeigt die simulierten Ausgangsspannungen der Spannungsbegrenzerschaltung 
Vout,cp an den jeweiligen Knoten der Abb. 6.7. 
 

Knoten # VOUT Knoten # VOUT 

1 0,96 V 8 7,81 V 

2 1,95 V 9 8,78 V 

3 2,92 V 10 9,76 V 

4 3,90 V 11 10,73 V 

5 4,88 V 12 11,71 V 

6 5,86 V 13 12,68 V 

7 6,83 V 14 13,66 V 

Tabelle 6.6: Simulierte Ausgangsspannungen der Spannungsbegrenzerschaltung nach Abb. 6.6 

Die zur Ansteuerung der Horizontalwiderstände benötigten Spannungen von 13,66 V und 
7,81 V können 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. Dafür werden sogenannte Pegelkonverter verwendet, die im nächsten 
Abschnitt beschrieben werden. 
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6.3.5 Pegelkonverter und Demultiplexer für Spannungen>VDD 

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

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

VSteuer VOUT 

H VIN 

L 0 V 

Tabelle 6.7: Wahrheitstabelle des Pegelkonverters der Abb. 6.8 

Der Pegelkonverter nach Abb. 6.8 kann allerdings nicht zum Umschalten von zwei Spannun-
gen verwendet werden, die beide größer sind als VDD. 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 (VSteuer1, VSteuer2). 
 

VSteuer1 VSteuer2 VOUT 

H L 13,66 V 

L H 7,81 V 

L L -- 

H H -- 

Tabelle 6.8: Wahrheitstabelle des 2:1 DMUX der Abb. 6.9 
 
Das in Abb. 6.9 dargestellte Schaltungsprinzip des DMUX läßt sich je nach Anwendung ohne 
weiteres zu einem N:1 DMUX ausbauen (N=1,2,3,...). 
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Abb. 6.9: 2:1 DMUX für Eingangsspannungen>VDD 

� Dimensionierung 
 
Die Transistordimensionierungen für den DMUX und den Pegelkonverter sind in Tabelle 6.9 
gegeben. Für die Inverter, des DMUX und des Pegelkonverters, wurden Standardzellen ver-
wendet. 
 

Transistoren Transistordimensionen 

 W/µm L/µm 

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 sämtlichen Modulen, die zur Spannungs-
versorgung der beiden Horizontalwiderstände benötigt werden, dargestellt. Über die Ladungs-
pumpe mit anschließendem Spannungsbegrenzer werden die beiden Spannungen 
VCP-Low=7,81 V und VCP-High=13,66 V generiert, die die einzelnen MOS-Transistoren der 
Horizontalwiderstände versorgen. Die Horizontalwiderstände der zweiten Netzlage RH2 haben 
einen konstanten Widerstandswert von 4 kΩ bei einer Gatespannung von VCP-High. Im Gegen-
satz dazu sind die Horizontalwiderstände der ersten Netzlage RH1 veränderbar (40 bzw. 
20 kΩ). Den 40 bzw. 20 kΩ-Widerstand erhält man durch die Auswahl zwischen VCP-Low und 
VCP-High. Dies erfolgt mit Hilfe des 2:1 DMUX mittels der beiden Steuerspannungen VSteuer1 
und VSteuer2. 
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Abb. 6.10: Gesamtblockschaltbild der Module für die Spannungsversorgung der Horizontalwiderstände 

� Simulationsergebnisse 
 
Die Ausgangsspannung VDMUX zur Speisung der Horizontalwiderstände in Abhängigkeit von 
den Steuersignalen VSteuer1 und VSteuer2 zeigt die Abb. 6.11. 
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Abb. 6.11: DMUX-Ausgangsspannung VDMUX  in Abhängigkeit der Steuersignale VSteuer1 und VSteuer2 

In Abhängigkeit der Steuerspannung VSteuer1 und VSteuer2 stellt sich am Ausgang des DMUX 
nach einer Zeit von ca. 30 µs eine Ausgangsspannung von etwa VDMUX=13,6 V bzw. 
VDMUX=7,8 V ein. Somit kann der gewünschte Widerstandswert von 40 bzw. 20 kΩ ausge-
wählt werden. 
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6.4 Realisierung des Multiplexers zur Segmentierung 

Der Horizontalwiderstand der zweiten Netzlage RH2 wird für die Segmentierung mit zwei 
zusätzlichen Schaltern versehen, die durch CMOS-Switches realisiert werden. 
 

SSerP

SSerN

VCP2

SParP

SParN

Ex Ex+1

SSer RH2

SPar

Ex Ex+1

 
Abb. 6.12: Realisierung des Horizontalwiderstandes der zweiten Netzlage RH2 

Zur Kantenerkennung ist der Schalter SSer geschlossen, während der Schalter Spar geöffnet ist. 
Wird nun eine Kante zwischen den beiden Knoten (Ex, Ex+1) erkannt, werden beide Schalter 
zur Segmentierung geöffnet, um den Potentialunterschied zu erhalten; bei keiner Kante wer-
den beide geschlossen, um möglichst stark zu glätten. 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 Multiplexerschaltung 

Die Multiplexerschaltung nach Abb. 6.13 dient zur Steuerung der Switches (SSerP/SSerN und 
SParP/SParN) in Abhängigkeit der zuvor gespeicherten binären Kanteninformation. 
 
Der Multiplexer hat die beiden Eingangssignale Segment und nEdgeIn. Mit dem Signal Seg-
ment wird extern gewählt, ob das Netzwerk Kanten erkennen (Segment=Low) oder segmentie-
ren soll (Segment=High). Dieses Steuersignal wird mit dem Inverter (M1, M2) invertiert, um 
die (M5, M6) und (M7, M8) anzusteuern. 
 
Während der Kantenerkennung schalten diese CMOS-Switches das eingehende Kantensignal 
nEdgeIn (Low bei Kante, High bei keiner Kante), invertiert durch den Inverter (M3, M4), in die 
SRAM-Bitzelle (M9-M12) durch. Die inverse binäre Kanteninformation nEdgeIn wird zur 
Segmentierung gespeichert. Dazu wird eine SRAM-Bitzelle bestehend aus zwei kreuzgekop-
pelten Invertern (M9-M12) eingesetzt. Während der Segmentierung ist der Rückkoppelpfad der 
SRAM-Bitzelle (M7, M8) geschlossen, um die Kanteninformation gespeichert zu halten. Das 
Ausgangssignal nEdgeOut gibt den momentan in der Zelle gespeicherten Wert aus. 
 
Die übrigen Ausgangssignale (SSerP, SSerN, SParP und SParN) dienen zur Ansteuerung der An-
schlüsse der CMOS-Switches. Die boolschen Gleichungen für sie lauten: 
 



6 Realisierung der Horizontalwiderstände 

- 103 - 

 
SerNSerP

SerN

S=S

Edge•Segment=S
  

SerPParN

ParP

S=S

Edge•Segment=S
 

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

 
Abb. 6.13: Multiplexerschaltung zur Speicherung der Kanteninformation und der Schalter  

der zweiten Netzlage für die Segmentierung 

6.4.2 Simulationsergebnisse der Multiplexerschaltung 

Der simulierte zeitliche Verlauf der Eingangs- und Ausgangssignale der Multiplexerschaltung 
ist in Abb. 6.14 dargestellt. 
 
Während der Kantenerkennungsphasen (Segment=0 V) ist der in Serie geschaltete Switch 
geschlossen (SserN auf 5 V und SserP auf 0 V), während der parallelgeschaltete Switch mit 
geöffnet ist (SparN auf 0 V und SparP auf 5 V). Dadurch wirkt vorrangig der Widerstand RH2 
zwischen den beiden Knoten. 
 
Während der Segmentierungsphasen (Segment auf 5 V) behält der Ausgang nEdgeOut den 
während 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 geöffnet 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 
5 V und SparP auf 0 V werden beide Switches geschlossen und somit ein minimaler Wider-
standswert zur starken Glättung zwischen den beiden Knoten geschaltet. 
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Abb. 6.14: Simulationsergebnis der Multiplexerschaltung 
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7 Differenzbildung 

Die für 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 dabei durch einen Differenzverstärker. Die Verstärkung des Verstärkers darf 
allerdings nicht zu groß sein, da er sonst schon bei „kleinen“ Knotenpotentialdifferenzen von 
einigen hundert Millivolt im Sättigungsbereich arbeitet. Somit wäre eine differenzierte Aus-
wertung der Kanteninformationen nicht mehr möglich. 
 
Zusätzlich muß der Differenzverstärker ein Differential-Output-Signal liefern, da der nachfol-
gende Multiplizierer zur Bestimmung der Zero-Crossings ein Differential-Input benötigt 
(siehe Abb. 8.10 und Abb. 8.22). Weiterhin weist der Multiplizierer eine hohe Common-
Mode-Abhängigkeit auf, sodaß der Differenzverstärker einen Fully-Balanced-Differential-
Output besitzen muß. Das bedeutet, daß der Differenzverstärker zwei Ausgangsspannungen 
mit inversem Vorzeichen erzeugen muß, die symmetrisch sind zur Spannung V=½(VDD-VSS). 
Gleichzeitig sollte der Differenzverstärker selbst eine hohe Gleichtaktunterdrückung6 (engl. 
Common-Mode-Rejection-Ratio CMRR) aufweisen.  
 
In diesem Kapitel wird für die Differenzbildung zunächst als Einführung in Abschnitt 7.1 ein 
einstufiger Differenzverstärker nach Gregorian/Temes [36] untersucht. Dieser besitzt aller-
dings für die Anwendung im Widerstandsnetzwerk ein zu niedriges CMRR und liefert zudem 
keinen Balanced-Differential-Output. Daher wird in Abschnitt 7.2 für den Einsatz im Wider-
standsnetzwerk ein neuer Differenzverstärker vorgestellt, der auf den Verstärker mit Balan-
ced-Differential-Output nach Tsividis [103] basiert. 

7.1 Differenzverstärker mit Differential-Output 

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

 

                                                 
6 Der Common-Mode-Rejection-Ratio bestimmt sich aus dem Quotienten der Differenzverstärkung Ad und der 
Common-Mode-Verstärkung Ac. 
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VDD

VSS VSS
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M1 M2

vd1 vd2

vGS2vGS1

iD1 iD2

vo1

GND GND

vo2

vout

M3 M4

v

 
Abb. 7.1: Differenzverstärker mit Differential-Output 

Als passive Lasten werden diode-connected-Transistoren verwendet. Um die Gleichtaktunter-
drückung des Verstärkers zu bestimmen, wird das Kleinsignalersatzschaltbild nach Abb. 7.2 
betrachtet. Dabei wird der Innenleitwert der Stromquelle ISS mit g bezeichnet. Weiterhin 
werden folgende Vereinfachungen vorgenommen:  
 

gmi=gm1=gm2, g0i=g01=g02, gl=gm3+g03=gm4+g04 
 

glgl

gmi(vd2-v)v

g0i g0i

g

GND

gmi(vd1-v)

vo1 vo2

1

3

2

 
Abb. 7.2: Kleinsignalersatzschalbild des Differenzverstärkers mit Differential-Output 

Für die Berechnung des CMRR wird zunächst die Differenzverstärkung Ad und anschließend 
die Common-Mode-Verstärkung Ac des Verstärkers bestimmt. Unter Berücksichtigung der 
Definition der Differenzeingangsspannung vin,d und der Common-Mode-Eingangsspannung 
vin,c  
 

2
v + v = v

v - v = v

d2d1
cin,

d2d1din,

 

   
und der Definition der Differenzausgangsspannung vout,d und der Common-Mode-
Ausgangsspannung vout,c  
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2
v + v = v

 v - v = v

o2o1
cout,

o2o1dout,

 

 
bestimmt sich die Differenzverstärkung Ad zu 
 

 
v - v

v -
v - v

v = 
v - v

v - v = 
v

v
 = A

d2d1

o2

d2d1

1o

d2d1

o2o1

din,

dout,
d  (7.1) 

 
und die Common-Mode-Verstärkung Ac zu 
 

 
v  v

v  
v  v

v = 
v  v

v  v = 
v

v
 = A

d2d1

o2

d2d1

1o

d2d1

o2o1

cin,

cout,
c +

+
++

+
. (7.2) 

 
Die beiden Ausgangsspannungen v01 und v02 werden mit Hilfe des Kleinsignalersatzschaltbil-
des der Abb. 7.2 bestimmt. Zunächst wird die Spannung v aus der Stromgleichung am  

Knoten  berechnet: 
 

0 = v)- v(g +  v)- v(g + v g d1mio10io1l  

 

                                                    => 
g + g

vg + v)g + g(
 = v

mi0i

d1mio10il  (7.3) 

 

Die Ausgangsspannung v02 ergibt sich aus der Stromgleichung am Knoten : 
 

0 =  v)- v(g +  v)- v(g + vg d2mio20io2l  

 

                                                    => 
g + g

vg - )vg + g(
 = v

0il

d2mimi0i
o2  (7.4) 

 
Wird die Gl. (7.3) in Gl.(7.4) eingesetzt, folgt daraus für v02: 
 

v 
g + g

g
 - v 

g + g

g
 + v 

g + g

g + g
 

g + g

g + g
 = v d2

0il

mi
d1

mi0i

mi
o1

mi0i

0il

0il

mi0i
o2 





 

 

 )v - v( 
g + g

g
 + v = v d2d1

0il

mi
o1o2  (7.5) 

 

Zur Bestimmung der Ausgangspannung v01 wird zunächst die Stromgleichung am Knoten  

bestimmt: 
 

0)vv(g)vv(ggv)vv(g)vv(g 2dmi02oi1dmi01oi =−−−++−−−  
 

 0vgvgvgvgv)g)gg(2( 2dmi02i01dmi01i0mii0 =−−−−++  (7.6) 
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Anschließend werden die Gleichungen (7.3) und (7.5) in die Gl. (7.6) eingesetzt: 
 

 0 = vg - )v -v(
g + g

g g
-vg-vg-vg-

g + g

vg+v )g+g(
g)+)g+g(2( d2mi2d1d

0il

mi0i
o10id1mio10i

mi0i

d1mio10il
mi0i

 

 

0 = )v - v( 
g + g

gg
 + v 

g + g

gg
+v 

g+g

gg+gg+gg2 + gg2
d2d1

0il

lmi
d1

mi0i

mi
o1

mi0i

0illmil0i  

 
Diese Gleichung wird nach v01 aufgelöst: 
 

 [ ])g + g( g + )g + g(g2)g + g(
v)g + g(gg + )v - v)(g + g(gg

 - = v
0ilmi0il0il

d10ilmid2d1mi0ilmi
o1  (7.7) 

 
Dieses Ergebnis eingesetzt in Gl. (7.5) ergibt: 
 

 [ ])g + g( g + )g + g(g(2)g + g(
v)g + g(gg + )v - v)(g + g(gg

 - = v
0ilmi0il0il

d20ilmid1d2mi0ilmi
o2  (7.8) 

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

 

[ ]

[ ]

[ ])g + gg( + )g + g(g2)g + g(

)g + gg(g + )g + g(gg2
 - = A

)g + gg( + )g + g(g2)g + g)(v - v(
v)g + g(gg + )v - v)(g + g(gg

 +   

)g + gg( + )g + g(g2)g + g)(v - v(
v)g + g(gg - )v - v)(g + g(gg -

 = A

0ilmi0il0il

0ilmimi0ilmi
d

0ilmi0il0ild2d1

d2i0lmid1d2mi0imil

0ilmi0il0ild2d1

d10ilmid2d1mi0imil
d

 (7.9) 

 
und die Common-Mode-Verstärkung Ac zu 
 

 

[ ]

[ ]

[ ])g + gg( + )g + g(g(2

gg
 - = A

)g + gg( + )g + g(g(2)g + g)(v + v(
v)g + g(gg - )v - v)(g + g(gg

 +  

)g + gg( + )g + g(g(2)g + g)(v + v(
v)g + g(gg - )v - v)(g + g(gg -

 = A

0ilmi0il

mi
c

0ilmi0il0ild2d1

d20ilmid2d1mi0imil

0ilmi0il0ild2d1

d10ilmid2d1mi0imil
c

 (7.10) 

 
Der Common-Mode-Rejection-Ratio bestimmt sich demnach zu: 
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g + g

g + g
 

g

g
 2 + 1 = 

)g + g(gg

)g + g(gg + )g + g(gg2
 =  

A

A  = CMRR

0il

mi0il

0ilmi

l0imimi0ilmi

c

d

 (7.11) 

   
Mit den Vereinfachungen 
 
 gmi=gm1=gm2, g0i=g01=g02, gl=gm3+g03=gm4+g04, 
 
 g0i«gmi und g0i«gl 
 
folgt: 
 

 
g

g 2g

g

g
 2 + 1  

g g

gg
 2 + 1  CMRR mimi

l

mil +
==≈  

 
Weiterhin folgt mit der Vereinfachung g«gmi: 
 

 
g

g 2
   CMRR mi≈  (7.12) 

 
Eine Vergrößerung des CMRR ist wie aus Gl. (7.12) erkennbar durch eine Verkleinerung des 
Innenleitwerts g der Stromquelle möglich. Diese kann durch einen Kaskode-Stromspiegel 
erreicht werden; allerdings auf Kosten einer Verringerung des Aussteuerbereichs [111]. Des 
weiteren liefert der Differenzverstärker nach Abb. 7.1 keinen Balanced-Differential-Output. 
Daher wird im nächsten Abschnitt eine neue Schaltung zur Differenzbildung vorgestellt, mit 
der man ein höheres CMRR und einen Balanced-Differential-Output erhält. 
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7.2 Variation des Differenzverstärkers nach Tsividis 

In diesem Abschnitt wird ein neuer Differenzverstärker mit Balanced-Differential-Output 
vorgestellt, mit der man einen für die Anwendung im Widerstandsnetzwerk ausreichenden 
hohen CMRR erhält. Dieser neue Verstärker basiert auf den Differenzverstärker mit Balanced-
Differential-Output nach Tsividis [103]. 
 
 
7.2.1 Schaltungsaufbau 
 
Den schaltungstechnischen Aufbau des neuen Differenzverstärkers zeigt die Abb. 7.3. 
 

VDDVDD VDD

VSSVSSVSSVSS

M1 M2

M3 M4
M6

M7

M9

M5

M8

GNDGND

V(-)
d2

V(-)
Out

VDD

VGSbias

VDD

VSS

M10

M12

VDD

VSS

M11

M13

GND GND

V(+)
d1

V(+)
Out

 

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

Die Differenzeingangsstufe ist durch die Transistoren M1-M5 gegeben. Die Differenzaus-
gangsspannung an den Drain-Kontakten der Transistoren M3 und M4 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 Differenzverstärker nach 
Tsividis [103], alle mit Ground verbundenen n-MOS-Transistoren (M3,4, M6,7, 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 Differenzverstärkers eine zusätzliche 
Differenzverstärkung bewirken und somit den CMRR erhöhen. 
 
Für die Berechnung des CMRR wird in Abb. 7.4 eine der beiden Ausgangsschaltungen des 
Balanced-Differential-Output-OPAmps betrachtet. Die Transistoren (M6, M8) und (M7, M9) 
stellen dabei zwei Source-Schaltungen dar. 
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(b)

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

(c) vereinfachtes Ersatzschaltbild 

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

 v 
g + g + g

g
 - = v 2o

09079m

7m
x  (7.13) 

 
Somit folgt für die Ausgangsspannung v(-)

Out: 
 

 







v 

g + g + g

g g
 - vg 

g + g

1
 - = 

g + g
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g + g + g

g g
 - vg

 - =  
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0806

x8m1o6m(-)
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 (7.14) 

 
Mit den folgenden Definitionen für die Differenzeingangsspannung vd und die Common-
Mode-Eingangsspannung vc 
 

 
2

v + v = v           v - v = v
2o1o

c2o1od  (7.15) 

 
können die Eingangsspannungen v01 und v02 berechnet werden zu: 
 

 
2
v - v = v           

2
v + v = v

d
c2o

d
c1o  (7.16) 

 
Setzt man diese Eingangsspannungen in die Gl. (7.14) ein, so läßt sich die Ausgangsspannung 
v(-)

Out durch einen „Differenz-Term“ und einen „Common-Mode-Term“ beschreiben: 
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 (7.17) 

 

v A + v A = v ccdd
)(

Out
− := „Differenz-Term“ + „Common-Mode-Term“ 

 
Die Differenzverstärkung Ad entspricht dabei 
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g g
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und die Common-Mode Verstärkung Ac 
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Somit ergibt sich der Common-Mode-Rejection-Ratio zu: 
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 (7.20) 

 
Mit gm6=gm7, g06=g07, gm8=gm9 und g08=g09 folgt: 
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Die Gl. (7.21) gibt den CMRR für die Source-Schaltungen der Ausgangsstufe wieder. Um den 
gesamten Common-Mode-Rejection-Ratio CMRRgesamt des Differenzverstärkers mit Balan-
ced-Differential-Output der Abb. 7.3 zu erhalten, wird die Gl. (7.12) mit der Gl. (7.21) mul-
tipliziert: 
 

  





⋅≈

g + g

g
 + 

2

1
  

g

g2
  CMRR

0907

8mmi
gesamt  (7.22) 

 
Abschließend wird vollständigkeitshalber die Gesamtverstärkung des Verstärkers Ad,gesamt 
betrachtet. Diese setzt sich aus der Verstärkung der ersten Stufe Ad1 [36] 
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und der Verstärkung der zweiten Stufe Ad2 [siehe Gl. (7.18)] 
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zusammen zu: 
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Da gm»g0 ist, ergibt sich insgesamt eine sehr große Gesamtverstärkung. Um eine differenzierte 
Kantenauswertung auch für große Knotenpotentialdifferenzen zu ermöglichen, wurde aller-
dings eine kleine Differenzverstärkung gefordert. In Kapitel 8 (Abschnitt 8.4.2.2) wird aber 
gezeigt, daß eine spezielle Ausnutzung des Tiefpaßverhaltens des Verstärkers die Verstärkung 
auf ca. Ad≈5 reduziert, sodaß eine differenzierte Auswertung der Kanteninformationen mög-
lich ist. 
 
 
7.2.2 Simulationsergebnisse 
 
• Dimensionierung 
 
Bei der Dimensionierung der Transistoren des Differenzverstärkers nach Abb. 7.3 wird von 
einer maximalen Differenz-Eingangsspannung von ∆Vin=± 1V ausgegangen und ein Bias-
Strom von ISS=25 µA angesetzt. Somit ergeben sich die folgenden Dimensionierungen: 
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Transistoren Transistordimensionen 

 W/µm L/µm 

M1, M2 4 2,4 

M3, M4, M6, M7, M10, M11, 2 1,2 

M5, M8, M9, M12, M13, 2 1,2 

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

• Simulation 
 
Die Ausgangskennlinie des simulierten Differenzverstärkers ist in Abb. 7.5 dargestellt. 
 

Vin  / V

V
ou

t
/ V

Vout(+)

Vout(-)

 
Abb. 7.5: Ausgangskennlinie des Differenzverstärkers mit Balanced-Differential-Output 

Erwartungsgemäß ergeben sich zwei symmetrische Ausgangsspannungen mit inversem Vor-
zeichen. Zusätzlich erfolgt eine Untersuchung der Common-Mode-Abhängigkeit, indem auf 
die Differenzeingangsspannung eine Gleichspannung hinzuaddiert wird. Die entsprechende 
Ausgangskennlinie ist in Abb. 7.6 dargestellt. 
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Abb. 7.6: Ausgangskennlinie in Abhängigkeit der Common-Mode-Eingangsspannung Vc 

Mit zunehmender Common-Mode Spannung reduziert sich die Verstärkung. Eine Verschie-
bung der Ausgangskennlinie, die für den anschließenden Multiplizierer störend wäre, 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 allerdings Common-Mode abhängig, was zu einer 
ungenauen Kantenerkennung führen kann. Daher wird der Multiplizierer durch einen Fully-
Balanced Operational Amplifier OPAmp gespeist (siehe Kapitel 7). OPAmps können aber 
einen Offset von ±5 mV bis zu ±20 mV aufweisen [2]. Somit werden nur diejenigen Kanten 
eindeutig detektiert, die eine Differenzspannung im Netz erzeugen, die wesentlich größer ist 
als der Offset selbst. Wichtig ist daher eine geeignete Offsetkompensation für die OpAmps zu 
finden, wodurch auch „kleinere Kanten“ detektiert werden können. In diesem Kapitel wird 
eine speziell für die Anwendung des zweilagig-parallelen Netzwerks geeignete Offsetkom-
pensation vorgestellt, die auf dem Chopper-Prinzip basiert. Allgemeine Voraussetzung für den 
Einsatz eines Chopper-Verfahrens ist jedoch ein lineares System (siehe Abb. 8.1). Differenz-
verstärker weisen allerdings eine nichtlineare Charakteristik auf. Durch eine spezielle Ausnut-
zung des Tiefpaßverhaltens des Fully-Balanced-OpAmps wird aber die Verstärkung auf ca. 
Ad≈5 reduziert, sodaß näherungsweise ein lineares System angenommen werden kann: Bei 
einem angenommen Offset von z.B. Voff=20 mV und Vin=0 V, gerät der OpAmp aufgrund der 
kleinen Verstärkung nicht in Sättigung; sondern es ergibt sich am Ausgang des OpAmps ein 
Signal mit der Amplitude Ad·Voff=5·20 mV=100 mV, die klein ist im Vergleich zum gesamten 
Aussteuerbereich von 5 V. 
 
Zunächst wird in Abschnitt 8.1 die konventionelle Chopper-Methode zur Offsetkompensation 
diskutiert und in Abschnitt 8.2 eine daraus resultierende Implementierungsmöglichkeit für das 
Widerstandsnetzwerk gezeigt. Anschließend wird in Abschnitt 8.3 ein neues, modifiziertes 
Chopperverfahren vorgestellt, das gegenüber der konventionellen Chopper-Methode den 
Vorteil 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-Verfahrens dargestellt. 
 

+ - Lineares
System

TP

φ φ

Voff

A B C
VoutVin

 
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(ω)

ω

FC(ω)

ω

FB(ω)

ω

FA(ω)

ω
ωT=2π/T-ωT=-2π/T

Voff

 
Abb. 8.2: Sprektren im Chopper-Verfahren 

In der Modulationsphase wird das Eingangssignal Vin mit einer Reihe von Rechteckimpulsen 
φ(t) abgetastet. Diese Rechteckimpulse haben dabei eine Rechteckimpulsdauer von T, d.h. 
eine Frequenz von ft=1/T. Dadurch wird das Spektrum des Nutzsignals in einen höheren 
Frequenzbereich verschoben und periodisch mit ω=2π/T fortgesetzt. Durch das lineare Sys-
tem wird die Signalform und damit die Bandbreite des Nutzspektrums nicht verändert. Es 
wird jedoch durch den Offset ein Gleichanteil bei der Frequenz ω=0 überlagert. Dadurch 
entsteht ein im Basisband verfälschtes Spektrum. 
 
Die anschließende Abtastung in der Demodulationsphase bewirkt eine weitere Verschiebung 
des Spektrums um die Abtastfrequenz ωT. Dadurch gelangen die Spektren der ersten Seiten-
bänder wieder in das Basisband, und der Offset wird in den oberen Frequenzbereich verscho-
ben.  
 
In der nachfolgenden Filterungsphase wird der Offset durch einen Tiefpaß TP herausgefiltert 
und das Eingangsspektrum rekonstruiert. 
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8.2 Einsatz der konventionellen Chopper-Methode im Netzwerk 

Die OpAmps zur Differenzbildung werden mit einer Offsetkompensation versehen, die auf 
dem Chopper-Verfahren basiert. In diesem Abschnitt wird zunächst eine mögliche Realisie-
rung der konventionellen Chopper-Methode auf die OpAmps diskutiert und eine mathemati-
sche Beschreibung des Verfahrens durchgeführt. Anschließend wird im nächsten Abschnitt 
eine Variation des Chopper-Verfahrens vorgestellt, die gegenüber der konventionellen Me-
thode den Vorteil eines reduzierten Hardwareaufwands aufweist. 
 
 
8.2.1 Chopper-Verfahren für den Fully-Balanced-OpAmp 

Den allgemeinen Aufbau der Offsetkompensation des Fully-Balanced-OPAmps, basierend auf 
dem konventionellen Chopper-Verfahren, zeigt die Abb. 8.3. 
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Abb. 8.3: Chopper-Verfahren für einen OPAmp mit Balanced-Differential-Output: Allgemeiner Aufbau 

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

Die beiden Eingangssignale VA und VB in der Abb. 8.3 werden in der Modulationsphase zu-
nächst abgetastet. Dazu werden die Schalter (T1 bis T8) mit der folgenden Abtastfunktion PT(t) 
angesteuert: 
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Während der Phase PT(t)=1 sind die Schalter (T2, T3) sowie (T6, T7) geschlossen und die 
restlichen Schalter geöffnet. Somit erfolgt ein periodisches Vertauschen der Eingangssignale, 
und an den Eingängen des Differenzverstärkers ergeben sich folgende Signale: 
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Durch den OPAmp wird die Differenz der Eingangssignale um den Verstärkungsfaktor A 
verstärkt. Am positiven Ausgang ergibt sich ein Signal, das symmetrisch um den Nullpunkt 
der Spannung mit der Amplitude [A•(VA-VB)] schwingt. Am negativen Ausgang liegt entspre-
chend das gleiche Signal mit umgekehrtem Vorzeichen an. Die Signalverläufe, die in der 
Abtastschaltung auftreten, werden in Abb. 8.4 gezeigt. 
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Abb. 8.4: Signalverläufe in der Abtastschaltung des Choppers 

(Vereinfachte Betrachtung: ohne Berücksichtigung des Offsets) 

Mit den Gleichungen (8.2) und (8.3) ergibt sich die Differenzeingangsspannung Vin zu: 
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Zu der Differenzeingangsspannung Vin wird eine Offsetspannung Voff hinzuaddiert und an-
schließend durch den OPAmp um den Faktor A verstärkt: 
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]V + (t)  )V - V([A  - = (t)V 

]V + (t)  )V - V([A  = (t)V

offTBAout(-)
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 (8.5) 

 
Zur Verdeutlichung des Verfahrens wurden zusätzliche Simulationen mit dem Programm 
MATLAB durchgeführt. In der Abb. 8.5 werden als Beispiel drei abgestastete Signale mit 
unterschiedlichen Offsets dargestellt. Die Amplituden in der Abbildung sind so gewählt wor-
den, daß sich eine deutliche Darstellung des Verfahrens ergibt. Sie haben keinen direkten 
Bezug zu den im Widerstandsnetzwerk auftretenden Spannungen. 
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Abb. 8.5: Abgetastetes Signal (Vin=5 V) mit Offsetspannungen von Voff1=0,75 V und Voff2=3 V 
(1/tS=Matlab-Samplingfrequenz) 

 
Die Abb. 8.6 zeigt die dazugehörigen Spektren, die durch eine DFT (Diskrete Fourier-
Transformation) mit dem Programm MATLAB berechnet wurden. Die drei Spektren unter-
scheiden sich nur in der Größe des Gleichanteils bei ��, der durch den Offset bestimmt 
wird. 
 

 
Abb. 8.6: Spektrum des abgetasteten Gleichsignals (oberes Bild); 
Spektrum F1� ������	
������
���
���������������Voff1=0,75 V und  

Spektrum F2� ������	
������
���
����������������off2=3 V 
� S�� ���������änge; Fensterlänge=512) 
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8.2.3 Demodulation 

Nach der Modulation und der offsetbehafteten Verstärkung durch den Differenzverstärker 
erfolgt die Demodulation. Dabei wird das positive und negative Ausgangssignal über die 
Schalter T5-T8 periodisch vertauscht. Diese Schalter müssen dabei mit dem selben Takt glei-
cher Phase angesteuert werden, der bei der Modulation verwendet wurde. Durch die Abtas-
tung in der Demodulationsphase wird das Nutzsignal wieder in das Basisband verschoben. Es 
ergeben sich folgende Ausgangssignale: 
 

 

 (t)   VA  + (t)   )V - V(A  =    

(t)   ]V + (t)   )V - V([A  =  

0} <  t)
T

2
(sin | t {  ;   ]V + (t)   )V - V([A  - 

0}   t)
T

2
(sin | t {  ;   ]V + (t)   )V - V([A    

 = (t)V

Toff
2
TBA

ToffTBA

offTBA

offTBA

out(+)

Ρ⋅Ρ⋅

Ρ⋅Ρ⋅










π∀Ρ⋅

≥π∀Ρ⋅

′

 (8.6) 

 
 

 

 (t)   VA  - (t)   )V - V(A  - =   

(t)   ]V + (t)   )V - V([A  - =)t( V

Toff
2
TBA

ToffTBAout(-)

Ρ⋅Ρ⋅

Ρ⋅Ρ⋅′
 (8.7) 

 
Zur Vereinfachung dieser Gleichungen wird zunächst der Term P2

T(t) getrennt betrachtet: 
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Somit vereinfachen sich die Gleichungen (8.6) und (8.7) zu: 
 

(t)   VA  + )V - V(A  = (t)V ToffBAout(+) Ρ⋅′  
 1. Term 2. Term 

   (8.9) 

 (t)   VA   )V - V(A  = (t)V ToffBA)out( Ρ⋅−−′ −   

 1. Term 2. Term 
 
Demnach besitzen nur die zweiten Terme mit Voff eine Zeitabhängigkeit (siehe Abb. 8.7). 
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Abb. 8.7: Zeitlicher Verlauf der Signale nach der Demodulation; 
V´(t)=A(VA-VB): Signal ohne Offset mit A=1;  

V´1(t): Signal mit Offset Voff1=0,75 V; 
V´1(t): Signal mit Offset Voff2=3 V 

8.2.4 Tiefpaßfilterung 

Nach der Demodulation wird zur Rekonstruktion des Originalspektrums eine Tiefpaßfilterung 
durchgeführt. Zur mathematischen Beschreibung dieser Filterung wird der Frequenzbereich 
betrachtet. Dazu wird die Fouriertransformation des Ausgangssignals ℑ[V’

out(t)] aufgestellt7: 
 
 [ ] [ ])t(PAV)()VV(A2)j()t(V ToffBA)(outV
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)(out ’ ℑ+ωδ−π=ωℑ=ℑ

++  (8.10) 

 
Die Berechnung der Fouriertransformation ℑ[PT(t)] wird zunächst getrennt durchgeführt. 
Dazu wird die Funktion PT(t) als eine Faltung der Grundfunktion δ(t) mit einem Deltakamm 
δT(t) betrachtet [81]: 
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Somit ergibt sich die Fouriertransformation ℑ[PT(t)] aus der Multiplikation der Einzelspekt-
ren ℑ[P(t)] und ℑ[δT(t)]. Zunächst wird die Fouriertransformation ℑ[P(t)] gebildet: 

                                                 
7 Die Berechnungen werden nur für den positiven Ausgang V’

out(+)(t) durchgeführt, da der negative Ausgang sich 
nur im Vorzeichen unterscheidet. 
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Die Fouriertransformation ℑ[δT(t)] ergibt sich nach [81] zu: 
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Somit läßt sich das Gesamtspektrum ℑ[V’

out(+)(t)] der Gl. (8.10) berechnen zu: 
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 (8.13) 

 
Das Gesamtspektrum enthält demnach nach der Demodulation nur bei ω=0 Anteile des Nutz-
signals (siehe Abb. 8.8). Die Anteile des Offsets sind auf die höheren Frequenzen verteilt. 
Diese lassen sich durch einen Tiefpaß herausfiltern, der eine Grenzfrequenz ωg besitzt, die 
kleiner ist als die Abtastfrequenz ωT.  
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Abb. 8.8: Spektrum der Signale nach der Demodulation; 

F´1� ���	������������	
������
����������off1=0,75 V; 
F´2� ���	������������	
������
����������off2=3 V 

Nach der Tiefpaßfilterung ergibt sich ein Spektrum, das nur einen Gleichanteil aufweist: 
 
 )( )VV( A 2 = | ]V[ | BA

TP
out(+) ωδ−πℑ  (8.14) 

 
Im Zeitbereich stellt dies das rekonstruierte Nutzsignal rek

outV ohne Offset dar: 

 
 )VV(A = V BA

rek
out −  (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 bei der digitalen 
Berechnung durch den Computer: Idealerweise müßten 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 zusätzliche Frequenzanteile hinzukommen, die das rekonstruierte 
Signal besonders an den Rändern des Darstellungsbereiches beeinflussen. Diese Abweichun-
gen sind bei der realen zeitkontinuierlichen Filterung nicht vorhanden. 
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Abb. 8.9: Rekonstruierte Signale (oben: Offset Voff1=0,75 V; unten: Offset Voff2=3 V) 
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8.3 Variation des Chopper-Verfahrens 

In diesem Abschnitt wird eine Variation des Chopper-Verfahrens vorgestellt, die gegenüber 
der konventionellen Methode den Vorteil eines reduzierten Hardwareaufwands hat. 
 
 
8.3.1 Aufbau der modifizierten Chopper-Offsetkompensation 

Für die Nulldurchgangserkennung im Widerstandsnetzwerk der künstlichen Retina wird nach 
der Differenzbildung ein Multiplizierer verwendet (siehe Abschnitt 4.5.2). Dieser Multiplizie-
rer kann gleichzeitig für die Demodulation der Chopper-Offsetkompensation verwendet wer-
den. Die Abb. 8.10 zeigt das neue modifizierte Chopper-Verfahren zur Offsetkompensation. 
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  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 VA,B vom Offsetsignal ge-
trennt. Hierbei wird durch die Abtastung das Originalsignal in den höherfrequenten Bereich 
moduliert. Das zusätzliche Offsetsignal, das sich als Gleichsignal im niederfrequenten Bereich 
befindet, wird im Gegensatz zur konventionellen Chopper-Methode durch eine Hochpaßfilte-
rung HP vom Nutzsignal herausgefiltert. 
 
Anschließend werden in einem Verarbeitungsschritt die Demodulation und die zur Nulldurch-
gangserkennung notwendige Multiplikation mit dem selben Multiplizierer Π durchgeführt. Im 
Vergleich zur konventionellen Chopper-Methode entfällt somit eine zusätzliche Abtastschal-
tung für die Demodulation. Weiterhin sind die Taktleitungen, die zur Synchronisation der 
Taktsignale für die Modulation und Demodulation notwendig sind, nicht mehr erforderlich. 
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8.3.2 Hochpaßfilterung 

Zur Offsetkompensation wird nach der Demodulation eine Hochpaßfilterung durchgeführt. 
Um die Wirkung der Hochpaßfilterung zu untersuchen, wird das Spektrum des Signals 
Vout(+)(t) nach dem Differenzverstärker berechnet. Mit 
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Nach der Demodulation befindet sich der Offset nur bei ω=0, und die Anteile des Nutzsignals 
sind auf die höheren Frequenzen verteilt. Durch einen Hochpaßfilter, dessen Grenzfrequenz 
ωg<ωT ist, wird der Offset-Gleichanteil bei ω=0 herausgefiltert. Somit ergibt sich nach der 
Filterung folgendes Spektrum  
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Das gefilterte Signal entspricht dem um den Faktor A verstärkten Spektrum des abgetasteten 
Signals vor dem OpAmp. Die Abb. 8.11 zeigt die Ausgangssignale des Hochpasses. Der 
Gleichanteil des offsetbelasteten Signals V2(t) ist beim hochpaßgefilterten Signal VHP

2(t) 
eliminiert. 
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Abb. 8.11: Ausgangssignale des Hochpasses 
(oben: offsetfreies Signal; unten: offsetbelastetes Signal mit Voff2=3 V) 

8.3.3 Demodulation 

Die Demodulation und die zur Nulldurchgangserkennung notwendige Multiplikation wird in 
einem Verarbeitungsschritt mit dem selben Multiplizierer durchgeführt. Wie die Abb. 8.12 
zeigt, ergibt die Multiplikation von zwei modulierten Signalen V1,2  ein DC-Ausgangssignal 
mit der Amplitude V1·V2. 
 

V1

Vout1

t

V2

t

V1 .V2

t

-Vout1

Vout2

-Vout2

Vout1.Vout2

 
Abb. 8.12: Prinzip der Demodulation 

Beide Eingangsspannungen besitzen die gleiche Phase, da sie zuvor mit der gleichen zeitli-
chen Funktion PT(t) abgetastet wurden. Für die Multiplikation wird ein Gilbert-Multiplizierer 
verwendet, der einen zur Multiplikation von zwei Eingangsspannungen proportionalen Aus-
gangsgleichstrom liefert: 
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Dabei ist K ein Proportionalitätsfaktor für die Überführung des Spannungssignals in ein 
Stromsignal, A der Verstärkungsfaktor des Differenzverstärkers und (VA1-VB1) bzw. (VA2-VB2) 
die Differenzspannungen der beiden Netze zweier benachbarter Knoten. (Eine genauere Be-
schreibung des Multiplizierers ist in Abschnitt 8.4.3 gegeben.) 
 
Das demodulierte Signal, das nach Gl. (8.19) einem Gleichsignal entspricht, zeigt die  
Abb. 8.13. 
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Abb. 8.13: Simuliertes Ausgangssignal des Multiplizierers des offsetfreien und des offsetbelasteten Signals 
(Voff2=3 V) 
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8.4 Schaltungstechnische Realisierung der Chopper-Offsetkompensation 

Nachdem im vorherigen Abschnitt die Funktion der modifizierten Chopper-Offsetkompen-
sationsmethode für 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. 
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Abb. 8. 14: Abtastschaltung des Chopper-Verfahrens 

Die Schalter M1-M4 werden mit einem Takt φ angesteuert, der sich aus der Abtastfunktion 
PT(t) nach Gl. (8.1) und der Versorgungsspannung VDD zusammensetzt: 
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In der High-Phase des Taktes φ sind die NMOS-Transistoren M1 und M2 leitend und die 
PMOS-Transistoren M3 und M4 sperrend. Damit liegt an dem Punkt � der Abb. 8.14 die 
Eingangsspannung VA an und am Punkt � die Spannung VB. Im anschließenden Low-Takt 
werden die Transistoren M3 und M4 durchgeschaltet und M1 und M2 gesperrt. Die Eingangs-
spannungen sind somit vertauscht, sodaß am Punkt � die Spannung VB 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, vernachlässigt 
werden. Dazu werden in Abb. 8.15 zunächst die Gate-Source Kapazität CGS und die Gate-
Drain-Kapazität CGD dargestellt, die das geschaltete Nutzsignal beeinflussen könnten. 
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Abb. 8. 15: MOS-Schalter: a) Symbol; b) Ersatzschaltbild [36] 

• Einfluß der Gate-Source-Kapazität CGS 

Unter der Annahme, daß am Knoten � der Abb. 8.15 das Widerstandsnetz RL angeschlossen 
ist, bestimmt sich die Übertragungsfunktion vom Gate- zum Source-Anschluß zu: 
 

 
2

GSL
GSL

L
GS

L1

CR
1

1

1

CRj
1

1

1

R
Cj
1

R
 = 

V
V







ω

+

=

ω
+

=
+

ω
Φ

 (8. 21) 

 
Diese Gleichung stellt einen Hochpaß dar, mit der 3dB-Grenzfrequenz fg von 
 

CR 2

1
 = f

GSL
g π

. 

 
Die minimale Grenzfrequenz wird hier näherungsweise durch die maximale Last RL bestimmt. 
Diese setzt sich aus einer Folge von Parallel- und Reihenschaltungen von Widerständen ge-
mäß Abb. 8.16 zusammen: 
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Abb. 8. 16: Lastwiderstand RL an den Knoten des Netzes 
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Somit ist der Lastwiderstand RL immer kleiner als der Vertikalwiderstand RV. Mit RV=40 kΩ 
und CGS≈0,02 pF [36] ergibt sich für den Hochpaß eine minimale Grenzfrequenz von 
 

 MHz 200  
pF 0,02 40k 2

1
 = 

CR 2

1
 > f

GSv
g ≈

Ωππ
  

 
Der Einfluß des Taktes wird jedoch herausgefiltert, da eine Abtastfrequenz von 2 MHz ge-
wählt wird, die deutlich kleiner ist als die Grenzfrequenz von 200 MHz. 
 
• Einfluß der Gate-Drain-Kapazität CGD 

Dazu wird der Knoten � der Abb. 8.15 betrachtet. Hierfür ergibt sich die folgende Übertra-
gungsfunktion: 
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 (8.22) 

 
CGSdiff entspricht hierbei der Gate-Source-Kapazität der Eingangstransistoren des Differenz-
verstärkers der Abb. 8.14. Die Eingangskapazität des Differenzverstärkers ist für den positi-
ven und negativen Eingang gleich. Da beide Eingänge auch gleich geschaltet werden, ergibt 
sich eine gleiche Beeinflussung der Eingangssignale. Dies entspricht einer Gleichtaktansteue-
rung des Differenzverstärkers durch das Clock-Feedthrough-Signal. Durch die hohe Gleich-
taktunterdrückung des verwendeten Differenzverstärkers (siehe Kapitel 7) ergibt sich somit 
näherungsweise keine störende Beeinflussung durch den Clock-Feedthrough. 
 
 
8.4.2 Hochpaßfilter 

8.4.2.1 Realisierung des Hochpaßfilters 
 
In dem Widerstandsnetzwerk der künstlichen Retina werden pro Bildpunkt je zwei Hochpässe 
für die Offsetkompensation benötigt. Um den Hardwareaufwand gering zu halten, wird der 
Hochpaß durch einfache RC-Filter gemäß Abb. 8.17 realisiert. Der Widerstand wird dabei 
durch den zuvor in Abschnitt 5.2.3 vorgestellten Current-to-Voltage-Converter CVC nach 
Wang realisiert. 
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Abb. 8.17: Hochpaß-Realisierung mit einem CVC als Widerstand 



8 Offsetkompensation 

- 133 - 

Um die Übertragungsfunktion des Hochpasses zu bestimmen, wird zunächst die Ausgangs-
spannung Vout betrachtet. Diese ergibt sich nach Gl. (5.51) zu: 
 

 
V2K 
i = V

DT

c
out  (8.23) 

 
Der Strom ic errechnet sich aus der zeitlichen Spannungsänderung über dem Kondensator C: 
 
 )V - V( Cj = V Cj = i outincc ωω  (8.24) 

 
Schließlich wird die Gl. (8.23) nach ic aufgelöst, mit der Gl. (8.24) gleichgesetzt und zur 
Übertragungsfunktion umgeformt: 
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Dies entspricht der Übertragungsfunktion eines Hochpasses. Die Grenzfrequenz ωg bestimmt 
sich hierbei zu: 
 

 
C
V2K 

 = DT
gω  (8.26) 

 
Diese Hochpaß-Grenzfrequenz muß unterhalb der Abtastfrequenz ωT liegen, damit das Spekt-
rum des Nutzsignals nach der Abtastung herausgefiltert werden kann. Die Genauigkeit, mit 
der die Grenzfrequenz eingehalten werden muß, ist dabei von untergeordneter Bedeutung, da 
im Spektrum zwischen ω=0 und ω=ωT wie in Gl. (8.18) bereits gezeigt wurde, keine Fre-
quenzanteile des Nutzsignals enthalten sind. 
 
 
8.4.2.2 Berücksichtigung des Tiefpaßverhaltens des OpAmps 
 
In den bisherigen Betrachtungen wurde von einem idealen Verhalten des Differenz-
verstärkers ausgegangen. Dieser besitzt jedoch ein Tiefpaßverhalten, das in Abb. 8.18 darge-
stellt ist. 
 
Die Grenzfrequenz fg,Diff des Differenzverstärkers nach Abb. 8.18 liegt bei ca. 1 MHz. Um den 
Einfluß des Tiefpaßverhaltens vernachlässigen zu können, muß für die Grenzfrequenz des 
Hochpasses fg,HP der Abb. 8.17 folgende Beziehung gelten: 
 
 f < f < f Diff,gTHP,g  (8.27) 

 
D.h. je kleiner fg,Diff ist, desto kleiner muß dann auch fg,HP sein. Zur Realisierung einer kleinen 
Hochpaß-Grenzfrequenz fg,HP sind aber aufgrund der Proportionalität nach Gl. (8.26) 
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entweder große Kapazitäten bzw. kleine W/L-Verhältnisse erforderlich. Dies hat jedoch einen 
großen Platzbedarf zur Folge. Um den Platzaufwand gering zu halten, wird daher untersucht, 
inwieweit die Wahl einer Abtastfrequenz oberhalb der Grenzfrequenz des Differenzverstär-
kers, das Verhalten des Systems beeinflußt. Durch eine höhere Abtastfrequenz könnte nach 
Gl. (8.27) eine entsprechend größere Grenzfrequenz fg,HP gewählt werden, was wiederum bei 
der Realisierung kleinere Kapazitäten und somit ein Platzersparnis bedeuten würde. 
 

Frequenz  f / Hz

H
D

iff
(f

)

 
Abb. 8. 18: Frequenzgang HDiff (f) des Balanced-OpAmps der Abb. 7.3 (Tiefpaßverhalten) 

Mit Hilfe des Ersatzschaltbildes nach Abb. 8.19 wird untersucht, wie sich die unterschiedli-
chen Frequenzgänge in der Beschaltung gegenseitig beeinflussen. 
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Abb. 8.19: Ersatzschaltbild des mit einem Hochpaß belasteten Differenzverstärkers 

Hierbei ist Rout der Ausgangswiderstand des Differenzverstärkers, A der Verstärkungsfaktor 
sowie R und C die Elemente des Hochpasses. Der Widerstand des Hochpaßfilters wurde durch 
einen Grounded-Resistors nach Wang realisiert (siehe Abb. 8.17). Somit befindet sich der 
Ausgang des Hochpasses im Ersatzschaltbild zwischen C und R. Der Frequenzgang HHP(jω) 
an dieser Stelle berechnet sich zu: 
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Diese Gleichung beschreibt einen Hochpaß mit der Grenzfrequenz 
 

R) + R( C

1
 = 

out
2gω , 

 
der sich mit dem gedämpften Frequenzgang A(jω) des Differenzverstärkers überlagert. Da-
durch ergibt sich näherungsweise ein Bandpaß nach Abb. 8.20, dessen erste Knickfrequenz 
durch die Grenzfrequenz des Differenzverstärkers bestimmt wird und die zweite Knickfre-
quenz durch die Grenzfrequenz des Hochpasses. Die Verstärkung im Durchlaßbereich ent-
spricht dabei der um den Faktor R/(Rout+R) gedämpften Verstärkung A der Differenzspan-
nung. Durch eine geeignete Wahl der Abtastfrequenz innerhalb dieses Durchlaßbereichs, wäre 
durch die Dämpfung eine wesentlich geringere Verstärkung erreichbar, als mit dem unbelaste-
ten zweistufigen Differenzverstärker für die Differenzbildung nach Abb. 7.3. Somit wäre eine 
differenzierte Kantenauswertung auch kleiner Knotenpotentialdifferenzen möglich. 
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Frequenz f / Hz  
Abb. 8.20: Frequenzgang am Ausgang des Hochpasses HHP(f) 

8.4.2.3 Dimensionierung 
 
Die erste Grenzfrequenz des Bandpasses nach Abb. 8.20 wird durch die Grenzfrequenz des 
Differenzverstärkers fg=1 MHz bestimmt. Um bei der Realisierung des Hochpasses, wie im 
vorherigen Abschnitt dargestellt, kleine Kapazitäten und W/L-Verhältnisse einsetzen zu kön-
nen, wird eine hohe Abtastfrequenz von fT=2 MHz gewählt. Diese liegt am oberen Rand des 
Durchlaßbereiches des Differenzverstärkers. Daher kann ein Hochpaß mit einer Grenzfre-
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quenz von fgHP=3 MHz angesetzt werden. Diese bestimmt auch gleichzeitig die zweite Grenz-
frequenz des Bandpasses. Die Kapazität des Hochpasses wird mit 
 

fF 500 = C  
 
derart gewählt, sodaß sich ein „geringer“ Platzbedarf ergibt. Mit 
 

RC 2

1
 = f HP,g π

 

 
folgt für den Widerstand: 
 

Ω
π

k 106 = 
C f 2

1
 = R

HP,g

 

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

m 14

m 2
  

)V + V( c
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TDDox
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µ
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π

 

 
Zusammenfassend ergeben sich folgende Dimensionierungen: 
 

Bauelemente Dimensionierung 

Diode-connected PMOS W=2 µm L=14 µm 

Kapazität 500 fF 

Tabelle 8.1: Dimensionierung des Hochpassfilters 

8.4.2.4 Simulationsergebnisse 
 
Der Frequenzgang des Hochpasses HHP(f) und des resultierenden Bandpasses der Gesamt-
schaltung Hgesamt(f) ist in Abb. 8.21 dargestellt. 
 
Der Hochpaß hat im Dämpfungsbereich die erwartete Steigung von 20 dB pro Dekade. Wei-
terhin wird die 3 dB-Frequenz bei den geforderten 3 MHz erreicht. Der Bandpaß, der sich aus 
der Überlagerung des Differenzverstärker-Tiefpasses und des Hochpasses ergibt, weist zwi-
schen 300 kHz und 20 MHz einen näherungsweise konstanten Bereich auf. In diesem Bereich 
beträgt die Verstärkung ca. 15 dB. Dies entspricht der „kleinen“ geforderten Differenzverstär-
kung von Ad≈5. 
 
Weiterhin zeigt der Bandpaß bei der Frequenz ω=0 eine Verstärkung von -70dB, wodurch 
eine starke Dämpfung des Offsetsignals gewährleistet wird. Weiterhin sind durch den „brei-
ten“ linearen Durchlaßbereich, große Herstellungstoleranzen bei den Werten für die Kapazität 
und den Widerstand des Hochpasses zulässig, da dadurch nur die Knickfrequenzen verscho-
ben werden. Das Nutzsignal befindet sich durch die Abtastfrequenz von fT=2 MHz in der 
Mitte des Bandpasses, und es müßte schon eine Variation von ca. 75% im Wert der Knickfre-
quenz auftreten, bevor das Nutzsignal in den Dämpfungsbereich des Bandpasses gelangt. 
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Abb. 8.21: Frequenzgang des Hochpasses HHP(f) und des resultierenden Bandpasses 

der Gesamtschaltung Hgesamt(f) 

8.4.3 Demodulation mit Hilfe eines Gilbert-Multiplizierers 

� 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-
quadrantenmultiplizierer, d.h. beide Eingänge können im Gegensatz zu Zweiquadrantenmul-
tiplizierern ein beliebiges Vorzeichen annehmen. Zusätzlich wird am Ausgang des Multipli-
zierers ein Stromkomparator als Schwelle für die Nulldurchgangserkenung hinzugeschaltet 
(siehe Abb. 8.22). 
 
Der Multiplizierer (M1-M8) multipliziert zwei Differential-Input-Spannungen miteinander und 
liefert einen dazu proportionalen Ausgangsstrom von [6]: 
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Abb. 8.22: Folded-Gilbert-Multiplizierer mit Stromkomparator als Schwelle 

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

Vy Vx Iout  

+ + -  

+ - + =>   Kante 

- + + =>   Kante 

- - -  

Tabelle 8.2: Vorzeichenabhängigkeit des Multiplizierer-Ausgangssignals Iout  
von den Vorzeichen der Eingangssignale 

Nur für den Fall, daß beide Eingangsspannungen ein unterschiedliches Vorzeichen haben, 
liefert der Multiplizierer einen positiven Ausgangsstrom Iout, der auch einer Kante entspricht. 
 
Am Ausgang des Multiplizierers wird ein Stromkomparator (M9-M12) als einstellbare Schwel-
le bei der Nulldurchgangserkennung hinzugeschaltet. An dessen Ausgang stellt sich in Ab-
hängigkeit des Multipliziererausgangsstroms Imult und des Schwellstroms Iref ein binäres Kan-
tensignal ein: 
 
  Iout > Iref      =>   Vout = Low  =  Kante 
  (8.30) 
  Iout < Iref      =>   Vout = High  =  keine Kante 
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� Dimensionierung 
 
Die Dimensionierung der Eingangstransistoren des Multiplizierers erfolgte für ∆Vin=± 1,5V. 
Dabei wurde der Versorgungsstrom auf I=20 µA festgelegt. Die Transistoren des Kompara-
tors wurden für einen maximal einstellbaren Schwellstrom von Iref,max=1 µA ausgelegt. Insge-
samt ergaben sich somit die Transistordimensionierungen nach Tabelle 8.3. 
 

Transistoren Transistordimensionen 

 W/µm L/µm 

M1, M2 5 5,6 

M3, M4, M5, M6 2 13,2 

M7, M8 12 1,5 

M9, M10 25,2 1,2 

M11, M12 9 1,2 

Tabelle 8.3: Dimensionierung der Transistoren des Multiplizierers und des Komparators 

� Simulationsergebnisse 
 
Bei der Realisierung der Schaltung nach Abb. 8.22 wurden für die Stromspiegel (M7, M8) und 
(M9, M10) Kaskode-Stromspiegel eingesetzt. In Abb. 8.23 ist der Ausgangsstrom des Gilbert-
Multiplizierers in Abhängigkeit von den Eingangsspannungen dargestellt. Wie zuvor in 
Tabelle 8.2 gezeigt, ergeben sich positive Ausgangsströme nur für den Fall, wenn beide Ein-
gangsspannungen unterschiedliche Vorzeichen besitzen. 
 

I /A

vx /V
 

Abb. 8.23: Simulation des Vierquadranten-Gilbert-Mutliplizierers 

Die Abb. 8.24 zeigt die binären Ausgangssignale des Komparators gemäß der Gl. (8.30) für 
unterschiedliche Schwellströme (Iref=100 nA, 300 nA, 500 nA). Die Eingangsspannung vy 
wurde für die Simulationen auf vy=0,5 V gesetzt. 
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Vout /V

vx /V

I_ref =100nI_ref =500n

 
Abb. 8.24: Ausgangsspannung des Komparators in Abhängigkeit des Schwellstroms I_ref 

Um die Steilheit der binären Ausgangssignale des Komparators zu verstärken, wurde am 
Komparatorausgang ein Inverter hinzugeschaltet. Die entsprechenden Ausgangssignale zeigt 
die Abb. 8.25. 
 

Vout /V

vx /V

I_ref =100nI_ref =500n

 
Abb. 8.25: Ausgangsspannung des Inverters in Abhängigkeit des Schwellstroms I_ref 

8.4.4 Gesamtblockschalbild der Chopper-Offsetkompensation 

Das Gesamtblockschaltbild der Chopper-Offsetkompensation für zwei Knoten des Wider-
standsnetzwerks ist in Abb. 8.26 dargestellt. Der tiefgestellte Index n der Abbildung be-
schreibt dabei den Ort des Knotens, und die beiden hochgestellten Zahlen (1) und (2) dienen 
zur Unterscheidung der beiden Netzlagen. 
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Abb. 8.26: Schaltung der Offsetkompensation für zwei Knoten 

8.4.5 Simulationsergebnisse 
 
An den Eingängen (V(1)

n , V(2)
n) wird als Beispiel eine Differenzeingangsspannung von 

∆V1=10 mV und an den Eingängen (V(1)
n+1, V

(2)
n+1) eine Differenzspannung von ∆V2=-10 mV 

gemäß Abb. 8.27 angelegt. Die Schalttransistoren werden dabei mit einer Rechteckspannung 
(fT=2 MHz) angesteuert. 
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Abb. 8.27: Eingangsspannungen an den Differenzverstärkern der Abb. 8.26 
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8.4.5.1 Offsetfreier Differenzverstärker 
 
An den Ausgängen des Hochpasses ergeben sich bei der Simulation ohne einen Offset die 
verstärkten abgetasteten Eingangssignale nach Abb. 8.28. 
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Abb. 8.28: Ausgangsspannungen der Hochpässe (für ∆V1=10 mV und ∆V2=-10 mV; Voff=0 V) 

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

.  dB 15  
mV 10

mV 57
 log 20 = 

V

V log 20
in

max ≈  

 
Die nachfolgende Multiplikation der beiden Differenzausgangsspannungen ∆Va=V

c
-V
d
 und 

∆Vb=V
e

-V
f
 ergibt einen nach Gl. (8.29) proportionalen Ausgangsstrom Imult. Wie die  

Abb. 8.29 zeigt, ergibt sich nach einer Einschwingzeit ein Strom, der um einen Mittelwert von 
Imult=-175 nA mit einer Amplitude von ±15 nA schwingt. Die Schwingung ergibt sich durch 
die Verschleifung der Eingangssignale durch die vorangegangene Bandpaßfilterung. Durch 
die anschließende 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 Imult, 
der vom Betrag her größer ist als der Schwellwert Iref. 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 (Iref=-50 nA) 

Mit der Schwelle des Komparators kann die Größe der Spannungsdifferenz zwischen zwei 
benachbarten Knoten gewählt werden, welche eine Kante beschreibt. Für eine weitere Simula-
tion wurde eine Schwelle von Iref=-250 nA angesetzt (siehe Abb. 8.30). Für diesen Fall stellen 
die simulierten Knotenspannungsdifferenzen ∆V1=10 mV und ∆V2=-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 (Iref=-250 nA) 
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8.4.5.2 Offsetbelasteter Differenzverstärker 
 
Bei den bisherigen Simulationen wurde ein offsetfreier Differenzverstärker angenommen. In 
diesem Abschnitt werden Simulationsergebnisse unter Berücksichtigung einer Offsetspan-
nung gezeigt. Folgende zwei Fälle werden dabei unterschieden: 1. Voff<Vin und 2. Voff>Vin 

 

 
1. Voff < Vin 

Wird am Eingang des Differenzverstärkers eine Offsetspannung von Voff=5 mV hinzuaddiert, 
ergeben sich am Ausgang des Hochpasses die Signalverläufe der Abb. 8.30. 
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Abb. 8.31: Ausgangsspannungen der Hochpässe (für ∆V1=10 mV und ∆V2=-10 mV; Voff=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 Differenzverstärker und Ausgangsstrom des Multiplizierers 

2. Voff > Vin 

a) 
Die Leistungsfähigkeit des Chopper-Verfahrens kann gezeigt werden, falls der Offset das 
Eingangssignal übersteigt (Voff > Vin). Ohne ein Kompensationsverfahren könnten derartige 
Fälle nicht mehr eindeutig ausgewertet werden. Die Abb. 8.33 zeigt die Ausgangsspannungen 
der Hochpässe bei einem Offset von Voff=20 mV. 
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Abb. 8.33: Ausgangsspannungen der Hochpässe (für ∆V1=10 mV und ∆V2=-10 mV; Voff=20 mV) 

Die Amplituden der Signale betragen wie zuvor Vmax=57 mV und der Mittelwert der Signale 
liegt nach der Einschwingzeit bei V=0 V. Durch den Offset wird das Signal vor dem Diffe-
renzverstärker in einen höheren Amplitudenbereich verschoben, wodurch sich eine stärkere 
Verzerrung der Rechteckschwingung ergibt (siehe V

c
 und V

d
 der Abb. 8.33). Durch die Ver-

zerrung ergibt sich eine stärkere Schwingung des Ausgangsstroms des Multiplizieres (siehe 
Abb. 8.34). Durch die anschließende Schwelle kann aber wieder ein digitales Kantenaus-
gangssignal für die weitere Bearbeitung erzeugt werden. 
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Abb. 8.34: Ausgangsstrom des Multiplizierers und Ausgangsspannung des Komparators (Iref=-50 nA) 

b) 
Wichtig ist auch die Untersuchung der Grenzen des Bereiches der Funktionalität der Offset-
kompensation, da durch sie die Empfindlichkeit der Kantenerkennung bestimmt wird. Dazu 
werden Eingangsdifferenzspannungen von ∆V1=5 mV und ∆V2=-5 mV und eine Offsetspan-
nung von Voff=20 mV gewählt. Die Ausgangsspannungen der Hochpässe zeigt die Abb. 8.35. 
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Abb. 8.35: Ausgangsspannungen der Hochpässe (für ∆V1=5 mV und ∆V2=-5 mV; Voff=20 mV) 

Es ist erneut eine Einschwingzeit von etwa 3 µs und eine Verstärkung von 15 dB festzustellen. 
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Durch eine Schwelle Iref=-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 (Iref=-50 nA) 

8.4.5.3 Zusammenfassung 
 
Aufgrund der modifizierten Chopper-Offsetkompensation konnten bei der Kantenerkennung 
mit Hilfe des gemultiplexten Widerstandsnetzwerks  minimale Kanten von Vin,chopper=30 mV 
erkannt werden, was einer Knotendifferenzspannung von ∆Vchopper=5 mV entspricht. 
 
Im Gegensatz dazu, konnten ohne einer Offsetkompensation lediglich minimale Kanten von 
Vin,min=180 mV erkannt werden. Dies entspricht einer Knotendifferenzspannung von ∆Vmin=20 
mV . Somit bewirkt das Chopper-Verfahren eine deutliche Verbesserung bei der Erkennung 
von „kleinen“ Kanten. 
 

Mit Chopper Ohne Chopper 

Vin,min=30 mV 

=> ∆Vmin=5 mV 

Vin,min=180 mV 

=> ∆Vmin=20 mV 

Tabelle 8.4: Minimal erkennbares Kantensignal Vin,min und Knotendifferenzspannung ∆Vmin 
des Widerstandsnetzwerks a) mit Chopper, b) ohne Chopper 
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9 Testchip-Realisierung 

Zur Überprüfung der Simulationsergebnisse der Kantenerkennung und Segmentierung wurde 
ein Testchip in einer 1.2 µm 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, sodaß auf den Aufbau größerer komplexer Wider-
standsnetzwerke verzichtet wurde. 
 
Für den Test und die Messungen stand ein HP82000-D50 Digitaltester (IC Evaluation Sys-
tem) zur Verfügung. Der Testchip wurde für die Messungen in ein DILL48-Standardgehäuse 
montiert. Weiterhin wurde, um den Anschluß des Testchips an den Tester zu ermöglichen, 
eine spezielle Testplatine entworfen. In Abb. 9.1 ist das Foto eines gefertigten Testchips 
gegeben. 
 

 
Abb. 9.1: Foto eines gefertigten Testchips 

Die Gesamtfläche des Chips inklusive der 68 I/O- und Spannungsversorgungszellen im Peri-
pheriebereich beträgt 
 
 Agesamt = 3,945 mm ⋅ 2,670 mm ≈ 10,5 mm2, (9.1) 

 
wovon 10 ⋅ 220 µm ⋅ 680 µm die Fläche 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 Hälfte des 
Chipfotos abgebildet. An der rechten Ecke davon ist die Ladungspumpe mit dem Taktgenera-
tor dargestellt. Die Blockstrukturen in der oberen Hälfte des Chipfotos entsprechen den sin-
gle-ended Buffer nach [27] für die Datenausgabe der Netzknotensignale. Eine vergrößerte 
Darstellung des Layouts der einzelnen Schaltungsmodule und die Angabe des jeweiligen 
Flächenbedarfs wird in Anhang A gegeben. 
 
Zur Dateneingabe stehen 21 und zur Datenausgabe 22 Padzellen zur Verfügung. Die 5 V 
Spannungsversorgung erfolgt über vier GND- und fünf VDD-Zellen. Dabei sind die analogen 
und digitalen Versorgungsleitungen getrennt ausgelegt. Dadurch sollen Störeinkopplungen 
von digitalen auf analoge Bauelemente verhindert werden. Weiterhin werden alle Schal-
tungsmodule durch einen Guardring von der Umgebung elektrisch abgeschirmt, um mögliche 
Störeinkopplungen über das Substrat zu minimieren. Die Gesamtverlustleistung des Testchips 
betrug 62,85 mW. 
 
Nachfolgend werden einige Testmessungsergebnisse an den Testchip zur Kantenerkennung 
und Segmentierung gegeben. Für alle Testmessungen wurde eine Taktfrequenz von 2 MHz 
gewählt. In Abschnitt 9.1 werden Meßergebnisse bei einer Variation der Horizontalwider-
standswerte der ersten Netzwerklage gezeigt, wodurch sich unterschiedlich geglättete Aus-
gangssignale ergeben. Anschließend werden in Abschnitt 9.2 Testergebnisse zur Kantener-
kennung vorgestellt und diese mit den entsprechenden Simulationsergebnissen verglichen. In 
Abschnitt 9.3 werden Meßergebnisse zur Segmentierung gezeigt. Schließlich werden in Ab-
schnitt 9.4 Testergebnisse zur Kantenerkennung und zur Segmentierung präsentiert, wobei als 
Eingangssignal diesmal keine eindeutige Kante, sondern eine verrauschte und eine unscharfe 
Kante verwendet wurde. 

9.1 Variation des horizontalen Widerstandes Rh1 der ersten Netzwerklage 

Zunächst wurde als Beispiel extern ein Kanteneingangssignal von Vin=1 V in das zweilagig-
parallele Widerstandsnetzwerk gespeist. Dazu wurde für die Knoten 1-5 eine Inputspannung 
von 1 V und für die Knoten 6-10 eine Spannung von 2 V gewählt. Anschließend wurde nach-
einander über die Steuerspannungen (VSteuer1, VSteuer2) der Horizontalwiderstand der ersten 
Netzlage zwischen den beiden Werten 
 

Rh1=20 kΩ und Rh1=40 kΩ 
 

variiert. Die gesamten Vertikalwiderstände hatten sowohl bei diesem Test als auch bei allen 
folgenden Tests einen konstantenWert von 
 

Rv1,2=40 kΩ. 
 
Gemessen wurden die Knotenpotentiale der ersten Netzwerklage. Diese repräsentieren als 
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 Vin und Knotenpotentiale der ersten Netzwerklage bei 

 unterschiedlichen Werten des Horizontalwiderstandes Rh1 
(Layer1: Rh1=20 kΩ und Layer1: Rh1=40 kΩ) 

Die Abb. 9.2 zeigt, daß das Kanteneingangssignal Vin durch die Netzwerklage räumlich tief-
paßgefiltert bzw. geglättet wird. Über das Verhältnis Rh/Rv kann dabei das Maß der Glättung 
eingestellt werden: Die Wahl eines größeren Horizontalwiderstandes von 
Rh1=40 kΩ ergibt eine schwächere Glättung des Eingangssignals als die Wahl von 
Rh1=20 kΩ, da größere Horizontalwiderstände dem Ausgleichsvorgang im Netzwerk stärker 
entgegenwirken. 
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9.2 Testergebnisse zur Kantenerkennung 

Wie zuvor in Kapitel 4 beschrieben führt das implementierte zweilagig-parallele Netzwerk für 
die Kantenerkennung und die Segmentierung ein zeitliches Multiplexen in zwei Phasen durch: 
In der ersten Phase werden mittels einer räumlichen DoG-Bandpaßfilterung und einer Null-
durchgangserkennung binäre Kanteninformation gewonnen und gespeichert. In der zweiten 
Phase erfolgt die Segmentierung. In diesem Abschnitt werden zunächst Meßergebnisse zur 
Kantenerkennung gezeigt, bevor im nächsten Abschnitt 9.3 Meßergebnisse zur Segmentie-
rung diskutiert werden. 
 
Für die Kantenerkennung sind in Abb. 9.3 als Beispiel die Meßergebnisse des Testchips bei 
einem Kanteninput von Vin=1,5 V dargestellt. Dazu wurde für die Knoten 1-5 eine Inputspan-
nung von 1 V und für die Knoten 6-10 eine Spannung von 2,5 V gewählt. Die Widerstands-
werte der Horizontalwiderstände beider Netzlagen wurden dabei gewählt zu: 
 
 Rh1= 4 kΩ und Rh2=40 kΩ 
 
Die Abb. 9.3 zeigt das Kanteneingangssignal Vin, die gemessenen Knotenpotentiale der beiden 
parallelen Netzwerklagen (Layer1, Layer2) und die digitalen Kantenausgangssignale. 
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Abb. 9.3: Meßergebnisse zur Kantenerkennung: Kanteneingangssignal Vin,  

Knotenpotentiale der beiden Netzlagen (Layer1: Rh1=4 kΩ und Layer2: Rh2=40 kΩ) und 
digitale Kantenausgangssignale 

An den Netzknoten der beiden parallelen Netzwerke stellen sich zwei unterschiedliche, räum-
lich tiefpaßgefilterte Signale ein: Die erste Netzlage mit dem kleineren Horizontalwiderstand 
von Rh1=4 kΩ ergibt entsprechend eine stärkere Glättung des Eingangssignals als die zweite 
Netzlage mit Rh1=40 kΩ. 
 
Die Kantenerkennung erfolgt anschließend über die Differenzbildung der beiden geglätteten 
Signale und der Feststellung der Nulldurchgänge im Differenzbild (Vergleich Abschnitt 4.5 
und Abschnitt 8.4.3, Iref=200 nA). Die digitalen Kantenausgangssignale zwischen den jeweili-
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gen Netzknoten sind ebenfalls in der Abb. 9.3 dargestellt. Der Testchip lieferte folgende 
binäre Kantenausgangssignale: 
 
• Bei erkannter Kante Digital Edge Signal=High (zwischen den Knoten 5 und 6) 
• Bei nicht erkannter Kante Digital Edge Signal=Low  (sonst) 
 
In der Abb. 9.4 werden den Testergebnissen der Abb. 9.3, die entsprechenden idealen Simula-
tionsergebnisse gegenübergestellt. 
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Abb. 9.4: Meßergebnisse versus Simulation; Verhalten bei einem Kanteninput;[Kanteneingangssignal Vin; 

Knotenpotentiale der beiden simulierten Netzlagen (Layer1Simulation: Rh1=4 kΩ und Layer2Simulation: Rh2=40 kΩ); 
Knotenpotentiale der beiden gemessenen Netzlagen (Layer1Chip-Test: Rh1=4 kΩ und Layer2Chip-Test: Rh2=40 kΩ) 

und digitale Kantenausgangssignale] 

Die Abb. 9.4 zeigt, daß die gemessenen Ausgangssignale der beiden parallelen Netzwerklagen 
vom tendenziellen Verlauf mit den simulierten Signalen übereinstimmen. Weiterhin entspre-
chen die gemessenen Kantenausgangssignale den simulierten, d.h. das digitale Kantenaus-
signal Digital Edge Signal=High wird fehlerfrei zwischen den Knoten 5 und 6 ausgegeben. 

 



9 Testchip-Realisierung 

- 154 - 

9.3 Testergebnisse zur Segmentierung 

Für die Segmentierung werden die gewonnenen, binären Kantensignale aus der DoG-
Bandpaßfilterung in der Multiplexerschaltung nach Abb. 6.13 gespeichert, in die zweite 
Netzwerklage zurückgeführt und dort für die Ansteuerung der Horizontalwiderstände verwen-
det: Bei einer erkannten Kante wird der zwischen den entsprechenden Knoten liegende Hori-
zontalwiderstand hochohmig geschaltet, bei keiner Kante niederohmig. Dadurch wird in 
dieser Netzlage ein segmentiertes Bild erzeugt, und die Knotenpotentiale in diesem Netzwerk 
repräsentieren dann das segmentierte Bild. 
 
Aufbauend zu den Ergebnissen der Kantenerkennung der Abb. 9.3 werden in Abb. 9.5 die 
Meßergebnisse zur Segmentierung dargestellt. Anhand der detektierten binären Kantensignale 
(siehe Abb. 9.3), erfolgt die Segmentierung des Eingangssignals, die einer Kontrastverstär-
kung ähnelt. 
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Abb. 9.5: Segmentierung eines Kanteneingangssignals Vin,  

Knotenpotentiale der beiden Netzlagen (Layer1: Rh1=4 kΩ und Layer2: Rh2=40 kΩ) 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 hinzugefügt wurden. Dazu wurde für die Knoten 
1-5 eine alternierende Inputspannung von 1 V und 1,1 V und für die Knoten 6-10 eine alternie-
rende Spannung von 2,6 V und 2,5 V gewählt. Die Widerstandswerte der Horizontalwider-
stände beider Netzlagen betrugen dabei: 
 
 Rh1=4 kΩ und Rh2=40 kΩ 
 
Die Meßergebnisse zur Kantenerkennung und Segmentierung für dieses Beispiel zeigt die 
Abb. 9.6. 
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Abb. 9.6: Kantenerkennung und Segmentierung eines verrauschten Kanteneingangssignals 

Durch die DoG-Bandpaßfilterung des zweilagigen Netzwerks und einer Nulldurchgangser-
kennung erfolgt eine eindeutige Kantenerkennung zwischen den Knoten 5 und 6 (Digital 
Edge Signal=High). Die gewonnen binären Kanteninformationen werden gespeichert und für 
die nachfolgende Segmentierung zur Steuerung der Horizontalwiderstände 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 einer einer „unscharfen“ Kante 

Meßergebnisse der Kantenerkennung und der Segmentierung einer unscharfen Kante werden 
in Abb. 9.7 dargestellt. Auch eine über 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 für das 
implementierte Netzwerk. Dadurch ist eine anschließende korrekte Segmentierung möglich. 
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Diese stellt eine „verstärkte“ Form des ursprünglichen Kantensignals dar. 
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Abb. 9.7: Meßergebnisse; Verhalten bei einer unscharfen Kante 

9.4.3 Zusammenfassung 
 
Das implementierte zweilagig-parallele Netzwerk führt durch ein zeitliches Multiplexen 
sowohl die Kantenerkennung als auch die Segmentierung aus. Die Vertikalwiderstände beider 
Netzlagen besitzen dabei einen konstanten Wert von Rv1=Rv2���� � . Die Horizontalwider-
stände der beiden parallelen Netzlagen sind hingegen veränderbar: Für die Horizontalwider-
stände Rh1 der ersten Netzlage können die Widerstandswerte ����  bzw. ���� �ausgewählt 
werden. Die Horizontalwiderstände Rh2 der zweiten Netzlage besitzen zunächst den Wider-
standswert von ��� . Dieser wird zusätzlich bei der Segmentierungsphase entweder hochoh-
mig bzw. niederohmig geschaltet.  
 
Die minimal erkennbare Kante des implementierten Netzwerks beträgt Vin,min=200 mV. Dies 
entspricht einer Knotendifferenzspannung von ∆Vmin=25 mV. In der Tab. 9.1 sind die Ergeb-
nisse der minimalen Kantenerkennung des Testchips und der simulierten Netzwerke gegen-
übergestellt. 
 

Testchip Mit Chopper Ohne Chopper 

Vin,min=200 mV 

=> ∆Vmin=25 mV 

Vin,min=30 mV 

=> ∆Vmin= 5 mV 

Vin,min=180 mV 

=> ∆Vmin=20 mV 

Tabelle 9.1: Testchip versus Simulation: 
Minimal erkennbares Kantensignal Vin und Knotendifferenzspannung ∆V 

 a) des Testchips; des simulierten Netzwerks b) mit Chopper; c) ohne Chopper 

Im nächsten Kapitel erfolgt eine Zusammenfassung der wichtigsten Ergebnisse. 
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10 Zusammenfassung 

Die Bildvorverarbeitung hat die Aufgabe, frühzeitig, die bei der Bildaufnahme durch Photo-
sensoren aufgenommenen Datenmengen, auf die für die jeweilige Anwendung relevanten 
Informationen für die weitere Bearbeitung zu reduzieren. Eine für viele Anwendungen not-
wendige Information sind die im Bild auftretenden Kanten, mit denen sich beispielsweise 
Objekte erkennen lassen. Neben diesen binären Kanteninformationen können durch eine 
Segmentierung des Ursprungsbildes auch Informationen über die Flächen im Bild gewonnen 
werden. Mit den zusätzlichen Flächeninformationen kann z. B. ein Objekt nach einer Verän-
derung (Bewegung) zuverlässiger wiedererkannt werden, als wenn nur der durch die binären 
Kanteninformationen gegebene Umriß zur Identifikation zur Verfügung stehen würde. 
 
Durch eine effiziente Integration von analoger Bildvorverarbeitung in die Bildaufnahme, in 
Anlehnung an die biologische Retina, besteht die Möglichkeit für spezielle Anwendungen 
kostengünstige, kompakte und schnelle Bildsensorsysteme aufzubauen. Erste Ansätze dazu 
wurden von Carver Mead mit der „Silicon Retina“ unternommen. Diese besteht aus einem 
einlagigen, analogen Widerstandsnetzwerk, das die Photosensoren mit Widerständen verbin-
det und somit eine räumliche Tiefpaßfilterung des Eingangssignals bewirkt (siehe Kapitel 3).  
 
Weitere Entwicklungen sind die zweilagigen und zweilagig-parallelen Netzwerke. Durch 
Differenzbildung der beiden räumlich tiefpaßgefilterten Signale der beiden Netzlagen wird 
näherungsweise eine Difference-of-two-Gaussians-Bandpaßfilterung realisiert. Die Kantener-
kennung erfolgt ohne weiteren Berechnungsaufwand über die Feststellung von Nulldurchgän-
gen im Differenzbild (siehe Kapitel 3). Diese Netzwerke haben gegenüber Verfahren, die 
Kanten nur in unmittelbarer Nachbarschaft zwischen zwei Bildpunkten erkennen (wie z. B. 
das Netzwerk mit Resistive Fuses), den Vorteil der eindeutigen Erkennung bei unscharfen 
Kanten sowie der Steuerung des Detailreichtums der extrahierten binären Kanteninformatio-
nen durch Variation der Widerstandsverhältnisse. Allerdings kann mit diesen Ansätzen keine 
Segmentierung durchgeführt werden. 
 
Bisherige Verfahren zur Segmentierung bei gleichzeitiger Kantenerkennung, basieren auf 
nichtlinearen Widerstandsnetzwerken mit Resistive Fuses. Allerdings weisen diese Ansätze 
schwerwiegende Mängel bei der Kantenerkennung auf (z.B. wird eine unscharfe Kante als 
mehrere, aneinanderliegende Kanten erkannt). 
 
In dieser Arbeit wurde ein neuer Ansatz vorgestellt, der die eindeutige Kantenerkennung 
zweilagig-paralleler Widerstandsnetzwerke mit einer zusätzlichen Segmentierung kombiniert, 
indem das zweilagig-parallele Netzwerk nach Art eines zeitlichen Multiplexprinzips verwen-
det wird (siehe Kapitel 4). Die Kantenerkennung erfolgt zunächst durch die Feststellung der 
Nulldurchgänge im Differenzbild des zweilagigen Netzwerks. Ein zusätzliche Segmentierung 
erhält man, indem die binären Kantensignale nach Art eines Multiplexprinzips als neue Steu-
ersignale auf die Horizontalwiderstände einer Netzwerklage rückgekoppelt werden, um die 
Charakteristik der Resistive Fuses zu erzielen, ohne sie aber dabei selbst zu verwenden. Somit 



10 Zusammenfassung 

- 158 - 

wird mit nur wenig Mehraufwand gegenüber bisherigen Implementierungen von zweilagig-
parallelen Netzwerken zusätzlich zur Kantenerkennung eine Segmentierung implementiert. 
Weiterhin wurde ein neuer Algorithmus zur Feststellung der Nulldurchgänge für die Kanten-
erkennung vorgestellt. Dieser kann mit Hilfe eines Gilbert-Multiplizierers mit nachgeschalte-
tem Stromkomparator implementiert werden und ermöglicht gegenüber 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 möglichst einfachen CMOS-
Schaltungen für die Implementierung des gemultiplexten zweilagig-parallelen Widerstands-
netzwerks. 
 
In Kapitel 5 wurden schaltungstechnische Realisierungsmöglichkeiten für die Vertikalwider-
stände untersucht. Konventionelle Implementierungen basieren auf einstufige gegengekoppel-
te Differenzverstärker. Bei ohmscher Belastung durch das Netzwerk, wirkt dieser näherungs-
weise als ohmscher Widerstand, wobei dessen Wert durch die Steilheit gm der 
Eingangstransistoren bestimmt wird. Nachteilig dabei jedoch ist die Kopplung des Aussteuer-
bereichs mit der Linearität. Innerhalb des geforderten Aussteuerbereichs wurden Abweichun-
gen des Widerstandes vom gewünschten Wert von maximal ∆Rmax/R=30% festgestellt. Durch 
die Abhängigkeit des Widerstandswertes von der Eingangsspannung ergibt sich eine starke 
Verzerrung, die sich durch eine Total Harmonic Distortion THD von –5 dB ausdrückt. 
 
Eine Verkleinerung der THD um 30 dB wurde erzielt, indem ein zweistufiger gegengekoppel-
ter Differenzverstärker mit einem CVC von Wang als Lastwiderstand verwendet wurde. Diese 
Schaltung beruht auf der Eigenschaft, daß zweistufige gegengekoppelte Differenzverstärker 
einen sehr geringen Innenwiderstand besitzen und somit der Ausgangsstrom näherungsweise 
durch den Lastwiderstand bestimmt wird. Die maximale relative Abweichung des Widerstan-
des vom gewünschten Wert betrug hierbei ∆Rmax/R=7,5%. Durch eine effiziente Mehrfach-
nutzung von Schaltungsmodulen konnte dabei der Hardwareaufwand für die Realisierung von 
zwei gleichen parallelen Vertikalwiderständen, statt einer Verdopplung der Transistorenzahl, 
auf ein Minimum von lediglich 4 zusätzlichen Transistoren begrenzt werden. 
 
Bei der Implementierung der Horiontalwiderstände wurden im Gegensatz zu herkömmlichen 
Schaltungsmethoden mit 7 bis 33 Transistoren einzelne MOS-Transistoren verwendet, die im 
Triodenbereich betrieben werden (siehe Kapitel 6). Die Versorgung ihrer Gateanschlüsse 
erfolgt durch eine on-Chip implementierte Ladungspumpe („Charge Pump“). Diese generiert 
Spannungen, die über der Betriebsspannung VDD. liegen. Mit diesen Spannungen wird einer-
seits gewährleistet, daß die Transistoren bei minimaler physikalischer Dimensionierung im 
linearen Bereich arbeiten und andererseits kann durch sie der Widerstandswert des Transistors 
selbst variiert werden. 
 
Der für die Nulldurchgangserkennung eingesetzte Gilbert-Multiplizierer wird durch einen 
Differenzverstärker gespeist, der die Differenz zwischen den Knotenpotentialen der beiden 
parallelen Netzlagen bildet (siehe Kapitel 7). Da der Multiplizierer Common-Mode abhängig 
ist, wurde hierfür ein Fully-Balanced-Differential-Output Differenzverstärker gewählt. Dieser 
ist jedoch offsetbehaftet. Untersuchungen haben gezeigt, daß dadurch die Empfindlichkeit der 
Kantenerkennung beeinträchtigt werden kann (kleine Differenzspannungen können nicht 
mehr korrekt ausgewertet werden). Um diese Empfindlichkeit zu erhöhen, wurde daher in 
Kapitel 8 ein modifiziertes Chopper-Offsetkompensationsverfahren vorgestellt. Dieses Ver-
fahren besteht aus der Modulations-, der Offsetkompensations- und der Demodulationsphase. 
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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 höherfrequenten 
Bereich moduliert und somit vom Offsetsignal getrennt. Im Gegensatz zur konventionellen 
Chopper-Methode wird das Offsetsignal, das sich als Gleichsignal im niederfrequenten Be-
reich befindet, durch eine Hochpaßfilterung vom Nutzsignal herausgefiltert. Anschließend 
werden in einem Verarbeitungsschritt die Demodulation und die zur Nulldurchgangserken-
nung notwendige Multiplikation mit dem selben Multiplizierer durchgeführt. Im Vergleich 
zur konventionellen Chopper-Methode entfällt somit eine zusätzliche Abtastschaltung für die 
Demodulation. Weiterhin sind die Taktleitungen, die zur Synchronisation der Taktsignale für 
die Modulation und Demodulation notwendig sind, nicht mehr erforderlich. 
 
Zur Überprüfung und Verifikation der Simulationsergebnisse des gemultiplexten zweilagig-
parallelen Netzwerks zur Kantenerkennung und Segmentierung, wurde ein Testchip in einer 
1.2 µm 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, daß die vorgestellte Architektur des gemultiplexten Netz-
werks gegenüber bisherigen Implementierungen zusätzlich zur Kantenerkennung eine Seg-
mentierung ermöglicht. Mit diesen Zusatzinformationen lassen sich beispielsweise Objekte 
nach einer Veränderung (z.B. Bewegung) zuverlässiger wiedererkennen. Ferner wurden im 
Gegensatz zu nachbarschaftsbezogenen Kantenerkennungsverfahren, auch verwischte Kanten 
eindeutig erkannt. 
 
Anwendungsbeispiele und einen Ausblick auf mögliche Weiterentwicklungen werden im 
folgenden Kapitel gezeigt. 
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11 Anwendungen und Ausblick 

Es gibt Aufgaben in der Qualitätskontrolle bei industrieller Produktion, für die der Einsatz 
einer Bildsensorik in Verbindung mit einer eindimensionalen Bildvorverarbeitung eine mögli-
che kostengünstige Lösung darstellt. Einige Anwendungsbeispiele sind in Abb. 10.1 gezeigt. 
 

 
Abb. 11.1: Anwendungsbeispiele einer eindimensionalen Bildverarbeitung bei der Qualitätskontrolle [78] 

Bei zweidimensionalen Anwendungsgebieten kann der Chipflächenbedarf und der Leistungs-
verbrauch problematisch werden. Dazu muß man allerdings berücksichtigen, daß die vorge-
stellten Schaltungsmodule des gemultiplexten zweilagig-parallelen Widerstandsnetzwerks in 
einer 1.2 µm CMOS-Technologie mit lediglich zwei Lagen Aluminium entwickelt wurden. 
Neuere Technologien stellen feinere Strukturen und mehr Metallisierungsebenen zur Verfü-
gung. Somit ist eine Reduktion des Platzbedarfs und der Verlustleistung möglich.  
 
Weiterhin erweist sich die Tatsache als hilfreich, daß Kanteninformationen wegen begrenzter 
Verdrahtungsmöglichkeiten meistens ohnehin nicht alle gleichzeitig, sondern nur zeilenweise 
an ein weiterverarbeitendes System übermittelt werden können. 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 zusätzli-
che Reduzierung des Platzbedarfs und der Verlustleistung erzielt werden. Zukünftige noch 
höher integrierende Herstellungstechnologien von Mikrochips können zu einer weiteren Re-
duzierung der Verlustleistung beitragen und zusätzlich Systeme zur Verarbeitung von höher 
aufgelösten Bildern ermöglichen. 
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Anhang A: Layout der Schaltungsmodule 

In der Tabelle A1 wird die benötigte Fläche der einzelnen Schaltungsmodule des Testchips 
zur Kantenerkennung und Segmentierung gegeben. 
 

 Fläche mit Guardringe /µm2 Fläche ohne Guardringe /µm2 
2*Rv    70 x 130  60 x 80 
2*Rh+Schalter   70 x 35  60 x 50 
Fully-Balanced OpAmp  86 x 78  66 x 55 
Abtastung des Choppers    80 x 108  40 x 60 
Hochpaß des Choppers                 130 x 70                   115 x 70 
Gilbert-Multiplizierer mit 
Stromkomparator 

 100 x 280    90 x 150 

Multiplexerschaltung 130 x 40 130 x 40 
Charge Pump CP 
Koppelkapazitäten C 
Diodenkette D 

 188 x 280 
 180 x 184 
 100 x 160  

  170 x 170 
200 x 55 

(für C+D) 
Taktgenerator  280 x 125  

Tabelle A1: Flächenaufwand der einzelnen Schaltungsmodule des gemultiplexten Netzwerks 
 

Das vergrößerte Layout eines Netzknotens des Testchips wird in Abb. A2 dargestellt. Das 
Blockschaltbild der Abb. A1 dient hierbei als Hilfestellung zur korrekten Erkennung der 
einzelnen Schaltungsmodule. In Abb. A3 wird anschließend das Layout des Taktgenerators 
und der Ladungspume mit der Diodenkette gezeigt. 
 

HP
OpAmp

Abtast-
schaltung

Multiplizierer
+

Komparator Rv1,2

Multiplexer-
schaltung

Rh1,2

 
Abb. A1: Anordnung der Schaltungsmodule eines Netzknotens im Layout 
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Abb. A2: Layoutvergrößerung eines Netzknotens des gemultiplexten Netzwerks 
 mit Rh, Rv, Multiplexerschaltung, Differenzverstärker, Multiplizierer, Komparator und Chopper 
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Abb. A3: Layout des Taktgenerators (unteres Drittel) und der Ladungspumpe mit der Diodenkette



 

 



 

 



 

 

 


