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简介 

模拟电路设计本身是一个非常复杂的学科，而对相关器件的了解更是学习中的重中之

重，本期电子书教程主要围绕模拟电子器件，梳理有关模拟设计基础的基本设计技术。

包括理想的运算放大器基础知识、运算放大器错误源和规格以及专业放大器，如仪表放

大器、可变增益放大器、对数放大器、模拟倍频器、模拟开关和基准电压源等。 

本书共计 65 篇文章、18 万字，目的是为广大从事该模拟设计的工程师以及电子工程相

关学子提供学习资料和设计参考指南。 

 

ADI 智库是 ADI 公司面向中国工程师打造的一站式资源分享

平台，除了汇聚 ADI 官网的海量技术资料、视频外，还有大

量首发的、免费的培训课程、视频直播等。九大领域、十项

技术，加入 ADI 智库，您可以尽情的浏览收藏、下载相关资

源。此外，您还可一键报名线上线下会议活动，更有参会提

醒等贴心服务。 

*ADI 智库出版社已推出多本电子书，关注微信公众号『ADI

智库』回复“电子书”，即可查看或下载所有电子本。 
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运算放大器 

理想的电压反馈型(VFB)运算放大器 

运算放大器是线性设计的基本构建模块之一。在经典模式下，运算放大器由两个输入引

脚和一个输出引脚构成，其中一个输入引脚使信号反相，另一个输入引脚则保持信号的

相位。运算放大器的标准符号如图 1 所示。其中略去了电源引脚，该引脚显然是器件工

作的必需引脚。 

 

图 1：运算放大器的标准符号 

“运算放大器”的标准简称是“运放”。这一名称源于放大器设计的早期，当时运算放

大器应用于模拟计算机中。（是的，第一代计算机是模拟的，不是数字的。）当这种基

础放大器与几个外部元件配合使用时，可以执行各种数学“运算”，如加、积分等。模

拟计算机的主要用途之一体现在第二次世界大战期间，当时，它们被用来绘制弹道轨迹。 

理想的电压反馈(VFB)模型 

理想的电压反馈(VFB)运算放大器经典模型具有以下特征： 

1. 输入阻抗无穷大 

2. 带宽无穷大 
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3. 电压增益无穷大 

4. 零输出阻抗 

5. 零功耗 

虽然这些并不现实，但这些理想标准决定着运算放大器的质量。 

这就是所谓的电压反馈(VFB)模型。这类运算放大器包括带宽在 10MHz 以下的几乎所有

运算放大器，以及带宽更高的运算放大器的 90%。电流反馈(CFB)是另一种运算放大器

架构，我们将在另一章节中讨论。图 2 总结了理想的电压反馈运算放大器的属性。 

 

图 2：理想的电压反馈运算放大器的属性 

基本工作原理 

理想的运算放大器的基本工作原理非常简单。首先，我们假定输出信号的一部分反馈至

反相引脚，以建立放大器的固定增益。这是负反馈。通过运算放大器输入引脚的任何差

分电压都将与放大器的开环增益（对于理想的运算放大器，该值无穷大）相乘。如果该

差分电压的幅度在反相(-)引脚上为正且高于同相(+)引脚，则输出会变成负。如果差分电

压的幅度在同相(+)引脚上为正且高于反相(-)引脚，则输出电压将变成正。放大器的无穷

大开环增益会尝试迫使差分输入电压变为零值。只要输入和输出处于放大器的工作电压

范围之内，就会使差分输入电压保持于零，输出为输入电压与反馈网络决定的增益之积。
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请注意，输出对差模电压而非共模电压作出反应。 

反相和同相配置 

有两种基本方法可以把理想的电压反馈运算放大器配置为放大器。分别如图 3 和图 4

所示。 

图 3 所示为反相配置。在该电路中，输出与输入反相。该电路的信号增益取决于所用电

阻的比值，计算公式为： 

 

 

图 3：反相模式的运算放大器级 

图 4 所示为同相配置。在该电路中，输出与输入同相。该电路的信号增益同样取决于所

用电阻的比值，计算公式为： 
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图 4：同相模式的运算放大器级 

请注意，当电路配置为最小增益 1(RG=∞)时，由于输出驱动分压器（增益设置网络），

所以反相引脚端的最大可用电压为全部输出电压。 

另外注意，在反相和同相两种配置中，反馈是从输出引脚到反相引脚。这是负反馈，对

设计师来说，这有许多优势，我们将对此进行详细讨论。 

另外需要注意的是，增益是以电阻的比值而不是其实际值为基础。这就意味着，设计师

可以从多种值中进行选择，只需遵循某种实际限制即可。 

然而，如果电阻的值太低，则需运算放大器输出引脚提供大量电流才能正常工作。这

会导致运算放大器本身的功耗大幅增加，从而带来多种缺点。功耗增加会使芯片自热，

结果可能改变运算放大器本身的直流特性。另外，产生热量最终可能使结温升高至

150°C 以上，而这是多数半导体常用的上限。结温为硅片本身的温度。另一方面，如果

电阻值过高，就会导致噪声和寄生电容增加，结果也可能限制带宽，并有可能导致不

稳定和振荡。 

从实用角度来看，10Ω 以下和 1MΩ 以上的电阻很难找到，尤其是需要精密电阻时。 

计算反相运算放大器的增益 

我们来详细讨论一下反相运算放大器的情况。如图 5 所示，同相引脚接地。我们假定采
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用一种双极性（正和负）电源。由于运算放大器将强制使通过输入引脚的差分电压变成

零，所以反相输入也会表现为地电压。事实上，这个节点通常称为“虚拟地”。 

 

图 5：反相放大器增益 

如果向输入电阻施加电压(VIN)，就会通过电阻(RG)产生电流(I1)，因此 

 

由于理想的运算放大器输入阻抗无穷大，因此，不会有电流流入反相输入引脚。因此，

同一电流(I1)一定会流过反馈电阻(RF)。由于放大器将强制使反相引脚变成地，因此，输

出引脚将有电压(VOUT)： 

 

经过一些简单的算术运算，可以得到结论（等式 1），即： 
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计算同相运算放大器的增益 

 

图 6：同相放大器增益 

现在，我们来详细考察一下同相放大器的情况。如图 6 所示，输入电压施加于同相引脚。

输出电压驱动一个由 RF 和 RG 构成的分压器。反相引脚(VA)端的电压（位于两个电阻的

接合处）等于 

 

运算放大器的负反馈行为会使差分电压变成 0，因此 

 

经过简单的算术运算可得： 

 

与等式 2 相同。在上述讨论中，我们把增益设置元件称为电阻。事实上，它们是阻抗，

而不仅仅是电阻。这样，我们可以构建依赖于频率的放大器。对于这个问题，我们将在

以后的章节中详细讨论。 
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反相放大器 

反相放大器是一种基本的运算放大器电路。 

 

图 1：反相整流器 

设运算放大器的输入阻抗无穷大，即是说无电流流入或流出运算放大器反相输入端。由

于运算放大器迫使两个输入端的电压相同，因此，反相输入端(-)看起来也像是地。这一

般称为虚拟地。另外，据基尔霍夫定律，流入节点的所有电流必须从节点流出。 

输入电压决定电流 

 

从求和节点流出的电流等于输入电流。 

 

因而，流过反馈电阻(RF)的电压为： 

 

该电压为负值（相对于输入电压），因为电流从节点中流出。这也是该电路被称为反相

放大器的原因所在。请注意，输入电压将按输入电阻的值来调整缩放。 

在该电路中，主要的误差源是运算放大器的失调电压和偏置电流。失调电压会影响反相
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输入端的视在电压。该电压将不再是 0V。偏置电流会在对电流求和时导致误差，因为

将有一个小电流流入或流出运算放大器的输入端。 

对于交流输入，会存在对运算放大器带宽的限制。 

放大器电路的输入阻抗将为输入电阻的值。请记住，电阻的另一端为（虚拟）地。 

以上讨论是以双极性电源为基础的。如果使用单电源，地将由参考节点取代，后者的电

压电平为 VREF，典型取值为电源电压的一半。在此基础上，输入和输出电压将以该电压

而非地为参考。 

输入电流变成 

 

输出变成 

 

反相求和放大器 

反相求和放大器是反相放大器一节中所述反相放大器的一种扩展器件。然而，反相求和

放大器有多路输入。 

假设运算放大器的输入阻抗无穷大，因此电流不会流入或流出运算放大器的反相输入

端。由于运算放大器迫使两个输入端的电压相同，因此，反相输入(-)看起来也像是地。

这一般称为虚拟地。另外，据基尔霍夫定律，流入节点的所有电流必须从节点流出。 
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各输入电压决定电流 

 

依此类推。从求和节点流出的电流等于全部输入电流之和。因而，流过反馈电阻(R-)的

电压为： 

 

或者 

 

该电压为负值（相对于输入电压），因为电流正从节点中流出。请注意，输入电压按输

入电阻的值来调整缩放。 

在该电路中，主要的误差源是运算放大器的失调电压和偏置电流。失调电压会影响反相

输入端的可见电压。该电压将不再是 0V。偏置电流会在对电流求和时导致误差，因为

将有一个小电流流入或流出运算放大器的输入端。 

大量输入导致的一个潜在问题是电路中的噪声增益。有效输入电阻为全部输入电阻的并

联组合。对于大量输入，结果可能使等效输入电阻变小，从而造成较大的噪声增益。 

 

然而，出于稳定性考虑，大噪声增益有助于确保放大器的稳定性。 

由于稳定性取决于噪声增益与开环增益的相交位置，因此，较高的噪声增益会使该点远



 

微信搜索“ADI 智库”，获取更多技术资料 16 

离次级极点，从而导致不稳定。 

显然，噪声增益越高，噪声也越高。对于交流输入，会存在对运算放大器带宽的限制。 

以上讨论是以双极性电源为基础的。如果使用单电源，地将由参考节点取代，后者的典

型电压电平为 VREF，一般相当于电源电压的一半。在此基础上，输入和输出电压将以该

电压而非地为参考。 

输入电流变成 

 

其中，N 为输入数。结果输出变成 

 

 

半波整流器 

半波整流器通常用于从交流输入获得直流电平。这点通常用于测量交流信号的幅度。 
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图 1：半波整流器 

为了理解半波整流器的工作原理，我们不妨假定运算放大器和二极管在理论上无正向

电压。 

对于正输入电压，输出会尽量变为负。这使 D2 接通，D1 断开。假设 D2 短路，结果将使

输出保持于地电位，因为运算放大器的行为迫使运算放大器的输入电压保持相同电平。 

对于负输入电压，输出将变为正，D1 接通，D2 断开。此时，输出端充当一个反相放大

器（见章节：反相放大器），其增益由 R2/R1 设定。其结果是，输出在输入（反相）负

半周期之后，正半周期的输出为 0V。 
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图 2：半波整流器波形 

图 2 所示为半波整流器的波形。顶部曲线为输入，底部曲线则为输出。 

图 3 所示为运算放大器的输出。请注意，在实际电路中，运算放大器的输出实际采用开

环模式，直到达到 D2 的正向电压为止。图中所示为底部曲线（通道 C）。 
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图 3：半波整流器波形与运算放大器输出 

半波整流器的输出端之后为一个滤波器，用于形成直流电平。该滤波器的转折频率应置

于足够低的水平，以限制输出上的交流纹波，同时还必须足够高，以免对电路的瞬态响

应速率造成严重影响。输出频谱如图 4 所示。 
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图 4：半波整流器输出频谱 

通过同时反转两个二极管，可以将输出的极性转换为负。 

误差项与反相放大器相同（见章节：反相放大器）。最重要的是失调项。该电路的频率

响应主要由运算放大器的开环增益设定。二极管的等效并联电容和二极管导通/关断时

间也会影响到频率响应，但其影响一般比运算放大器要小得多。 

半波整流器的一个缺陷是，仅在输入的半周期内工作。对于中线周围的对称输入（如正

弦波），这不一定会构成真正的问题。为抵消此限制，人们对该电路进行了改进，这就

是全波整流器。（见章节：全波整流器）。 

采用单电源电压供电时，同相输入偏置到基准电压，通常为电源电压的½。此时，零输

入信号输出为基准电压。 

图 5 所示单电源半波整流器的基准电压（运算放大器同相输入端的电压）为+4V。在示

意图中，地位于底部。 
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图 5：单电源半波整流器波形 

输入仍然以地为参考，因此，输入端必须用串联电容进行交流耦合。频率的低端取决于

输入耦合电容和输入电阻 R1 的 RC 时间常数。对于双极性电源，电路响应可以到达直流。

另外，如果上述电路以相同的基准电压为参考，则输入可能为直流耦合。如果采用电路

增益，则需要格外小心。运算放大器上的频率响应要求取决于最大信号输入频率。必须

有足够的开环增益，二极管才可偏置。因此，根据经验，运算放大器的带宽至少应为

20dB，在输入信号的最大频率处。 

全波整流器 

全波整流器通常用于从交流输入获得直流电平。这通常用于测量交流信号的幅度。全波

整流器是一种均值检波器。需要与均方根检波器或峰值检波器区分开来。 
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图 1：全波整流器 

全波整流器是半波整流器（见章节：半波整流器）的增强型电路。图 2 所示全波整流器

为半波整流器与输入的求和电路。 

 

图 2：作为半波整流器增强型器件的全波整流器 

为了理解全波整流器的工作原理，我们不妨假定运算放大器和二极管在理论上无正向电
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压。对于负输入电压，U1 的输出会尽量变为正，结果将接通 D1 而断开 D2。假设 D1 短

路（这种情况下为接通），结果将使输出保持于地电位，因为运算放大器(U1)的行为迫

使运算放大器的输入电压保持相同电平。 

对于正输入电压，输出将变为负，D2 接通，D1 断开。此时，U1 的输出端充当一个反相

放大器（见章节：反相放大器），其增益由 R2/R1 设定。通常，该增益设为 1，即 R2=R1。 

结果，U1 的输出在输入（反相）负半周期之后，正半周期的输出为 0V。然后，该输出

成为第二级(U2)的输入之一，与输入波形求和（见章节：反相求和放大器）。 

第一级（为半波整流器（见章节：半波整流器））的增益相对于输入为 2。这意味着，

R3=2R4。因此，对于负半周期，输入波与参考电位（地电位）求和。U2 输出端的结果

为负半周期的正增益。对于正半周期，半波整流器的反相波与输入求和，其中半波整流

器的增益为 2。因此，U2 的输出端得到正半波。所得到的就是全波整流器。 

半波整流器部分的增益通常设为 1(R1=R2)。R3 和 R4 的比率匹配应非常接近（电阻值的

绝对值相对而言不太重要），使半波整流器输出与输入正确求和。通过更改 R5 的值，

可以非常方便地调整电路的增益。 

图 3 所示为全波整流器的波形。顶部曲线为输入，底部曲线则为 U2 处的电路输出。 
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图 3：全波整流器波形 

图 4 显示的是 U1 的输出和半波整流器的输出。请注意，在实际电路中，U1 的输出实际

采用开环模式，直到达到 D2 的正向电压为止。图中所示为从顶部往下的第三条曲线（通

道 C）。半波整流器的输出在图中表示为底部曲线（通道 D）。图 4 中所有曲线的增益

都是相同的。 
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图 4：全波整流器波形与半波整流器输出 

全波整流器的输出端之后往往是一个滤波器，用于形成直流电平。该滤波器的转折频率

应置于足够低的水平，以限制输出上的交流纹波，同时还必须足够高，以免对电路的瞬

态响应速率造成严重影响。 

输出频谱如图 5 所示。全波整流器相对于半波整流器的一个优势是，其输出的频谱以系

数 2 倍乘，这是因为整流器行为导致输出谱瓣增加了一倍。 
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图 5：全波整流器输出频谱 

通过在反馈网络中添加一个电容，可以将全波整流器的加法器部分转换成一个简单的滤

波器。该滤波器的转折频率由电容和 R5 的值设定(F0=1/(2πR5C1))，如图 6 所示。另外，

该电路之后可以放置一个有源滤波器。 
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图 6：在反馈环路中添加一个电容可将全波整流器的输出转变成直流电平 

通过同时反转两个二极管，可以将输出的极性转换为负。 

全波整流器的误差项与反相放大器相同（见章节：反相放大器）。最重要的是失调项。

该电路的频率响应主要由运算放大器的开环增益设定。二极管的等效并联电容和二极管

导通/关断时间也会影响频率响应，但其影响一般比运算放大器的频率响应要小得多。 

采用单电源电压供电时，同相输入偏置到基准电压，通常为电源电压的½。此时，零输

入信号输出为基准电压。图 7 所示单电源半波整流器的基准电压（运算放大器同相输入

端的电压）为+4V。在示意图中，地位于底部。 

输入仍然以地为参考，因此，输入端必须用串联电容进行交流耦合。频率的低端取决于

输入耦合电容和输入电阻 R1 的 RC 时间常数。对于双极性电源，电路响应可以达到直流。

另外，如果上述电路以相同的基准电压为参考，则输入可能为直流耦合。如果采用电路

增益，则需要格外小心，因为基准电平和信号都放大了。 

运算放大器上的频率响应要求取决于最大信号输入频率。必须有足够的开环增益，二极
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管才可偏置。另外，求和操作会引起频率倍增。因此，根据经验，运算放大器的带宽至

少应为 20dB，在输入信号最大频率的两倍处。 

 

图 7：单电源半波整流器波形 

电流反馈(CFB)运算放大器 

本章节将详细介绍两种基本运算放大器的拓扑结构（电压反馈(VFB)与电流反馈(CFB)），

并说明其差异。图 1 中再次列出了基本电压反馈运算放大器和增益公式。 
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图 1：已连接反馈网络的电压反馈运算放大器 

必须注意，由于反馈网络和有限的开环增益 A(s)而产生的误差信号实际上是小电压 v。 

电流反馈放大器基本原理 

图 2 所示为基本电流反馈放大器拓扑结构。注意，该模型采用一个单位增益缓冲器将同

相输入连接至反相输入。理想状态下，该缓冲器的输出阻抗为零(RO=0)，误差信号为流

入反相输入的小电流 i。误差电流 i 镜像到高阻抗 T(s)，T(s)上产生的电压等于 T(s)·i。

（T(s)的大小通常称为开环跨导增益。） 
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图 2：电流反馈(CFB)运算放大器拓扑结构 

接着，该电压经过缓冲，连接至运算放大器输出。如果假设 RO 为零，就很容易得出以

R1-R2反馈网络和开环跨导增益T(s)表示闭环增益VOUT/VIN的相关表达式。RO为有限值时，

也可以得出该公式，图 3 给出了两种表达式。 

此时应当注意，电流反馈运算放大器通常称为跨导运算放大器，因为开环传递函数实际

上是一个阻抗，如上文所述。但是，很多常见的电路往往也使用跨导放大器这一术语，

比如电流-电压(I/V)转换器，而 CFB 或 VFB 运算放大器都可用于 I/V 转换器。因此，在

特定应用中遇到术语跨导时应加以注意。而术语电流反馈运算放大器则很少会混淆，因

此，提到运算放大器拓扑结构时，最好选用这个术语。 

这个简单模型中可以得出 CFB 运算放大器的几个重要特性。 

• 与 VFB 运算放大器不同，CFB 运算放大器没有平衡输入。相反，其同相输入端为高

阻抗，反相输入端为低阻抗。 

• CFB 运算放大器的开环增益用 Ω 为单位来衡量（跨导增益），而不是 VFB 运算放大

器所用的 V/V。 
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• 反馈电阻 R2 为固定值时，CFB 的闭环增益可通过改变 R1 而发生变化，不会对闭环

带宽产生重大影响。通过检查图 3 中的简化公式就可以发现这一点。分母决定整体

频率响应，如果 R2 不变，则可以改变分子中的 R1（从而改变增益），不影响分母，

这样带宽就会保持相对稳定。 

CFB 拓扑结构主要用于对高速和低失真有极高要求的场合。其基本原理基于这样一个事

实：在双极型晶体管电路中，在所有其它条件相同的情况下，电流的切换速度快于电压。 

图 3 所示为早期 ICCFB 运算放大器 AD846 的简化原理图，这是 ADI 公司 1988 年推出的

一款放大器。注意，该器件充分利用了互补双极型(CB)工艺可以提供匹配良好的高 ft PNP

和 NPN 晶体管的优势。 

 

图 3：AD846 电流反馈运算放大器(1988) 

晶体管 Q1-Q2 缓冲同相输入（引脚 3），并驱动反相输入（引脚 2）。Q5-Q6 和 Q7-Q8

用作电流镜，驱动高阻抗节点。CCOMP 电容提供主极点补偿，Q9、Q10、Q11 和 Q12 构

成输出缓冲。为了充分利用 CFB 架构的优势，需要采用高速互补双极型(CB)IC 工艺。凭

借现代 IC 工艺，这一目标很容易实现，这样就可以在放大器信号路径中实现直接耦合。 

https://www.analog.com/cn/products/ad846.html
https://www.analog.com/cn/products/ad846.html
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CFB 和 VFB 运算放大器的差异 

CFB 和 VFB 放大器的一个主要差异就是 CFB 放大器没有恒定的增益带宽产品。CFB 运

算放大器的带宽随增益变化很小，远小于在 VFB 运算放大器中看到的 6dB/倍频程，如

图 4 所示。如前所述，CFB 运算放大器的带宽与反馈电阻成比例。每个 CFB 运算放大

器都有最大带宽时的推荐反馈电阻值。如果电阻值增加后超过该推荐值，就要减小带宽。 

如果采用阻值低于推荐值的电阻，相位裕量就会减小，放大器可能会变得不稳定。 

 

图 4：电流反馈放大器频率响应 

控制 CFB 运算放大器应用中的增益时，需要为器件选择正确的反馈电阻(R2)，然后选择

底部电阻(R1)，以产生所需的闭环增益。R2 和 R1 的增益关系与 VFB 运算放大器中的关

系是相同的。 

反馈电阻在不同的工作条件下可能是不同的。例如，由于寄生效应的变化，对于不同的

封装类型，反馈电阻值会有所变化。图 5 所示为 AD8001 运算放大器在采用 PDIP、SOIC

和 SOT-23 封装以及不同增益时的反馈电阻。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8001.html
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图 5：AD8001 采用不同封装时的反馈电阻 

CFB 放大器的反馈环路中也不应该有电容。如果反馈环路中采用电容，就会减小高频净

反馈阻抗，导致运算放大器发生振荡。反相输入上的杂散电容会产生类似的效应，应去

除反相端四周的接地层，尽量减小杂散电容。 

使用电流反馈运算放大器时常见的错误是把反相输入直接连接到输出，试图构建单位增

益电压跟随器（缓冲）。该电路会产生振荡，因为等效反馈电阻值为零。只要采用推荐

的反馈电阻值，将反相输入连接至输出，就可以稳定跟随器电路。 

VFB 和 CFB 放大器的另一个差异，就是 CFB 放大器的反相输入阻抗较低（通常为 50Ω

至 100Ω），而同相输入阻抗则较高（通常为几百 kΩ）。因此，CFB 放大器的输入不平

衡，而 VFB 放大器的输入平衡。 

CFB 拓扑结构还增强了压摆率性能。对内部补偿电容进行充电和放电的电流可以根据需

要提供。不用像通常 VFB 拓扑结构中一样必须限制在固定值。对于阶跃输入，电流会不

断增加（“按需电流”），直至反馈环路稳定。基本电流反馈放大器没有理论压摆率限

制。只有对内部寄生电容的相关限制，而且已经通过多种方式来减少寄生电容的影响。 

CFB 器件结合了高带宽和高压摆率，具有良好的失真性能，且功耗较低。 

放大器的失真受放大器开环失真和闭环电路环路增益的影响。因为内部拓扑结构具有基

本对称性，所以受 CFB 放大器影响产生的开环失真量较小。高带宽是造成低失真的另

一个主要原因。在大多数配置中，CFB 放大器的带宽都比对应的 VFB 更大。因此，在

https://www.analog.com/cn/products/ad8001.html
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给定的信号频率下，具有更大的环路增益，因而失真就越低。但是，有些电压反馈结构

（通常称为“四核”或“H 电桥”）也采用类似工艺设计，其性能水平接近 CFB，并且

也可以提供“按需电流”。 

总结：电流反馈(CFB)与电压反馈(VFB)电流反馈和电压反馈具有不同的应用优势。在很

多应用中，CFB 和 VFB 的差异并不明显。如今的 CFB 和 VFB 放大器性能相当，但两种

拓扑结构还是各有其独特优势。电压反馈可以自由选择反馈电阻（或网络），但会因为

增益而牺牲带宽。电流反馈可以在较大的增益范围内保持高带宽，但会限制反馈阻抗的

选择。 

总之，VFB 放大器具有以下特点： 

• 噪声较低 

• 直流性能较好 

• 反馈元件选择自由 

CFB 放大器具有以下特点： 

• 压摆率较快 

• 失真较低 

• 反馈元件选择受限 

电压反馈型运算放大器的增益和带宽 

本章节旨在考察标定运算放大器的增益和带宽的常用方法。需要指出的是，本讨论适用

于电压反馈(VFB)型运算放大器——电流反馈(CFB)型运算放大器已经在前一章节中讨论

过了。 
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开环增益 

与理想的运算放大器不同，实际的运算放大器增益是有限的。开环直流增益（通常表示

为 AVOL）指放大器在反馈环路未闭合时的增益，因而有了“开环”之称。对于精密运

算放大器，该增益可能非常高，为 160dB（1 亿）或以上。从直流到主导极点转折频率，

该增益表现平坦。此后，增益以 6dB/8 倍频程（20dB/10 倍频程）下降。（8 倍频程指

频率增加一倍，10 倍频程指频率增加十倍。）如果运算放大器有一个单极点，则开环增

益继续以该速率下降，如图 1A 所示。实际的运算放大器一般有一个以上的极点，如图

1B 所示。第二个极点会使开环增益下降至 12dB/8 倍频程（40dB/10 倍频程）的速率增

加一倍。如果开环增益在达到第二个极点的频率之前降至 0dB（单位增益）以下，则运

算放大器在任何增益下均会无条件地保持稳定。数据手册上一般将这种情况称为单位增

益稳定。如果达到第二个极点的频率且闭环增益大于 1(0db)，则放大器可能不稳定。有

些运算放大器设计为只有在较高闭环增益下才保持稳定，这就是所谓的非完全补偿运算

放大器。 

然而，运算放大器可能在较高频率下拥有更多额外的寄生极点，前两个极点一般都是最

重要的。 

 

图 1：开环增益（波特图）(A)单极点响应、(B)双极点响应 

有必要了解开环增益、闭环增益、环路增益、信号增益和噪声增益之间的区别。它们性
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质类似、相互关联，但也存在差异。下面我们将详细讨论。 

开环增益并不是一项精确控制的参数。其范围相对较大，在规格参数中，多数情况下均

表示为典型值而非最小/最大值。有些情况下，一般指高精度运算放大器，该参数会有

一个最小值。 

另外，开环增益可能因输出电压电平和负载而变化。这就是所谓的开环增益非线性度。

该参数与温度也有一定的相关性。一般来说，这些影响很小，多数情况下都可以忽略不

计。事实上，一些运算放大器的数据手册中未必包含开环增益非线性度。 

闭环增益 

闭环增益指放大器在反馈环路闭合时的增益，与其相反，开环增益则是放大器在反馈环

路断开时的增益。闭环增益有两种形式：信号增益和噪声增益。下面对两者进行说明并

加以区分。 

闭环放大器增益的经典表达式涉及开环增益。设 G 为实际闭环增益，NG为噪声增益（见

下文），AVOL为放大器的开环增益，则： 

 

显然，如果开环增益很高，一般情况下都是如此，则电路的闭环增益就是噪声增益。 

信号增益与噪声增益 

信号增益指连接反馈环路时施加于输入信号的增益。在《理想的电压反馈型(VFB)运算

放大器》章节中，我们讨论了反相和同相电路的增益，更确切地说，实际上就是闭环信

号增益。信号增益可为正（同相模式），也可为负（反相模式），反相模式下，可能低

于单位增益。信号增益是在设计信号路径元件时最重要的增益。图 2 详细展示了各种增

益的情况。 
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图 2：信号增益与噪声增益 

反相放大器级的信号增益为： 

 

同相放大器则为： 

 

噪声增益指出现在与运算放大器输入端串联的噪声源（输入电压噪声）或电压源（输入

失调电压）上的增益。噪声增益等于 

 

噪声增益等于同相放大器的信号增益。同时，反相级或同相级的噪声增益是相同的。 

用于确定运算放大器稳定性的是噪声增益。噪声增益等于波特图中用到的闭环增益。上

面的噪声增益表达式中用到电阻值，但是，在实际应用中，它们实际上是带有实部和虚
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部的阻抗。 

环路增益 

开环增益与闭环增益之差称为环路增益，如图 3 所示。环路增益给出了可以在给定频率

下施加于放大器的负反馈量。 

 

图 3：增益定义 

波特图：渐近和实际响应 

基于对数-对数比例的开环增益与频率的关系坐标图称为波特图。这是评估某个运算放

大器是否适合特定应用的主要工具之一。 

如果在波特图上先画上开环增益，然后绘出噪声增益（如图 4 所示），则其交点将决定

放大器系统的最大闭环带宽。该交点通常被称为闭环频率(FCL)。请记住，交点处的实际

响应值比该值低 3dB。在比 FCL高和低一个 8 倍频程的频率下，渐近响应与实际响应之

差将小于 1dB。 
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图 4：波特图——渐近响应与实际响应 

波特图也可用于确定稳定性。如上所述，如果闭环增益（噪声增益）在大于 6dB/8 倍频

程（20dB/10 倍频程）的斜率下与开环增益相交，则放大器可能不稳定（取决于相位余量）。 

增益带宽积 

对于单极点响应，开环增益以 6dB/8 倍频程下降。这就是说，如果我们将频率增加一倍，

增益会下降两倍。相反，如果使频率减半，则开环增益会增加一倍，如图 5 所示。结果

产生所谓的增益带宽积。如果用频率乘以开环增益，其积始终为一个常数。需要注意的

是，必须处于整条曲线中以 6dB/8 倍频程下降的部分。这样，我们就得到了一个品质因

素，可以据此决定某个运算放大器是否适合特定的应用。请注意，增益带宽积仅对电压

反馈(VFB)运算放大器有意义。有关电流反馈(CFB)运算放大器带宽的讨论见章节《电流

反馈(CFB)运算放大器》。 
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图 5：增益带宽积 

例如，如果有这样一个应用，要求闭环增益为 10，带宽为 100kHz，则需要一个最低增

益带宽积为 1MHz 的运算放大器。但这有点把问题过度简单化了，因为增益带宽积变化

极大，而且在闭环增益与开环增益相交的位置，响应实际上要低 3dB。另外，还应该允

许一定的额外余量。 

在上述应用中，增益带宽积为 1MHz 的运算放大器是最低要求。保险起见，为了实现要

求的性能，因数至少应该是 5。因此选择了增益带宽积为 5MHz 的运算放大器。 

稳定性标准 

反馈稳定性理论认为，闭环增益必须在不大于 6dB/8 倍频程（单极点响应）的斜率下与

开环增益相交，才能使系统实现无条件稳定。如果响应为 12dB/8 倍频程（双极点响应），

则运算放大器会发生振荡。简单起见，不妨这样设想，每个极点增加 90°相移。两个极

点则会产生 180°的相移，而 180°的相移会使负反馈变成正反馈，即振荡。 

那么问题是：为什么要用单位增益下不稳定的放大器呢？答案是，对于给定的放大器，

如果该放大器设计时未考虑单位增益稳定性，则可在较高增益下提高带宽。这类运算放

大器有时被称为非完全补偿运算放大器。然而，仍需满足稳定性标准，即闭环增益必须

在 6dB/8 倍频程（单极点响应）的斜率下与开环增益相交。否则，放大器将会振荡。因
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此，非完全补偿运算放大器仅在数据手册中规定的较高增益下保持稳定。 

举例来说，不妨比较图 6 中的开环增益图。图中的三种器件，AD847、AD848 和 AD849

基本上采用相同的设计，只是内部补偿机制不同。AD847 为单位增益稳定型，规定增益

带宽为 50MHz。AD848 在增益为 5 或以上时保持稳定，其增益带宽为 175MHz。AD849

在增益为 25 或以上时保持稳定，其增益带宽为 725MHz。由此可见，在基本设计相同的

情况下，可以通过修改运算放大器的内部补偿机制来产生不同的增益带宽积，其为最低

稳定增益的函数。 

 

图 6：AD847、AD848、AD849 的开环增益特性、增益带宽积和最低稳定闭环增益 

相位余量 

衡量稳定性的一项指标是相位余量。正如幅度响应不会一直保持平坦却突然变化一样，

相位响应也会从转折频率前的大约十倍频程开始逐渐变化。相位余量指在达到 180°之前

剩余的相移量，在闭环增益与开环增益相交的频率下进行测量。 

https://www.analog.com/cn/products/ad847.html
https://www.analog.com/cn/products/ad848.html
https://www.analog.com/cn/products/ad849.html
https://www.analog.com/cn/products/ad849.html
https://www.analog.com/cn/products/ad847.html
https://www.analog.com/cn/products/ad848.html
https://www.analog.com/cn/products/ad849.html
https://www.analog.com/cn/products/ad849.html
https://www.analog.com/cn/products/ad847.html
https://www.analog.com/cn/products/ad848.html
https://www.analog.com/cn/products/ad849.html
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低相位余量造成的结果是，增益峰值会刚好在闭环增益与开环增益的相交频率之前增

加。图 7 显示了 AD8051 运算放大器的增益和相位响应。这种情况下，相位余量与单位

增益频率成 45°。 

 

图 7：AD8051 相位余量 

运算放大器开环增益与开环增益非线性 

开环增益 

大多数电压反馈(VFB)型运算放大器的开环电压增益（通常称为 AVOL，有时简称 AV）都

很高。常见值从 100000 到 1000000，高精度器件则为该数值的 10 至 100 倍。有些快速

运算放大器的开环增益要低得多，但是几千以下的增益不适合高精度应用。此外还要注

意，开环增益对温度变化并不高度稳定，同一类型的不同器件也会存在极大差异，因此，

增益值必须很高。 

电压反馈运算放大器采用电压输入/电压输出方式工作，其开环增益为无量纲比，所以

不需要单位。但是，数值较小时，为方便起见，数据手册会以 V/mV 或 V/µV 代替 V/V

表示增益，电压增益也可以 dB 形式表示，换算关系为 dB=20×logAVOL。因此，1V/µV

的开环增益相当于 120dB，以此类推。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8051.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8051.html


 

微信搜索“ADI 智库”，获取更多技术资料 43 

电流反馈(CFB)型运算放大器采用电流输入和电压输出，因此，其开环跨导增益以 V/A

或 Ω（或 kΩ、MΩ）表示。增益值通常介于几百 kΩ 与几十 MΩ 之间。 

根据基本反馈原理，为了保持精度，精密放大器的直流开环增益 AVOL必须很高。通过检

查闭环增益公式就能发现这点，该公式包含由有限增益引起的误差。包含有限增益误差

的闭环增益公式如下： 

 

其中，β 是反馈环路衰减，也称反馈因子（反馈网络的电压衰减）。噪声增益等于 1/β，

因此，该公式还可以其它形式表示。将公式右端两项合并，把 NG（噪声增益）代入，

可得到如下公式： 

 

公式 1 和 2 是等效的，两者均可使用。如前所述，噪声增益(NG)只是从与运算放大器输

入串联的小电压源获得的增益，是同相模式下的理想放大器信号增益。如果公式 1 和 2

中的 AVOL无限大，闭环增益就和噪声增益 1/β 完全相等。 

但是，由于 NG<<AVOL且 AVOL为有限值，因此存在闭环增益误差，估算公式如下： 

 

注意，公式 3 中的百分比形式增益误差直接与噪声增益成比例，因此，有限 AVOL对低增

益的影响较小。一些示例可以说明上述增益关系的要点。 

开环增益不确定性 

下图 1 中，第一个示例中噪声增益为 1000，可以看出，开环增益为 200 万时，闭环增
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益误差约为 0.05%。注意，若温度、输出负载和电压变化时开环增益保持不变，0.05%

的增益误差很容易通过校准从测量结果中去除，这样就不存在整体系统增益误差。但是，

若开环增益改变，由此产生的闭环增益也会改变。这就导致了增益不确定性。在第二个

示例中，AVOL 减少至 30 万，产生的增益误差为 0.33%。这种情况会使闭环增益中产生

0.28%的增益不确定性。大多数应用中，使用良好的放大器时，电路的增益电阻是绝对

增益误差的最大来源，但是应注意，增益不确定性不能通过校准去除。 

 

图 1：开环增益变化导致闭环增益不确定性 

输出电平和输出负载的变化是导致运算放大器开环增益变化的最常见原因。开环增益中

信号电平的变化会导致闭环增益传递函数的非线性，也无法在系统校准过程中去除。大

多数运算放大器都有固定负载，因此负载的 AVOL变化一般不重要。但是，AVOL对输出信

号电平的灵敏度在负载电流较高时可能会上升。 

非线性的严重程度在不同类型的器件中变化很大，数据手册中一般不会明确规定。但是

通常会规定最小 AVOL，选择高 AVOL的运算放大器可以将增益非线性误差的发生概率降至

最低。增益非线性的来源有很多，具体取决于运算放大器的设计。其中一个常见来源是

热反馈（例如从热输出级反馈至输入级）。如果温度变化是非线性误差的唯一原因，减
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小输出负载可能会有所帮助。为了验证这一点，需要在空载条件下测量非线性，然后与

负载条件下进行比较。 

测量开环增益非线性 

下图 2 所示为测量直流开环增益非线性的示波器 X-Y 显示测试电路。前文讨论的与失调

电压测试电路相关的防范措施在该电路中也应注意。放大器的信号增益设置为-1。开环

增益定义为输出电压的变化除以输入失调电压的变化。但是，AVOL值较大时，实际失调

电压在整个输出电压摆幅内可能只改变几微伏。因此，采用 10Ω 电阻和 RG(1MΩ)组成的

除法器时，节点电压 VY按以下公式计算： 

 

选择 RG值是为了使 VY获得可测量的电压，具体取决于 VOS的预期值。 

 

图 2：测量开环增益非线性的电路 

±10V 斜波发生器输出乘以-1 的信号增益后，会使得运算放大器输出电压 VX 在+10V 到

-10V 之间摆动。因为失调电压添加了增益系数，所以需要增加失调调整电位计，将初始
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输出失调设置为零。选择的电阻值可以抵消高达±10mV 的输入失调电压。电位计的每一

端都应采用稳定的 10V 基准电压源（如 AD688），以防止输出漂移。还应注意，由于开

环增益的转折频率较低，斜坡发生器频率必须很低，可能不超过 1Hz 的几分之一（例如，

OP177 为 0.1Hz）。图 2 右侧的坐标图所示为 VY与 VX的关系图。如果不存在增益非线性，

则图中所示应为斜率不变的直线，AVOL按以下公式计算： 

 

如果存在非线性，AVOL会随着输出信号变化而动态变化。开环增益非线性的近似值根据

输出电压范围内的 AVOL最大值和最小值计算，公式如下： 

 

闭环增益非线性用开环增益非线性乘以噪声增益 NG 计算得出，公式如下： 

 

理想状态下，VOS和 VX的关系图是一条斜率不变的直线，斜率的倒数为开环增益 AVOL。

斜率为零的水平线表示开环增益无限大。实际运算放大器中，由于存在非线性和热反馈

等因素，斜率会在输出范围内发生变化。实际上，斜率甚至可以改变符号。 

图 3 所示为 OP177 精密运算放大器中 VY（以及 VOS）与 VX 的关系图。图中所示为 2kΩ

和 10kΩ 两种负载下的关系图。斜率的倒数根据端点计算，AVOL平均值约为 800 万。经

测量，AVOL在输出电压范围内的的最大值和最小值分别约为 910 万和 570 万。对应的开

环增益非线性约为 0.07ppm。因此，噪声增益为 100 时，对应的闭环增益非线性约为

7ppm。 

https://www.analog.com/cn/products/ad688.html
https://www.analog.com/cn/products/op177.html
https://www.analog.com/cn/products/op177.html
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图 3：OP177 增益非线性 

当然，这些非线性测量方法在高精度直流电路中最为适用。但是也适合音频之类带宽较

宽的应用。例如，图 2 中的 X-Y 显示技术可以轻松显示设计不当的运算放大器输出级的

交越失真。 

运算放大器带宽和带宽平坦度 

电压反馈型运算放大器的带宽 

图 1 显示电压反馈型运算放大器的开环频率响应。有两种可能：图 1A 是最常见的情况，

高直流增益以 6dB/倍频程从极低频率下降至单位增益，也就是典型的单极点响应。相

比之下，图 1B 的放大器响应中具有两个极点，增益先以 6dB/倍频程下降，然后以 12dB/

倍频程下降。图 1A 中的放大器称为无条件稳定或完全补偿型放大器，可配合单位噪声

增益使用。该类型的放大器可在输出至反相输入的 100%反馈（包括电容）下保持稳定。 

https://www.analog.com/cn/products/op177.html
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图 1：电压反馈型运算放大器的频率响应 

与图 1B 的放大器相互比较，如果该运算放大器配合特定噪声增益使用，且该噪声增益

低于响应斜率从 6dB/倍频程增加至 12dB/倍频程的增益，则反馈中的相移将过大，放大

器将会振荡。该类型的放大器表述为“在增益≥X 时保持稳定”，其中 X 是发生 6dB/12dB

转换时的频率增益。当然应注意，这里参考的是噪声增益。稳定增益级可能在 2 至 25

之间，通常我们称之为“5 倍增益稳定”等等。这些非完全补偿运算放大器具有比完全

补偿型放大器更高的增益带宽积，所有其他特性完全相同。因此虽然设计器件时略为复

杂，但非常有用。不过，与完全补偿型运算放大器不同，非完全补偿运算放大器无法用

于输出至反相输入的直接容性反馈。 

两种放大器的响应斜率均为 6dB/倍频程，也就是在发生此斜率的频率范围内，该增益

下的闭环增益与 3dB 闭环带宽之积恒定不变，这称为增益带宽积(GBW)，是放大器的一

个品质因数。例如，如果运算放大器具有 X MHz 的 GBW 积，则在 1 倍噪声增益下的闭

环带宽为 X MHz，2 倍噪声增益下为 X/2MHz，Y 倍噪声增益下为 X/Y MHz（参见下图 2）。

请注意，闭环带宽是噪声增益与开环增益相交的频率。 
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图 2：电压反馈型运算放大器的增益带宽积 

以上示例中，假定了反馈元件为电阻性。但实际情况通常需要反馈电容以提高稳定性。 

下图 3 显示了典型示例，其中运算放大器的反相输入端具有电容 C1。此电容是运算放大

器内部电容与可能存在的任何外部电容之和，它始终存在，并在噪声增益传递函数中引

入一个极点。 

 

图 3：使用电阻性和电抗性反馈元件的电压反馈型运算放大器的噪声增益波特图 

噪声增益曲线和开环增益曲线交点处的净斜率决定系统稳定性。如需无条件稳定性，噪

声增益必须以小于 12dB/倍频程（20dB/10 倍频程）的净斜率与开环增益相交。添加反
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馈电容 C2 可在噪声增益传递函数内引入一个零点，从而使电路趋于稳定。请注意，图

3 中的闭环带宽 fcl是噪声增益与开环增益相交的频率。 

噪声增益波特图在分析运算放大器稳定性时是很有用的工具。制作波特图并不难。噪声

增益和稳定性的进一步细节不在本节讨论范围内。 

电流反馈型运算放大器的带宽 

电流反馈型运算放大器与电压反馈型运算放大器不同。在容性反馈下不会保持稳定，也

无法用于输出至反相输入的短路。对于 CFB 运算放大器，一般在反馈电阻时可获得最

大带宽。请注意，此电阻值可随电源电压而变化—请参考器件数据手册。如果反馈电阻

增大，带宽会降低。相反，如果反馈电阻减小，带宽会升高，放大器则变得不稳定。 

 

图 4：电流反馈型运算放大器的频率响应 

在 CFB 运算放大器中，对于给定反馈电阻值(R2)，闭环带宽大多数情况下不受噪声增益

影响，如上图 4 所示。因此 CFB 放大器不应参考增益带宽积，因为该值不恒定。控制
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CFB 运算放大器应用中的增益时，需要为器件选择正确的反馈电阻(R2)，然后选择底部

电阻(R1)，以产生所需的闭环增益。R2 和 R1 的增益关系与 VFB 运算放大器中的关系是

相同的。 

通常，CFB 运算放大器数据手册会提供建议电阻值表，规定了器件在增益和电源电压范

围内的最大带宽。使用这些表可显著简化设计过程。 

带宽平坦度 

在要求严苛的专业视频之类应用中，需要在某一最大额定频率之下维持相对平坦的带宽

和线性相位，仅仅指定 3dB 带宽是不够的。具体而言，习惯做法是指定 0.1dB 带宽或

0.1dB 带宽平坦度。这意味着在额定的 0.1dB 带宽频率之下，纹波不超过 0.1dB。 

视频缓冲放大器一般同时指定 3dB 和 0.1dB 带宽。图 5 显示了 AD8075 三路视频缓冲器

的频率响应。 

 

图 5：AD8075 三路视频缓冲器的 3dB 和 0.1dB 带宽，G=2，R=150Ω 

请注意，3dB 带宽约为 400MHz。这可以从图中标为“GAIN”的响应确定，左侧竖轴显

https://www.analog.com/cn/products/ad8075.html#product-overview
https://www.analog.com/cn/products/ad8075.html#product-overview
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示了对应的增益量程（刻度为 1dB/分频）。 

右侧竖轴是“FLATNESS”的响应量程，本例中刻度为 0.1dB/分频。这样就能确定 0.1dB

带宽，本例中约为 65MHz。此处应注意一点，即 3dB 和 0.1dB 标准适用带宽的差异。提

供 65MHz 0.1dB 的平坦度额定值需要 400MHz 带宽的放大器（以常规方式测定）。 

应注意，驱动 75Ω 源和负载端接电缆时，这些技术规格仍然适用，代表 150Ω 的阻性负

载。放大器输出端的任何容性负载将导致频率响应峰化，必须予以阻止。 

压摆率和全功率带宽 

放大器的压摆率(SR)是其输出端上的最大电压变化率，用 V/s（或更常见的 V/µs）表示。

我们曾解释过运算放大器为何在趋正和趋负转换过程中具有不同压摆率，但此分析的假

设前提是高速、优良运算放大器具有合理对称的压摆率。 

如果考虑峰峰值幅度为 2Vp、频率为 f 的正弦波信号，输出电压表达式应为： 

 

此正弦波信号在零交越处具有最大变化率（斜率）。该最大变化率为： 

 

要无失真地重现此信号，放大器必须能够以此速率（或更快地）响应输出电压。当放大

器到达最大输出变化率或压摆率时，表示发生了压摆限制（有时也称为压摆率限制）。

因此可以看出，不会发生压摆限制的最大信号频率与信号斜率成正比，与信号幅度成反

比。这样，我们便可定义运算放大器的全功率带宽(FPBW)，即额定电压输出下不会发生

压摆限制的最大频率。计算方式如下，让公式 2 中的 2Vp 等于放大器最大峰峰值摆幅，

dV/dt 等于放大器压摆率，求解 f： 
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必须了解，压摆率和全功率带宽在某种程度上也取决于使用的电源电压以及放大器驱动

的负载（特别是容性负载）。下图 6 总结了有关压摆率和全功率带宽的关键问题。作为

参考，峰值输出摆幅为 1V 的运算放大器要重现 1MHz 正弦波，必须具有 6.28V/µs 的最

低 SR。 

 

图 6：压摆率和全功率带宽 

事实上，在实际电路中，设计人员会选择 SR 超过此数字的运算放大器，因为真正的运

算放大器在到达压摆率限制点之前就会显示失真增加。 

运算放大器建立时间 

建立时间 

放大器的建立时间是指输出响应输入的阶跃变化，然后进入并保持在规定误差带所需的

时间，参照输入脉冲 50%点测得，如下图 1 所示。 
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图 1：建立时间 

和 DAC 器件不同，运算放大器本身没有误差带（DAC 本身具有 1LSB 的误差带，或者可

能为±1LSB）。因此，除了步长（1V、5V、10V 等）等定义外，还必须选择并定义一个

误差带。具体数值取决于运算放大器的性能，但由于所选数值随器件不同而不同，常常

很难进行比较。之所以如此，是因为建立过程不是线性的，而且还可能包含很多不同的

时间常数。例如采用介质隔离(DI)工艺的早期运算放大器。这些器件建立至满量程的 1%

很快，但建立至 10 位(0.1%)却极慢。同样，由于存在热效应，一些极高精度的运算放大

器虽然可在几微秒内建立至 0.025%，但建立至 0.001%或更高水平却需要几十毫秒。 

还有一点需要注意，热效应在短期建立时间（通常以纳秒计算）和长期建立时间（通常

以微秒或毫秒计算）之间有很大的不同。在许多直流应用中，长期建立时间并不重要，

如果确实需要的话，必须采用和短期建立时间差异较大的时标来测量。 
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建立时间的测量 

高精度快速测量建立时间非常困难。要想产生快速、高精度、低噪声的平顶脉冲，必须

十分谨慎。输入调整设置为高灵敏度时，大幅度阶跃电压会对许多示波器前端造成过驱。 

下图 2 所示的测试设置示例可用于测量反相模式工作运算放大器的建立时间。“伪求和

节点”的信号代表输出和输入信号之间的差值，乘以常数 k，即误差信号。 

 

图 2：用“伪求和节点”测量建立时间 

要想使建立过程可靠，必须注意很多细微之处。电阻值必须较低，以减小寄生时间常数。

背对背肖特基二极管箝位有助于防止示波器过驱，实现高灵敏度。如果 R1=R2，则 k=0.5。

因此，采用 10V 输入步长时，0.1%建立时间的误差输出端误差带为 5mV。 

在某些情况下，可能还需要在伪求和节点后使用第二个（极快）放大器级来增加信号电

平。任何情况下都必须采用和运算放大器制造商相同的测试设置来测试建立时间，以确

保有效性。许多现代数字示波器对输入过驱不敏感，可以直接用来测量误差波形，不过

必须仔细查看操作手册，对每个示波器进行验证。注意，可以直接测量反相和同相模式

下的建立时间。下图 3 所示为 AD8039 运算放大器平坦脉冲输入的输出阶跃响应示例。

注意，0.1%建立时间约为 18ns。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8039.html
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图 3：AD8039 G=+2 直接测量建立时间 

用这种方法测量建立时间时，还必须采用能够产生具有足够平坦度脉冲的脉冲发生器

源。换言之，如果受测运算放大器的 0.1%建立时间为 20ns，施加的脉冲必须在 5ns 内

建立至优于 0.05%。 

这种发生器十分昂贵，但是，可以采用图 4 所示的简单电路，配合较为平坦的发生器，

确保平坦脉冲输出。 

 

图 4：简单的平坦脉冲发生器 

https://www.analog.com/cn/products/ad8039.html
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如果 D1-D2-D3 采用低电容肖特基二极管，图 4 的电路可以发挥比较好的效果，所有连

接的引脚长度也会降到最低。可以采用长度较短的 50Ω 同轴电缆将脉冲发生器连接至电

路，但是，如果测试夹具直接连接至发生器的输出端，测试结果最好。脉冲发生器在“A”

处调整至输出趋正脉冲，电压在 5ns 内从约-1.8V 上升至+0.5V（假定 DUT 建立时间约

20ns）。上升时间较短会产生响铃，上升时间较长则会缩短 DUT 建立时间，因此，实

际电路需要进行一些优化，以获得较高的性能。脉冲发生器输出“A”到达 0V 以上时，

D1 开始导通，D2/D3 则反向偏置。“根据定义”，忽略 D2-D3 串联组合的漏电流和杂

散电容的情况下，DUT 输入端信号“B”的“0V”区域是平坦的。在“A”处脉冲为正

值期间，D1 二极管及 100Ω 电阻有助于维持大约 50Ω 的端电阻。 

高速电压反馈运算放大器 

为了针对给定应用选择正确的高速运算放大器，需要了解各种运算放大器拓扑结构以及

它们之间的权衡考虑。使用最为广泛的两种拓扑结构是电压反馈(VFB)和电流反馈(CFB)。

后续的章节《二阶系统的运算放大器总输出噪声计算》、《电流反馈运算放大器噪声考

虑因素》、《运算放大器噪声指数：不要被误导》将概要描述过这些拓扑结构，现在，

我们将更加详细地介绍这两种拓扑结构与频率相关的方面。 

高速电压反馈(VFB)运算放大器拓扑结构 

电压反馈(VFB)运算放大器的电路拓扑结构与电流反馈(CFB)运算放大器不同。VFB 运算

放大器无疑在低频应用中最受欢迎，但 CFB 运算放大器在高频下具有一定的优势。我

们将在章节《高速电流反馈运算放大器》中详细讨论高速 CFB 运算放大器，这里先谈

谈更加传统的 VFB 架构。 

早期的 IC 电压反馈运算放大器基于“全 NPN”工艺制成。这些工艺针对 NPN 晶体管而

优化——“横向”PNP 晶体管的性能相对较弱。采用这种低质 PNP 的早期 VFB 运算放

大器示例包括 709、LM101 和 741。 

https://www.analog.com/media/cn/training-seminars/tutorials/MT-051_cn.pdf
https://www.analog.com/media/cn/training-seminars/tutorials/MT-051_cn.pdf
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横向 PNP 一般只用作电流源、电平转换器，或者其他非关键功能。下面的图 1 所示为基

于这种工艺制成的一种典型 VFB 运算放大器的简化原理图。 

 

图 1：基于“全 NPN”IC 工艺设计的电压反馈(VFB)运算放大器 

输入级为一个差分对（有时称为长尾对），由双极性对(Q1,Q2)或 FET 对构成。该“gm”

（跨导）级将小信号差分输入电压 v 转换成一个电流 i，其传递函数以电导率单位 1/Ω

（或姆欧）测量。小信号发射极电阻 re大约等于小信号 gm的倒数。 

单个双极性晶体管的小信号 gm的计算公式来自以下等式： 

 

 

其中，IT为差分对尾电流，IC为集电极静态偏置电流(IC=IT/2)，q 为电子电荷，k 为玻尔兹

曼常数，T 为绝对温度。在+25°C 下，VT=kT/q=26mV（经常称为热电压 VT）。 

就如我们即将看到的那样，放大器单位增益带宽积 fu等于 gm/2πCP，其中，电容 CP用
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于设置主极点频率。为此，尾电流 IT 与绝对温度成比例(PTAT)。该电流会跟踪 re随温度

的变化情况，从而使 gm不依赖于温度。使 CP在温度范围内保持不变是相对容易的。 

gm级的 Q2 集电极输出驱动横向 PNP 晶体管的发射极(Q3)。需要注意的是，Q3 并非用于

放大信号，而是用来转换电平，即 Q2 集电极中的信号电流变化出现在 Q3 的集电极上。

Q3 的集电极电流会在高阻抗节点 A 上形成一个电压，CP设定放大器的主极点。发射极

跟随器 Q4 提供低阻抗输出。 

高阻抗节点 A 处的有效负载可通过与主极点电容 CP并联的电阻 RT表示。小信号输出电

压 vout等于小信号电流 i 与 RT和 CP的并联阻抗之积。 

下面的图 2 所示为单极放大器的简单模型以及对应的波特图。波特图是以对数-对数比

例尺绘制的。 

 

图 2：VFB 运算放大器的模型和波特图 
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低频断点 fO通过以下等式计算： 

 

注意，高频响应完全取决于 gm和 CP： 

 

单位增益带宽频率 fu发生于|vout|=|v|时。使 Ω=2πfu且|vout|=|v|，等式 4 中的 fu可以求解。 

 

我们可以使用反馈理论来推导电路信号输入电压 vin及其输出电压 vout之间的闭环关系： 

 

在运算放大器 3dB 闭环带宽频率 fcl下，以下等式成立： 
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这显示了 VFB 运算放大器的基本属性：闭环带宽与闭环增益之积是一个常数，即 VFB

运算放大器在多数可用频率范围内将展现一个恒定不变的增益带宽积。 

如前所述，有些 VFB 运算放大器（称为非完全补偿）在单位增益下并不稳定，但根据设

计，其工作时会有一定量（较高）的闭环增益。然而，即使对这些运算放大器来说，增

益带宽积在整个稳定区域内仍然是相对恒定不变的。 

现在，我们考虑以下典型示例：IT=100µA,CP=2pF。我们发现： 

 

 

现在，我们必须考虑电路中的大信号响应。压摆率 SR 就是总的可用充电电流 IT/2，再

除以主极点电容 CP。对于现在考虑的示例： 

 

 

现在，可以通过以下公式计算运算放大器的全功率带宽(FPBW)： 

 

其中，A 是输出信号的峰值幅度。如果假设存在 2V 峰峰值输出正弦波（这无疑是高速

应用的一个合理假设），则可得到仅为 4MHz 的 FPBW，即使小信号单位增益带宽积为

153MHz！对于 2V 峰峰值输出正弦波，失真发生的频率远远低于实际 FPBW 频率。我们
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必须将 SR 提高约 40 倍，以使 FPBW 等于 153MHz。唯一方法是将输入差分对的尾电流

IT 提高相同的倍数。这意味着，要实现 160MHz 的 FPBW，则需要 4mA 的偏置电流。我

们的假设是，CP为一个 2pF 的固定值电容，根据设计，不能降低该值。下面的图 3 对这

些计算进行了总结。 

 

图 3：VFB 运算放大器的带宽和压摆率计算 

实际上，运算放大器的 FPBW 应该大约为最大输出频率的 5 至 10 倍，以取得可以接受

的失真性能（典型值为 55-80dBc @5-20MHz，但实际系统要求存在较大差异）。 

但需要注意的是，提高尾电流会导致 gm按比例增加，从而使 fu也按比例增加。为了防

止 fu的大幅增加而可能导致的不稳定性，可以插入电阻并使其与发射极 Q1 和 Q2 串联，

从而降低 gm（这种技术称为发射极衰减，同时能够使 gm 传递函数线性化，从而减少

失真）。 

从分析可以看出，常规双极性电压反馈运算放大器的一个主要低效问题是，如果不按比

例增加静态电流，则无法实现高压摆率（设 CP固定不变，且其合理最小值为 2 或 3pF）。 
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当然，这并不是说，运用这种架构设计的高速运算放大器存在缺陷，只是说目前有电路

设计技术能以低得多的静态电流实现与之相当的性能。这在便携式电池供电设备中是非

常重要的，因为，其中每毫瓦特的功耗都是至关重要的。 

基于互补双极性工艺设计的 VFB 运算放大器 

随着拥有高品质 PNP 和 NPN 晶体管的互补双极性(CB)工艺的出现，如图 4 简化原理图

所示 VFB 运算放大器配置逐渐流行起来。 

 

图 4：采用两个增益级的 VFB 运算放大器 

请注意，输入差分对(Q1,Q2)由一个电流镜（Q3 和 D1）加载。为简化起见，我们把 D1 表

示为一个二极管，但它实际上是一个以二极管连接的 PNP 晶体管（与 Q3 匹配），其基

极和集电极是相连的。本节后面部分的许多电路图都会使用这种简化图示。共用发射极

晶体管 Q4 提供第二电压增益级。 

由于 PNP 晶体管是以互补双极性工艺制成的，因此，其质量非常出色，并与 NPN 相匹

配，因而适用于电压增益。图 4 中放大器的主极点由 CP设定，增益级 Q4 与局部反馈电

容 CP的组合通常称为密勒积分器。单位增益输出缓冲器通常是一个互补发射极跟随器。 
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下面的图 5 所示为该双级 VFB 运算放大器的一个模型。请注意，单位增益带宽频率 fu

仍然取决于输入级 gm和主极点电容 CP。第二增益级会提高直流开环增益，但最大压摆

率仍然受到输入级尾电流的限制：SR=IT/CP 

 

图 5：双级 VFB 运算放大器模型 

诸如此类双级放大器拓扑结构被 IC 工业广泛应用于 VFB 运算放大器之中，精密和高速

放大器均是如此。 

另一种流行的 VFB 运算放大器架构是折叠式共源共栅，如图 6 所示。有一个行业标准视

频放大器系列(AD847)即是以这种架构为基础的。该电路同时利用了基于 CB 工艺的快速

PNP。Q1 和 Q2 集电极中的差分信号电流馈入 PNP 共源共栅晶体管对的发射极中（术语

折叠式共源共栅即源于此）。Q3 和 Q4 集电极以电流镜 D1 和 Q5 加载，电压增益则形成

于 Q4-Q5 节点。这种单极架构在高阻抗节点采用结电容来实现补偿(CSTRAY)。 

https://www.analog.com/cn/products/ad847.html
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图 6：AD847 系列折叠式共源共栅晶体管的简化电路图 

一些变化设计将该节点引至一个外部引脚，从而可在需要时，增加额外的外部电容。 

如果 Q1 和 Q2 中无发射极衰减电阻，且不采用额外的外部补偿电容，则该电路只能在高闭

环增益下保持稳定。然而，该系列同时提供单位增益补偿版本，具有适量的发射极衰减。 

基于 CB 工艺的 JFET 的上市，不但有助于实现低输入偏置电流，同时可以改善压摆率

折衷，这种折衷是双极性输入级中 gm和 IT之间的无赖之举。图 7 所示为 AD845 16MHz

运算放大器的简化原理图。JFET 每 mA 尾电流的 gm比双极性晶体管要低得多。由于

FET 的 gm 较低，因而可以增加输入尾电流（从而增加压摆率），而无需增加 CP 即可

保持稳定。 

https://www.analog.com/cn/products/ad847.html
https://www.analog.com/cn/products/ad845.html
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图 7：AD845 BiFET 16MHz 运算放大器的简化电路图 

JFET 虽然看似性能不佳，但奇怪的是，这正是快速、高压摆率输入级所需要的特性。

对于一个典型的 JFET，双极性晶体管的 gm值约为 Is/1V（Is为源电流），而不是 Ic/26mV，

即 FET gm约低 40 倍。如此，在 JFET 用作输入级时，对于给定 gm，可支持高得多尾电

流（以及较高的压摆率）。 

直到运算放大器设计师还不得不在输入 gm 级静态电流与压摆率和失真性能之间做出折

衷。ADI 公司的一种电路核心已获得专利，该核心可按需提供电流，以对主极点电容 CP

进行充放电，同时支持小静态电流。额外的电流与快速摆动的输入信号成比例，并且会

增加静态电流。基本核心单元的简化原理图如下面的图 8 所示。 

https://www.analog.com/cn/products/ad845.html
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图 8：支持按需电流的“四核”VFBgm 级 

四核（gm级）由晶体管 Q1、Q2、Q3 和 Q4 构成，其发射极相互连接，如图所示。现在

考虑反相输入端上的一个正阶跃电压。该电压会在 Q1 中产生一个比例电流，后者由 Q5

映射至 CP1。通过 Q1 的电流也会流过 Q4 和 CP2。 

在动态范围限值处，Q2 和 Q3 会相应关闭。请注意，CP1和 CP2的充电和放电电流不受四

核偏置电流的限制。但实际上，需要采用小型限流电阻，以形成一个“H”形的电阻网

络，如图所示。Q7 和 Q8 形成第二增益级（由 Q5 和 Q6 集电极差分驱动），输出由一个

单位增益互补发射极跟随器缓冲。 

该四核配置已获得专利，同时获得专利的有确立静态偏置电流的电路（图 8 中未显示）。

“四核”也经常称为“H 桥”核心。目前已发布采用这种专有配置的多种 VFB 运算放大

器，可在低静态电流水平下提供无与伦比的高频代失真性能、带宽和压摆率。图 9 列出

了采用这种架构的几种电压反馈运算放大器，以便进行比较。 
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图 9：部分高速 VFB 运算放大器 

高速电流反馈运算放大器 

CFB 运算放大器简化电路和模型 

现在，我们将详细考察高速运算放大器中非常流行的电流反馈(CFB)运算放大器拓扑结

构。电路概念虽然出现在数十年之前，但要充分发挥这种架构的优势，需要采用现代高

速互补双极性工艺。 

众所周知，在双极型晶体管电路中，在所有其他条件相同的情况下，电流的切换速度快

于电压。这构成了非饱和发射极耦合逻辑(ECL)和电流输出 DAC 等器件的基础。在电流

开关节点维持低阻抗有助于降低杂散电容的影响，这是高速运行状态下最大的危害因素

之一。电流镜很好地展示了如何在最少量的延迟下实现电流开关。 
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图 1：简化版电流反馈(CFB)运算放大器 

电流反馈运算放大器拓扑结构只是这些基本电流导引原理的应用。以上图 1 给出了简化

的 CFB 运算放大器。同相输入端为高阻抗，并通过互补发射极跟随缓冲器 Q1 和 Q2 直

接缓冲至反相输入端。注意，反相输出阻抗极低（一般为 10 至 100Ω），这是低发射极

电阻造成的（理想状况下为零）。这是 CFB 与 VFB 运算放大器之间的一个基本差异，

同时也 CFB 运算放大器的一个特性，使其具有了某些特有的优势。 

Q1 和 Q2 的集电极输出驱动着电流镜，而电流镜则将反相输入电流映射到高阻抗节点，

分别表示为 RT 和 CP。高阻抗节点由一个互补单位增益发射极跟随器缓冲。从输出到反

相输入的反馈发生作用，强制反相输入电流归零，这就是电流反馈这个术语的由来。注

意，在理想状况下，对于零反相输入阻抗，该节点处不能存在小信号电压，只能存在小

信号电流。 

现在，考虑应用于 CFB 运算放大器同相输入端的一个正阶跃电压。Q1 将立即将一个成

比例的电流送入外部反馈电阻，从而形成一个误差电流，而 Q3 则会将该误差电流映射

至高阻抗节点。在高阻抗节点处形成的电压等于该电流与等效阻抗之积。这个术语跨导

运算放大器正是源于此，因为传递函数为一个阻抗，而不是像传统 VFB 运算放大器那样，

是一个无单位的电压比值。 
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同时注意，传递至高阻抗节点的误差电流不受输入级尾电流的限制。换言之，不同于常

规 VFB 运算放大器，理想的 CFB 运算放大器中不存在压摆率限制。电流镜从电源按需

提供电流。在此基础上，负反馈环路强制使输出电压达到某个值，从而将反相输出误差

电流归零。 

CFB 运算放大器的模型如图 2 所示，其中同时给出了相应的波特图。波特图是按对数-

对数比例尺绘制的，开环增益表示为一个跨导 T(s)，其单位为欧姆。 

 

图 2：CFB 运算放大器模型与波特图 

输入缓冲器的有限输出阻抗模拟为 RO。输入误差电流为 i。应用负反馈原理，我们可以

推出运算放大器传递函数的表达式： 

 

在运算放大器 3dB 闭环带宽频率 fcl下，以下等式成立： 
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求解 fcl： 

 

对于条件 RO<<R2 和 R1，等式可简化为： 

 

仔细考察该等式，很快就会发现，CFB 运算放大器的闭环带宽取决于内部的主极点电容

CP 和外部反馈电阻 R2，并且独立于增益设置电阻 R1。独立于增益维持带宽恒定的这种

能力使得 CFB 运算放大器成为宽带可编程增益放大器的理想选择。 

由于闭环带宽与外部反馈电阻 R2 成反比，因此，CFB 运算放大器通常是针对特定 R2

而优化的。从较佳值=值开始增加 R2 的值，结果会降低带宽，而降低该值则可能导致振

荡和不稳定，这是高频寄生极点所致。 

现代 CFB 运算放大器的性能 

CFB 运算放大器 AD8011 在各种闭环增益值（+1、+2 和+10）下的频率响应如图 3 所示。

注意，即使是在增益为+10 时，闭环带宽仍然大于 100MHz。在增益为+1 时发生的峰值现

象是宽带 CFB 运算放大器用于同相模式时的典型特性，其主要原因是反相输入端存在杂

散电容。可以通过牺牲带宽来减少这种峰值现象，其方法是使用一个略大的反馈电阻。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8011.html
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图 3：AD8011 频率响应，G=+1、+2、+10 

AD8011 CFB 运算放大器（1995 年推出）仍然代表着较高的性能，其主要规格如下面的

图 4 所示。 

 

图 4：AD8011 的主要技术规格 

CFB 运算放大器拓扑结构的进步 

传统电流反馈运算放大器使用电流镜，限制为一个单一的增益级。AD8011（以及该系

列中的其他成员）与传统 CFB 运算放大器不一样，采用二级增益配置，如下面的图 5

所示。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8011.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8011.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8011.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8011.html


 

微信搜索“ADI 智库”，获取更多技术资料 73 

 

图 5：简化的二级电流反馈运算放大器 

在 AD8011 问世以前，完全互补型二增益级 CFB 运算放大器未达到实用水平，因为其功

耗过高。AD8011 采用一种专利第二增益级，由一对互补放大器（Q3 和 Q4）构成。注意，

这对放大器并未作为电流镜连接，而是作为接地发射极增益级连接。电流源（I1 和 I2）

的详细设计以及其各自的偏置电流是二级 CFB 电路成功的关键；它们可以使放大器的

静态功耗保持于低位，同时却能为快速压摆期间所需要的宽电流偏移按需提供电流。二

级放大器的另一个优势是其总带宽较高（功耗相同），这意味着较低的失真以及驱动较

大外部负载的能力。 

图 6 简要总结了一些常见的电流反馈运算放大器。这些器件是按电源电流降序排列的。 

 

图 6：所选 CFB 运算放大器的性能 

https://www.analog.com/cn/products/ad8011.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8011.html
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运算放大器输入失调电压 

输入失调电压定义 

理想状态下，如果运算放大器的两个输入端电压完全相同，输出应为 0V。实际上，还

必须在输入端施加小差分电压，强制输出达到 0。该电压称为输入失调电压 VOS。输入

失调电压可以看成是电压源 VOS，与运算放大器的反相输入端串联，如图 1 所示。 

 

图 1：典型的运算放大器输入失调电压 

斩波稳定型（也称自稳零）运算放大器的 VOS小于 1µV（如 AD8538、AD8551、AD8571、

AD8628、AD8630），最好的精密双极性运算放大器（super-beta 或偏置稳定型）的最

大失调电压可低至 25µV(OP177F)。最好的调整后 JFET 输入型运算放大器的失调电压约

为 100µV（AD8610B、AD8620B），未调整的 CMOS 运算放大器则为 5 至 50mV。 

但是，ADI DigiTrim™ CMOS 运算放大器的失调电压小于 100µV（如 AD8603、AD8607、

AD8609、AD8605、AD8606、AD8608）。“精密”运算放大器的 VOS一般小于 0.5mV，

某些高速放大器可能略差一些，稍后将介绍 DigiTrim 技术。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8538.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8551.html
https://www.analog.com/cn/products/AD8571.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8628.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8630.html
https://www.analog.com/cn/products/op177.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8610.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8620.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8603.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8607.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8609.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8605.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8606.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8608.html
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输入失调电压漂移与老化效应 

输入失调电压随温度变化，其温度系数称为 TCVOS，更常见的说法是温漂。失调温漂受

运算放大器失调调整的影响，但是当双极性输入运算放大器的失调电压降至最低后，温

漂可能会低至 0.1µV/°C（OP177F 的典型值）。对一系列通用精密运算放大器而言，更典

型的温漂值范围为 1 至 10µV/°C。大多数运算放大器都有 TCVOS额定值，但是某些却有

第二个最大 VOS值，并保证在工作温度范围内实现。这样的指标用处不大，因为无法保

证 TCVOS稳定不变或具有单调性。 

失调电压还会随时间变化，也称老化。老化通常以 µV/月或 µV/1000 小时来表示，但是

可能会有问题。由于老化是一个“醉汉走路”现象，与经过时间的平方根成比例。因此，

1µV/1000 小时的老化率就会变成大约 3µV/年（而不是 9µV/年）。 

OP177F 的长期稳定性约为 0.3µV/月。这是指首次工作 30 天后的一段时间。除去刚开始

工作的一小时，这些器件在最初工作 30 天内的失调电压变化通常小于 2µV。 

由于自稳零电路会消除所有因老化产生的失调，因此斩波稳定运算放大器的长期稳定性

并没有明确规定。 

测量输入失调电压 

测量几微伏的输入失调电压时，测试电路产生的误差不应比失调电压本身更多。图 2 所

示为测量失调电压的标准电路。该电路以 1001 的噪声增益放大输入失调电压，测量采

用精确数字电压表在放大器输出端完成。折合到输入端(RTI)的失调电压通过输出电压除

以噪声增益计算得出。从输入端获得源阻抗较小，因而产生的偏置电流对测量的失调电

压的影响可忽略不计。例如，流经 10Ω 电阻的 2nA 偏置电流产生的折合到输入端误差为

0.02µV。 

https://www.analog.com/cn/products/op177.html
https://www.analog.com/cn/products/op177.html
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图 2：测量输入失调电压 

该电路很简单，测试精密运算放大器时，除非小心注意，否则结果会不准确。可能存在

的最大误差源来自寄生热电偶结点，这是在两种不同金属连接的时候形成的。该热电偶

电压范围可达 2µV/°C 至 40µV/°C 以上。注意，该电路的同相输入端额外增加了“伪”

电阻，目的是精确匹配/平衡反相输入路径中的热电偶结点。 

测量精度还取决于元件的机械布局，确切地说，元件在 PC 板上的位置。记住，电阻等

器件的两个连接点会产生两个大小相等、极性相反的热电电压（假定连接至相同金属，

例如 PC 板上的铜走线）。这两个电压会相互抵消，前提是假定两者温度完全相同。连

接点整洁和引线长度较短都能够尽可能减小温度梯度，提高测量精度。 

应尽可能减小测试电路中的气流，这样所有的热电偶结点就能稳定在同一温度。有些情

况下，电路应安放在小型封闭容器中，以消除外部气流的影响。电路应水平放置在某个

表面，这样气流就会向上对流，流出电路板顶部，而不是像电路板垂直安放时那样流经

元件。 

测量整个温度范围的失调电压温漂是一项更加艰巨的挑战。将含有受测放大器的印刷电

路板放在采用泡沫隔离的小盒子或塑料袋中，这样就可以防止恒温室气流导致寄生热电

偶产生温度梯度。如果需要进行冷测试，建议采用干式氮吹。另一种方法是
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用-ermostream 加热器/冷却器对放大器本身采取局部温度循环，但是，这些器件可能

会产生相当大的气流，带来麻烦。图 2 的测试电路通常适用于很多放大器。采用绝对值

低的小电阻（如 10Ω）可以尽量减小偏置电流产生的误差。 

图 3 所示是另一种 VOS测量方法，适合偏置电流较高和/或不相等的情况（如采用电流反

馈运算放大器时）。在这种测量方法中，一个仪表放大器通过隔离电阻连接至运算放大

器输入端，并为测量提供增益。然后，仪表放大器的失调电压（采用 S 闭环测量）必须

从最终的 VOS测量值中减去。 

 

图 3：采用仪表放大器的另一种输入失调电压测量方法 

采用“零点校准”引脚调整失调电压 

许多单路运算放大器都有供可选失调零点校准使用的引脚。为了使用这项功能，两个引

脚应通过电位计连接，游标通过电阻移动到其中一个电源，通常如图 4 所示。注意，如

果游标不慎连接到错误的电源，运算放大器很可能会受损，更换运算放大器类型时，这

个问题很常见。运算放大器若设计周全，其失调调整范围不会超过最低等级器件最大
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VOS 的两至三倍，从而尽可能降低敏感度。然而，运算放大器失调调整引脚的电压增益

实际上可能大于其信号输入端的增益！因此，必须保持这些引脚无噪声。注意，千万不

要采用长引线将运算放大器连接至相距较远的零值电位计。 

 

图 4：失调调整引脚 

如上所述，运算放大器随温度产生的失调温漂会根据其失调调整设置发生变化。因此，

应当只采用内部调整引脚来调整运算放大器自身的失调，不校正任何系统失调误差，因

为这样做会导致温度漂移上升。对每毫伏零点校准失调电压而言，FET 输入运算放大器

的漂移影响约为 4µV/°C。一般而言，最好选择合适的器件/等级来控制失调电压。 

失调调整（外部方法） 

如果运算放大器没有失调调整引脚（常见的双路运放和所有的四路运放都没有），但仍

然需要调整放大器和系统失调，就可以采用外部方法。如果利用系统可编程电压完成失

调调整，这种方法同样也很有效，例如用 DAC。 

采用反相运算放大器配置时，向反相输入注入电流是最简单的方法，如图 5A 所示。这

种方法的缺点是由于 R3 和电位计电阻采用并行路径，噪声增益可能会有所上升。要减
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少由此增加的噪声增益，可将±VR设置得足够大，这样 R3 的值就会远大于 R1||R2。注意，

如果电源稳定且无噪声，就可以用作±VR。 

图 5B 显示如何通过向同相输入注入小失调电压来调整失调。该电路优于图 5A 的电路，

因为不会增加噪声增益（但是需要增加 RP）。如果运算放大器与输入偏置电流匹配，

RP应等于 R1||R2（以尽量减小增加的失调电压）。否则，RP 应小于 50Ω。如果值较高，

建议在高频时将 RP进行旁路分流。 

 

图 5：反相运算放大器外部失调调整方法 

在同相模式中使用运算放大器时，可利用图 6 所示的电路注入小失调电压。该电路在失

调较小时效果较好，其中 R3 可设置为远大于 R1。否则就要注意，由于调整了失调电位

计，信号增益可能会受到影响。但是，如果 R3 连接至固定的低阻抗基准电压源±VR，增

益就能保持稳定。 
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图 6：同相运算放大器外部失调调整方法 

失调电压调整过程 DigiTrim™ CMOS 运算放大器系列利用数字技术的优势，目的是尽量

减小通常与 CMOS 放大器有关的失调电压。失调电压调整在器件封装好之后完成。数字

码输入器件中，根据器件等级将失调电压调整至 1mV 以下。不需要进行晶圆测试，ADI

公司的专利技术 DigiTrim™也不需要额外的引脚来实现该功能。这些器件具有轨到轨输

入和输出，NMOS 和 PMOS 并行输入级采用 DigiTrim 单独进行调整，以尽量减小两对输

入输出中的失调电压。图 7 所示为典型 DigiTrim CMOS 运算放大器的功能框图。 
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图 7：ADI 公司用于调整 CMOS 运算放大器的 DigiTrim™技术 

DigiTrim 通过对数字加权电流源进行编程来调整失调电压。调整信息以特殊的数字序列

通过现有的引脚输入。调整值可以暂时先编程、评估，然后经重新调整以实现高精度，

最后再进行永久调整。调整完成后，调整电路就会闭锁，防止最终用户意外重新调整。 

通过熔断晶硅熔丝实现物理调整是一种很可靠的方法，不需要额外的焊盘或引脚，也不

需要特殊的测试设备。调整可以在封装后进行，这样就可以消除装配相关漂移。由于芯

片产量较高，所以不需要进行晶圆级测试。 

第一批采用该新技术的器件是 ADI 公司的 AD8601、AD8602、AD8604（单路、双路、四

路）轨到轨 CMOS 放大器。高低共模情况下都要进行失调调整，从而使失调电压在整个

共模输入电压范围内都小于 500µV。运算放大器的带宽为 8MHz，压摆率为 5V/µs，每

个放大器的电源电流仅为 640µA。 

AD8603、AD8605、AD8607（单路、双路、四路）系列的最大失调电压在整个共模范围

内为 50µV。增益带宽为 400kHz，每个放大器的电源电流仅为 50µA。 

现在，有必要回顾一下其他常见的调整方法。ADI 公司率先在精密放大器、基准电压源、

https://www.analog.com/cn/products/ad8601.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8602.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8604.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8603.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8605.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8607.html
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数据转换器和其他线性 IC 上采用薄膜电阻和激光晶圆调整技术。通过调整，可以实现

高达 16 位的精度，由于薄膜电阻本身具有极佳的温度稳定性，即使不用作调整，也可

以增加器件的热稳定性和精度。薄膜沉积和图案成形过程都必须严格控制。激光调整系

统也非常昂贵。因为无法进行封装内调整，所以装配相关温漂不易补偿。然而，在需要

高精度和稳定性的精密集成电路中，晶圆级薄膜调整可以提供连续的高调整分辨率。 

齐纳击穿通过电压使晶体管基极-发射极结点上的金属短路，从而移除某个电路元件。

基极-发射极结点通常称为齐纳，但其机制实际上是结点的雪崩击穿。在基极-发射极结

点的雪崩击穿过程中，极高的电流密度和局部发热会引起基极和发射极结点之间产生快

速金属迁移，导致结点出现金属短路。通过适当的偏置（电流、电压和时间），短路的

电阻值可以变得很低。如果将一系列这样的基极-发射极结点与电阻串并联，击穿选择

的结点会使部分电阻串短路，从而调整总电阻值。 

封装好的 IC 中可以进行齐纳击穿调整，以补偿装配相关的失调电压温漂。但是，封装

内调整需要额外的封装引脚。另一种晶圆级调整则需要额外的探测点。由于工艺特征减

少，探测点不能有效进行调整。因此，调整所需的芯片面积相对稳定，不受工艺尺寸的

影响。调整结构中需要某些双极性晶体管，因此，完全基于 MOS 的工艺可能不具备齐

纳击穿能力。这些调整属于分立式调整，因为每次击穿都会减去预定的电阻值。增加调

整分辨率需要额外的晶体管和焊盘或引脚，这会大大增加总芯片面积和/或封装成本。

该技术对大尺寸工艺而言性价比最高，这种工艺中调整结构和探测点占总芯片面积的比

例相对较小。 

1975 年，在制定 OP07 行业标准的过程中，Precision Monolithics 公司率先使用了齐纳击

穿调整技术。OP07 和其它类似器件必须能够采用±15V 以上的电源工作。因此，他们采用

相对较大的器件尺寸，以满足高压要求，并且额外的探测点也不会明显增加芯片面积。 

联接调整(link trimming)是指采用金属切割或多晶硅联接来去除某个连接。联接调整采用

激光或高电流破坏并联电阻元件上的“短路”连接。去除连接可以增加组合元件的有效

https://www.analog.com/cn/products/op07.html#product-overview
https://www.analog.com/cn/products/op07.html#product-overview
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电阻。激光切割与薄膜激光调整的工作方式类似。激光束的局部高温导致材料发生变化，

形成一个不导电区域，从而有效切割金属或导电晶硅连接器。 

高电流联接调整法与齐纳击穿的作用相反，前者破坏导电连接，后者则形成导电连接。 

联接调整结构往往比激光调整电阻结构更紧凑，通常不需要特殊工艺，但是采用激光切

割时，可能必须根据激光的特点定制工艺。采用高电流调整法时，如果芯片产量较高，

可能不需要晶圆级测试。激光切割法不需要额外的接触点，但是调整结构不会随着工艺

特征尺寸而调整。激光切割联接不能在封装内完成，而且芯片上要有额外的探测点。此

外，它还需要有额外的封装引脚进行封装内高电流调整。和齐纳击穿一样，联接调整也

是分立式的。分辨率的提高需要额外的结构，会增加面积和成本。 

EEPROM 调整采用特殊的非易失性数字存储器来存储调整数据。存储的数据位通过片上

DAC 控制调整电流。 

存储器电池和 DAC 随工艺特征尺寸调整。封装内调整和客户系统内调整都可以实现，从

而可以调整消除装配相关漂移。如果芯片产量合适，就不需要进行晶圆级测试。对正常

混合信号测试器系统以外进行测试不需要特殊硬件，不过开发测试软件可能比较复杂。 

由于调整可以覆写，有可能会定期对系统重新编程，以处理长期漂移，或根据新的要求

修改系统特性。重新编程的周期数量可能由工艺决定，而且是有限的。大多数 EEPROM

工艺都提供足够的覆写周期，以便进行常规重新校准程序。 

这种调整方法不需要特殊处理。存储的调整数据在某些情况下可能会丢失，尤其是在工

作温度较高时。至少需要一个额外的数字接触点/封装引脚将调整数据输入片上存储器。 

该技术可用于基于 MOS 的工艺，因为氧化物必须很薄。最大的缺点是片上 DAC 很大—

—通常大于其调整的放大器电路。因此，EEPROM 调整通常用于数据转换器或系统级产

品，这种情况下 DAC 占总芯片面积的比例小得多。 
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图 8 总结了每种 ADI 调整方法的主要特点。可以看出，所有的调整方法都有各自适用的

场合，目的是构建高性能线性集成电路。 

 

图 8：ADI 调整工艺技术总结 

运算放大器总输出失调电压计算 

计算由 IB和 VOS引起的总输出失调误差 

通过下图 1 中所示的公式，可将所有失调电压和由偏置电流误差导致的失调电压折算至

运算放大器的输入(RTI)或输出(RTO)。选择 RTI 还是 RTO 基于个人偏好。 

 

图 1：运算放大器总失调电压模型 

RTI 值可用于比较累积运算放大器失调误差和输入信号。如果运算放大器驱动附加电路，
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RTO 值更适合用来比较该级和下一级的净误差。 

在任何情况下，RTO 值都可以简单通过将 RTI 值与该级噪声增益(1+R2/R1)相乘得出。 

开始讨论失调误差前，需要重申一些降低失调误差的简单规则。 

• 保持较低的输入/反馈阻抗值，最大程度地降低由偏置电流效应引起的失调电压。 

• 不采用内部偏置补偿，而是将偏置补偿阻抗用于 VFB 运算放大器。对该阻抗进行旁

路，以实现最低噪声拾取。 

• 如果 VFB 运算放大器采用了内部偏置电流补偿，不要使用补偿电阻。 

• 必要时，使用外部失调调整网络，使引起的漂移降至最低。 

• 选择具有低失调和漂移性能的适用精密运算放大器，而不是进行调整。 

• 注意热电偶效应，并使用平衡、低热误差布局，以实现高性能低漂移电路。 

斩波稳定（自稳零）精密运算放大器 

斩波放大器 

要想获得最低的失调和漂移性能，斩波稳定（自稳零）放大器可能是唯一的解决方案。

最好的双极性放大器的失调电压为 25µV，漂移为 0.1µV/°C。斩波放大器尽管存在一些

不利影响，但可提供低于 5µV 的失调电压，而且不会出现明显的失调漂移，以下图 1 给

出了基本的斩波放大器电路图。当开关处于“Z”（自稳零）位时，电容 C2 和 C3 将分

别充电至放大器输入和输出失调电压。当开关处于“S”（采样）位时，VIN通过 R1、R2、

C2、放大器、C3 和 R3 构成的路径连接至 VOUT。斩波频率通常在几百赫兹到几赫兹之间，

需要注意的是，由于这是一种采样系统，因此，输入频率必须远远低于斩波频率的一半，

以防止出现混叠导致的误差。R1-C1 组合充当一个抗混叠滤波器。同时假定，在达到一

个稳定状态条件后，开关周期中只会传输极少量的电荷。必须选择输出电容 C4 和负载
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RL，使自稳零周期中的 VOUT降保持最低。 

 

图 1：经典斩波放大器 

图 1 所示基本斩波放大器只能传递极低频率，因为需要输入滤波来防止混叠。与此相反，

图 2 所示斩波稳定架构在斩波放大器应用中使用最为广泛。 

 

图 2：现代自稳零（斩波稳定）运算放大器 

在该电路中，A1 为主放大器，A2 为指零放大器。在采样模式（开关处于“S”位）下，
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指零放大器 A2 将监控 A1 的输入失调电压，并在 A1 的零点校准引脚处施加一个合适的

校正电压，从而将其输出驱动至零。然而需要注意的是，A2 也有一个输入失调电压，

因此在对 A1 的失调进行零点校准之前，必须纠正自身的误差。在自稳零模式下（开关

处于“Z”位），其实现方式是先暂时将 A2 从 A1 断开，将其输入端一起短路，并将其

输出端耦合至自己的零校准引脚。在自稳零模式期间，A1 的校正电压由 C1 暂时保持。

类似地，C2 则在采样模式期间保持 A2 的校正电压。在现代 IC 斩波稳定运算放大器中，

存储电容 C1 和 C2 是片内提供的。 

注意，在这种架构中，输入信号始终通过 A1 连接至输出端。因此，A1 的带宽决定着整

体信号带宽，输入信号不像传统斩波放大器架构那样，限制为斩波频率的一半。然而，

开关操作确实会在斩波频率下产生较小的瞬变，而该瞬变则可能与输入信号频率混合起

来，结果导致交调失真。 

AD8571/AD8572/AD8574 系列单电源斩波稳定运算放大器采用了一种专利扩频技术，基

本消除了交调效应。这些器件采用一种伪随机斩波频率，范围在 2kHz 和 4kHz 之间。

图 3 比较了一种传统斩波稳定运算放大器的交调失真性能。 

 

图 3：交调积：固定与伪随机斩波频率 

https://www.analog.com/cn/products/AD8571.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8572.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8574.html
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AD8551/AD8552/AD8554（左）采用一种固定的 4kHz 斩波频率，AD8571/AD8572/AD8574

（右）采用伪随机斩波频率。 

下面的图 4 比较了固定与伪随机斩波对电压噪声的影响。注意，对于固定斩波频率，在

奇次谐波 4kHz 下，噪声频谱中存在显著的峰值，而对于伪随机斩波，频谱更统一，只

是其平均噪声电平较高。 

 

图 4：电压噪声频谱密度比较：固定与伪随机斩波频率 

减少因自稳零放大器开关操作导致的交调效应的另一种方法是以一种专利方式将自稳

零与斩波结合起来，就如 AD8628/AD8629/AD8630 系列一样。这种独特的拓扑结构使得

这些放大器能够在宽温度范围和整个工作寿命内维持低失调电压。 

与前几代的自稳零放大器相比，AD8628/AD8629/AD8630 在噪声和带宽上进行了优化，

电压噪声减少了 50%以上，是所有自稳零放大器中最低的。其他设计采用自稳零或斩波

技术来提高放大器的精度。自稳零技术使自稳零频率时的噪声能量较低，但由于自稳零

频带中混叠宽带噪声，因此会造成低频噪声较高。斩波技术可降低低频噪声，但斩波频

率时的噪声能量较大。 

AD8628/AD8629/AD8630系列采用已获专利的乒乓式配置，同时使用自稳零和斩波技术，

可在斩波和自稳零频率获得较低的低频噪声以及较低的能量，从而使大部分应用的信噪

https://www.analog.com/cn/products/ad8551.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8552.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8554.html
https://www.analog.com/cn/products/AD8571.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8572.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8574.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8574.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8628.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8629.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8630.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8628.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8629.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8630.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8628.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8629.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8630.html
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比达到最高，且不需要额外滤波。时钟频率相对较高(15kHz)，因此可简化滤波器对有效、

无噪声、宽带宽的要求。该系列的噪声谱密度如图 5 所示。 

 

图 5：AD8628/AD8629/AD8630 系列精密零漂移、自稳零运算放大器的电压噪声谱密度 

AD8628 是少数几种采用 5 引脚 TSOT 封装的自稳零放大器。这使得其交流参数要比以

前的自稳零放大器有明显改善。AD8628/AD8629/AD8630 均在相对较宽的带宽范围内

（0Hz 至 10kHz）具有低噪声特性，适合要求最高直流精度的应用。在信号带宽范围为

5kHz 至 10kHz 的系统中，AD8628/AD8629/AD8630 可提供真 16 位精度，因而是极高分

辨率系统的最优选择。 

AD8628/AD8629/AD8630 系列的主要特性如图 6 所示。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8628.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8629.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8630.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8628.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8628.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8629.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8630.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8628.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8629.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8630.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8628.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8629.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8630.html
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图 6：AD8628/AD8629/AD8630 系列精密自稳零运算放大器的主要特性 

需要注意的是，在应用所有斩波稳定器件时必须极其小心。这是因为，为了完全发挥出

器件本身的失调和漂移性能，必须避免外部电路中的寄生热电偶效应。 

斩波稳定运算放大器的噪声考虑因素 

如果考察斩波放大器对低频 1/f 噪声的影响，结果将发现有趣的现象。如果斩波频率明

显高于 1/f 输入噪声的转折频率，则斩波稳定放大器会逐个采样地连续消除 1/f 噪声。理

论上讲，斩波运算放大器是没有 1/f 噪声的。然而，斩波操作会产生宽带噪声，其程度

比精密双极性运算放大器要糟糕得多。 

下面的图 7展示了精密双极性放大器(OP177)与AD8628/AD8629/AD8630斩波稳定运算放

大器的噪声性能。图下方的表格中算出了二者在各种带宽下的峰峰值噪声。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8628.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8629.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8630.html
https://www.analog.com/cn/products/op177.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8628.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8629.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8630.html
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图 7：噪声：双极性与自稳零运算放大器 

根据数据可以看出，随着频率的下降，自稳零放大器的噪声继续下降，而双极性放大器

的噪声则接近一个限值，该限值取决于 1/f 转折频率及其白噪声。请注意，只有在极低

的频率(<0.1Hz)下，斩波放大器的噪声性能才会优于双极性运算放大器。 

为了利用斩波运算放大器没有 1/f 噪声的特性，需要采用较多的滤波机制——否则，斩

波运算放大器的总噪声将始终不如一个优良的双极性运算放大器。因此，选择斩波运算

放大器时要看其低失调和漂移特性——而不是基于其没有 1/f 噪声的特性。 

运算放大器输入偏置电流 

输入偏置电流定义 

理想情况下，并无电流进入运算放大器的输入端。而实际操作中，始终存在两个输入偏

置电流，即 IB+和 IB-（参见图 1）。 
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图 1：运算放大器输入偏置电流 

IB的值大小不一，在静电计 AD549 中低至 60fA（每三毫秒通过一个电子），而在某些

高速运算放大器中可达数十微安。运算放大器采用由双极性结型晶体管(BJT)或 FET 长

尾对构成的简单输入结构时，偏置电流为单向流动。而采用更为复杂的输入结构时（如

偏置补偿和电流反馈运算放大器），偏置电流可能是两个或以上内部电流源之间的差分

电流，且可能是双向流动。 

对运算放大器用户来说，偏置电流是个问题，因为当其流过外部阻抗时会产生电压，进

而导致系统误差增加。以 1MΩ 源阻抗驱动同相单位增益缓冲器为例，如果 IB为 10nA，

则会额外引入 10mV 的误差。这种误差度在任何系统中都不容忽略。 

或者，如果设计人员完全忘记考虑 IB 并且采用容性耦合，那么电路将根本不能工作！

或者，如果 IB足够小，那么电路或许能在电容充电期间短暂工作，结果导致更多的问题。

因此，我们应当明白，任何运算放大器电路中都不能忽略 IB的影响，仪表放大器电路中

亦是如此。 

https://www.analog.com/cn/products/ad549.html
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“输入失调电流”IOS是 IB-和 IB+之差，即 IOS=IB+-IB-。另请注意，两个偏置电流首先必须

基本上具有相当良好的匹配性，IOS 才有意义。多数电压反馈(VFB)型运算放大器都是如

此。不过，针对电流反馈(CFB)型运算放大器等来谈 IOS 就没什么意义，因为这两个电流

完全不匹配。 

需要注意的是，对于由两个并联级构成的轨到轨输入级，当共模电压经过跃迁区时，偏

置电流方向会发生改变。因此，这类器件的偏置电流和失调电流尤其难以标定，根本不

可能简单地给出最大正值/负值。 

内部偏置电流消除电路 

如果通过内部电流源提供该必要的偏置电流，如下文图 2 所示，那么基极电流与电流源

之间的差分电流将是流入输入端的唯一“外部”电流，它可能相当小。 

 

图 2：偏置电流补偿双极性输入级 

多数现代精密双极性输入级运算放大器都会采用某种方式的内部偏置电流补偿，大家熟

悉的 OP07 和 OP27 系列就是如此。 

https://www.analog.com/cn/products/op07.html#product-overview
https://www.analog.com/cn/products/op27.html
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偏置电流补偿输入级具有简单双极性输入级的许多优良特性，例如：低电压噪声、低失

调电压和低漂移。此外，它还提供具有相当温度稳定性的低偏置电流。但是，其电流噪

声特性不是非常好，而且偏置电流匹配较差。 

后两个副作用源于外部偏置电流，它是补偿电流源与输入晶体管基极电流的“差值”。

这两个电流不可避免地具有噪声。由于无相关性，两个噪声以方和根形式相加（但直流

电流采用减法）。 

所产生的外部偏置电流为两个近乎相等的电流之差，因此净电流的极性是不确定的。所

以，偏置补偿运算放大器的偏置电流可能不仅不匹配，而且有可能反向流动！多数应用

中这点并不重要，但在有些应用中却会产生无法预料的影响（例如，在用偏置补偿运算

放大器构建的采样保持(SHA)电路中，压降可能具有两种极性之一）。 

许多情况下，运算放大器的数据手册中没有提到偏置电流补偿特性，而且不会提供原理

示意图。通过检查偏置电流规格，很容易确定是否采用了偏置电流补偿。如果偏置电流

用“±”值表示，则运算放大器非常有可能对偏置电流进行了补偿。注意，通过检查“失

调电流”规格（偏置电流之差），很容易验证这一点。如果存在内部偏置电流补偿，则

失调电流的幅度与偏置电流相同。如果没有偏置电流补偿，则失调电流一般比偏置电流

至少低 10 倍。注意，无论偏置电流的确切幅度是多少，上述关系一般都成立。 

如前所述，对于轨到轨输入级，当共模电压经过交越区时，偏置电流方向会发生改变。

因此，这类器件的偏置电流和失调电流尤其难以指定，根本不可能简单地给出最大正值/

负值。 

消除偏置电流影响（运算放大器外部） 

当运算放大器的偏置电流匹配良好时（如前所述，就像简单的双极性输入级运算放大器

那样，但“不”包括内部偏置补偿运算放大器），偏置补偿电阻 R3(R3=R1||R2)会在同相

输入中引入压降，以便与反相输入中 R1 和 R2 并联组合上的压降匹配并实现补偿。这样



 

微信搜索“ADI 智库”，获取更多技术资料 95 

可以最大程度地减少额外的失调电压误差，如图 3 所示。注意，如果 R3 大于 1kΩ，则

应使用电容进行旁路，以免噪声影响。另请注意，当偏置电流匹配不佳时，这种消除偏

置方式毫无用处，事实上会更糟。 

 

图 3：消除应用中的输入偏置电流影响 

测量输入失调电流和输入偏置电流 

可以利用图 4 中的测试电路来测量输入偏置电流（或输入失调电压）。要测量 IB，应插

入大电阻 RS 与待测输入端串联，从而产生大小等于 IB×RS 的显著额外失调电压。如果

之前已经测量并记录实际的 VOS，则可以确定因 RS 变化而导致的 VOS明显变化，进而可

以轻松计算出 IB。这样即可得出 IB+和 IB-的值。IB 的额定值是这两个电流的平均值，即

IB=(IB++IB-)/2。 

通常，有效 RS值的变化范围为 100kΩ（双极性运算放大器）至 1000MΩ（某些 FET 输入

器件）。 
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图 4：测量输入偏置电流 

对于极低的输入偏置电流，则必须采用积分技术来测量。具体方法是利用所考虑的偏置

电流给电容充电，然后测量电压变化速率。如果电容和一般电路泄露可以忽略不计（电

流小于 10fA 时，很难测量），则可直接根据测试电路的输出变化速率计算出该电流。

基本原理如下面图 5 所示。断开一个开关，闭合另一个开关，可以分别测得 IB+或 IB-。 

 

图 5：测量极低的偏置电流 
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很明显，C 只可使用高品质的电容电介质，如特氟龙或聚丙烯等类型。 

运算放大器输入阻抗 

电压反馈(VFB)运算放大器输入阻抗 

电压反馈(VFB)运算放大器通常具有差模和共模两种指定的输入阻抗。电流反馈(CFB)运

算放大器通常在每个输入端将阻抗接地。不同的模型可用于不同的电压反馈运算放大

器，在缺少其它信息时，使用如下图 1 的模型通常比较安全。该模型中，偏置电流从无

限阻抗电流源流入输入端。 

 

图 1：输入阻抗（电压反馈运算放大器） 

共模输入阻抗数据手册中的规格参数（Zcm+和 Zcm-）是从任一输入至地（不是从两者至

地）的阻抗。差分输入阻抗(Zdiff)是指两个输入之间的阻抗。这些阻抗通常是电阻性的，

且阻值较高（105至 1012Ω），还有一些并联电容（通常为几 pF，有时可高达 20 至 25pF）。

大多数运算放大器电路中，反相输入阻抗都通过负反馈降至极低值，起重要作用的只有

Zcm+和 Zdiff。 
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电流反馈(CFB)运算放大器输入阻抗 

电流反馈运算放大器更加简单，如图 2 所示。同相输入阻抗 Z+是电阻性的，通常还有

一些并联电容，且阻值较高（105 至 109Ω）；Z-是电抗性的（L 或 C，具体取决于器件），

但具有 10 至 100Ω 的阻性元件，根据类型不同而有所变化。 

 

图 2：输入阻抗（电流反馈运算放大器） 

运算放大器输入电容 

在许多应用中，运算放大器的输入电容都不会造成问题。但是，当源阻抗较高时（如光

电二极管前置放大器中），二极管电容会增大运算放大器输入电容，而且可能需要额外

的反馈电容使运算放大器稳定。对高阻抗高频源而言，运算放大器的输入电容应远小于

源电容。 

FET 运算放大器的输入电容会产生二阶效应，尤其是在用于同相模式时。输入共模电压

会调制电容，还可能导致失真。为了最大程度地降低该效应，应确保从每个运算放大器

输入端获得的源阻抗（阻性与容性元件）相等。 

应避免运算放大器反相输入端存在外部杂散电容，尤其是在高速应用中。反相输入周围
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区域应去除接地层，从而最大程度地减小 PC 板杂散电容，此外，该引脚的所有连接都

应尽量短。如上所述，反相输入电容会在运算放大器频率响应中形成一个额外极点，必

须增加反馈电容以起到稳定作用。反馈电容也可以降低总闭环带宽。 

在反相模式中，电流反馈运算放大器对杂散电容不太敏感，因为反相输入阻抗开始时较

低。但是，在同相模式中，CFB 运算放大器反相输入的杂散电容会导致不稳定，应当注

意避免。 

运算放大器电源抑制比(PSRR)与电源电压 

电源抑制比(PSRR) 

如果运算放大器的电源发生变化，输出不应变化，但实际上通常会发生变化。如果 X V

的电源电压变化产生 Y V 的输出电压变化，则该电源的 PSRR（折合到输出端）为 X/Y。

无量纲比通常称为电源电压抑制比(PSRR)，以 dB 表示时则称为电源电压抑制(PSR)。但

是，PSRR 和 PSR 几乎总能互换使用，半导体行业很少有相关标准。 

PSRR 或 PSR 可折合到输出端(RTO)或输入端(RTI)。RTI 值可用 RTO 值除以放大器增益得

出。在传统运算放大器中，该值为噪声增益。请务必仔细阅读数据手册，因为 PSR 可能

以 RTO 或 RTI 值表示。 

PSR 以 dB 表示时可能为正值或负值，具体取决于 PSRR 是定义为电源电压变化除以输

出电压变化，还是相反。业界对此没有公认标准，两种规则都有使用。如果放大器采用

双电源，通常单独表示每个电源的 PSR。这种方法特别适合那些可用于双电源或单电源

应用的放大器。 

记住，PSR 通常与纹波或噪声频率密切相关，这一点至关重要，如 OP1177 运算放大器

图表所示。大多数情况下，滚降的转折频率由开环增益引起，曲线斜率约为 6dB/倍频

程（20dB/十倍频程）。下图 1 所示为 OP1177 PSR 的典型特性曲线。 

https://www.analog.com/cn/products/op1177.html
https://www.analog.com/cn/products/op1177.html
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图 1：OP1177 电源抑制(PSR) 

下图 2 所示为测量 PSRR 的测试设置。注意，该图与测量 CMRR 的测试设置类似（参见

章节《运算放大器共模抑制比(CMRR)》）。 

 

图 2：测试电源抑制比(PSRR)的测试设置 

针对 1 V 对称电源变化选择电压。也可选用其它合适的电压值，测量可以单独针对正电

源和负电源进行。 

https://www.analog.com/cn/products/op1177.html
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电源与功耗 

运算放大器没有接地端。电源电压规格通常采用±X V 的形式表示，但实际上也可表示为

2X V。重要的是，共模和输出范围与电源有关。这一信息可以表格或图表形式提供。 

通常，数据手册会建议运算放大器在一定电源电压范围内（如+3V 至±16.5V）工作，还

会列出几个电源值时的参数，以便用户进行推算。如果最低电源电压很高，通常是由于

器件采用了需要阈值电压进行工作的结构（如齐纳二极管）。 

数据手册还会提供功耗。任何流入某一电源引脚的电流都会从另一个引脚或输出端流

出。当输出处于开路状态时，功耗很容易通过电源电压和电流计算得出。当电流流入负

载时，总功耗最容易计算（记住，如果负载沿中间轨接地，则负载电流是从电源流向地，

而不是在电源之间流动），只需减去负载功耗就能得出器件功耗。数据手册通常会列出

详细的热阻数据，以及最大结温额定值，通过这些已知条件可以计算出功耗限值。 

电源与去耦 

运算放大器 PSRR 与频率有关，因此其电源必须充分去耦。低频时，如果几个器件的 PC

走线距离都不超过 10 厘米，这些器件就可以在每个电源上共用一个 10 至 50µF 电容。 

 

图 3：运算放大器适用的低频与高频去耦技术 
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高频时，每个 IC 的电源引脚都应采用具有短引线/PC 走线、约 0.1µF 的低电感电容进行

去耦处理。这些电容还必须为运算放大器负载中的高频电流提供回路。上图 3 所示为典

型的去耦电路。 

运算放大器输入和输出共模与差分电压范围 

输入与输出电压范围 

关于实际运算放大器的容许输入和输出电压范围，有一些实际的基本问题需要考虑。显

然，这不仅会根据具体器件而变化，还会根据电源电压而变化。我们可以通过器件选型

来优化该性能点，首先要考虑较为基础的问题。 

任何实际运算放大器输入和输出端的工作电压范围都是有限的。现代系统设计中，电源

电压在不断下降，对运算放大器之类的模拟电路而言，3V 至 5V 的总电源电压现在已十

分常见。这一数值和过去的电源系统电压相差甚远，当时通常为±15V（共 30V）。 

由于电压降低，必须了解输入和输出电压范围的限制——尤其是在运算放大器选择过

程中。 

输出共模电压范围 

下图 1 大致显示了运算放大器输入和输出动态范围的限制，与两个供电轨有关。任何运

算放大器都由两个电源电位供电，用正供电轨+VS和负供电轨-VS表示。运算放大器的输

入和输出共模范围根据与两个供电轨电压限值的接近程度来定义。 
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图 1：运算放大器输入和输出共模范围 

在输出端，VOUT有两个供电轨相关限制，即高电平（接近+VS）和低电平（接近-VS）。高

电平时，范围可达饱和上限 VS -VSAT(HI)（最大正值）。例如，如果+VS为 5V，VSAT(HI)为 100mV，

则 VOUT上限（最大正值）为 4.9V。同样，低电平时，范围可达饱和下限-VS+VSAT(LO)。因此，

如果-VS为接地(0V)，VSAT(LO)为 50mV，则 VOUT下限为 50mV。 

显然，给定运算放大器的内部设计会影响该输出共模动态范围，必要时，器件本身的设

计应当最大程度地减小 VSAT(HI)和 VSAT(LO)，以便实现最大输出动态范围。某些类型的运算

放大器就采用了这样的设计，这些放大器通常采用单电源系统专用的设计。欲了解更多

详情，请参考章《运算放大器输入、输出、单电源和轨到轨问题》。 

输入共模电压范围 

在输入端，适用于 VIN的共模范围也有两个供电轨相关限制，即高电平（接近+VS）和低

电平（接近-VS）。高电平时，范围可达共模上限+VS-VCM(HI)（最大正值）。仍以+VS=5V

为例，如果 VCM(HI)为 1V，则 VIN上限（最大共模正值）为+VS-VCM(HI)或 4V。 

下图 2 所示为采用假设运算放大器数据时确定 VCM(HI)的方法，如上方曲线所示。该运算

放大器会在低于图中所示曲线的 VCM输入下工作。 
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图 2：运算放大器输出共模范围图示 

在实际操作中，实际运算放大器的输入共模范围通常规定为电压范围，不必以+VS 或-VS

为参考。例如，典型的±15V 工作双电源运算放大器的额定共模工作范围为±13V。低电平

时，同样也存在共模下限。通常用-VS+VCM(LO)来表示，图 2 中所示为下方 VCM(LO)曲线。如果

该器件也是采用±15V 电源电压，就可以代表典型性能。 

以单电源为例，-VS=0V 的情况下，如果 VCM(LO)为 100mV，则共模下限为 0V+0.1V（即 0.1V）。

本例显示的共模下限在 100mV 的-VS范围之内，实际上更适合表示具有共模下限或上限

（包括供电轨）的单电源器件。 

换言之，VCM(LO)或 VCM(HI)为 0V。还有包括两个供电轨、具有共模范围的单电源器件。然而，

单电源器件往往无法提供图形数据（例如图 2 所示的共模限值）但是会通过表格形式的

额定电压范围来说明性能。 

运算放大器差分输入电压范围 

在正常工作模式下，运算放大器连接至反馈环路，因此，差分输入电压保持在 0V（忽
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略失调电压）。但在某些情况下（例如上电），运算放大器可能会受到不等于 0 的差分

输入电压影响。某些输入结构需要限制差分输入电压来防止其受损。这些运算放大器的

输入通常还具有内部背靠背二极管，放大器的简化原理图中不一定会显示这些，但是会

显示±700mV（最大值）的差分输入电压规格。 

此外，图中还显示最大输入差分电流规格。有些放大器内置限流电阻，但这些电阻会提

高噪声，因此在低噪声运算放大器中不予使用。 

关于输入过压和保护的一般问题请参考章节《运算放大器输出相位反转和输入过压保

护》。 

输出电流与输出短路电流大多数通用运算放大器都有输出级，提供对地或对任一电源的

短路保护。这通常称为无限短路保护，因为放大器可以无限地将该电流值输入短路电路。

应由运算放大器提供的输出电流即为此时的输出电流。通常要设定限制，使运算放大器

能够为通用运算放大器提供 10mA 输出电流。 

如果运算放大器必须同时具备高精度和大输出电流，建议使用独立输出级（反馈环路

内），将精密运算放大器的自发热降至最低。该附加放大器通常称为缓冲器，因为其电

压增益通常为 1。 

有一些运算放大器能够提供大输出电流。例如 AD8534，这是一种四通道器件，四个部

分的输出电流均为 250mA。注意，如果同时从四个部分输出 250mA 电流，就会超过封

装功耗规格，放大器会过热，并且可能会损坏。对低功耗的较小封装而言，这一问题更

加严重。 

高速运算放大器的输出电流通常不会限制在较低值，因为会影响其压摆率和驱动低阻抗

的能力。大多数高速运算放大器的源电流和吸电流都在 50 至 100mA 之间，但也有一些

限制在 30mA 以下。即使是具有短路保护的高速运算放大器，温度也可能会超过结温（由

于短路电流较高），从而导致器件由于长时间短路而受损。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8534.html
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运算放大器共模抑制比(CMRR) 

共模抑制比(CMRR) 

如果信号均等施加至运算放大器的两个输入端，使差分输入电压不受影响，则输出也不

应受影响。实际上，共模电压的变化会引起输出变化。运算放大器共模抑制比(CMRR)

是指共模增益与差模增益的比值。例如，如果 Y V 的差分输入电压变化产生 1V 的输出

变化，X V 的共模电压变化同样产生 1V 的变化，则 CMRR 为 X/Y。共模抑制比以 dB 表

示时，通常指共模抑制(CMR)——注意，半导体行业对使用 dB 还是比值来表示 CMR 或

CMRR 很少有统一说法。 

典型的低频 CMR 值为 70dB 至 120dB，但在高频时 CMR 会变差。除了 CMRR 数值范围

外，许多运算放大器数据手册还提供 CMR 与频率的关系图表，如图 1 所示 OP177 精密

运算放大器的 CMRR。 

 

图 1：OP177 的 CMRR 

在采用同相模式配置的运算放大器中，CMRR 会产生相应的输出失调电压误差，如图 2

所示。注意，反相模式工作的运算放大器 CMRR 误差较小。因为两个输入端都接地（或

https://www.analog.com/cn/products/op177.html
https://www.analog.com/cn/products/op177.html
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虚地），所以不存在共模动态电压。 

 

图 2：计算由共模抑制比(CMRR)造成的失调误差 

测量共模抑制比 

共模抑制比可以通过多种方式来测量，下图 3 所示的方法采用四个精密电阻将运算放大

器配置成差分放大器，信号施加于两个输入端，从而测量输出变化——具有无限 CMRR

的放大器不会产生输出变化。该电路的固有缺点是电阻的比率匹配和运算放大器的

CMRR 一样重要。无论运算放大器多么出色，电阻对之间 0.1%的不匹配就会导致 CMR

仅为 66dB！由于大多数运算放大器的低频 CMR 介于 80dB 和 120dB 之间，显然，该电

路只能勉强用于测量 CMRR（尽管该测试非常适合测量电阻的匹配情况！） 

 

图 3：简单的共模抑制比(CMRR)测试电路 
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下图 4 所示的电路稍显复杂，无需电阻精确匹配即可测量 CMRR。该电路中，共模电压

可以通过切换电源电压来改变。（该电路便于在测试机构中实施，采用不同电源电压连

接的同样电路可用于测量电源抑制比）。 

 

图 4：无需精密电阻的 CMRR 测试电路 

该电路中所示的电源电压值适用于±15V DUT 运算放大器，共模电压范围为±10V。也可通

过适当改变电压来适应其它电源和共模电压范围。集成放大器 A1 应具有高增益、低 VOS

和低 IB，如 OP97 系列器件。 

运算放大器输入、输出、单电源和轨到轨问题 

单电源运算放大器问题 

由于市场需求，单电源供电已成为一项日益重要的要求。汽车、机顶盒、照相机/摄像

机、PC 和笔记本电脑应用要求 IC 供应商提供各种采用单电源轨供电，而性能则与双电

源器件相同的线性器件。功耗现已成为线路或电池供电系统的关键参数，某些情况下甚

至比成本还重要。因此，器件以低电压/低电源电流工作至关重要。与此同时，精度和

精密性要求则迫使 IC 制造商要在放大器设计中做到“事半功倍”。 

在单电源应用中，对放大器性能的最直接影响是输入和输出信号范围缩小。由于输入和

https://www.analog.com/cn/products/op97.html
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输出信号的偏移度更小，放大器电路对内部和外部误差源变得更敏感。在 12 位、10V 满

量程系统中，精密放大器的 0.1mV 失调电压引起的误差小于 0.04LSB。但在单电源系统

中，“轨到轨”精密放大器的 1mV 失调电压则代表 5V 满量程系统中的 0.8LSB 误差（或

2.5V 满量程系统中的 1.6LSB 误差）。 

在某些低压单电源器件中，增益精度也会降低，因此需要仔细考虑器件选型。许多具有

120dB 左右开环增益的放大器通常都采用双电源供电，如 OP07 型等。然而，许多用于

精密应用的单电源/轨到轨放大器在轻负载(>10kΩ)下通常具有 25,000 至 30,000 的开环

增益。某些器件，比如 OP113/OP213/OP413 系列，确实具有高开环增益(>120dB)，适用

于要求苛刻的应用。另一个例子是 AD855x 系列斩波稳定运算放大器。 

除了这些限制以外，还有许多其它在双电源放大器中不是大问题的设计考虑，现在却变

得很重要。例如，信噪比(SNR)性能由于信号摆幅缩小而降低。“接地基准”不再是一个

简单的选择，因为一个基准电压可能只适用于某些器件，而不适用于其它器件。放大器

电压噪声随着工作电流的降低而提高，带宽降低。在单电源、低功耗应用中，要利用选

择相对有限的放大器实现足够的带宽和所需的精度，对系统设计来说是一个巨大的挑战。 

大多数电路设计人员视“地”基准为理所当然。许多模拟电路以地基准为中心缩放输入

和输出范围。在双电源应用中，将电源电压一分为二的基准电压(0V)是非常方便的，这

样将使各个方向上的电源裕量相等，而且 0V 一般是低阻抗接地层的电压。然而，在单

电源/轨到轨电路中，由于没有标准可依，接地基准可以在电路的电源范围内任意选择。

接地基准的选择取决于待处理信号的类型和放大器特性。例如，选择负电源轨作为接地

基准，可以优化输出要摆动到 0V 的运算放大器动态范围。另一方面，信号可能需要进

行电平转换，以便兼容其它不是采用 0V 输入工作的器件（如 ADC 等）的输入。 

为了保持低电源电压应用的宽动态范围，也需要轨到轨放大器输出级。单电源/轨到轨放

大器的输出电压摆幅应在任一电源轨的至少 100mV 范围内（标称负载下）。输出电压摆

幅与输出级拓扑结构和负载电流密切相关。图 1 列出了单电源运算放大器的设计问题。 

https://www.analog.com/cn/products/op07.html#product-overview
https://www.analog.com/cn/products/op113.html
https://www.analog.com/cn/products/op213.html
https://www.analog.com/cn/products/op413.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8551.html
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图 1：单电源运算放大器设计问题 

运算放大器输入级 

为了正确设计所需的接口，了解运算放大器的输入和输出结构非常重要。为便于讨论，

可以将输入级和输出级分别加以研究，因为目前还没有必要考虑二者的关系。 

双极性输入级 

图 2 所示为常见的基本双极性输入级，它包括一个“长尾”双极性晶体管对。它有许多

优势：结构简单，失调电压非常低，反相和同相输入端的偏置电流匹配良好且不随温度

而发生较大变化。此外，通过激光调整降低双极性运放的初始失调电压也能使其温漂最

小化。这种架构曾用于非常早期的单芯片运算放大器，也运用于现代高速运算放大器。

图中显示为 NPN 双极性晶体管，但其原理同样适用于 PNP 双极性晶体管。 
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图 2：双极性晶体管输入级 

偏置电流补偿双极性输入级 

 

图 3：偏置电流补偿双极性输入级 

简单的双极性输入级（例如图 2 所示）会表现出高偏置电流，因为外部看到的电流事实

上是两个输入晶体管的基极电流。如果通过内部电流源提供该必要的偏置电流，如图 3

所示，那么基极电流与电流源之间的差分电流将是流入输入端的唯一“外部”电流，它
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可能相当小。 

多数现代精密运算放大器都会采用某种方式的内部偏置电流补偿，大家熟悉的 OP07 和

OP27 系列就是如此。 

偏置电流补偿输入级具有简单双极性输入级的许多优良特性，例如：低电压噪声、低失

调电压和低漂移。此外，它还提供具有良好温度稳定性的低偏置电流。但是，其电流噪

声特性不是非常好，而且偏置电流匹配较差。 

后两个副作用源于外部偏置电流，它是补偿电流源与输入晶体管基极电流的“差值”。

这两个电流不可避免地具有噪声。由于两者不相关，两个噪声以和的平方根形式相加（即

使直流电流是相减的）。所产生的外部偏置电流为两个近乎相等的电流之差，因此净电

流的极性是不确定的。所以，偏置补偿运算放大器的偏置电流可能不仅不匹配，而且有

可能方向相反。 

许多情况下，运算放大器的数据手册中没有提到偏置电流补偿特性，而且不会提供原理

示意图。通过检查偏置电流规格，很容易确定是否采用了偏置电流补偿。如果偏置电流

用“±”值表示，则运算放大器非常有可能对偏置电流进行了补偿。 

注意，通过检查“失调电流”规格（偏置电流之差），很容易验证这一点。如果存在内

部偏置电流补偿，则失调电流的幅度与偏置电流相同。如果没有偏置电流补偿，则失调

电流一般比偏置电流至少低 10 倍。注意，无论偏置电流的确切幅度是多少，上述关系

一般都成立。 

偏置电流对运放输出失调电压的影响常常可以通过如下方法来消除：使两个输入端的源

电阻相等。但有一点需要注意：这种做法仅对无偏置电流补偿，即输入电流匹配良好的

双极性输入运算放大器有效。如果运算放大器采用内部偏置电流补偿，则向任一输入端

增加额外电阻都会使输出失调变得更差！ 

https://www.analog.com/cn/products/op07.html#product-overview
https://www.analog.com/cn/products/op27.html
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FET 输入级 

场效应晶体管(FET)具有远高于双极性结型晶体管(BJT)的输入阻抗，似乎是运算放大器

输入级的理想器件。然而，并不是所有双极性 IC 工艺都能制造 FET，即使某种工艺能

够制造 FET，其本身往往也会有一些问题。 

FET 具有高输入阻抗、低偏置电流和良好的高频性能（在运算放大器应用中，FET 器件

的较低 gm支持更高的尾电流，从而提高最大压摆率）。FET 的电流噪声也低得多。 

另一方面，FET 长尾对的输入失调电压不如 BJT 那么好，而且用于降低失调电压的调整

功能不能同时降低漂移，漂移需要单独进行调整。因此，虽然 JFET 运算放大器具有良

好的失调和漂移特性，但比不上比较好的 BJT 器件。 

可以将 JFET 运算放大器的电压噪声降到非常低的程度，但涉及的器件非常大，并且具

有相当高的输入电容，它随输入电压而变化，因此需要权衡电压噪声与输入电容。 

FET 运算放大器的偏置电流是栅极扩散层的漏电流（或栅极保护二极管的漏电流，其特

性与 MOSFET 相似）。芯片温度每升高 10°C，该漏电流就会提高一倍。因此，FET 运

算放大器在 125°C 时的偏置电流比 25°C 时高 1000 倍。显然，在双极性和 FET 输入运算

放大器之间进行选择时，这是一个重要考虑因素，特别是在高温应用中，双极性运算放

大器的输入偏置电流实际上会降低。 

到目前为止，我们从一般意义上谈到了所有类型的 FET，包括结型(JFET)和 MOS 型

(MOSFET)。实践中，双极性/JFET 组合技术运算放大器（即 BiFET）的性能优于仅使用

MOSFET 或 CMOS 技术的运算放大器。虽然 ADI 和其它公司采用 MOS 或 CMOS 输入级

制造高性能运算放大器，但一般而言，这些运算放大器的失调和漂移、电压噪声、高频

性能不如精密双极性器件。功耗通常略低于性能相当甚至更好的双极性运算放大器。 

JFET 器件需要的裕量高于 BJT 器件，因为 JFET 的夹断电压通常大于 BJT 基极-射极

电压。相应地，JFET 器件更难于采用非常低的电源电压(1-2V)工作。在这方面，CMOS
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具有优势，所需的裕量低于 JFET。 

轨到轨输入级 

如今，要求运算放大器的输入共模电压包括两个电源轨，即轨到轨共模工作，已变得非

常普遍。虽然这种特性在某些应用中无疑很有用，但工程师应认识到，在为数很少的应

用中，这种特性是绝对不可缺少的。应将这些应用与许多其它应用区别开来，后者例如：

共模范围接近电源的应用，或者包括一个电源是必需的，但并不需要真正的输入轨到轨。 

许多单电源应用要求输入共模电压范围扩展到一个电源轨（通常为地）。高端或低端电

流检测应用就是这样的例子。许多放大器可以处理 0V 共模输入，这可以利用 PNP（或

PMOS）差分对（或 N 沟道 JFET 对）轻松实现，如图 4 所示。这种运算放大器的输入

共模范围一般是从负电源轨（-VS或地）以下约 200mV 到正电源轨(+VS)的大约 1-2V 范

围内。 

 

图 4：PNP/PMOS 或 N 沟道 JFET 级支持共模输入扩展到负电源轨 

输入级也可以采用 NPN（或 NMOS）晶体管（或 P 沟道 JFET）设计，这种情况下，输

入共模范围将包括正电源轨，并进入负电源轨的约 1-2V 范围内。这种要求通常出现在

高端电流检测等应用中。OP282/OP482 输入级采用 N 沟道 JFET 输入对，其输入共模范

围包括正电源轨，因而适合高端检测应用。 

https://www.analog.com/cn/products/op282.html
https://www.analog.com/cn/products/op482.html
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图 5：真正轨到轨双极性晶体管输入级 

图 6 为真正轨到轨输入级的示意图。注意：需要使用两个长尾对，一个是 PNP 双极性

晶体管 Q1-Q2，另一个是 NPN 晶体管 Q3-Q4。利用 CMOS 对也可以构建类似的输入级。 

应当注意，两个晶体管对具有不同的失调电压和偏置电流，当施加的共模电压改变时，

放大器的输入失调电压和输入偏置电流也会改变。事实上，当两个电流源在整个输入共

模范围的大部分范围内均保持活动时，放大器输入失调电压等于两个晶体管对的平均失

调电压。在某些设计中，电流源在输入共模电压范围内的某点交替关闭，当信号接近负

电源时，放大器输入失调电压以 PNP 对失调电压为主；当信号接近正电源时，放大器

输入失调电压以 NPN 对失调电压为主。如上所述，真正轨到轨输入级也可以采用 CMOS

晶体管构建，例如 CMOS AD8531/AD8532/AD8534 运算放大器系列就是如此。 

放大器输入偏置电流是晶体管电流增益的函数，同时也是所施加输入共模电压的函数。

与大家熟悉的双电源器件相比，这将导致共模抑制(CMR)性能相对较差，并且共模输入

阻抗在共模输入电压范围内变化不定。选择轨到轨输入运算放大器时，特别是针对同相

配置，应当认真考虑这些特性。输入失调电压、输入偏置电流和 CMR 在部分共模范围

https://www.analog.com/cn/products/ad8531.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8532.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8534.html
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内可能非常好，但在 NPN 与 PNP 器件交替工作区域，这些特性可能非常差。 

真正轨到轨放大器的输入级设计必须在输入共模电压范围的某点，从一个差分对过渡到

另一个差分对。某些器件的共模交越阈值比正电源低约 1V（信号很少出现在该区域），

如 OP191/OP291/OP491 系列和 OP279 等。PNP 差分输入级的有效范围从负电源以下约

200mV 到正电源的大约 1V 范围内。在该共模范围内，放大器输入失调电压、输入偏置

电流、CMR、输入噪声电压/电流主要由 PNP 差分对的特性决定。但在交越阈值时，放

大器输入失调电压变为 NPN/PNP 对的平均失调电压，并且可能快速变化。 

此外，如上所述，在大部分输入共模范围内，放大器偏置电流以 PNP 差分对为主；在

NPN 差分对变为有效的交越阈值处，放大器偏置电流改变极性和幅度。 

OP184/OP284/OP484 系列等运算放大器采用轨到轨输入级设计，在整个输入共模电压

范围的大部分范围内，NPN 和 PNP 晶体管对均有效。利用这种方法处理偏置时，不存

在共模交越阈值。放大器输入失调电压为 NPN 和 PNP 级的平均失调电压，由于输入级

电阻经过细致的激光调整，失调电压在整个输入共模范围内平稳地变化。 

同样，一丝不苟的输入级电流平衡和输入晶体管设计，使得 OP184 系列的输入偏置电流

在整个共模输入电压范围内平稳变化。例外情况发生在输入范围的极端处，此时由于寄

生 PN 结的轻微正偏，放大器失调电压和偏置电流急剧提高。当输入电压在任一电源轨

的大约 1V 范围内时，就会发生这种情况。 

当两个差分对在整个输入共模范围的大部分范围内均有效时，放大器在共模范围中部的

瞬态响应速度更快，双极性输入级快 2 倍，JFET 输入级快√2 倍，其原因是两个工作输

入级的跨导更高。 

输入级 gm决定放大器的压摆率和单位增益交越频率，因此，在输入共模范围的极端处，

当 PNP 级（信号接近正电源轨）或 NPN 级（信号接近负电源轨）被强制切断时，响应

速度会略有下降。跨导发生变化时的阈值约在任一电源轨的 1V 范围内，该行为与输入

https://www.analog.com/cn/products/op191.html
https://www.analog.com/cn/products/op291.html
https://www.analog.com/cn/products/op491.html
https://www.analog.com/cn/products/OP279.html
https://www.analog.com/cn/products/op184.html
https://www.analog.com/cn/products/op284.html
https://www.analog.com/cn/products/op484.html
https://www.analog.com/cn/products/op184.html
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偏置电流相似。 

鉴于真正轨到轨运算放大器输入级有许多怪异之处，应当对确实需要真正轨到轨输入的

应用进行仔细评估，并且应确保所选放大器的输入失调电压、输入偏置电流、共模抑制

和噪声（电压和电流）是合适的。 

输出级 

最早期的 IC 运算放大器输出级是带有 NPN 电流源或下拉电阻的 NPN 射极跟随器，如图

6A 所示。显然，趋正信号的压摆率要大于趋负信号的压摆率。 

虽然所有现代运算放大器都具有某种形式的推挽输出级，但许多放大器仍然是非对称

的，一个方向的压摆率大于另一个方向的压摆率。非对称性往往会给交流信号带来失真，

其产生原因一般是所用 IC 工艺的 NPN 晶体管快于 PNP 晶体管。就饱和电压而言，它还

可能导致输出离一个电源更近，而离另一个电源更远。 

 

图 6：某些传统的运算放大器输出级 

许多应用要求输出仅向一个电源轨摆动，通常是负电源轨（即单电源系统中的地）。可以

利用下拉电阻来使输出趋向负电源轨（前提是负载阻抗足够高，或者也以该电源轨为地），

但速度缓慢。用 FET 电流源代替电阻可以加快速度，但会提高设计复杂度，如图 6B 所示。 
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借助现代互补双极性(CB)工艺，能够轻松获得匹配良好的高速 PNP 和 NPN 晶体管。图

6C 所示的互补射极跟随器输出级具有许多优点，最突出的一个是低输出阻抗。然而，

这种输出级的输出电压只能在任一电源轨的一个 VBE 压降范围内摆动。因此，采用+5V

单电源供电时，这种输出级的典型输出摆幅为+1V 至+4V。 

利用图 7A 和图 7B 所示的互补共射极/共源极输出级，运算放大器的输出电压摆幅可以

更接近电源轨，但这些输出级的开环输出阻抗远高于图 6C 所示的射极跟随器输出级。

但在实际应用中，该放大器的高开环增益和所施加的反馈仍然能产生低输出阻抗（特别

是在 10Hz 以下的频率时）。对于这类输出级，应当仔细评估存在负载时应用内部的环

路增益。通常会给出运算放大器在 10kΩ（或更高）负载电阻下的最小增益。应当注意，

应用负载不得低于额定负载，否则增益精度可能会受损。 

还应注意，与射极跟随器输出级相比，这种输出级可能会使运算放大器对容性负载更敏

感。同样，器件数据手册会说明这一点，并给出不会引起过冲或不稳定现象的最大容性

负载。 

 

图 7：“近乎”轨到轨的输出结构 

使用 BJT 的互补共射极输出级（图 7A）无法完全摆动到电源轨，只能摆动到电源轨的
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晶体管饱和电压(VCESAT)范围内。对于较小的负载电流（小于 100µA），饱和电压可能低

至 5 至 10mV；但是，对于较高负载电流，饱和电压可能增加至数百毫伏（比如 50mA

时为 500mV）。 

另一方面，采用 CMOS FET 构建的输出级（图 7B）则可以提供近乎真正轨到轨的性能，

但只能在空载条件下。如果运算放大器输出必须流出或吸入相当大的电流，则输出电压

摆幅会降低，降幅为 FET 内部导通电阻上的 I×R 压降。通常而言，精密放大器的导通

电阻在 100Ω 左右，但高电流驱动 CMOS 放大器的导通电阻可能小于 10Ω。 

根据以上基本原因，应该明白，根本不存在“真正轨到轨输出级”，因此图 7 的标题是

“近乎”轨到轨的输出结构。运算放大器输出级能够做到的最好程度，是在轻负载条件

下实现近乎轨到轨的摆幅。 

单电源系统的电路设计考虑 

许多波形本质上是双极性的，这意味着信号自然地以基准电平为中心摆动，基准电平通

常是地。在单电源环境下，这显然不成立，因而必须对信号进行交流耦合。 

 

图 8：单电源偏置 

交流耦合是指应用一个高通滤波器，从而在电源电压范围的中心附近建立一个新的基准
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电平，如图 8 所示。串联电容会阻隔输入信号的直流成分。转折频率（响应比中频带水

平低 3dB 时的频率）由以下器件的值决定： 

 

其中： 

 

应注意，如有多个部分被交流耦合，则在转折频率时各部分的响应都会降低 3dB。因此，

如果有两个部分的转折频率相同，则总响应将降低 6dB，三部分则会降低 9dB，依此类

推。为使系统的总响应满足要求，应当考虑这一点。还应注意，从转折频率开始，幅度

响应会滚降 10 倍或更多。 

任意波形的交流耦合可能会带来直流耦合系统中根本不存在的一些问题，这些问题与波形

占空比有关，当信号接近电源轨时尤为严重，就像在交流耦合的低电源电压系统中一样。 

在诸如图 8 所示的放大器电路中，输出偏置点等于施加于运放(+)输入端的直流偏置。对

于 2Vp-p 输出电平的对称（50%占空比）波形，输出信号将围绕偏置点（标称值 2.5V±1V，

使用图 9 给出的值计算）对称地摆动。然而，如果该脉冲波形的占空比非常高（或非常

低），则 CIN和 R4||R5 的交流均值效应将会高移或低移有效峰值电平，具体取决于占空

比。这种现象的净效应是降低放大器的工作裕量，如图 9 所示。 
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图 9：单电源偏置的裕量问题 

图 9(A)所示为一个约 2Vp-p 电平的 50%占空比方波，信号摆幅对称偏置，位于 5V 电源

放大器的上下削波点之间。该放大器（例如类似图 8 中的偏置 AD817）只能摆动到图中

标出的受限直流电平，距离任一电源轨均是大约 1V。在示例(B)和(C)中，输入波形的占

空比调整到高低两个极端，同时保持相同的峰峰值输入电平。在放大器输出上，可以看

到(B)和(C)中的波形分别在负端和正端削波。 

运算放大器输出相位反转和输入过压保护 

运算放大器输出电压相位反转 

本章节讨论两个与运算放大器相关的话题：输出相位反转和输入过压保护。 

超过输入共模电压(CM)范围时，某些运算放大器会发生输出电压相位反转问题。其原因

通常是运算放大器的一个内部级不再具有足够的偏置电压而关闭，导致输出电压摆动到

相反电源轨，直到输入重新回到共模范围内为止。图 1 所示为电压跟随器的输出相位反

转情况。注意，输入可能仍然在电源电压轨内，只不过高于或低于规定的共模限值之一。

这通常发生在负范围，最常发生相位反转的是 JFET 和/或 BiFET 放大器，但某些双极

https://www.analog.com/cn/products/ad817.html
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性单电源放大器也有可能发生。 

 

图 1：电压跟随器的输出电压相位反转 

相位反转通常只是暂时现象，但如果运算放大器在伺服环路内，相位反转可能会引起灾

难性后果。 

运算放大器配置为单位增益电压跟随器时，最有可能发生相位反转。在反相模式下，相

位反转不是问题，因为两个输入均恒定不变，并且处于地电位（某些单电源应用中则处

于中间电源电压）。 

大多数现代运算放大器都会使用电路设计技术来防止相位反转。如果运算放大器能够避

免相位反转，其数据手册的“主要特性”部分一般会说明这一点，但“技术规格”部分

不一定会说明。 

对于“轨到轨”输入运算放大器，输入共模电压包括电源轨，因此，只要输入电压不超

过电源轨，运算放大器就不应发生相位反转。 

图 2 显示了 AD8625（四通道）、AD8626（双通道）和 AD8627（单通道）运算放大器

系列的“主要特性”和绝对最大值规格。这些放大器具有 JFET 输入，采用+5V 单电源

供电时，输入共模电压范围为 0V 至+3V（最大值）。“无相位反转”特性意味着：在+3V

https://www.analog.com/cn/products/ad8625.html
https://www.analog.com/cn/products/AD8626.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8627.html
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至+5V 的共模区间，输出不会发生相位反转。 

 

图 2：AD8625/AD8626/AD8627 运算放大器的“主要特性”和绝对最大值规格 

某些运算放大器可能仅在输入超过电源轨时出现输出电压相位反转现象。然而，这种情

况违反了输入电压的绝对最大值要求，应当避免。如果输入过压情况可能发生，则应增

加适当的保护电路。多数情况下，这种保护电路也能起到防止输出电压相位反转的作用，

如下文所述 

输入过压保护和输出相位反转保护电路绝对最大额定值是 IC 运算放大器的电压、电流

和温度限值，一旦超出该值，运算放大器就会受损。通常对输入引脚施加过大的电压会

破坏或损毁运算放大器。过压状况可以分为两类：过压和静电放电(ESD)。 

ESD 电压通常高达数千伏。大多数人都有被静电电击的体验。在尼龙地毯上拖着脚走，

特别是在干燥环境下，并触摸金属门把手，就有可能被电到，火花从指尖飞出。CMOS

电路特别容易因 ESD 损坏，双极性电路同样可能受损。多数运算放大器的输入引脚内

置 ESD 保护二极管，以便能够在 PC 板装配阶段处理 IC。为使电容和泄漏最小，这些二

极管一般很小，不是用来应付数 mA 以上的持续输入电流。 

只要运算放大器的输入共模电压超出其电源范围，即使电源已关闭，运算放大器也可能

受损，。因此，几乎所有运算放大器的绝对最大输入额定值都将最大输入电压限制在如

https://www.analog.com/cn/products/ad8625.html
https://www.analog.com/cn/products/AD8626.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8627.html
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下电平：正负电源电压加上大约 0.3V（即+VS+0.3V 或-VS-0.3V）。即使规定绝对最大输

入电压等于电源电压（如图 2 所示的情况），这一经验法则也仍然适用。 

虽然可能存在一些例外，但务必注意：当发生超出电源轨 0.3V 以上的过压状况时，多

数 IC 运算放大器需要输入保护。 

导致故障的原因并非过压本身，而是过压引起的电流会流入输入引脚。如果输入电流不

超过 5mA（经验法则），则不会造成严重破坏。然而，如果输入持续处于过应力状况，

偏置电流和失调电压等参数可能会发生变化。因此，过压虽然不一定会损毁运算放大器，

但应极力避免。 

过压保护措施一般包括在输入引脚与电源之间放置外部二极管，以及增加限流电阻（参

见图 3）。二极管通常是肖特基二极管，因为其正向电压较低（通常为 300mV，硅二极

管则为 700mV）。应用这些保护器件时必须谨慎。某些二极管可能有严重泄漏，额外的

漏电流最终会变成运算放大器的偏置电流。某些二极管可能还有相当大的电容，这可能

会限制频率响应，对高速放大器的影响尤为严重。此外，外加限流电阻 RLIMIT会增加噪声。 

 

图 3：使用肖特基箝位二极管和限流电阻的通用运放过压保护网络 
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除非数据手册另有说明，运算放大器的输入故障电流应等于或小于 5mA 以免受损。这

是一个保守的经验法则，基于典型运放输入的金属走线宽度。更高的电流会引起“金属

迁移”，这是一种累积效应，如果持续发生的话，最终会导致走线开路。如果存在迁移

现象，故障可能需要经过很长时间发生多次过压才会显现，这种故障非常难以发现。因

此，即使一个放大器似乎能够短时间承受远高于 5mA 的过压电流，也必须将最大电流

限制在 5mA（或以下），以确保长期可靠性。 

某些运算放大器，如 OP27 等，内置保护二极管，但仍然需要限流。如果运算放大器具

有保护二极管，它通常会规定最大差分输入电流。原理示意图上也应显示该保护电路。

某些运算放大器的输入还具有背靠背二极管，这不是用于输入过压保护，而是限制差分

电压。如果存在这种二极管，差分输入电压将有±700mV 的绝对最大额定值。 

图 3 所示电路是一个通用运算放大器共模保护电路。只要元件选择得当，大量运算放大

器的输入都能获得有效保护。注意：运算放大器可能还有连接到电源的内部保护二极管

（如图所示），当正向电压超出或低于相应电源轨大约 0.6V 时，该二极管就会导通。

但在这种情况下，外部肖特基二极管与内部二极管并联，因而内部单元永远不会达到其

阈值。将故障电流转移到外部可以消除潜在的应力，从而保护运算放大器。 

外部二极管还能带来其它好处，有些可能不太明显。例如，如果允许故障电流流入运算

放大器，则必须选择适当的 RLIMIT，使得在最差情况的 VIN下，最大电流不超过 5mA。这

一要求可能导致 RLIMIT 值相当大，相关的噪声和失调电压增加可能是设计无法接受的。

举例来说，为了预防 100V 的 VIN，根据 5mA 要求，RLIMIT必须大于或等于 20kΩ。然而，

如果有外部肖特基箝位二极管，则 RLIMIT 可以由最大容许的 D1-D2 电流决定，它可以

大于 5mA。不过这里应小心，对于非常高的电流，肖特基二极管压降可能超过 0.6V，

从而激活内部运放二极管。 

为使失调电压和噪声误差最小，必须使 RLIMIT 的值尽可能低。RLIMIT 与运算放大器输入端

串联，产生一个与偏置电流成比例的压降。如果不校正，此电压将表现为电路失调电压

https://www.analog.com/cn/products/op27.html
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增加。因此，对于偏置电流中等且大致相等的运算放大器（大部分是双极性类型），补

偿电阻 RFB 用于平衡直流失调，使该误差最小。对于低偏置电流运算放大器（Ib≤10nA

或 FET 型），有可能不需要 RFB。为使 RFB相关噪声最小，应利用一个电容 CF将其旁路。 

消除输出相位反转 

许多情况下，增加合适的 RLIMIT 电阻可以防止输出相位反转。然而，许多运算放大器制

造商未必始终能够提供适合防止输出相位反转的 RLIMIT 电阻值。不过，可以通过一组测

试以经验来确定该值。通常，防止相位反转的 RLIMIT 电阻值也会通过输入共模箝位二极

管来安全地限制故障电流。如果不确定，可以从 1kΩ 的标称值开始测试。 

通常而言，FET 输入运算放大器只需要限流串联电阻来提供保护，但双极性输入放大器

最好同时用限流电阻和肖特基二极管来提供保护（如图 3 所示的 RLIMIT和 D2）。 

输入差分保护 

到目前为止的讨论都是关于过压共模状况，它通常与输入级结构固有的 PN 结正偏有关。

过压保护还有一点也同样重要，那就是过大差分电压引起的过压。将过大差分电压施加

于某些运算放大器时，可能导致其工作性能降低。 

这种性能降低是由“反向结击穿”引发的，这是输入级导通不良的第二种情况，发生在

差分过压状况下。然而，对于 PN 结反向击穿，问题的性质可能更加微妙，图 4 所示为

一个运放输入级的一部分。 
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图 4：具有 D1-D2 输入差分过压保护网络的运算放大器输入级 

该电路适用于 OP27 等低噪声运算放大器，也是许多其它采用低噪声双极性晶体管来构

成差分对 Q1-Q2 的放大器的典型保护电路。如果没有任何保护，可以看出，两个输入间

高于大约 7V 的电压将导致 Q2 或 Q1（取决于相对极性）反向结击穿。注意，如果是射

极-基极击穿，则很小的反向电流也会导致两个晶体管的增益和噪声性能下降。发生射

极-基极击穿后，运算放大器参数（如偏置电流和噪声等）可能会超出额定范围。这通

常是永久性的，逐渐而微妙地发生，特别是在由瞬变触发的情况下。因此，几乎所有低

噪声运算放大器，无论是基于 NPN 还是 PNP，都会采用保护二极管，如输入上的 D1-D2

等。如果施加的电压超过±0.6V，这些二极管就会导通，从而保护晶体管。 

虚线所示的串联电阻起到限流作用（为保护二极管提供保护），但所有情况下均未使用。

例如，AD797 没有这些电阻，因为它们会降低器件的 1nV/√Hz 额定噪声性能。注意，如

果内部缺少这些电阻，则必须提供外部限流措施，以防受差分过压状况影响。显而易见，

这里存在一个取舍关系，必须权衡考虑全面保护的程度与噪声性能的降幅。注意，应用

电路本身可能已在运算放大器输入中提供足够的电阻，因而不需要额外的电阻。 

应用低噪声双极性输入级运算放大器时，首先应检查所选器件的数据手册，看它是否具

有内部保护。需要时，应增加保护二极管 D1-D2（如果运算放大器没有内置），确保避

https://www.analog.com/cn/products/op27.html
https://www.analog.com/cn/products/ad797.html
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免 Q1-Q2 射极-基极击穿。如果应用中运算放大器经历的差分瞬变高于 5V，这些二极管

应能处理。普通的低电容二极管足以胜任，如 1N4148 系列。视需要增加限流电阻，以

便将二极管电流限制在安全水平。 

其它 IC 器件结，如基极-集电极和 JFET 栅极-源极结等，在击穿时不会表现出这样的性

能降低。对于这些结，输入电流应以 5mA 为限，除非数据手册另有规定。 

运算放大器和仪表放大器的这些不同过压防范措施看起来很复杂，事实上也的确如此！

只要运算放大器（或仪表放大器）输入（和输出）超出设备边界条件，就可能发生危险

情况或器件损毁。显然，为了实现最高可靠性，必须防患于未然。 

幸运的是，大多数应用都是完全内置于设备中，通常看到的是采用同一电源系统的其它

IC 的输入和输出。因此，这种情况下一般不需要箝位和保护方案。 

图 5 总结了过压考虑事项。 

 

图 5：电路内过压考虑事项汇总 

采用高共模电压仪表放大器的共模过压保护 

在精密运算放大器之前进行阻性输入衰减，是模拟通道过压保护的终极简化方案。这一

组合相当于一个支持高压的仪表放大器，如 AD629 等，它能够以线性方式对叠加于最

https://www.analog.com/cn/products/ad629.html
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高±270V 共模电压的差分信号进行处理。此外，过压保护考虑最重要的一点是，片内电

阻能够为最高±500V 的共模或差分电压提供保护。所有这些都是通过精密激光调整薄膜

电阻阵列和运算放大器实现，如图 6 所示。 

 

图 6：高压仪表放大器 IC AD629 提供±500V 输入过压保护；仅采用单个器件，极其简单，

并且实现了防故障关断操作 

分析该拓扑结构可知，精密运算放大器 AD629 周围的阻性网络充当一个分压器，将施

加于 VIN的共模电压降低 20 倍。AD629 同时以单位增益将输入差模信号 VIN转换成以本

地接地为基准的单端输出信号。增益误差不超过±0.03%或±0.05%，失调电压不超过

0.5mV 或 1mV（取决于器件等级）。AD629 的电源电压范围是±2.5V 至±18V。 

这些因素相结合，使 AD629 成为可能经受危险瞬变电压的卡外模拟输入的简便、单器

件保护解决方案。由于所用的电阻值相对较大，因此它本身就能保护器件，在不加电情

况下，输入电阻也能安全地限制故障电流。此外，它还提供仪表放大器固有的运作优势：

高 CMR（500Hz 时最小值 86dB）、出色的整体直流精度和灵活、简单的极性变化。 

对性能不利的一面是，与较低增益的仪表放大器配置相比，如 AMP03 等，多个因素使

得 AD629 的输出噪声和漂移相对较高，包括高值电阻的约翰逊噪声和拓扑结构的高噪

https://www.analog.com/cn/products/ad629.html
https://www.analog.com/cn/products/ad629.html
https://www.analog.com/cn/products/ad629.html
https://www.analog.com/cn/products/ad629.html
https://www.analog.com/cn/products/ad629.html
https://www.analog.com/cn/products/ad629.html
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声增益（21 倍）。这些因素与电阻噪声共同提高运算放大器的噪声和漂移，提高幅度高

于典型值。当然，这个问题是否与具体应用有关，需要根据具体情况进行评估。 

内置过压保护的 ADA4091-2 运算放大器 

ADA4091-2 是一款双通道、微功耗、单电源、3MHz 带宽放大器，具有轨到轨输入与输

出特性。ADA4091-2 保证可采用+3V 至+36V 单电源供电以及±1.5V 至±18V 双电源供电。

ADA4091-2 拥有过压保护输入和二极管，允许输入电压高于或低于供电轨 12V，非常适

合鲁棒的工业应用。 

具体应用包括便携式电信设备、电源控制与保护、分流检测，以及具有宽输出范围的传

感器接口。 

运算放大器的使用 

在电压反馈(VFB)和电流反馈(CFB)运算放大器之间选择 

电流反馈和电压反馈具有不同的应用优势。在很多应用中，CFB 和 VFB 的差异并不明

显。今的许多高速 CFB 和 VFB 放大器在性能上不相上下，但各有其优缺点。本章节将

考察与这两种拓扑结构相关的重要考虑因素。 

CFB 和 VFB 运算放大器的直流及运行考虑因素 

VFB 运算放大器 

• 对于要求高开环增益、低失调电压和低偏置电流的精密低频应用，VFB 运算放大器

是正确的选择。高速双极性输入 VFB 运算放大器的输入失调电压很少进行微调，因

为输入级的失调电压匹配十分出色，一般为 1 至 3mV，失调温度系数为 5 至 15 ㎶/°C。

在微调后，可实现低于 20 ㎶的输入失调电压。采用自稳零架构的运算放大器可提

供低于 5 ㎶的失调电压，但我们在此不予考虑。有关自稳零运算放大器的详情，请

https://www.analog.com/cn/products/ada4091-2.html
https://www.analog.com/cn/products/ada4091-2.html
https://www.analog.com/cn/products/ada4091-2.html
https://www.analog.com/cn/products/ada4091-2.html
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参阅《斩波稳定（自稳零）精密运算放大器》章节。 

• VFB 运算放大器上的输入偏置电流（无输入偏置电流补偿电路）在(+)输入端和(-)输

入端大致相等，范围为 1 至 5 ㎂。有的 FET 输入运算放大器的输入偏置电流不到

200fA，适用于静电计等应用。（如 AD549）。 

• 因输入偏置电流引起的输出失调电压可以归零，其方法是反相和同相输入端中的有

效源电阻相等。这种方法对于偏置电流 VFB 补偿运算放大器无效，因为这类放大器

的输入端有额外的电流误差源。在这种情况下，净输入偏置电流不一定相等，也不

一定具有相同的极性。 

• VFB 运算放大器在反馈网络控制着整体响应的应用中十分有用，比如有源滤波器应

用。然而，有些 VFB 运算放大器是经过非完全补偿处理的，使用时必须超过其额定

的最低闭环增益。 

• VFB 运算放大器的简化模型是大家耳熟能详的，所有模拟电子教材中都有论述。 

• VFB 架构适用于那些需要轨到轨输入和输出的低电源电压应用。 

CFB 运算放大器 

• 另一方面，我们对电流反馈 CFB 运算放大器的了解较少，相关文献也不多。许多设

计师选择 VFB 运算放大器，只是因为他们更了解这种放大器。 

• CFB 运算放大器的开环增益和精度一般低于精密 VFB 运算放大器。 

• CFB 运算放大器的反相和同相输入阻抗不相等，而且 VFB 运算放大器的输入偏置电

流一般也是不相等且不相关的，因为(+)输入端和(-)输入端具有完全不同的架构。为

此，外部偏置电流取消机制也不起作用。CFB 输入偏置电流的范围为 5 至 15 ㎂，在

反相输入端一般都较高。 

• 由于 CFB 运算放大器一般是针对一个固定的反馈电阻值而优化的，因此，除设置闭

https://www.analog.com/cn/products/ad549.html
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环增益以外，其反馈网络的灵活性显得不足。这使得 CFB 运算放大器不适合多数有

源滤波器，Sallen-Key 滤波器除外，因为这种滤波器可以采用合适的固定反馈电阻

进行设计。图 1 总结了 VFB 和 CFB 运算放大器的直流及运行考虑因素。 

• CFB 架构确实适用于轨到轨输入和输出。 

 

图 1：VFB 和 CFB 运算放大器的直流及运行考虑因素 

VFB 和 CFB 运算放大器的交流考虑因素 

VFB 运算放大器 

• VFB 运算放大器的一个显著特点是，它们可在较宽的频率范围内提供恒定的增益带

宽积。 

• 另外，市场上有高带宽、高压摆率、低失真 VFB 运算放大器，其针对低静态电流采

用了“H”桥架构。（请参阅《高速电压反馈运算放大器》章节） 

• VFB 运算放大器适用于各类有源滤波器架构，因为其反馈网络非常灵活。 
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CFB 运算放大器 

• CFB 拓扑结构主要用于对高带宽、高压摆率和低失真有极高要求的场合。有关 CFB

运算放大器交流 CFB 特性的详细讨论，请参阅《高速电流反馈运算放大器》章节。 

• 对于给定的互补性双极性 IC 工艺，CFB 一般可在相同量的静态电流下产生比 VFB

高的 FPBW（因而具有较低的失真）。这是因为 CFB 几乎不存在压摆率限制。为此，

其全功率带宽和小信号带宽大约相同。然而，高速 VFB 运算放大器中使用的“H”

桥架构在性能上几乎与 CFB 运算放大器相当。（请参阅《高速电压反馈运算放大器》

章节） 

• 不同于 VFB 运算放大器，CFB 运算放大器的反相输入阻抗极低。在反相模式下将运

算放大器作为 I/V 转换器使用时，这是一种优势，因为其对反相输入电容的敏感度

低于 VFB。 

• CFB 运算放大器的闭环带宽由内置电容以及外置反馈电阻的值决定，相对而言，是

独立于增益设置电阻的（即从反相输入端到地的电阻）。这使得 CFB 运算放大器成

为要求增益独立带宽的可编程增益应用的理想选择。 

• 由于 CFB 运算放大器必须配合一个固定反馈电阻使用，才能实现高稳定性，因此，

在除 Sallen-Key 滤波器以外，它们作为有源滤波器的应用是十分有限的。 

• 在 CFB 运算放大器中，其反馈电阻上较小的杂散电容值可能导致不稳定。 
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图 2：VFB 和 CFB 运算放大器的交流考虑因素 

VFB 和 CFB 运算放大器的噪声考虑因素 

VFB 运算放大器 

• 市场上有些精密 VFB运算放大器的输入电压噪声不到 1nV/√Hz。多数 JFET 或 CMOS

输入 VFB 运算放大器的输入电流噪声低于 100fA/√Hz，有些则低于 1fA/√Hz。然而，

总输出噪声不但取决于这些值，同时也取决于闭环增益和反馈电阻的实际值。（请

参阅《单极点系统的运算放大器总输出噪声计算》章节）。 

• 对于 VFB 运算放大器，反相和同相输入电流噪声一般相等，而且几乎总是不相关。

宽带双极性 VFB 运算放大器的典型值范围为 0.5pA/√Hz 至 5pA/√Hz。当增加输入

偏置电流补偿电路时，双极性输入 P 级的输入电流噪声会提高，因为它们的电流噪

声不相关，因而会（以 RSS 方式）增加双极性级的内生电流噪声。然而，偏置电流

补偿很少用在高速运算放大器中。 
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CFB 运算放大器 

• CFB 运算放大器中的输入电压噪声一般低于带宽与之近似的运算放大器。其原因在

于，运 VFB 算放大器中的输入级一般在较高的电流下工作，从而使发射极电阻下降，

结果导致电压噪声降低。CFB 运算放大器的典型值范围为 1 至 5nV/√Hz。 

• 然而，CFB 运算放大器的输入电流噪声一般大于 VFB 运算放大器，因为其偏置电流

普遍较高。CFB 运算放大器的反相电流噪声和同相电流噪声通常不同，因为它们采

用的是独特的输入架构，二者表示为独立的规格参数。多数情况下，反相输入电流

噪声是二者中较大者。CFB 运算放大器的典型输入电流范围为 5 至 40pA/√Hz。这

往往可能占据主导地位，但在电压噪声占主导地位的超高闭环增益下除外。 

计算噪声的方法是写一个简单的电子表格计算程序，以自动进行计算，其中要包括所有噪

声源。在章节《单极点系统的运算放大器总输出噪声计算》中讨论的等式可用于该目的。 

 

图 3：VFB 和 CFB 运算放大器的噪声考虑因素 

总结 

对于多数通用或高精度低频、低噪声应用，VFB 运算放大器通常是比较好的选择。VFB

运算放大器也非常适合单电源应用，因为许多此类放大器提供轨到轨输入和输出。 

VFB 运算放大器具有极为灵活的反馈网络，因而适用于有源滤波器设计。 
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CFB 运算放大器具有较好的带宽、压摆率和失真性能，但牺牲的是直流性能、噪声以及

使用固定值反馈电阻的要求。CFB 运算放大器在有源滤波器中的应用仅限于 Sallen-Key

等同相配置。 

 

图 4：总结 VFB 与 CFB 运算放大器 

补偿输入电容对电流电压转换器所用电压反馈和电流反馈型运算

放大器的影响 

快速运算放大器可作为电流-电压转换器，在高速光电二极管前置放大器、电流输出 DAC

缓冲器等应用中发挥重要作用。将一个 VFB 运算放大器用作 I/V 转换器的典型应用如图

1 所示。 
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图 1：补偿使用 VFB 运算放大器的电流-电压转换器中的输入电容 

净输入电容 C1 在频率 fP下在噪声增益传递函数中形成一个极点，如波特图所示，其计

算等式为： 

 

如果不予补偿，则在交叉点频率 fx 下的相移会导致不稳定和振荡。通过添加反馈电容

C2，由此在 fx下引入一个零点可以使电路保持稳定，结果产生约 45°的相位裕量。零点

的位置通过以下等式计算： 

 

尽管添加 C2 实际上会略微降低极点频率，但如果 C2<<C1，则其影响可以忽略不计。频

率 fx为 fp与运算放大器的单位增益带宽频率 fu的几何平均数。 

 



 

微信搜索“ADI 智库”，获取更多技术资料 138 

结合等式 2 和等式 3 并求出 C2，结果得： 

 

当 C2 等于该值时，结果将产生大约 45°的相位裕量。将该电容的值提高 2 倍，结果会

使相位裕量增至 65°左右。 

实际上，可以略微改变 C2 的值，由此通过实验的方式找到其最优值，以优化输出脉冲

响应。 

可对 CFB 运算放大器进行简单的分析，如下面的图 2 所示。但在本例中，低反相输入

阻抗 RO会大幅降低对输入电容的敏感度。事实上，输入阻抗为零的理想 CFB 对任意量

的输入电容都是完全不敏感的。 

 

图 2：采用 CFB 运算放大器的电流-电压转换器 

C1 导致的极点出现的频率为 fP： 

 

该极点频率一般比 VFB 运算放大器情况下要高得多，而且如果该极点出现的频率大于运



 

微信搜索“ADI 智库”，获取更多技术资料 139 

算放大器的闭环带宽，则完全可以将其忽略。 

接下来，我们将插入电容 C2，从而在频率 fx下引入一个补偿零： 

 

就如 VFB 一样，fx为 fp和 fcl的几何平均值： 

 

结合等式 6 和等式 7 并求出 C2，结果得： 

 

在这种配置下，使用 CFB 运算放大器具有明显的优势，只要将等式 8 与针对 VFB 运算

放大器的 C2 的等式 4 进行比较，即可发现这一点。如果 VFB 的单位增益带宽积等于

CFB 的闭环带宽（最好 R2 下），则 CFB 补偿电容 C2 的大小会减少√(R2/RO)倍。 

实际应用的比较结果如下图 3 所示。DAC 的满量程输出电流为 4mA，运算放大器反相

输入端的净电容为 20pF，反馈电阻为 500Ω。在 VFB 运算放大器的情况下，C1 导致的

极点出现的频率为 16MHz。对于 45°的相位裕量，需要一个 5.6pF 的补偿电容，其信号

带宽为 57MHz。 
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图 3：用作 I/V 转换器时，CFB 运算放大器对输入电容的敏感度相对较低 

但对于 CFB 运算放大器来说，由于其反相输入阻抗较低(RO=50Ω)，所以，其极点出现的

频率为 160Mhz，所需补偿电容约为 1.8pF，相应的信号带宽为 176MHz。实际上，极点

频率非常接近运算放大器的闭环带宽，因此，很可能得不到补偿。 

需要注意的是，CFB 运算放大器对反相输入电容相对不敏感的情况出现在其用于反相模

式之时。但在同相模式下，即使反相输入端只有几皮法的杂散电容，结果也可能导致显

著的增益峰值和潜在不稳定性。 

CFB 运算放大器的低反相输入阻抗的另一个优势体现在以下时候：当其用作 I/V 转换器，

以缓冲高速电流输出 DAC 的输出时。当将一个阶跃函数电流（或 DAC 开关毛刺）应用

于 VFB 运算放大器的反相输入端时，结果可能产生一个较大的电压瞬变，直到信号可以

通过运算放大器传播至其输出端并重新获得负反馈时为止。背靠背肖特基二极管通常用

于限制该电压摆幅，如下面的图 4 所示。这些二极管必须是低电容的小尺寸器件，因为

其电容会增加总输入电容。 

另一方面，CFB 运算放大器甚至会在反馈环路闭合之前，给快速开关电流带来低阻抗

(RO)，从而在无需使用外部二极管的情况下实现对电压偏移的限制。结果会大幅改善 I/V

转换器的建立时间。 
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图 4：CFB 运算放大器的低反相输入阻抗有助于降低快速 DAC 瞬变的影响 

反馈电容对 VFB 和 CFB 运算放大器的影响 

在 VFB 运算放大器的反馈环路中使用一个电容是非常常见的做法，其目的是影响频率响

应，就如在简单的单极点低通滤波器中一样，如下面的图 1 所示。结果将噪声增益绘制

成了一幅波特图，用于分析稳定性和相位裕量。系统的稳定性取决于噪声增益的净斜率

以及开环增益（二者相交时）。 

 

图 1：基于反馈电容的 VFB 和 CFB 运算放大器的噪声增益稳定性分析 

如需无条件稳定性，噪声增益图必须以小于 12dB/倍频程的净斜率与开环增益相交。本
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例中，二者相交时的净斜率为 6dB/倍频程，表明非常稳定。请注意，对于图 1A 所示情

况，频率响应中的第二个极点出现的频率显著高于 fu。 

对于 CFB 运算放大器（图 1B），使用的分析方法相同，只是在绘制波特图时用的是开

环跨导增益 T(s)。 

然而，CFB 运算放大器的噪声增益（出于稳定性分析需要）定义必须重新界定，将即一

个电流噪声源附于反相输入端上，如下面的图 2 所示。该电流由一个阻抗反映到输出端，

我们将该阻抗定义为 CFB 运算放大器的“电流噪声增益”： 

 

现在回到图 1B，观察一下 CFB 电流噪声增益图。在低频率下，CFB 电流噪声增益非常

简单，为 R2（设 Ro远远低于 Z1 或 Z2）。第一个极点取决于 R2 和 C2。随着频率继续

增加，C2 变成短路，所有反相输入电流都会流过 RO（再次参看图 1B）。 

 

图 2：针对稳定性分析的 CFB 运算放大器电流“噪声增益”定义 

CFB 运算放大器一般针对一个固定反馈电阻 R2 而优化，以实现较高性能。跨导增益 T(s)
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中的额外极点出现的频率高于闭环带宽 fcl（由 R2 设定）。请注意，CFB 电流噪声增益

与开环 T(s)的相交点出现在 T(s)函数的斜率为 12dB/倍频程时。这表明存在不稳定情况，

而且可能有振荡。 

正因如此，CFB 运算放大器不适合要求反馈环路中有电容的配置，比如简单的有源积分

器或低通滤波器。 

CFB 运算放大器一般针对一个固定反馈电阻 R2 而优化，以实现较高性能。跨导增益 T(s)

中的额外极点出现的频率高于闭环带宽 fcl（由 R2 设定）。请注意，CFB 电流噪声增益

与开环 T(s)的相交点出现在 T(s)函数的斜率为 12dB/倍频程时。这表明存在不稳定情况，

而且可能有振荡。 

正因如此，CFB 运算放大器不适合要求反馈环路中有电容的配置，比如简单的有源积分

器或低通滤波器。 

但它们可以用于某些有源滤波器当中，比如图 3 所示的 Sallen-Key 配置，该配置不要求

反馈网络中有电容。 

 

图 3：Sallen-Key 滤波器配置 

另一方面，VFB 运算放大器确实能够成为非常灵活的有源滤波器。下面的图 4 所示为采

用一个运算放大器 AD8048 的多路反馈 20MHz 低通滤波器示例。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8048.html
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一般而言，如果需要避免因放大器相移而引起问题，有源滤波器放大器的带宽应至少为

滤波器带宽的 10 倍。（在该配置下，AD8048 的带宽超过 200MHz） 

 

图 4：基于 AD8048 VFB 运算放大器的多反馈 20MHz 低通滤波器 

有关这种特定滤波器设计的详情，请参阅 AD8048 数据手册。有关有源滤波器设计的更

多讨论，请参阅参电子书《滤波器设计教程》。ADI 网站上提供一个滤波器向导设计工

具，以便为有源滤波器的设计提供帮助。 

运算放大器失真：HD、THD、THD+N、IMD、SFDR、MTPR 

谐波失真(HD)和总谐波失真(THD) 

运算放大器的动态范围可以多种方式进行定义。其中一种最常见的方式是规定谐波失

真、总谐波失真(THD)或总谐波失真加噪声(THD+N)。其他相关规格包括交调失真(IMD)、

交调截点(IP2,IP3)、无杂散动态范围(SFDR)和多音功率比(MTPR)。 

谐波失真非常简单，就是目标谐波（二阶、三阶等）的均方根(RMS)值与信号电平均方

根值的比值。在音频应用中，通常表示为一个百分比，但在通信应用中，则经常表示为

dB。其测量方式是，将一个频谱纯净的正弦波应用于一个放大器，并用一个频谱分析仪

观察放大器的输出。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8048.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8048.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8048.html


 

微信搜索“ADI 智库”，获取更多技术资料 145 

总谐波失真(THD)为所有谐波（二阶、三阶、四阶等）的和方根值与信号方根值的比值。

一般而言，在 THD 测量中，只有前五个或六个谐波是有意义的。在许多实际场合中，

仅考虑二阶和三阶谐波而不考虑更高阶谐波，所带来的误差已经可以忽略了，因为更高

阶项的幅度往往大幅降低了。 

总谐波失真加噪声(THD+N) 

总谐波失真加噪声(THD+N)为所有谐波及噪声组分在指定带宽下的和方根值与信号方根

值的比值。必须注意，THD 测量不包括噪声项，而 THD+N 则包括。THD+N 测量中的噪

声项必须在整个测量带宽上积分，并且必须指定该带宽才可得到有意义的测量结果。在

窄带应用中，可通过滤波方式降低噪声电平，结果将降低 THD+N，从而提高信噪比(SNR)。 

在许多情况下（尤其是在音频应用中），当引用 THD 时，制造商实际上指的是 THD+N，

因为多数测量系统并不区分谐波相关信号和其他信号。THD+N 测量一般是通过以下方法

测得的，以陷波方式消除基波信号（以防止过驱），然后测量剩下的信号，其中包括噪

声和失真组分。在音频应用中，一般采用 Audio Precision 出品的特殊分析仪来测量

THD+N。图 1 对 THD 和 THD+N 的定义进行了总结。 

 

图 1：THD 和 THD+N 定义 
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交调失真(IMD) 

当一个频谱纯净的正弦波通常一个放大器（或其他有源器件）时，会产生各类谐波失真

积，具体取决于非线性度的性质和严重程度。然而，仅仅测量单音正弦波在各种频率下

的谐波失真，无法得到对放大器在通信应用中的潜在性能进行评估时所需要的全部信

息。在多数通信系统中，有多个通道在频率上是“堆叠”起来的。往往需要测定放大器

在应用两个或多个指定音时产生的交调失真(IMD)。 

交调失真积在 IF 和 RF 区域尤其值得关注，也是无线电接收器设计的主要关注内容之一。

不仅需要考察单音正弦波输入产生的谐波失真或总谐波失真(THD)，通常同时需要考察

双音产生的失真积。 

如图 2 所示，两个音将产生二阶和三阶交调积。示例展示了在将两个频率 f1 和 f2 应用

于一个非线性器件时产生的二阶和三阶积。位于 f2+f1和 f2-f1的二阶积离两个音非常远，

可通过滤波的方式加以消除。位于 2f1+f2 和 2f2+f1 的三阶积也可以类似方式过滤掉。然

而，位于 2f1-f2和 2f2-f1的三阶积离原始音非常近，对其进行过滤是非常困难的。三阶 IMD

积在多通道通信系统中尤其麻烦，这种应用中，通道隔离在整个频段保持不变。来自大

信号（阻断器）的三阶 IMD 积可以屏蔽小信号。 

 

图 2：三阶和三阶交调失真积 
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交调截点和 1dB 压缩点 

三阶 IMD 一般基于三阶交调截点测定，如下面的图 3 所示。两个频谱纯净的音被应用到

系统上。单音的输出信号功率（单位：dBm）以及三阶积的相对幅度（以一个单音为基

准）表示为输入信号功率的函数。基波表示为图中的 slope=1 曲线。如果通过幂级数展

开逼近系统非线性度，则信号每增加 1dB，二阶 IMD 幅度将增加 2dB，如图中 slope=2

曲线所示。 

 

图 3：交调截点和 1dB 压缩点 

类似地，信号每增加 1dB，三阶 IMD 幅度就增加 3dB，如图中 slope=3 曲线所示。在一

个低电平双音输入信号和两个数据点下，则可以绘制出二阶和三阶交调失真线，如图 3

所示（其原理是，一个点和一个斜率定义一条直线）。 

然而，输入信号一旦达到某种水平，输出信号就会开始软限制或压缩。这里一个相关参

数是 1dB 压缩点。这就是输出信号从一个理想的输入/输出传递函数压缩 1dB 的点。在

图 3 中，该点处于理想斜率=1 线变成虚线与实际响应表现出压缩迹象（实线）之间的区

域中。 

然而，二阶和三阶交调截线都可以延长，与理想输出信号线的延长线（虚线）相交。这
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些交点分别称为二阶和三阶交调截点，表示为 IP2 和 IP3。这些功率电平值通常以传导

至一个匹配负载（通常但不一定为 50Ω）的器件输出功率为基准，表示为 dBm。 

应当注意，IP2、IP3 和 1dB 压缩点都是频率的函数，不出所料，频率越高，失真越严重。 

对于给定的频率，在已知三阶交调截点的情况下，可以计算出三阶 IMD 积的近似电平值

（为输出信号电平的函数）。下面的图 4 所示三阶交调值（典型宽带低失真放大器）为

频率的函数。 

 

图 4：低失真放大器的三阶交调截点(IP3)与频率的关系 

设运算放大器的输出信号为 5MHz，峰峰值电压为 2V，负载为 100Ω（50Ω 源和负载端

接）。因此，进入 50Ω 负载的电压为 1V 峰峰值，相当于+4dBm。从图 4 中可见，三

阶交调截点在 5MHz 时的值为 36dBm。+36dBm 与+4dBm 之差为 32dB。然后将该值乘

以 2，结果得到 64dB（即三阶交调积的值，折合到单音中的功率）。因此，交调积应

为-64dBc（低于载波频率的 dB 值），或者为-60dBm 的输出功率水平。 
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图 5：通过 IP3 计算三阶 IMD 积的幅度 

图 5 给出了本例所用的图形分析结果。运用 IP2 数据，可以对二阶交调积进行类似分析。 

无杂散动态范围(SFDR) 

通信系统中常见的另一种规格是无杂散动态范围(SFDR)。下面的图 6 所示为该规格的两

个变体。单音 SFDR（左）为信号（或载波）与目标带宽中最差杂散之间的比值。该杂

散可能与信号谐波相关，也可能不相关。SFDR 可以折合到信号或载波电平(dBc)，或者

折合到满量程(dBFS)。 

 

图 6：通信系统中的无杂散动态范围(SFDR) 



 

微信搜索“ADI 智库”，获取更多技术资料 150 

由于多数放大器都是软限幅器，因此更常用的是 dBc 单位。然而，在拥有用于精确定义

满量程的硬限幅器的系统中（如 ADC），可能同时使用 dBc 和 dBFS。需要了解的是，

二者描述的都是最差情况下的杂散幅度。SFDR 也可针对双音或多音（右）测定，由此

模拟含有多个载波和通道的复杂信号。 

多音功率比(MTPR) 

多音功率比是描述多通道通信系统失真性能的另一种方式。下面的图 7所示为一个 xDSL

系统中的频率分割。上游数据路径中的 QAM 信号由多个等幅音表示，其间隔频率都是

相同的。一个通道被从输入信号中彻底移除（表示为空引脚），但系统非线性度导致的

交调失真会使一个小信号出现在该引脚上。 

 

图 7：xDSL 应用中的多音功率比(MTPR)与带外 SFDR 的关系 

音幅度与空引脚中的无用信号的幅度之间的比值即是多音功率比(MTPR)。同样重要的

是，多音信号（模拟多个通道）交调积的幅度不得干扰语音频带中的信号，也不得干扰

下游数据频带中的信号。因此，这些频带中产生的最差杂散的幅度与多音信号的幅度之

间的比值被定义为带外 SFDR。 

运算放大器失真与噪声对电路配置的依赖性 

本章节中讨论的所有运算放大器失真规格都高度依赖于运算放大器的配置（反相或同
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相）、增益、电源电压、输出电压摆幅、输出加载和输出频率。由于存在这些依赖关系，

因此，运算放大器的失真和噪声规格必须包括确切的电路测试配置和条件。 

由于条件存在许多的组合可能，因此，运算放大器数据手册中的规格表一般都含有最常

见条件下的失真规格。针对其他条件的典型曲线一般包含在数据手册的其余部分。图 8

所示为 AD8044 高速运算放大器的这样一条曲线。这类曲线所表示的数据可能有些难以

理解，因为同一图形中还显示了大量变量。 

 

图 8：AD8044 运算放大器的 THD 与频率、增益、负载和电源电压的关系 

摘要 

运算放大器的失真可以归纳如下。在多数情况下，运算放大器失真会随着以下条件而恶化： 

• 输出信号摆幅的增加 

• 输出频率的增加 

• 电源电压的下降 

• 输出负载的增加（较高的输出电流） 

• 闭环增益的增加 

https://www.analog.com/cn/products/ad8044.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8044.html
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运算放大器噪声 

运算放大器输入电压 

噪声本章节讨论运算放大器内部产生的噪声，而不是因磁耦合和电耦合而拾取的外部噪

声。虽然尽可能降低这种外部噪声也很重要，但本部分仅考虑运算放大器内部噪声。 

运算放大器内部有数个噪声源（电阻噪声、电流噪声和 KT/C 噪声等），但建模时习惯

将这些噪声源放到外部，视为一个以差分形式出现在两个输入端上的电压噪声源和两个

电流噪声源，每个输入端各一个。这三个噪声源位于理想的“无噪声”运算放大器之外。

简单的电压噪声运算放大器模型如下面的图 1 所示。三个噪声源实际上并不相关（互不

影响）。两个噪声电流之间存在细微关联，但不足以在实际噪声分析时加以考虑。除这

三个内部噪声源之外，还必须考虑与运算放大器配合使用的外部增益设置电阻所产生的

约翰逊噪声。 

 

图 1：输入电压噪声 

电压噪声因运算放大器而异，可能不到 1nV/√Hz，也可能高达 20nV√Hz，甚至更高。双

极性运算放大器的电压噪声往往低于 JFET 运算放大器；虽然也可以使 JFET 运算放大

器具有低电压噪声（如 AD743/AD745），但涉及的输入器件非常大，因而输入电容也就

相当高。数据手册中会给出电压噪声，该值无法从其它参数中预测。 

https://www.analog.com/cn/products/ad743.html
https://www.analog.com/cn/products/ad745.html
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电阻噪声 

讨论运算放大器电流噪声之前，必须明白实际的运算放大器电路需要使用外部电阻，

而所有电阻均具有大小为√(4kTBR)的约翰逊噪声，其中 k 表示波尔兹曼常数(1.38×

10-23J/K)，T 表示绝对温度，B 表示带宽，而 R 表示电阻。注意，这是电阻的固有特

性——只要是电阻，就具有约翰逊噪声。简单模型如下面图 2 所示。 

 

图 2：电阻的约翰逊噪声 

运算放大器输入电流噪声电流噪声的变化范围远大于电压噪声；视输入结构而定，从大

约 0.1fA/√Hz（JFET 静电计运算放大器中）到数 pA/√Hz（高速双极性运算放大器中）

不等。数据手册中不一定会给出该项数据，但在简单的 BJT 或 JFET 等器件中却可以计

算得出，因为在这类情况下，所有偏置电流均流入输入结点，电流噪声就是偏置电流的

肖特基噪声（或称散粒噪声）。 

散粒噪声频谱密度就是√(2IBq)/√Hz，其中 IB 表示偏置电流（放大器内），而 q 表示电

子电荷量(1.6×10-19C)。在偏置补偿或电流反馈运算放大器中，外部偏置电流是两个内部

电流之间的“差值”，因此无法计算出电流噪声。简单电流噪声模型如下面图 3 所示。 
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图 3：输入电流噪声 

只有在阻抗中流动并进而产生噪声电压时，才需要考虑电流噪声。在运算放大器电路的

输入端保持相对较低的阻抗，可以显著降低电流噪声的影响（就像相同操作也有助于将

失调电压降至最低一样）。 

因此，低噪声运算放大器的选择理所当然地取决于其周围的阻抗。下面将通过一些阻抗

示例进一步说明。 

合并噪声源 

不相关的噪声电压（如均方根噪声电压 V1、V2、V3）以“方和根”形式相加，即可得到

√(V1
2+V2

2+V3
2)。当然，噪声功率照常相加。因此，大小是任何其他噪声电压 3-5 倍的噪

声电压占据主导地位，而其他噪声电压通常可以忽略不计。这样可以简化复杂电路中的

噪声评估。 

确定主要噪声源 

以 OP27 为例，该运算放大器具有低电压噪声 (3nV/√Hz)，但电流噪声却相当高

(1pA/√Hz)。在无源阻抗条件下，电压噪声是主要噪声源，如下面图 4 所示（左边一栏）。

https://www.analog.com/cn/products/op27.html
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当源阻抗为 3kΩ（中间一栏）时，流经 3kΩ 的 1pA/√Hz 电流噪声就等于电压噪声，但

3kΩ 电阻的约翰逊噪声为 7nV/√Hz，占据主导地位。当源阻抗为 300kΩ（右边一栏）时，

电流噪声部分增长 100 倍，达到 300nV/√Hz，电压噪声继续保持不变，而约翰逊噪声（与

电阻“平方根”成比例）则增长十倍。电流噪声占据主导地位。 

 

图 4：源阻抗不同时主要噪声源也不同 

从上例可以看出，选择低噪声运算放大器时主要取决于信号的源阻抗，而在高阻抗条件

下，电流噪声始终占据主导地位。 

从下面的图 5 可以明显看出，源阻抗不同时，放大器也不同。对于低阻抗电路，明显应

该选择 OP27 等低电压噪声放大器，因为这类放大器价格低廉，并且相对较高的电流噪

声不会对应用造成影响。在阻抗处于中等水平时，电阻的约翰逊噪声占据主导地位，而

在源阻抗非常高的情况下，则必须尽可能选择电流噪声最小的运算放大器，如 AD549

或 AD795。 

目前，BiFET 放大器往往具有相对较高的电压噪声（不过电流噪声极低），因此更适合

低噪声应用中的高阻抗电路，而不是低阻抗电路。AD795、AD743 和 AD745 具有极低的

电压噪声和电流噪声。10kHz 时，AD795 的电压噪声和电流噪声分别为 10nV/√Hz 和

0.6fA/√Hz，而 AD743/AD745 则分别为 2.9nV/√Hz 和 6.9fA/√Hz。利用这些器件可以设

计在宽源阻抗范围内具有低噪声性能的低噪声放大器电路。 

https://www.analog.com/cn/products/op27.html
https://www.analog.com/cn/products/ad549.html
https://www.analog.com/cn/products/ad549.html
https://www.analog.com/cn/products/ad795.html
https://www.analog.com/cn/products/ad795.html
https://www.analog.com/cn/products/ad743.html
https://www.analog.com/cn/products/ad745.html
https://www.analog.com/cn/products/ad795.html
https://www.analog.com/cn/products/ad743.html
https://www.analog.com/cn/products/ad745.html
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图 5：源阻抗不同时放大器也不同 

电压和电流噪声的频率特性前面我们都假设噪声为“白噪声”（即其频谱密度不会随频

率而变化）。这种情况适用于运算放大器的大部分频率范围，但在低频率条件下，噪声

频谱密度会以 3dB/倍频程上升，如下面图 6 所示。功率频谱密度在此区域内与频率成

反比，因此电压噪声频谱密度与频率的平方根成反比。因此，这种噪声通常称为“1/f

噪声”。但应注意，有些教材中仍旧使用“闪烁噪声”这个旧术语。 

这种噪声开始增加时的频率称为“1/f 转折频率(FC)”，也是品质因数之一——该频率越

小越好。对于特定放大器，电压噪声和电流噪声的 1/f 转折频率并不一定相同，有的电

流反馈运算放大器可能具有三个 1/f 转折频率：一个针对其电压噪声，另一个针对其反

相输入电流噪声，还一个则针对其同相输入电流噪声。 
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图 6：运算放大器噪声的频率特性 

用来描述 1/f 区域内电压或电流噪声频谱密度的通用计算公式如下 

 

其中，k 表示“白”电流或电压噪声电平，而 FC表示 1/f 转折频率。 

较佳低频率、低噪声放大器的转折频率位于 1-10Hz 范围内，而 JFET 器件和更为通用的

运算放大器则位于 1-100Hz 范围内。不过，超高速放大器可能会在处理能力上做出让步

以便实现高速性能，从而导致 1/f 转折频率特性相当差，高达数百 Hz，甚至 1-2kHz。对

于此类器件所针对的宽带应用，这点通常并不是很重要，但可能会影响其在音频条件下

使用，尤其是在均衡电路中。 

“爆米花”噪声 

“爆米花噪声”之名源于通过音频系统播放时，它听起来像炒爆米花。该噪声由失调电
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压的随机阶跃变化组成，发生间隔为 10+毫秒时间范围内的随机值。此类噪声由硅片表面

存在严重污染及晶格移位所导致，而这是工艺技术不合适或原材料品质欠佳而造成的。 

上世纪 60 年代首次推出单芯片运算放大器时，爆米花噪声是主要噪声源。不过，如今

人们已经充分认识到爆米花噪声的成因，再加上原材料纯度高、污染程度低且生产测试

可靠，对任何运算放大器制造商来说，生产基本上没有爆米花噪声的产品应该不是什么

难事。因此，多数现代运算放大器教材中甚至不会提到该噪声。 

设计问答 

为何最近又强调低噪声放大问题？ 

低噪声放大的部分问题与信噪比(SNR)有关。如今，传感器电压和器件的工作电压比过

去所采用的电压更低，因此与信号相比，噪声的幅度更高。另一个因素是现今的数据转

换器的分辨率要高于过去，因此它们需要更干净的输入信号。 

我们谈论的噪声究竟是哪一种？ 

这种噪声是放大器本身固有的，或者由相应的无源器件所产生并放大的。外部噪声则是

系统级的问题。 

这种噪声的来源是什么？ 

热(Johnson)噪声来源于输入和反馈电阻(en,R2)、放大器的固有电压噪声(en)和电流噪声(in)

（图 1）。如图 1 所示，折合到输入端的噪声方程(Noise RTI)显示了所有的噪声源的贡献。

表达式的电阻噪声中的“k”因子是波尔兹曼常数。T 是绝对温度、R 是以欧姆为单位的

电阻。一个经验法则是，1kΩ 的电阻在室温下产生的噪声为 4nV/Hz，这比某些现代运放

的噪声还高。 
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图 1：噪声源（外部电阻产生的热噪声、固有电压和电流噪声）都被电路以噪声增益

(1＋R2/R1)放大。 

如何表示噪声？ 

为了让所有的噪声源能够以先平方和再求平方根的方式简单地组合起来，基带噪声指标

以 nV（或者 pA）/Hz 来表示。只要噪声源是不相关的，这一表示就是可行的，于是在

整个频谱上，出现任何给定的信号幅值的概率满足正态（高斯）分布。 

噪声在所有的频率上并非真正是恒定的，对吧？ 

的确不是。en 和 in 有两个分量（图 2a）：低频的“1/f”噪声，其频谱密度随着频率降

低而以 3dB/倍频程的速率上升，具有分布在更高频率上平坦化频谱分布的“白”噪声。

对于 1/f 噪声有着重要影响的应用来说，在产品手册中可找到有限带宽上的峰－峰值噪

声指标，例如 0.1~10Hz（图 2b）。 

什么是“拐角”频率？ 

它为何具有重要性？1/f 噪声的频谱密度等于白噪声的频率点被称为 1/f 拐角频率(FC)。

它可以通过延长噪声图线的 1/f 和白噪声部分，得到其交点来确定。它是一个重要的优
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值。此外，电压和电流噪声的 1/f 拐角频率不一定相同。不过一般来说只规定电压噪声。 

在选用低噪声放大器的过程中，应该如何利用这一信息？ 

考虑所感兴趣的频带，把频带内的 rms 噪声与你的系统要求联系起来。由于噪声是以频

率的平方根来表示的，各种噪声的贡献可以通过将各噪声的平方求和后再求平方根来计

算。于是，在带宽 FL~FH内，总的 rms 电压噪声 en,rms 可以简单表示为上述公式中，

en,w 是宽带白噪声，FC是 1/f 拐角频率，FL和 FH定义了感兴趣的待测带宽。 

 

一般来说，比其它任何一个噪声分量高 4~5 倍的任何噪声分量都会成为主导噪声，而其

余的分量则可以忽略不计。因此，在更高的频率上，FCln(FH/FL)的影响不再显著，而总

的 rms 噪声就等于白噪声乘以频率差的平方根。事实上，如果 FH远远高于 FL，总的 rms

噪声即等于白噪声乘以 FH的平方根。另一方面，当器件工作在 1/f 噪声区中，总的 rms

噪声是拐角频率点的噪声水平（即白噪声水平）乘以拐角频率的平方根再乘以 ln(FH/FL)。 
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图 2：在拐角频率以上，固有噪声的频谱密度基本恒定。在拐角频率至 0Hz 之间，它以

3dB/倍频程的速率上升(a)。当 1/f 噪声具有关键性影响时(b)，数据手册中可提供实际的

峰－峰噪声。这两条曲线摘自 ADI 公司的 AD8599 数据手册。 

电流噪声的情况如何？ 

图 1 中的方程的第四和第五项表明，当电流噪声流过一个阻抗时，它会产生一个噪声电

压，该电压将以“平方和再求平方根”的形式添加到其他的噪声电压上。此外，虽然电

https://www.analog.com/cn/products/ad8599.html
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压噪声是设计者考虑的第一指标，如果电路阻抗水平高于 en/in（有时，被称为放大器的

“特性噪声电阻”），电流噪声将占据主导地位。 

运算放大器噪声指数：不要被误导 

运算放大器噪声一般表示为输入电流和电压噪声，就如《运算放大器噪声》、《运算放

大器噪声关系：1/f 噪声、均方根(RMS)噪声与等效噪声带宽》、《单极点系统的运算放

大器总输出噪声计算》、《二阶系统的运算放大器总输出噪声计算》、《电流反馈运算

放大器噪声考虑因素》章节中所讨论的那样。但在通信系统中，噪声一般表示为噪声系

数(NF)——见下面的图 1。这会导致误解，尤其是当运算放大器被用作增益模块且运算

放大器的噪声系数并非针对具体的电路条件时。为了了解如何在运算放大器上运用噪声

系数，我们将首先回顾一下噪声系数的基本原理。 

 

图 1：通信应用中的噪声系数(NF) 

有效噪声功率 

第一个概念是源的有效功率。源的有效功率是可以从源中得到的最大功率。在下面的图

2，值为 R 的电阻即为噪声源。该噪声源的热噪声为√(4kTBR)。当负载电阻也等于 R 时，

会出现可以传输到理想无噪声负载的最大噪声。 

在这些条件下，噪声源的最大有效噪声功率降至 kTB，其中，k 为玻尔兹曼常数，T 为

绝对温度，B 为噪声带宽。请注意，该功率独立于源电阻 R 的值。 
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图 2：来自源的有效噪声功率 

有效功率 

增益第二个重要概念是双端口网络的有效功率增益，如下面的图 3 所示。双端口网络由

阻抗为 Rs的信号源驱动。等式展示了来自源的有效信号功率，以及来自网络输出端的有

效信号功率。简单来说，有效功率增益就是有效输出功率与源的有效功率之比。 

 

图 3：双端口网络的有效功率增益 
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噪声因数和噪声系数的定义 

双端口网络的增益和噪声可以用有效功率增益 G 和噪声因数 F 来定义，如下面的图 4

所示。噪声因数 F 定义为总有效输出噪声功率与来自源的有效输出噪声功率之比。对于

阻性源，来自源的有效噪声功率即为 kTB，仅由源导致的输出噪声功率为 G·kTB。 

 

图 4：双端口噪声网络的噪声因数和噪声系数的定义。 

请注意，噪声因数 F 表示为一个比值，而噪声系数 NF 则是以 dB 为单位的比值 F。因而，

一个理想的无噪声双端口网络的噪声因数为 F=1，噪声系数为 NF=0dB。我们可以用相

同的定义来计算运算放大器电路的 NF，但是，用电压噪声频谱密度和电流噪声频谱密

度的平方则会简化计算，而不是使用功率或功率频谱密度（见下面的图 5）。另外，用

这种方法来处理不匹配条件要容易些。 

简单而言，运算放大器的噪声因数 F 就是总输出噪声频谱密度的平方与仅来自于源的输

出噪声频谱密度的平方之比。噪声系数 NF=10·logF。 
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图 5：运算放大器的噪声系数 

在 RF 或 IF 增益模块中，需要定义输入阻抗。然而，在将运算放大器在同相模式下用作

增益模块时，输入阻抗较高（相对于传输线路阻抗），对于会影响噪声系数的输入终端

则有数种选项。这些选项被推广到带有可选输入终端的任何双端口网络中，如下面的图

6 所示。 

 

图 6：阻性、抗性和无端接条件下的噪声因数 

设网络的开路电压增益为 A，且总输出噪声频谱密度（不包括源电阻和输入终端所导致

的）等于 Vnet。 

图 6 中，顶部示意图展示的是传统的匹配情况，其中，输入以阻性方式端接，以匹配源

阻抗。这种情况下，输入终端电阻不但会使源的电压噪声衰减 2 倍，同时其热阻会导致
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噪声增加。 

图6中部示意图展示的是一种抗性匹配终端的情况。当带宽有限但以高频载波为中心时，

往往要使用抗性终端。这种情况下，源电压噪声被衰减 2 倍，但抗性终端不会给总输入

噪声带来更多的噪声。 

图 6 底部示意图展示的是一种不匹配、未端接输入的情况。这种情况下，源的电压噪声

不发生衰减，由于不存在输入终端，显然不会有输入终端导致的额外噪声！虽然这种情

况不大可能出现在采用 RF/IF 增益模块（这些模块一般要求所有接口处的阻抗都能匹配）

的系统中，但是，在把运算放大器用作增益模块时，这还是有可能的，因为同相配置输

入阻抗相对较高。 

如果假设网络的噪声 Vnet与源噪声相比是极小的，则显而易见的是，输入终端电阻会使

总噪声系数增加 3dB，同时使总电压增益下降 2 倍。将这种情况与不存在输入终端的最

低噪声情况进行比较。事实上，对于只有输入阻性匹配终端的无噪声网络来说，最低噪

声系数是 3dB。只有使用匹配抗性终端才有可能得到更低的噪声系数。 

另一方面，如果网络的噪声 Vnet相对于源噪声显得非常大，则增加阻性终端会使总噪声

系数比不匹配、无终端情况增加 6dB。 

总之，使用大的源电阻会导致噪声系数下降，但会增加总电路噪声，这一点非常有趣。

这展现了以下重要事实：噪声系数只有在标称阻抗等级相同时才具有可比性。下面的图

7 总结了放大器输入终端对总电路噪声和噪声系数的影响。 
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图 7：输入终端对噪声系数的影响 

二阶系统的运算放大器总输出噪声计算 

下一章节《单极点系统的运算放大器总输出噪声计算》中会分析单极点系统的总输出噪

声。下面图 1 所示的电路表示一个二阶系统，其中电容 C1 表示源电容、反相输入的杂

散电容、运算放大器的输入电容或这些电容的任意组合。C1 会导致噪声增益出现断点，

C2 则是为取得稳定性而必须添加的电容。 

 

图 1：带电抗元件的运算放大器噪声模型（二阶系统） 

由于存在 C1 和 C2，噪声增益是频率的函数，并在较高频率下有峰化现象（假定选择 C2，

使该二阶系统处于临界阻尼状况）。只要使 R1×C1=R2×C2，就可以实现平坦的噪声增益。 

不过，对于电流电压转换器，R1 通常为高阻抗，因此该方法不起作用。在这些情况下，



 

微信搜索“ADI 智库”，获取更多技术资料 168 

要使信号带宽最大有点复杂，详见《补偿输入电容对电流电压转换器所用电压反馈和电

流反馈型运算放大器的影响》章节。 

向输入端 A 施加直流信号（B 接地）时，增益（即低频噪声增益）为 1+R2/R1。在较高

频率下，从输入端 A 到输出端的增益变为 1+C1/C2（高频噪声增益）。 

请注意，闭环带宽 fcl是噪声增益与开环增益相交点的频率。向 B 施加直流信号（A 接地）

时，增益为-R2/R1，其中高频截止点由 R2-C2 决定。从 B 到输出端的带宽为 1/2πR2C2。 

同相输入端的电流噪声 IN+流过 R3 会引起 IN+R3 的噪声电压，与运算放大器噪声电压 VN

和 R3 的约翰逊噪声√(4kTR3)一样，该噪声电压会被与频率相关的噪声增益放大。R1 的

约翰逊噪声会在 1/2πR2C2 带宽范围内放大-R2/R1，R2 的约翰逊噪声则根本不会放大，

而是在 1/2πR2C2 带宽范围内直接连接到输出。反相输入端的电流噪声 IN-仅会流过 R2，

进而在 1/2πR2C2 带宽范围内导致放大器输出端出现大小为 IN-R2 的电压。 

如果我们考虑这六种噪声贡献，则会发现如果 R1、R2 和 R3 很小，那么电流噪声和约翰

逊噪声的影响将降至最低，主要噪声将是运算放大器的电压噪声。随着我们增加电阻，

约翰逊噪声和噪声电流产生的电压噪声将升高。 

如果噪声电流很小，那么约翰逊噪声将取代电压噪声而成为主要的噪声贡献。不过，约

翰逊噪声随着电阻平方根增加而升高，电流噪声电压则随着电阻增加而呈线性升高，因

此最终随着电阻继续增加，噪声电流引起的电压将成为主要因素。 

无论输入端是连接到节点 A 还是节点 B（另一个则接地或连接到其它低阻抗电压源），

上文分析到的这些噪声贡献都不受影响，这也是为何出现在运算放大器电压噪声 VN 上

的同相增益(1+Z2/Z1)会被称为“噪声增益”的原因所在。 

要计算二阶运算放大器系统的总输出 rms 噪声，需要将这六个噪声电压分别乘以相应的

增益，然后在相应的频率上进行积分，如图 2 所示（下图）。 
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图 2：二阶系统折合到输出端的噪声源 

然后，所有输出贡献因素的和方根即代表总 rms 输出噪声。幸运的是，多数情况下，适

当假设并识别主要噪声贡献因素，可以极大简化这个复杂繁琐的过程。 

典型二阶系统的噪声增益如下面的图 3 所示。虽然两步内即可很容易地完成电压噪声积

分，但请注意，由于存在峰化现象，因此输入电压噪声引起的输出噪声主要由噪声增益

为 1+C1/C2 的高频部分决定。这是二阶系统的典型响应类型。反相输入电流噪声、R1 和

R2 引起的噪声仅在 1/2πR2C2 带宽上积分。 

 

图 3：典型二阶系统的噪声增益 
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单极点系统的运算放大器总输出噪声计算 

噪声比一些较大噪声源少三分之一至五分之一的任何噪声源都可以忽略，几乎不会有误

差。此时，两个噪声电压必须在电路内的同一点测量。要分析运算放大器电路的噪声性

能，必须评估电路每一部分的噪声贡献，并确定以哪些噪声为主。为了简化后续计算，

可以用噪声频谱密度来代替实际电压，从而带宽不会出现在计算公式中（噪声频谱密度

一般用 nV/√Hz 表示，相当于 1Hz 带宽中的噪声）。 

如果考虑下图 1 中的电路——由一个运算放大器和三个电阻组成的放大器（R3 代表节点

A 处的源阻抗），可以发现六个独立噪声源：三个电阻的约翰逊噪声、运算放大器电压

噪声和运算放大器各输入端的电流噪声。每个噪声源都会贡献一定的放大器输出端噪

声。噪声一般用 RTI 来规定，或折合到输入端，但计算折合到输出端(RTO)噪声往往更容

易，然后将其除以放大器的噪声增益（非信号增益）便得到 RTI 噪声。 

 

图 1：单极点系统的运算放大器噪声模型 

下图 2 详细分析了图 1 中的各噪声源是如何反映到运算放大器输出端的。有关反相输入

端的电流噪声效应，还需要进一步讨论。此电流 IN-不会按预期流入 R1——放大器周围

的负反馈可使得反相输入端的电位保持不变，因此从该引脚流出的电流在负反馈强制作
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用下仅能流入 R2，从而产生 IN-R2 输出端电压。也可以考虑 IN-流入 R1 和 R2 并联组合产

生的电压，然后通过放大器的噪声增益放大，但结果是一样的，计算反而更复杂。 

 

图 2：折合到输出端的噪声源(RTO) 

请注意，与三个电阻相关的约翰逊噪声电压已包括在图 2 的表达式中。所有电阻的约翰

逊噪声为√(4kTBR)，其中 k 是玻尔兹曼常数(1.38×10-23J/K)，T 是绝对温度，B 是带宽

（单位为 Hz），R 是电阻（单位为 Ω）。一个很容易记住的简单关系是：1000Ω 电阻在

25°C 时产生的约翰逊噪声为 4nV/√Hz。 

以上分析假设是单极点系统，其中反馈网络为纯阻性，且噪声增益与频率关系曲线平坦。

此情况适用于大多数应用，但如果反馈网络包含电抗元件（通常为电容），则噪声增益

在目标带宽内不恒定，必须使用更复杂的技术来计算总噪声。有关二阶系统噪声的考虑，

请参见《二阶系统的运算放大器总输出噪声计算》章节。 
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运算放大器噪声关系： 

1/f 噪声、均方根(RMS)噪声与等效噪声带宽 

“1/f”噪声运算放大器电流或电压噪声的一般特性如下图 1 所示。 

 

图 1：运算放大器噪声的频率特性 

高频下的噪声为白噪声（即其频谱密度不会随频率而变化）。这种情况适用于运算放大

器的大部分频率范围，但在低频率条件下，噪声频谱密度会以 3dB/倍频程上升，如上

图 1 所示。功率频谱密度在此区域内与频率成反比，所以电压噪声频谱密度与频率的平

方根成反比。因此，这种噪声通常称为“1/f 噪声”。但应注意，有些教材中仍旧使用

“闪烁噪声”这个旧术语。 

这种噪声开始增加时的频率称为“1/f 转折频率”(FC)，也是品质因数之一——该频率越

小越好。对于特定放大器，电压噪声和电流噪声的 1/f 转折频率并不一定相同，有的电

流反馈运算放大器可能具有三个 1/f 转折频率：一个针对其电压噪声，另一个针对其反

相输入电流噪声，还一个则针对其同相输入电流噪声。 

用来描述 1/f 区域内电压或电流噪声频谱密度的通用计算公式如下 
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其中，k 表示“白”电流或电压噪声电平，而 FC表示 1/f 转折频率。 

较佳低频率、低噪声放大器的转折频率位于 1-10Hz 范围内，而 JFET 器件和更为通用的

运算放大器则位于 1-100Hz 范围内。不过，超高速放大器可能会在处理能力上做出让步

以便实现高速性能，从而导致 1/f 转折频率特性相当差，高达数百 Hz，甚至 1-2kHz。对

于此类器件所针对的宽带应用，这点通常并不是很重要，但可能会影响其在音频条件下

使用，尤其是在均衡电路中。 

均方根噪声考虑 

如上所述，噪声频谱密度与频率成函数关系。为了获得均方根噪声，噪声频谱密度曲线

必须在整个目标带宽上积分。在 1/f 区域中，带宽 FL至 FC内的均方根噪声由下式给出 

 

其中，vnw 表示“白”区域内的电压噪声频谱密度，FL表示 1/f 区域中的最低目标频率，

而 FC表示 1/f 转折频率。 

下一目标区域是从 FC至 FH的“白”噪声区。该带宽内的均方根噪声由下式给出 

 

公式 2 和 3 可以合并，得出 FL至 FH的总均方根噪声： 

 

许多情况下，低频峰峰值噪声是 0.1Hz 至 10Hz 带宽内的额定值，采用运算放大器与测

量器件之间的 0.1 至 10Hz 带通滤波器测得。测量结果通常表示为示波图，时间刻度为

1s/div，如下图 2 所示（针对 OP213）。 

https://www.analog.com/cn/products/op213.html
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图 2：OP213 的 0.1Hz 至 10Hz 输入电压噪声 

 

图 3：OP177 的输入电压噪声 

在 0.1 至 10Hz 带宽内测量的 1/f 噪声可与电压噪声频谱密度相关。上图 4 的左侧显示了

OP177 输入电压噪声频谱密度，右侧显示了 0.1 至 10Hz 峰峰值噪声示波图。令公式 2 的

FL=0.1Hz，FH=10Hz，FC=0.7Hz，vnw=10nV/√Hz，可计算 0.1 至 10Hz 带宽内的总均方根噪

声值。所得值约为 33nVrms，或 218nVp-p（将均方根值乘以 6.6 得出——参见下文）。

https://www.analog.com/cn/products/op213.html
https://www.analog.com/cn/products/op177.html
https://www.analog.com/cn/products/op177.html
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该值与从示波图测出的 200nV 相当。 

应注意，在较高频率下，包含自然对数的公式项变得微不足道，均方根噪声表达式变为 

 

 

 

然而，某些运算放大器（例如 OP07 和 OP27）具有在高频下略微增加的电压噪声特性。

所以使用此近似值计算高频噪声时，应仔细检查运算放大器电压噪声与频率关系曲线的

平坦度。 

在极低频率下，当仅在 1/f 区域内工作时，FC>>(FH-FL)，均方根噪声表达式简化为 

 

请注意，如果工作范围扩展至直流，则无法通过滤波减少该 1/f 噪声。令 FH=0.1Hz，

FL=0.001Hz，仍可产生约 18nV rms 或 119nV p-p 的均方根 1/f 噪声。问题是，对长时间内

的大量测量结果求平均值实际上对 1/f 噪声的均方根值无影响。进一步减少 1/f 噪声的方

法是使用斩波稳定型运算放大器，从而消除低频噪声。 

在实际操作中，几乎不可能在特定频率限值内测量噪声而不受限值外噪声的影响，因为

实际滤波器的滚降特性有限。幸运的是，单极点低通滤波器引起的测量误差很容易计算。

单极点低通滤波器截止频率 fc以上频谱内的噪声将转折频率扩展至 1.57fc。同样，双极

点滤波器的视在转折频率约为 1.2fc。对具有两个以上极点的滤波器而言，误差校正因数

通常可忽略。校正后的净带宽称为滤波器的“等效噪声带宽”（参见下图 4）。 

https://www.analog.com/cn/products/op07.html#product-overview
https://www.analog.com/cn/products/op27.html
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图 4：等效噪声带宽 

通常需要将均方根噪声测量值转换为峰峰值。为此，我们必须对噪声的统计性质有所了

解。对于高斯噪声和给定均方根噪声值，统计学告诉我们，超过特定峰峰值的概率随着

该值增加而急剧下降，但该概率永远不会为零。 

因此，对于给定均方根噪声值，可以预测超过给定峰峰值的时间百分比，但不存在永远

无法超过的峰峰值，如下图 5 所示。 

 

图 5：均方根-峰峰值比 
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因此，峰峰值噪声规格必须写上时间限制。6.6 乘以均方根值较为合适，即该值仅在 0.1%

的时间内被超过。 

噪声与运算放大器电路 

即使是考虑到运放所有的已知及未知阻抗负载，运算放大器的输出中始终含有无法基于

输入信号和完全已知的闭环传递函数进行预测的信号。这种不确定信号被称为噪声。导

致噪声产生的因素可能是放大器电路本身，可能是其反馈环路中使用的元件，也可能是

电源；噪声也可能从附近（或较远的地方）的噪声源耦合或感应至输入、输出、地回路

或测量电路之中的。 

无疑，设计人员对噪声的关注程度取决于两点： 

1) 电路在目标频段所要达到的分辨率； 

2) 避免噪声转移至非直接相关频段。由于运算放大器多用作前置放大器和高精度信号

处理器，运算放大器电路的精度日益受到关注。 

我们深知，试图全面且严格地分析处理噪声现象是愚蠢且毫无用处的事情，为此，本文

将提供一些实用工具，用于了解、表征、计算和降低放大器直接相关的噪声。对于像接

地引线、输出引线中的耦合及感应噪声，我们只将简略提及，并给出一些简单的建议，

如注意屏蔽、引线保护和接地电路设计等，这些都属于系统设计和“良好电路实践”1 的

范畴。 

从噪声角度来看，运算放大器具有独特的优势，完全适用于低压和高精度电路，因为： 

1. 可以选择特定的放大器传递函数，使其仅允许目标频段通过。 

2. 可以从具有不同噪声特性的众多型号中选择适应具体需要的放大器，以便在目标频

段内获得近乎理想的特性。 
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3. 如果噪声源已知且经过正确评估，则可预测各种放大器电路的噪声情况并达到足够

的精度，从而为初步的手工设计提供依据，并具有一定的成功验证的可能性。 

基本模型一一电压噪声与电流噪声（图 1） 

 

图 1：电压与电流噪声模型 

可将差分运算放大器视为理想的无噪声放大器，其噪声电流源位于各输入引脚与共模地

之间，噪声电压源实际与某一侧输入引脚串联。该模型与失调分析 2 中用到的 Eos-Ibias

模型非常类似，这不足为奇，因为可将 Eos 和 Ibias视为直流噪声源，可按时间、温度等

参数进行调制。在多数实际应用中，可将噪声电压源和噪声电流源视为彼此独立的。如

果暂时忽略电路和放大器的动态范围因素，就如 Eos 和 Ibias一样，噪声的瞬时电压分量

可通过低阻抗、高增益电路进行测量（图 2），而瞬时电流分量则可在一个很大（理想

地“无噪声的”）电阻中进行测量。如果 en与 in之间无交互作用，则噪声电压测量输出

将与（1+R2/R1）成比例，而噪声电流测量输出则仅与 R2成比例。 

请注意，这两类噪声的瞬时和（出现于放大器输出端）为 
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图 2：en和 in的基本测量法（窄带和点噪声测量中需使用滤波器） 

且在以下等式成立时，en和 in的相对噪声贡献相等 

 

即条件为：R2和 R1的并联等于 en与 in之比。当阻抗水平高于 en/in时，电流噪声占据主

导。en和 in均方根值之比有时被称为放大器在既定带宽下的“特征噪声电阻”，在选择

与既定阻抗相匹配的放大器时可当作实用的品质因素，反之亦然。 

在已知电压和阻抗的情况下，可将从外部源耦合至放大器输入引脚的噪声视为附加性的

电压信号，或当这种信号的产生取决于放大器的某种测量方式时，也可视为附加性电流

信号。简示为图 3。 

 

图 3：内部和外部噪声源的贡献 
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噪声增益与信号增益 

图 4 所示为一种反相放大器的基本反馈模型，其中含有数个阻性输入引脚。对于较大的

环路增益值(Aβ)，电压噪声的噪声增益实际为 1/β那。如果 Aβ不是远高于单位增益，则

可使用以下更精确的表达式 

 

相对应的电流噪声表达式为 

 

需要注意的是，对于无源反馈元件，1/β不会小于单位增益值，而且对于任意输入信号，

该值也大于闭环增益。因此，即使信号增益小于单位增益，或者信号带宽较窄，但 en

的总频谱将出现在输出端，其值至少等于单位增益。同时需要注意，一般情况下，当 A

和β均为动态表达式时，如果环路增益的相移一定程度上高于900，则放大器在接近Aβ=1

时的频率范围处于欠阻尼状态，则该频率下的噪声增益的峰值可能高于单位增益很多，

尽管信号增益在较低的频率时就会平滑滚降。图 5 为一种简单明了、易于理解的示例。 

 

图 4：反馈电路分析 
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噪声信号的组合 

这个话题，我们稍后将深入讨论。不过，不妨记住以下基本概念：我们将来自不相关的

源信号或噪声电压或电流的均方根值（例如，不同源的噪声或者来自同一源频谱不同部

分的噪声）结合了起来，通过计算其平方和的平方根值实现加合。显然，较大数值会得

到强调，较小数值将得到抑制。例如，若 X=3Y，忽略 Y 时的误差仅为 5%左右。 

 

 

图 5：噪声带宽与信号带宽 

如何表征噪声 

周期性重复噪声可基于重现率、波形和幅度进行描写（如斩波器噪声）。不规则噪声则

只能通过其波形和幅度进行描写，因为其变化无规律可言（在某种程度上来说，爆米花

噪声属于此类）。无重复性波形的非周期性噪声（包括后文将讨论的所有随机噪声）一

般通过其统计特性进行描述：均方根值、峰值和频率成分。 

均方根值。多数随机噪声都存在以下特性：如果求平均值间隔较长，结果得到的均方根
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值具有较大的可重复性。因此，以均值法基于较长间隔求得的目标带宽均方根值，是确

定这类随机噪声特性行之有效的方式。目前为止，这是厂商和客户都比较接受的估计噪

声各因素的最简便方式。电压均方根值定义如下 

 

其中： 

 

其中参数替换为瞬时电流值 i，则得到 Irms，即均方根电流值。进行均方根测量时，必须

使用“真均方根”计量仪，也可将交流平均值（正弦波均方根校准型计量仪）的读数乘

以因数 1.13。 

峰值。噪声也可表征为任意间隔观察到的最大正幅度与最大负幅度之差。在某些应用中，

当峰峰值噪声可能限制系统性能时，可能需要采用峰峰测量法。然而，从实用角度来看，

由于噪声幅度分布呈高斯分布，因此最高噪声幅度的概率最低（但不为零），难以重复

测得峰峰值噪声。由于均方根值容易重复测得，而且是噪声数据公认的、最常用的表示

方式，因此可利用下表估算在给定均方根的情况下，超过各种峰值的概率。 
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一般观测到的峰峰噪声值在 3xRMS 与 8xRMS 之间，取决于观测者的耐心及可用数据量。

在较高的强度下才能观测到示波器的踪迹，然而由于大量平均求值运算是在低强度完

成，此时将产生一个较为接近均方根值的结果。另外，市场上用于自动测量这类参数的

峰值幅度分布分析仪也日益增多。 

干扰噪声与固有噪声 

既定电路的噪声可分为两个基本类别，即干扰噪声（指自电路外部拾取的噪声）和固有

噪声（指电路内部产生的噪声）。 

干扰噪声可能具有周期性，可能不规则重复，也可能完全随机，通过以下预防措施，往

往可以大幅减少（或防止）这类噪声。比如，采取预防措施针对由电源线频率和谐波、

无线电广播站、机械开关电弧以及阻性电路中开关带来的电流或电压尖峰等所引起的电

磁干扰进行改善。这类预防措施包括滤波、去耦、对引线和元件进行静电和电磁屏蔽、

使用防护电位、消除地环路、对引线和元件位置方向重新排布、在继电线圈中使用阻尼

二极管、尽可能选用低电路阻抗、低噪型电源和基准源等。振动引发的干扰噪声可通过
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机械设计改善。图 6 中的表格列出了部分干扰噪声源、其典型值及处理方式。 

 

图 6：典型的干扰噪声源 

然而，即使所有干扰噪声均得到消除，仍然存在固有噪声。固有噪声通常本质上属于随

机噪声，多出现在电阻和半导体元件中，如晶体管和二极管等。（非随机固有噪声的一

个例子是斩波器稳压型放大器中的斩波器噪声。）电阻元件中产生的随机噪声被称为约

翰逊噪声（也称热噪声）。半导体元件中产生的随机噪声可能属于以下三类之一：肖特
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基噪声（或称散粒噪声）、闪烁噪声（1/f 噪声）和爆米花噪声。 

常见的随机噪声 

约翰逊噪声。阻抗电阻部分存在的电子热扰动会使通过这些电阻的电荷发生随机运动，

结果产生一种电压，其值等于电荷瞬时变化率（即电流）与相应电阻之积。理想的纯电

抗不存在约翰逊噪声。 

在带宽 B 下，电阻热扰动产生的约翰逊噪声电压可通过以下等式求得 

 

其中： 

 

室温下，单位进一步简化，以上表达式变成 

 

其中： 

R=电阻（兆欧姆） 

B=带宽（周期/秒）约翰逊通常表示为等效电流 

 

通常情况下，就噪声源而言，放大器内部的约翰逊噪声不如半导体中产生的噪声重要；

但是，它却是信号源和反馈电路贡献的主要噪声源，而此时的电阻值往往较高。在某些

情况下，外部电路元件中的约翰逊噪声完全占据主导地位。例如，如果特定应用中的源

电阻为 10 兆欧，则选择低电压噪声类放大器毫无意义，因为来自该 10 兆欧电阻的约翰
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逊噪声将成为输出端的主要噪声源，放大器输入端具有高电流噪声时除外。在本例中，

1kcps 带宽下的电阻噪声为 13 微伏均方根，相当于 1.3 皮安的电流噪声。 

 

图 7：典型“爆米花”噪声 

肖特基噪声。每当电流通过晶体管结时都会产生散粒噪声。该噪声一般表示为电流，结

果无疑会使阻抗产生压降，如晶体管发射器电阻。散粒噪声的简便等式为 

 

其中： 

I=结电流（单位：皮安） 

B=目标带宽（单位：周期/秒） 

在采用双极性输入晶体管的典型运算放大器电路中，输入晶体管基极电流通过基极-发

射极结，会产生肖特基噪声分量，这是这类放大器等效噪声电流源的一部分。其他 P-N

结产生的噪声电流（运算放大器内部），会除以相应跨导，在输入端产生等效噪声电压。 

闪烁噪声（1/f 噪声）。在 100Hz 以下的频率范围内，多数放大器会产生另一噪声分量，

超过了约翰逊噪声分量和肖特基噪声分量，并成为此类频率下的主要误差源。闪烁噪声

被认为是晶体管表面缺陷引起的结果。碳素电阻在传导大电流时，可能产生与晶体管闪

烁噪声类似的噪声。（当电阻中有大电流通过时，为满足低频低噪声的需要，一种良好

做法是使用金属薄膜或绕线电阻）。 

闪烁噪声在不同频率下的噪声贡献并不相等。这类噪声的频谱噪声密度（定义见下文）
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通常表现为-3dB/8 倍频程斜率。 

爆米花噪声。有些晶体管，尤其是那些采用集成电路单芯片结构（基于某些制造商的工

艺）的晶体管，会在两个 hfe 值之间不规律抖动，结果导致额外的基极电流噪声，其波

形如图 7 所示。因而，多数高性能放大器的成本还包括为清除含有存在这种效应的晶体

管元件或 IC 而进行的测试开销。 

 

图 8：噪声频谱密度 ADI 型号 144（经济型 FET 放大器） 

噪声密度频谱 

噪声存在于频谱各个部分，电阻或放大器的噪声贡献因观测频率范围而不同。描述噪声

特性比较有效的方式是噪声密度频谱图，其中，噪声表示为频率的函数，通常表示在对

数-对数坐标轴上。 

在既定频率郁，频谱噪声密度 en定义为均方电压基于频率的变化速率的平方根。相反，

既定频段下的均方根值为频谱噪声密度在给定频段下平方的定积分再开方。 

 

由于平均功率与 E2成比例，该概念可以更加简单地表述为：en
2与每周期每秒噪声功率

的变化成比例。因此，en表示为噪声电压/（平方）根周期（/秒） 
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根据等式（11），我们可以看出，为了估算积分并算出实际均方根噪声电压，需要频率

下限 f1和上限 f2，同时还需了解 en随频率变化的方式。ADI 144 型器件的典型频谱密度

坐标图（含 en和 in）如图 8 所示。 

常见密度频谱配置 

白噪声。在白噪声频谱中，en恒定不变，为频率的函数。可见，通过理想的锐截止滤波

器在既定带宽下测得的均方根值为 

 

由于 f2-fl定义了一种带宽（参见 6、7、8、9 四个等式中的 B），显然，约翰逊噪声和

肖特基噪声均为白噪声，且约翰逊噪声的 en为 0.13√R 微伏/根周期或 0.13√1/R 皮安/根

周期（R 的单位为兆欧），肖特基噪声为 5.7x10-4√I 皮安/根周期（I 的单位也为皮安）。 

如果 f1低于 f2的 10%，则适用于 f2至“直流”范围内的所有白噪声（其误差小于 5%）

的简单表达式为 

 

粉红噪声。粉红噪声是应用了理想的 1/f 噪声概念的通用术语，其中，en与完全成比例，

可表示为 

 

K 表示 f=1Hz 时的 en值 

f2与 f1之间频段的均方根噪声可通过将等式（14）代入等式（11）计算得出 

 

在 en 与频率的对数-对数坐标图中，斜率为-3dB/8 倍频程（en
2 与频率的斜率为-6dB/8
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倍频程）。由于粉红噪声的均方根值取决于定义目标频段的频率比，每 8 倍频程或十倍

粉红噪声将与其他每 8 倍频程或十倍单位具有相同的均方根噪声成分。 

可以在 1Hz 之下九十倍衰减范围内计算一下均方根粉红噪声（10-9Hz≌1 周期/30 年）。

如果粉红噪声在 0.1 至 1Hz 十倍频程范围内的均方根值为 1 微伏，则全部九十倍频程内

的总均方根噪声为=3 ㎶。 

这就意味着，随着频率下限 f1 接近极小值（直流），均方根粉红噪声（及理想闪烁噪声）

的作用将低于环境因素、元件老化或元件寿命等导致的漂移。 

散粒噪声。如果我们将频谱分成足够窄的点或区间，△f1、△f2、△f3 等，以使个点的

en（或其“均”值）恒定不变，则可通过等式(11)利用增量逼近法来估算均方根噪声 En

整个区间的均方根噪声，也可简单表示为各增量区间噪声的平方和的平方根： 

 

如果所有区间均=△£，则等式(16)可简化为 

 

滤波器波裙误差。以上有关频率成分的讨论假定，可以通过完美的锐截止滤波器，按频

段将噪声源的贡献相加。然而，在实际电路中，常见滤波器响应为单个时间常数（超前

或滞后）。在超过其标称截止频率的频段下，此类滤波器仍具有较大响应。例如，为了

考虑以高于 f2的频率通过截止频率为 f2的一阶滞后滤波器的白噪声，用计算整个频段低

于 f2的均方根白噪声的等式(13)时必须再乘以 1.26。实际上，“噪声带宽”为 f2π/2，而

且如果忽略以低于滤波器波裙（超过截止频率）的频率通过的噪声，结果会产生 26%的

误差。然而，需要注意的是，因忽略更高阶滤波器的波裙而导致的误差远远低于此值。

6dB/8 倍频程波裙本身的均方根贡献为 0.76en√fc。 

读者注意：感谢您耐心阅读至此。现在，您已来到此次长篇讨论的重点：一种图形技术，
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可用于轻松预测运算放大器电路的噪声频谱和总噪声。我们通过对相关背景知识的了

解，加之运用频谱密度坐标图表示电压和电流噪声的方法，又讨论了反馈放大器电路的

闭环增益和阻抗水平及特定的逼近法。 

相关要点小结 

1. 在每 8 倍频程或每十倍频谱下，粉红噪声贡献相等的均方根噪声增量。各增量为

1.52K/十倍频程或 0.83K/8 倍频程，其中，K=en或 in/1Hz。 

2. 带宽上下限比例大于十倍时，白噪声的带宽基本等于带宽上限。 

3. 由于加上了平方和的平方根，两个不相关噪声信号中较大的均方根值将基本等于其

两个信号之和，条件是较大值至少为较小值的 3 倍（即如果其比值的 201og 大于

10dB）。 

4. 放大器电路中随机频谱中不同因素的噪声不相关，因而可通过平方和相加再开方。 

“粉红噪声正切”原理 

考虑图 9，其中展示了任意输出噪声频谱图，采用对数电压与对数频率坐标。这完全是

随意选择，仅仅是为了举个例子。注意，这可能是通过在对数坐标上将放大器闭环增益

（即真实噪声增益）叠加 en而得到的（实际上是得到其乘积）。 

首先，我们基于上节观点算出各频谱段的噪声 
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这些噪声的均方根之和为 

 

指出，接近 K=100 处粉红噪声特性切点的噪声部分，其平方和的平方根为 

 

进行深入讨论之前，我们先看看图 10 中的示例，其中所示为另一种响应。噪声记录如下： 

 

 

图 9 
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图 10 

这些噪声的均方根之和为 

 

注意，如果假定所有噪声均位于区间 2 之内，并完全忽略区间 1 中的可忽略误差，则误

差低于 10%。另外，如果我们作出以下完全随意的假设，即存在的所有噪声均可向切线

范围(10kHz)内的粉红噪声逼近 10 倍，则该值等于 1.52x100=152 微伏，保守来看，其误

差低于 10%。 

问题是：如果典型-3dB/8 倍频程粉红噪声斜线降低至与放大器的典型噪声输出成正切关

系时，总体噪声输出的唯一重要贡献因素将来自典型放大器噪声中处于粉红噪声斜线直

接相邻的那些部分。放大器典型噪声中，大大低于粉红噪声斜线的部分（偏离值一般超

过 10dB）可忽略不计。其原因在于，粉红噪声斜线正是等效每 8 倍频程（或每十倍）

对总噪声产生影响的轨迹。我们稍后将看到，放大器电路的最大噪声贡献因素位于切线

范围内。任何其他类似区间的噪声贡献一定小得多，并且在一般比-3dB/8 倍频程斜线低

10dB 的区间中，其噪声贡献可忽略不计。 

典型示例 

考虑图 11 中的电路。这是一种求和放大器，其增益为 10 至 100，使用了一只 1 兆欧的电
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阻，与 160pF 的电容并联。该放大器的开环直流增益为 100dB，ft 为 1MHz。 

计算噪声增益 

图 11 显示的是该放大器的假定开环增益频率响应图，以及反馈网络的衰减（“噪声增

益”）。环路增益(Aβ)为两条曲线之差。反馈网络的衰减可表示为 x111 的不变衰减至 1kHz，

而后以滚降为 6dB/8 倍频程达到单位增益（即 0dB）。 

 

图 11：闭环增益关系 

先进行常规的稳定性分析。当前情况下，该分析非常简单：环路增益 Aβ通过单位增益，

相移约为 90°（从放大器相移 90°，从反馈网络相移 0°），既表明了良好的稳定性，而

且也不存在尖峰值。因而，噪声增益在下降到单位增益约 100kHz 之后，将持续其滚降

到 1MHz 附近。 

明确并计算噪声源的贡献 

各噪声的来源为：放大器 en和 in，以及三个电阻中的约翰逊噪声。首先，图 12 所示为

基于对数-对数比例的 in和 en坐标图。（分别为虚线和下方的实线）。接下来，我们将

根据上述方法，画出关于所有噪声源的有效输出噪声贡献的图线，以确定最重要的噪声

源及其出现的频段，并算出电路的总均方根“固有”噪声。 
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图 12：闭环噪声频谱 

放大器电压噪声(en)。在输出端，噪声频谱将由 en乘以噪声增益构成。由于 en和噪声增

益均基于对数-对数坐标表示，我们将二者相加即可。（上方实线）。 

放大器电流噪声(in)。在输出端，噪声频谱将由 in 乘以反馈阻抗（在 1kHz 内为 1 兆欧，随

后会有 6dB/8 倍频程的滚降）构成。低频下，其结果是一条与电流曲线并行的曲线，幅

值为 inRf，在低于拐点频率时，曲线以 6dB/8 倍频程的速率偏离于电流曲线。（粗虚线） 

电阻噪声。分析各电阻的噪声贡献更能说明问题（因为其噪声不具相关性，且将以均方

根模式进行合并）。在本例中，可以将各电阻当作噪声电流源。来自三个电阻之一的电

流噪声将乘以反馈阻抗，与放大器 in类似（分别为虚线、星形线和细虚线）。 

确定正切粉红噪声线的位置。在基于五个噪声源的输出噪声画出频谱密度曲线的基础

上，可用-3dB/8 倍频程斜率降低此斜线，直到触及任一曲线为止。结果为 en（x 噪声增

益）曲线，频率为 1kHz。从定性角度来看，我们可以即刻观察到： 

• 大量随机噪声将发生在 1kHz 附近，多数由放大器所致，部分来自 10k 电阻。 

• 1MHz 下存在较小噪声贡献。 

如果我们（以完全随意的方式）在 1kHz 范围内，以粉红噪声的十倍频程（k=160 ㎶/√cps）
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逼近所有噪声，则总均方根噪声为 1.52x160=244 微伏。基于曲线进行实际计算后，就会发

现该估值是非常保守的。 

计算总噪声 

 

以上即是所有重要贡献，其均方根和为 

 

读者不妨自行练习，证明所有其他噪声源和频段的贡献较少或可忽略不计。 

有关本例的进一步讨论 

190 微伏的总随机噪声可折合到两个输入端之一，以确定不同信号相对噪声的比值。我

们将看到，折合到 e1（增益为 100）时，噪声为 1.9 微伏 RMS，折合到 e2（增益为 10）

时，噪声为 19 微伏 RMS。 

本电路的信号“截止”频率为 1kHz。我们将看到，由于不存在尖峰值，其在 1MHz 下的

噪声贡献虽然比较显著，但相对于总噪声来说，仍比较微小。不过，如果采用具有相位

域度较小的放大器，且信号带宽也比较小（即采用较大反馈电容），则可观测到以下现

象：主要噪声集中于 1MHz 区间，即使已远远超过了所关注的通带频率。假如应用情况
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确实如此，且之后没有窄带放大器可用时，则可在放大器之后设置一个低阻抗的低通

R-C 或 L-C 滤波器，以大幅减少高频噪声。如果这样，将后置的滤波器传递函数应用于

输出噪声频谱，并降低粉红噪声斜线，直到再次与任一曲线相切为止。在此向电路设计

人员提出一个重要建议：避免使用带宽高于应用需要的放大器（可行的话）。 

噪声系数 

不难发现，我们目前尚未讨论放大器的“噪声系数”。噪声系数这一指标衡量的是放大

器所贡献的超出源电阻噪声的额外噪声。其计算公式为： 

 

其中，Rs为源电阻。噪声系数单位为 dB，对于理想的无噪声放大器，该值为 0。对于给

定放大器，若 Rs=En/In（该数值被称为“最优噪声电阻”），则 N.F.最小。需要指出，

N.F.取决于带宽，且 Roptimum可能因频带而异。表达噪声系数的更好方式需要基于实际闭

环配置并算出均方根噪声。对于上例，可使用以下定义 

注意，对于该放大器，低频段下 Roptimum为 

 

随频率变化上升为 

 

请注意，较好的噪声系数不一定会产生最低的噪声。在考虑同相放大器配置时会比较实

用。在对不同阻抗水平的电路做实验时，不妨添加一个小信号作为基准源，以实现信噪

比的最大化，而不仅仅是降低输出噪声。 
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电流反馈运算放大器噪声考虑因素 

在多数高速运算放大器应用中，一般都需要考虑总输出均方根噪声。由于其中涉及高带

宽，因此，输出均方根噪声的主要贡献因素是白噪声，1/f 噪声可以忽略不计。 

典型的高速运算放大器的带宽大约大于 150MHz，双极性电压反馈(VFB)输入级的输入电

压噪声范围为 1 至 20nV/√Hz 左右。 

对于 VFB 运算放大器，反相和同相输入电流噪声一般相等，而且几乎总是不相关。宽带

VFB 运算放大器的典型值范围为 0.5 至 5pA/√Hz。当增加输入偏置电流补偿发生器时，

双极性输入级的输入电流噪声会提高，因为它们的电流噪声不相关，因而会（以和的平

方根的方式）增加双极性级的内生电流噪声。然而，偏置电流补偿很少用在高速运算放

大器中。 

电流反馈(CFB)运算放大器中的输入电压噪声一般低于带宽与之近似相同的 VFB 运算放

大器。其原因在于，CFB 运算放大器中的输入级一般在较高的电流下工作，从而使发射

极电阻下降，结果导致电压噪声降低。CFB 运算放大器的典型值范围为 1 至 5nV/√Hz。 

CFB 运算放大器的输入电流噪声一般大于 VFB 运算放大器，因为其偏置电流普遍较高。

CFB 运算放大器的反相电流噪声和同相电流噪声通常不同，因为它们采用的是独特的输

入架构，二者表示为独立的规格参数。多数情况下，反相输入电流噪声是二者中较大者。

CFB 运算放大器的典型输入电流范围为 5 至 40pA/√Hz。这可能占据主导地位，但如果

增益极高（当 R1 较小时）则不在此列。 

输出噪声中的主要噪声源在很大程度上取决于运算放大器的闭环增益以及反馈电阻和

前馈电阻的值。如果闭环增益的值较高，则运算放大器电压噪声将有可能成为输出噪声

的主要贡献因素。低增益时，还需要考虑输入电流噪声的影响，这种影响可能成为主导

因素，尤其是在 CFB 运算放大器的情况下。 

https://www.analog.com/media/cn/training-seminars/tutorials/MT-051_cn.pdf
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高速运算放大器电路中的前馈电阻和反馈电阻的范围从不到 100Ω 到 1kΩ 以上不等，因

此，如果不了解具体的值以及闭环增益，则很难从总体上概括它们对总输出噪声的影响。 

计算噪声的比较好的方法是写一个简单的电子表格程序，以自动进行计算，其中要包括

所有噪声源。可以使用下面图 1 中的等式。请注意，这些对 VFB 运算放大器来说也是一

样的。另外，在多数高速运算放大器应用中，对于 100Ω 或以下的源阻抗，源阻抗噪声

往往可以忽略不计。 

 

图 1：如果仅存在少量增益尖峰现象，则 CFB 和 VFB 运算放大器使用相同的噪声模型 

以上分析忽略了闭环频域响应中的增益尖峰现象的影响。然而，CFB 运算放大器中的增

益尖峰如果超过 1dB 左右，结果可能导致不稳定和振铃。为此，假若增益尖峰降至最低

限度，则以上模型的精度一般都能满足需要。 

仪表放大器 

仪表放大器基础 

在所有专用放大器中，可能最常用的就是仪表放大器。仪表放大器广泛运用于许多工业
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和测量领域，这些应用要求在高噪声环境下保持直流精度和增益精度，而且其中存在大

共模信号（通常为交流电力线频率）。 

运算放大器/仪表放大器功能差异 

仪表放大器在许多重要的方面都不同于运算放大器。运算放大器是一个通用增益模块，

用户可采用 R、C、和 L（有时）这些外部反馈器件，对运放进行各种设置，最终配置和

电路功能实际上取决于用户。 

相比之下，仪表放大器的功能和允许的工作增益范围受到较多的限制。许多情况下，仪

表放大器比运算放大器更适合完成其工作——尽管仪表放大器可能实际上是由一些运算

放大器组成的！人们也常常会因功能而混淆仪表放大器，称其为“运算放大器”。但是

相反的情况则几乎不成立。应该认识到，仪表放大器不只是一种特殊类型的运算放大器，

这两种器件的功能实际上根本不同。 

有一种方法或许能较好地区分这两种器件，就是记住：运算放大器凭借灵活的反馈，可

以通过编程来实现几乎所有功能。相比之下，仪表放大器则不能通过编程实现所有功能。

只能在规定范围内对增益进行编程设置。运算放大器通过大量外部器件进行配置，而仪

表放大器则通过一个电阻或特定的引脚来配置其工作增益。 

仪表放大器定义 

仪表放大器是一个精密闭环增益模块，它有一对差分输入端和一个相对于参考端或共用

端工作的单端输出，如下图 1 所示。其输入阻抗平衡并且阻值很高，典型值≥109Ω。仪

表放大器采用内部反馈电阻网络，以及（通常）一个增益设置电阻 RG，这一点也不同

于运算放大器。另外，仪表放大器的内部电阻网络和 RG 与信号输入端隔离。仪表放大

器增益还可以通过引脚选择的内部 RG 进行预设（也与信号输入端隔离）。仪表放大器

增益范围通常为 1 至 1000。 
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图 1：通用仪表放大器 

仪表放大器产生以某个引脚为参考的输出电压，该引脚通常称为参考引脚或 VREF。在

许多应用中，该引脚连接至电路的接地端，但也可连接至其他电压端，只要其处于额定

允许的电压范围即可。该特性在单电源应用中特别有用，此时输出电压通常以中间电源

（即+5V 电源时为+2.5V）为参考。 

为了实现高效运作，仪表放大器需能够放大微伏电平信号，同时抑制其输入端的共模(CM)

信号电压。这要求仪表放大器必须具备极高的共模抑制(CMR)性能。仪表放大器的共模

抑制典型值为 70 至 100dB 以上，通常增益较高时共模抑制性能较佳。 

必须注意，在大多数实际应用中，仅有直流输入的共模抑制规格是不够的。工业应用中

最常见的外部干扰源是 50/60Hz 的交流电源相关噪声（包括谐波）。进行差分测量时，

这种干扰往往会对两个仪表放大器输入端产生相同的感应，因而干扰表现为共模输入信

号。因此，确定频率范围内的共模抑制与确定其直流值同样重要。注意，两个源阻抗之

间的不平衡会降低某些仪表放大器的共模抑制。ADI 公司明确规定了仪表放大器

50/60Hz 时的共模抑制，其中源阻抗不平衡为 1kΩ。 

减法器或差动放大器 

了解仪表放大器与减法器和或差动放大器之间的差别很重要。简单的减法器或差动放大

器可由四个电阻和一个运算放大器组成，如下图 2 所示。必须注意，这不是一个真正的
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仪表放大器（根据之前讨论过的标准），但常用于一些需要简单的差分转单端转换的应

用中。正因为使用广泛，所以需仔细研究该电路，目的是在讨论真正的仪表放大器结构

之前，理解它的基本限制。 

 

图 2：运算放大器减法器或差动放大器 

这个简单电路存在几个基本问题。首先，从 V1和 V2看到的输入阻抗不平衡。从 V1 看到

的输入阻抗为 R1，从 V2 看到的输入阻抗则为 R1'+R2'。这个结构在共模抑制方面也相当

有问题，因为即使是很小的源阻抗不平衡也会降低可用的共模抑制。采用和每个输入串

联的匹配良好的开环缓冲器可以解决该问题（例如，采用精密双通道运算放大器）。但

是，这会增加简单电路的复杂性，还可能会导致失调漂移和非线性。 

该电路的第二个问题是共模抑制主要由电阻比匹配决定，而非运算放大器。电阻比 R1/R2

和 R1'/R2'必须匹配得非常好以此来抑制共模噪声，至少与典型运算放大器的共模抑制相

当(≥100dB)。还应注意，电阻绝对值相对而言不太重要。 

从一批电阻中选择四个 1%的电阻可能会产生 0.1%的净电阻比匹配，使共模抑制达到

66dB（假设 R1=R2）。但是如果其中一个电阻和其它电阻相差 1%，共模抑制可能会下

降至仅 46dB。显然，在电路中采用普通分离电阻所获得的性能非常有限（不采用手动

匹配）。因为最好标准的现成 RNC/RNR 型电阻的容差约为 0.1%。 
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一般而言，这种电路最差情况下的共模抑制可通过下式计算： 

 

其中 Kr 是小数形式的单电阻容差，此时采用 4 个分立电阻。上式显示，对于一个由 4

个没有经过挑选的相同标称值 1%电阻组成的容差，最差情况下的共模抑制不会优于

34dB。 

该电路可能会采用净匹配容差为 Kr 的单电阻网络，此时表达式如图所示，即： 

 

用公式 2 计算，假定 R1=R2，电阻比的净匹配容差为 0.1%时，可得出最差情况的直流共

模抑制为 66dB。注意，两种情况均假定较高的放大器共模抑制（即>100dB）。显然，对

高共模抑制而言，此类电路需要四个具有极高绝对值及温度系数匹配的单衬底电阻。此

类网络采用厚/薄膜技术，Caddock 和 Vishay 公司均可提供，其比率匹配 0.01%或更佳。 

采用简单差动放大器时，与其招致高成本以及精密运算放大器和分离电阻网络带来的

PCB 面积限制，不如找出完整的单芯片解决方案。AMP03 就是这样一款精密差动放大

器，其中包括片内激光修调精密薄膜电阻网络。如下图 3 所示。AMP03F 典型的共模抑

制为 100dB，小信号带宽为 3MHz。 

 

图 3：AMP03 精密差动放大器 

https://www.analog.com/cn/products/amp03.html
https://www.analog.com/cn/products/amp03.html
https://www.analog.com/cn/products/amp03.html


 

微信搜索“ADI 智库”，获取更多技术资料 203 

在 AD629 差动放大器中发现了一点关于简单差动放大器的有趣变化，这款放大器针对

高共模输入电压进行了优化，典型的电流检测应用如下图 4 所示。AD629 是一款单位增

益差分转单端放大器，在电源电压为±15V，小信号带宽为 500kHz 情况下，可以处理±270V

的共模电压。 

 

图 4：采用 AD629 差动放大器的高共模电流检测 

采用 R1-R2 分压器网络将同相输入（引脚 3）衰减 20 倍，可以获得高共模电压范围。

对于反相输入则选用电阻 R5，使 R5||R3 等于电阻 R2。电路的噪声增益等于

20[1+R4/(R3||R5)]，从而为差分输入电压提供单位增益。通过对 R1-R5 薄膜电阻进行激

光晶圆修调，可使 AD629B 的最小共模抑制达到 86dB@500Hz。在应用中，最好的做法

是使两个输入的源阻抗保持平衡，因此选用虚拟电阻 RCOMP，其阻值等于分流检测电

阻 RSHUNT 的阻值。 

双运放仪表放大器基本配置 

仪表放大器是基于运算放大器的，有两种基本配置极为常见。第一种基于双运算放大器，

第二种则基于三运算放大器。图 1 所示电路称为双运放仪表放大器。双通道精密 IC运算

放大器在大多数情况下拥有良好匹配，例如 OP297 或 OP284。电阻通常是同一芯片上

的薄膜激光调整阵列。仪表放大器增益可利用外部电阻 RG轻松设置。无 RG时，增益是

https://www.analog.com/cn/products/ad629.html
https://www.analog.com/cn/products/ad629.html
https://www.analog.com/cn/products/ad629.html
https://www.analog.com/cn/products/ad629.html
https://www.analog.com/cn/products/op297.html
https://www.analog.com/cn/products/op284.html
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1+R2/R1。实际应用中，R2/R1 比值依据所需的最小仪表放大器增益来选择。 

 

图 1：双运放仪表放大器 

双运放仪表放大器的输入阻抗本身较高，使得信号源阻抗可能较高且失衡。直流共模抑

制性能受 R1/R2 与 R1'/R2'的匹配限制。如果四个电阻中有任何一个存在不匹配，直流共

模抑制比限于下值： 

 

请注意，电路净 CMR 随着仪表放大器工作增益增大而成比例提高，从而有效提升较高

增益下的性能。 

IC 仪表放大器特别适合同时满足增益设置电阻的比率匹配和温度跟踪需求。虽然在硅片

上制造的薄膜电阻最高具有±20%的初始容差，生产过程中的激光调整可将电阻间比率

误差减小至 0.01%(100ppm)。另外，薄膜电阻温度系数之间的跟踪本身较低，通常小于

3ppm/°C(0.0003%/°C)。 

使用双电源时，VREF 一般直接接地。在单电源应用中，VREF 通常连接至等于电源电压

一半的低阻抗电压源。从 VREF到节点“A”的增益为 R1/R2，从节点“A”到输出的增益
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为 R2'/R1'。假定比率匹配是理想的，则从 VREF到输出的增益等于单位增益。请注意，VREF

的源阻抗必须较低，否则 CMR 会降低。 

双运放仪表放大器的一个主要缺点是共模电压输入范围必须相对于增益进行取舍。放大

器 A1 必须将 V1下的信号放大 1+R1/R2 倍。如果 R1>>R2（图 1 中的低增益示例），一旦

V1 共模信号过高 A1 将发生饱和，结果消耗掉用于放大目标差分信号的 A1“余量”。对

于高增益(R1<<R2)，节点“A”则有更多的余量，可提供更大的共模输入电压。 

此配置的交流共模抑制性能一般较差，因为从 V1到 VOUT的信号路径具有额外的 A1 相移。

此外，两个放大器在不同闭环增益下（对应于不同带宽）工作。图 1 所示的小调整电容

“C”可稍微改善交流 CMR。 

不使用 RG时，低增益(G=2)单电源双运放仪表放大器配置结果如以上图 2 所示。 

 

图 2：VS=+5V、G=2 时的双运放仪表放大器单电源限制 

输入共模和差分信号值必须限制，以防止 A1 或 A2 发生饱和。本例中，运算放大器在供

电轨的 0.1V 内保持线性，输出上限和下限分别指定为 VOH和 VOL。这些饱和电压限值是

单电源、轨到轨输出运算放大器（例如 AD822）的典型值。 

使用图 2 的公式，V1 的电压必须介于 1.3V 至 2.4V 之间，以防止 A1 发生饱和。请注意，

https://www.analog.com/cn/products/ad822.html


 

微信搜索“ADI 智库”，获取更多技术资料 206 

VREF连接到 VOH和 VOL的平均值(2.5V)。这是为了提供双极性差分输入信号和以+2.5V 为参

考的 VOUT。 

以下图 3 显示高增益(G=100)单电源双运放仪表放大器配置。请注意，使用相同公式，V1

的电压现在可在 0.124V 至 4.876V 间摆动。VREF仍为 2.5V，以提供双极性输入和输出信号。 

 

图 3：VS=+5V、G=100 时的双运放仪表放大器单电源限制 

所有这些分析都显示，采用单电源供电时，传统的双运放仪表放大器架构存在较大限制。

一方面，该架构对给定增益下的容许输入 CM 范围造成限制。另一方面，它对给定 CM

输入电压下的容许增益范围造成限制。 

不过，还有许多情况下，增益和 CM 电压的组合无法用图 1 至 3 的基本双运算放大器结

构来支持，即使放大器是理想的（即两个供电轨均有零输出饱和电压）。 

总而言之，无论增益如何，常见的双运放仪表放大器基本结构在采用单电源供电时无法

提供 0V 的 CM 输入电压。消除这些单电源供电限制的唯一途径是修改仪表放大器架构。 

AD627 单电源双运放仪表放大器 

通过对基本双运放仪表放大器架构做一些关键修改，可以克服上述 CM 限制。以下图 4

为 AD627 仪表放大器架构，其中显示了这些在电路中实施的修改。 

https://www.analog.com/cn/products/AD627.html
https://www.analog.com/cn/products/AD627.html
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图 4：AD627 仪表放大器架构 

在此电路中，两个运算放大器均由一个 PNP 共发射极输入级和一个增益级构成，分别

指定为 Q1/A1 和 Q2/A2。PNP 晶体管不仅提供增益，还可对输入信号进行电平转换，将

其提高约 0.5V，因此共模输入电压可到达负供电轨以下 0.1V。容许的最大正输入电压比

正供电轨低 1V。 

AD627 仪表放大器提供轨到轨输出摆幅，且具有宽电源电压范围（+2.7V 至±18V）。无

外部增益设置电阻 RG时，仪表放大器增益最小值为 5。通过添加外部电阻，增益最高可

达 1000。使用 1kΩ 非均衡信号源、+3V 单电源且 G=5 时，AD627B 在 60Hz 下的共模抑

制比为 85dB。 

虽然 AD627 是双运放仪表放大器，仍需注意，它没有图 1 所示基本电路的 CM 频率响应

限制。由于使用专利电路，AD627 CMR 的平坦频率远远高于传统分立式双运放仪表放大

器可实现的水平。 

AD627 数据手册详细说明了容许输入/输出电压范围，其与增益和电源电压成函数关系。

交互式仪表放大器共模范围/增益计算器设计工具可以帮助用户计算仪表放大器的基本

共模范围和增益。 

AD627 的主要规格特性如以下图 5 所示。尽管是低功耗、单电源器件，AD627 却能够采

https://www.analog.com/cn/products/AD627.html
https://www.analog.com/cn/products/AD627.html
https://www.analog.com/cn/products/AD627.html
https://www.analog.com/cn/products/AD627.html
https://www.analog.com/cn/products/AD627.html
https://www.analog.com/cn/products/AD627.html
https://www.analog.com/cn/products/AD627.html
https://www.analog.com/cn/products/AD627.html
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用传统的较高电压电源，例如±15V，而且性能出色。 

 

图 5：AD627 仪表放大器主要规格特性 

三运算放大器仪表放大器基本结构 

第二种常见的仪表放大器架构基于三运算放大器，显示于以下图 1 中。此电路通常称为

三运算放大器仪表放大器。 

 

图 1：三运算放大器仪表放大器 

电阻 RG设置此放大器的总增益。该电阻可以是内部、外部或（软件或引脚绑定）可编

https://www.analog.com/cn/products/AD627.html
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程电阻，视仪表放大器而定。在此配置下，CMR 取决于 R3/R2 与 R3'/R2'的比率匹配。

另外，共模信号的放大因子为 1，不受增益影响，（RG 中不会出现共模电压，即是说

其中不会流过共模电流，因为运行正常的运算放大器的输入引脚之间不存在显著的电

位差）。 

由于 A1-A2 中的差分对 CM 增益比率较高，该仪表放大器的 CMR 理论上与增益呈比例变

化。大共模信号（A1-A2 运算放大器余量限制以内）可在所有增益下处理。最后，鉴于

这种配置的对称性，输入放大器中的共模误差（若采样）常常被减法器输出级消除。这

些特性使得该三运算放大器仪表放大器配置能够提供最高性能，也是其大受欢迎的原因

所在。 

经典三运算放大器结构已经用于多种单芯片 IC 仪表放大器，包括业界标准 AD620。除

了三个内部运算放大器之间的出色匹配，薄膜激光调整电阻还具有极佳的比率匹配和增

益精度，而且成本远远低于使用分立式精密运算放大器和电阻网络。AD620 是单芯片 IC

仪表放大器技术的很好范例。以下图 2 给出了简化器件原理图。 

 

图 2：AD620 仪表放大器简化原理图 

AD620 是一款颇受欢迎的仪表放大器，额定电源电压范围为±2.3V 至±18V。输入电压噪

https://www.analog.com/cn/products/ad620.html
https://www.analog.com/cn/products/ad620.html
https://www.analog.com/cn/products/ad620.html
https://www.analog.com/cn/products/ad620.html
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声在 1kHz 下仅为 9nV/√Hz。由于 Q1-Q2 使用了 Superbeta 晶体管，最大输入偏置电流

仅为 1nA。 

内部 400Ω 薄膜限流电阻与二极管（从 Q1 和 Q2 的发射极连接至基极）配合使用，从而

提供过压保护功能。增益 G 由单一外部 RG电阻设置，如以下公式 1 所示。 

 

结合该公式和图 2 可以看出，AD620 内部电阻经过调整，使得标准 1%或 0.1%电阻可用

于将增益设置为常用值。 

与双运算放大器仪表放大器配置一样，三运算放大器仪表放大器的单电源供电需要清楚

内部节点电压。以下图 3 显示了采用+5V 单电源供电的仪表放大器的一般框图。各运算

放大器的最大和最小容许输出电压分别指定为 VOH（最高输出）和 VOL（最低输出）。 

请注意，从共模电压到 A1 和 A2 输出端的增益为单位增益。可以说，这些输出上的共模

电压和信号电压之和必须在放大器输出电压范围内。 

显然该配置无法处理 0V 或+5V 的输入共模电压，因为 A1 和 A2 已经饱和。与双运算放

大器仪表放大器一样，输出基准位于 VOH和 VOL中间，以提供双极性差分输入信号。 

 

图 3：三运算放大器仪表放大器+5V 单电源限制 

https://www.analog.com/cn/products/ad620.html
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虽然有许多优秀的单电源仪表放大器，最高性能的器件仍然是那些采用传统双电源供电

的器件，例如上述 AD620，还有最近推出的 AD8221 和 AD8222。在特定应用中，即使

像 AD620 这样专为双电源供电而设计的器件，也可在单电源系统上发挥完整精度。 

AD623 单电源仪表放大器 

与前述对应的双运算放大器仪表放大器一样，三运算放大器仪表放大器需要仔细设计，

以实现单电源上的宽共模范围输入。以下图 4 所示的 AD623 单电源仪表放大器配置提

供了很有吸引力的解决方案。该器件中，PNP 发射极跟随器电平转换器 Q1 和 Q2 使输入

信号可低于负电源 150mV，同时保持在正电源的 1.5V 范围内。AD623 的额定电源电压

为+3V 至+12V（单电源）或±2.5V 至±6V（双电源）。 

 

图 4：AD623 单电源仪表放大器架构 

AD623 数据手册包含容许输入/输出电压范围的详细说明及数据，此范围与增益和电源

电压成函数关系。此外，ADI 网站提供交互式设计工具，可为许多仪表放大器执行关于

这些参数的增益和范围计算，包括 AD623。图 5 总结了 AD623 的主要规格特性。

https://www.analog.com/cn/products/ad620.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8221.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8222.html
https://www.analog.com/cn/products/ad620.html
https://www.analog.com/cn/products/ad623.html
https://www.analog.com/cn/products/ad623.html
https://www.analog.com/cn/products/ad623.html
https://www.analog.com/cn/products/ad623.html
https://www.analog.com/cn/products/ad623.html
https://www.analog.com/cn/products/ad623.html
https://www.analog.com/cn/products/ad623.html
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图 5：AD623 仪表放大器主要规格特性 

AD8223 是一款集成式单电源仪表放大器，采用单电源（+3.0V 至+25V）供电时提供轨

到轨输出摆幅。输入共模电压包括负供电轨。AD8223 可以通过单一增益设置电阻进行

编程，并遵照 8 引脚工业标准引脚排列配置，赋予用户出众的灵活性。不接外部电阻时，

AD8223 配置为 G=5；连接外部电阻时，AD8223 可通过编程实现最高增益 1000。AD8223

利用了本章节介绍的三运算放大器架构。 

仪表放大器直流误差源 

仪表放大器的直流和噪声规格与常规运算放大器略有不同，因此需要进行讨论以全面了

解各种误差源。增益设置电阻误差仪表放大器的增益通常通过单个电阻进行设置。如果

电阻位于仪表放大器外部，则其值要么根据公式计算，要么从数据手册中的表格中选择，

具体取决于所需的增益。采用外部增益设置电阻的仪表放大器有 AD620、AD623、AD627、

AD8220（JFET 输入、轨到轨输出）、AD8221、AD8222、AD8223 和 AD8224。 

绝对值激光晶圆调整技术允许用户通过这一个电阻对增益进行精确编程。该电阻的绝对

精度和温度系数直接影响着仪表放大器的增益精度和漂移。由于外部电阻不可能精确匹

配内部薄膜电阻的温度系数，因此，应选择一个低温度系数 TC(<25ppm/°C)金属薄膜电

阻，其精度最好为 0.1%或以上。 

https://www.analog.com/cn/products/ad623.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8223.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8223.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8223.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8223.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8223.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8223.html
https://www.analog.com/cn/products/ad620.html
https://www.analog.com/cn/products/ad623.html
https://www.analog.com/cn/products/AD627.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8220.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8221.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8222.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8223.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8224.html
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许多仪表放大器的额定增益范围一般为 1 至 1000 或者 1 至 10000，因此，在较高增益下

也能正常工作，但制造商并不保证能在这些高增益下实现特定性能水平。实践中，随着

增益设置电阻变小，因金属走线和焊线电阻导致的误差将变大。这些误差再加上噪声和

漂移的增加，结果可能使较高单级增益失去实用价值。另外，当反映到高增益输出时，

输入失调电压可能变得很大。例如，对于增益为 10000 的输出，0.5mV 的输入失调电压

将变成 5V。对于高增益，比较好的做法是用一个仪表放大器作为前置放大器，然后用

一个后置放大器进一步放大。 

在引脚可编程增益仪表放大器（如 AD621、AD624）中，增益设置电阻是内置的，而且

匹配良好，并且器件增益精度和增益漂移规格包括了其效应。在其他方面，AD621 与外

部增益编程 AD620 相似。 

AD8250、AD8251 和 AD8253 同时具有引脚可编程增益和软件可编程增益，采用 ADI

公司 iCMOS®工艺设计而成，工作电压为±5V 至±15V。这些器件的输入阻抗处于 GΩ 范

围之内。 

增益误差和增益非线性度 

增益误差规格为与增益方程的最大偏差。单片仪表放大器（如 AD8221（BR 级））具有

极低的工厂调整增益误差，该高品质仪表放大器的最大误差为 0.02%(G=1)和

0.15%(G=1000)。 

注意，增益误差随着增益的增加而加大。尽管外部连接的增益网络允许用户精确设置增

益，但外部电阻的温度系数以及网络中各电阻之间的温差都会加大整体增益误差。如果

数据最终进行数字化处理并呈现给数字处理器，则可通过测量已知基准电压并乘以一个

常数，来更正增益误差。 

根据定义，增益非线性度指相对于输出与输入关系坐标图中一条直线的最大偏差。直线

画在实际传递函数的终点之间。高品质仪表放大器的增益非线性度一般为

https://www.analog.com/cn/products/ad621.html
https://www.analog.com/cn/products/ad624.html
https://www.analog.com/cn/products/ad621.html
https://www.analog.com/cn/products/ad620.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8250.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8251.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8253.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8221.html
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0.01%(100ppm)或以下，而且对推荐增益范围内的增益相对不太敏感。 

输入失调电压与偏置电流误差 

仪表放大器的总输入失调电压由两部分组成（见下图 1）。输入失调电压 VOSI是由增益 G

反映到仪表放大器输出端的输入失调组分。输出失调电压 VOSO则是独立于增益的。 

 

图 1：仪表放大器失调电压模型 

在低增益情况下，输出失调电压占据主导地位，在高增益下，输入失调电压较为显著。

输出失调电压漂移通常在 G=1 时测得（此时，输入效应并不显著），输入失调电压漂移

则是在高增益下测得的漂移规格（此时，输出失调效应可忽略不计）。 

折合到输入端(RTI)的总输出失调误差等于 VOSI+VOSO/G。仪表放大器数据手册可能会分别

规定 VOSI和 VOSO，或者给出不同增益值的总 RTI 输入失调电压。 

输入偏置电流也可能在仪表放大器电路中产生失调误差（同样参见图 1）。如果源电阻

RS 的不平衡量为 ΔRS（桥接电路通常如此），则偏置电流会导致额外的输入失调电压误

差，等于 IBΔRS（设 IB+≈IB-=IB）。该误差被反映到输出端，分频系数为增益 G。 

输入失调电流 IOS会在源电阻 RS+ΔRS上产生输入失调电压误差，等于 IOS(RS+ΔRS)，同样

由增益 G 反映到输出端。 
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共模抑制与电源抑制误差 

仪表放大器共模误差同时为增益和频率的函数。ADI 针对仪表放大器规定的共模抑制是

在 1kΩ 源阻抗不平衡、60Hz 频率条件下测得的。RTI 共模误差通过将共模电压 VCM除以

共模抑制比 CMRR 而得到。 

下面的图 2 展示的是 AD620 仪表放大器的共模抑制，为频率的函数，其源阻抗不平衡

为 1kΩ。 

 

图 2：AD620 仪表放大器共模抑制(CMR)与频率的关系（源不平衡为 1kΩ） 

电源抑制(PSR)同样为增益和频率的函数。对于仪表放大器来说，一般是分别规定各个

电源的灵敏度，如针对 AD620 的下图 3 所示。RTI 电源抑制误差通过将电源的标称偏差

除以电源抑制比 PSRR 获得。 

 

图 3：AD620 仪表放大器电源抑制(PSR)与频率的关系 

https://www.analog.com/cn/products/ad620.html
https://www.analog.com/cn/products/ad620.html
https://www.analog.com/cn/products/ad620.html
https://www.analog.com/cn/products/ad620.html
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由于高频下的 PSR 性能较差，因此，仪表放大器的两个电源引脚都需要去耦电容。低电

感陶瓷电容（0.01 至 0.1µF）对于高频非常适用。低 ESR 电解电容也应位于 PC 板上的

几个点，以实现低频去耦。 

仪表放大器直流误差总预算 

以上处理了所有直流误差源，现在，我们可以将所有源反映到仪表放大器输入端，从而

算出最差情况下的直流误差预算，如下面图 4 中的表所示。 

 

图 4：折合到输入端(RTI)的仪表放大器直流误差 

需要注意，只需将 RTI 误差乘以仪表放大器增益，即可将直流误差折合到仪表放大器输

出端(RTO)。 

自稳零仪表放大器 

自稳零是一种动态的失调和漂移消除技术，可将折合到输入端的电压失调降至 µV 水平，

并将电压失调漂移降至 nV/°C 水平。标准自稳零运算放大器的工作原理详见章节《斩波

稳定（自稳零）精密运算放大器》。本章节讨论自稳零技术在仪表放大器中的应用。 

AD8230 自稳零仪表放大器 

AD8230 是一款仪表放大器，基于自稳零拓扑结构，同时具有高共模信号抑制性能。 

内部信号路径由一个有源差分采样保持级（前置放大器）构成，其后是一个差分放大器

（增益放大器）。这两个放大器以自稳零方式来最大程度地减少失调和漂移。全差分拓

https://www.analog.com/cn/products/ad8230.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8230.html
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扑结构会提高信号对寄生噪声和温度效应的抗扰度。放大器增益由两个外部电阻进行设

置，以便于实现 TC 匹配。AD8230 可以接受的输入共模电压范围是电源电压(±5V)之内

（含电源电压）。信号采样速率由一个 6kHz 片内振荡器和逻辑控制，以获得所需的非

重叠时钟相位。 

为了简化功能描述，我们将使用两个时序时钟相位 A 和 B 来区分内部操作的顺序，分别

如图 1 和图 2 所示。相位 A（采样相位）操作如图 1 所示。 

 

图 1：采样相位（相位 A）中的 AD8230 自稳零仪表放大器 

在相位 A 期间，采样电容在共模电位下与输入信号相连。输入信号的电压差 VDIFF存储于

采样电容 CSAMPLE中。只要采样电容的共模电位不同于前置放大器，则输入的共模电位就

会影响 CSAMPLE。在此期间，增益放大器与前置放大器断开，以便使其输出保持在之前采

样的输入信号所设置的电平，即图 1 中 CHOLD所保持的电平。 

在相位 B 中，对模拟输入信号进行采样时，结果将移除输入共模成分。相位 B 的状态如

图 2 所示。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8230.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8230.html
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图 2：传输相位（相位 B）中的 AD8230 自稳零仪表放大器 

前置放大器的共模输出保持在基准电位 VREF。当采样电容的底板连接到前置放大器的输

出端时，输入信号共模电压将被拉升至放大器的共模电压 VREF。通过这种方式，采样电

容达到与前置放大器相同的共模电压。剩余的差分信号出现在增益放大器上，从而刷新

保持电容的信号电位，如图 2 所示。增益放大器会调理存储于保持电容 CHOLD上的更新

信号。 

前置放大器和增益放大器都具有自稳零特性。前置放大器在相位 A 期间（即当采样电容

与信号源相连时）自动归零。通过将前置放大器的差分输入连接在一起，所产生折合到

输出端的失调电压被连接至前置放大器的一个辅助端口上。负反馈会强制在辅助端口产

生消除电压。在相位 B 期间，前置放大器的输入端不再短路，采样电容则与前置放大器

的输入端和输出端相连。前置放大器已在相位 A 中自动归零，其失调处于最低水平。可

利用一个单独的指零放大器（图中未显示）来实现自稳零功能。有关 AD8230 自稳零仪

表放大器工作原理的更多详情，请参阅参考产品详情页。 

尽管 AD8230 在 0.1Hz 至 10Hz 带宽范围内的峰峰值 RTI 噪声只有 3µV，但是其在 1kHz

下的电压噪声频谱密度为 240nV/√Hz。因此，AD8230 需要一个合适的输出 RC 滤波器，

以将测量带宽中的噪声降至可以接受的水平。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8230.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8230.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8230.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8230.html
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AD8230 自稳零仪表放大器的主要规格如图 3 所示。 

 

图 3：AD8230 自稳零仪表放大器的主要规格 

ADI 公司针对单电源工作模式而优化的自稳零仪表放大器有 AD8553、AD8555、AD8556

和 AD8557 四款。 

仪表放大器噪声 

由于仪表放大器主要用于放大微小精密信号，因此，有必要了解所有相关噪声源的效应。

仪表放大器模型如下面图 1 所示。 

 

图 1：仪表放大器噪声模型 

https://www.analog.com/cn/products/ad8230.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8230.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8553.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8555.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8556.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8556.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8557.html
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输入电压噪声有两个来源。第一个来源表示为与输入端串联的噪声源 VNI，就如常规运

算放大器电路中一样。该噪声由仪表放大器增益 G 反映到输出端。第二个噪声源是输出

噪声 VNO，表示为与仪表放大器输出端串联的噪声电压。输出噪声（此处表示为 VOUT）

可以通过除以增益 G，从而折合到输入端。 

与输入噪声电流 IN+和 IN-关联的噪声源也有两个。尽管 IN+和 IN-通常相等(IN+≈IN-=IN)，但它

们却不相关，因此，二者所产生的噪声必须以和方根(RSS)的方式求和。IN+流过 RS 的一

半，IN-流过另一半。结果会产生两个噪声电压，其幅度各为 INRS/2。这两个噪声源分别

由仪表放大器增益 G 反映到输出端。 

总输出噪声是通过和方根形式对全部四个噪声源求和的方式算出的。 

 

如果 IN+=IN-=IN 

 

要求总噪声（折合到输入端(RTI)），只需将上述表达式除以仪表放大器增益 G 即可。 

 

仪表放大器数据手册通常会把总电压噪声 RTI 表示为增益的函数。噪声频谱密度同时包

括输入(VNI)和输出(VNO)噪声贡献。输入电流噪声频谱密度分开规定。 

就如在运算放大器中一样，必须将总仪表放大器噪声 RTI 在适用仪表放大器闭环带宽内

进行积分，从而算出一个和方根值。带宽可以根据数据手册典型确定，其中将频率响应

表示为增益的函数。 
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对于该带宽，计算时务必小心，因为其通常不是恒定带宽积关系（如 VFB 运算放大器即

是如此）。对于 AD620 仪表放大器系列，增益带宽模式更像一个 CFB 运算放大器。在

这种情况下，预测给定增益下带宽最安全的做法是使用数据手册中提供的曲线。 

仪表放大器桥接电路误差预算分析 

在典型应用中，有必要了解仪表放大器的误差源。下图 1 所示为一个 350Ω 的称重传感

器，当用 10V 源激励时，其满量程输出为 100mV。用外部 499Ω 增益设置电阻，将 AD620

的增益设为 100。表中列出了每种误差源对 2145ppm 的总非调整误差的贡献。但需要注

意的是，增益、失调和 CMR 误差都可以通过系统校准消除。其余误差——增益非线性

度和 0.1Hz 至 10Hz 噪声——无法通过校准消除，最终使系统分辨率限制为 42.8ppm（大

约相当于 14 位精度）。当然，本例只是用于说明，但对于解决增益非线性度、LF 噪声

等性能限制性误差问题具有重要意义。 

 

图 1：AD620B 桥接放大器直流误差预算 

ADI 网站上提供了一种通用型放大器（包括仪表放大器）误差预算分析工具和 Analog 

Bridge Wizard™以协助桥接电路的设计，这些设计工具请见：

https://www.analog.com/en/design-center/design-tools-and-calculators.html。 

https://www.analog.com/cn/products/ad620.html
https://www.analog.com/cn/products/ad620.html
https://www.analog.com/cn/products/ad620.html
https://www.analog.com/cn/products/ad620.html
https://www.analog.com/en/design-center/design-tools-and-calculators.html
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差动放大器和电流检测放大器 

基本减法器或差动放大器 

简单的减法器或差动放大器可由四个电阻和一个运算放大器组成，如下图 1 所示。必须

注意，这不是一个仪表放大器（见章节《仪表放大器基础》），但常用于只需简单的差

分至单端转换的应用中，如电流检测。 

 

图 1：运算放大器减法器或差动放大器 

这个简单电路存在几个基本问题。首先，从 V1和 V2获得的输入阻抗不平衡。从 V1获得

的输入阻抗为 R1，从 V2获得的输入阻抗则为 R1'+R2'。就共模抑制而言，配置也可能出

现问题，因为即使是很小的源阻抗不平衡也会降低可用的共模抑制。采用和每个输入串

联且匹配良好的开环缓冲器可以解决该问题（例如，采用精密双通道运算放大器）。但

是，这会增加简单电路的复杂性，还可能会导致失调漂移和非线性。 

该电路的第二个问题是共模抑制主要由电阻比匹配决定，而非运算放大器。电阻比

R1/R2 和 R1'/R2'必须与抑制共模噪声严格匹配，至少与典型运算放大器的共模抑制

相当(≥100dB)。还应注意，电阻绝对值相对而言不太重要。 

从一批电阻中选择四个 1%的电阻可能会产生 0.1%的净电阻比匹配，使共模抑制达到
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66dB（假设 R1=R2）。但是如果其中一个电阻和其它电阻相差 1%，共模抑制可能会下

降至仅 46dB。显然，该电路采用普通分离电阻所获得的性能非常有限（不采用手动匹

配）。因为最好的标准现成 RNC/RNR 型电阻的容差约为 0.1%。 

一般而言，这种电路最差情况下的共模抑制可通过下式计算： 

 

其中 Kr 是小数形式的单电阻容差，此时采用 4 个分立电阻。上式显示，4 个未选中的

相同标称值的 1%电阻容差增大时，最差情况下的共模抑制不会优于 34dB。 

该电路可能会采用净匹配容差为 Kr 的单电阻网络，此时表达式如图所示，即： 

 

用公式 2 计算，假定 R1=R2，电阻比的净匹配容差为 0.1%时，可得出最差情况的直流共

模抑制为 66dB。注意，两种情况均假定较高的放大器共模抑制（即>100dB）。显然，

对高共模抑制而言，此类电路需要四个具有极高绝对值及温度系数匹配的单基板电阻。

此类网络采用厚/薄膜技术，Caddock 和 Vishay 公司均可提供，比率匹配 0.01%或更佳。 

采用简单差动放大器时，为了不增加精密运算放大器的成本、限制 PCB 面积及产生单

独电阻网络，通常最好能找出完整的单芯片解决方案。AMP03 就是这样一款精密差动放

大器，其中包括片内激光调整精密薄膜电阻网络。如下图 2 所示。AMP03F 典型的共模

抑制为 100dB，小信号带宽为 3MHz。 

https://www.analog.com/cn/products/amp03.html
https://www.analog.com/cn/products/amp03.html
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图 2：AMP03 精密差动放大器 

简单的放大器还有一点值得关注，可以在 AD629 差动放大器中看到，这款放大器针对

高共模输入电压进行了优化，典型的电流检测应用如下图 3 所示。AD629 是一款单位增

益差分转单端放大器，可以处理±270V 的共模电压，电源电压为±15V，小信号带宽为

500kHz。 

 

图 3：采用 AD629 差动放大器的高共模电流检测 

采用 R1-R2 分压器网络将同相输入（引脚 3）衰减 20 倍，可以获得高共模电压范围。

对于反相输入则选用电阻 R5，使 R5||R3 等于电阻 R2。电路的噪声增益等于

20[1+R4/(R3||R5)]，从而为差分输入电压提供单位增益。通过对 R1-R5 薄膜电阻进行激

光晶圆调整，可使 AD629B 的最小共模抑制达到 86dB(500Hz)。在应用中，最好的做法

https://www.analog.com/cn/products/amp03.html
https://www.analog.com/cn/products/ad629.html
https://www.analog.com/cn/products/ad629.html
https://www.analog.com/cn/products/ad629.html
https://www.analog.com/cn/products/ad629.html
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是使两个输入的源阻抗保持平衡，因此选用虚拟电阻 RCOMP 来平衡分流检测电阻 RSHUNT

的阻值。 

基于差动放大器的电流检测应用 

差动放大器通常用于电流检测应用。图 4 所示为专门针对汽车应用而优化的 AD8202 差

动放大器的框图。 

 

图 4：AD8202 电流检测差动放大器 

A1 输入放大器配置为一个简单的减法器或差动放大器，增益为 10。A2 放大器提供大小

为 2 的额外同相增益。当 AD8202 采用 3.5V 至 12V 的单电源供电时，通过使用薄膜电阻，

可以支持最高 28V 的输入共模电压。薄膜电阻同时提供 0.01%以内的匹配精度，结果产

生 80dB 的总共模抑制比。 

图 5 显示了如何在电池电流检测应用中将 AD8202 配置为高端和低端工作模式。箝位二

极管保护 AD8202 输入，使其免受（功率器件突然关闭时产生的）感性尖峰的伤害。通

过一个四引脚（开尔文检测）分流电阻来检测电流。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8202.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8202.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8202.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8202.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8202.html
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图 5：利用 AD8202 28V 差动放大器实现高端和低端电池电流检测 

前面讨论的差动放大器利用薄膜电阻来对输入电压进行分压，从而实现高共模输入电

压。另一方面，AD8210、AD8211、AD8212、AD8213 和 AD8215 五款差动放大器则借助

其输入晶体管的高击穿电压来实现 65V 的高共模输入电压。这样可以获得更高的带宽、

更高的输入阻抗。这种架构还具有低噪声特性，因为输入信号不会先进行衰减。在典型

应用中，AD8210 放大由分流电阻中流过的负载电流产生的小差分输入电压。AD8210 能

够抑制高共模电压（最高 65V），并提供以地为参考的缓冲输出，以便与模数转换器(ADC)

连接。图 6 显示了 AD8210 的原理图示意图。 

 

图 6：AD8210 高压(65V)双向分流监控器 

https://www.analog.com/cn/products/ad8202.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8210.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8211.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8212.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8213.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8215.html
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AD8210 主要包括两个模块：一个差分放大器和一个仪表放大器。流经外部分流电阻的

负载电流在 AD8210 的输入端产生电压。输入端通过 R1 和 R2 连接到差分放大器(A1)。放

大器A1利用Q1和Q2调整流经R1和R2的电流，使其自身输入端上的电压为零。当AD8210

的输入信号为 0V 时，R1 和 R2 中的电流相等。当该差分信号非零时，一个电阻中的电

流增大，另一个电阻中的电流则减小。电流差与输入信号的大小和极性成比例。 

R3 和 R4 将流经 Q1 和 Q2 的差分电流转换为差分电压。A2 配置为仪表放大器，用于将

该差分电压转换为单端输出电压。增益通过精密调整的薄膜电阻在内部设置为 20V/V。 

使用 VREF1和 VREF2引脚可以轻松调整输出基准电压。在典型配置中，VREF1连接到 VCC，而

VREF2连接到 GND。这种情况下，当输入信号为 0V 时，输出以 VCC/2 为中心。 

仪表放大器输入过压保护 

保护仪表放大器不受过压影响 

当仪表放大器的输入来自远程传感器时，则可能会受到过压影响。如果在电源开启时将

连接线断开并重新连接，可能会产生较大的瞬态电压。感性耦合是导致电缆上产生无用

电压的另一种因素，结果可能损害仪表放大器的输入级。 

从保护角度来看，仪表放大器在许多方面与运算放大器相似。像运算放大器一样，共模

(CM)和差模(DM)输入电压必须遵循其绝对最大额定值。本章节重点讨论与仪表放大器相

关的问题，而《运算放大器输出相位反转和输入过压保护》章节更适用于运算放大器。 

一些仪表放大器内置有串联电阻形式的过载保护电路。图 1 所示为 AD620 仪表放大器输

入端的原理示意图，图中显示了输入差分晶体管及其相关保护器件。 
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图 1：AD620 仪表放大器内部采用 D1-D2 和串联电阻 RS来提供保护（可通过外部方式增

加额外保护功能） 

由于 400Ω 内部 RS保护电阻为薄膜型电阻，因此它们不会表现出类似于二极管的 IC 基

板导通现象（如果是扩散电阻则会如此）。这意味着，这些电阻的输入端（引脚 3 和 2）

可能高于或低于电源电压。差分故障电流将通过内部电阻 RS 的两倍加上外部增益电阻

RG之和进行限制。施加过量共模电压时，其对应电流会受到 RS的限制。 

输入晶体管 Q1 和 Q2 在其基极-发射极结点处有保护二极管 D1 和 D2，以防止出现反向

击穿电压。对于差分电压，分析显示，故障电流 IIN流过外部 RLIMIT电阻（若有）、内部

RS电阻、增益设置电阻 RG和两个二极管压降（Q2、D1）。对于 AD620 拓扑结构，RG与

增益成反比；在 1000 最大增益下，当 RG为 49.9Ω 时，将出现最差情况（最低电阻）。

因而，最低内部路径总串联电阻约为 850Ω。 

对于 AD620，共模和差分输入电压的任意组合都应限制在一定的水平之内，以使输入故

障电流限制在 20mA（最大值）之内。对于最低电阻情况，17V 的纯差分电压将产生这

一电流水平。对于可能超过任一供电轨的共模电压，则应通过一个内部 ESD 保护二极

管（图 1 中未显示）来导电，实际上相当于将被驱输入箝位于+VS或-VS。对于这种过压
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共模条件，RS的值(400Ω)以及超过供电轨的过量电压决定着电流水平。例如，如果 VIN

为 23V，+VS为 15V，则 RS 上将出现 8V 的电压，结果达到 20mA 的额定电流。对于更

高的故障电压，可以通过添加外部 RLIMIT电阻来处理，以使故障电流维持在 20mA 或以

下。然而，如果 RLIMIT 电阻产生的约翰逊噪声（对于 1000Ω 电阻，25°C 时该噪声为

4nV/√Hz）过大，则可能限制系统的性能。 

最大容许输入故障电流由仪表放大器数据手册规定，可能因器件而异。另外，数据手册

一般会讨论输入电路和推荐的保护方法。 

如果需要额外保护（不仅仅是像上文所述那样添加 RLIMIT电阻），图 2 给出了 AD620 一

类仪表放大器的通用外部电压保护电路。 

 

图 2：AD620 以及其它仪表放大器的通用二极管保护电路采用 D3-D6 来实现共模箝位，

并采用串联电阻 RLIMIT来提供保护 

在该电路中，低泄漏二极管 D3-D6 用作共模箝位。由于仪表放大器偏置电流可能只有 1nA

左右（对于 AD620），因此必须使用低泄漏二极管，尤其是高源阻抗的情况。一种很好

的方法是检查二极管的规格，以确保二极管在仪表放大器内部 ESD 保护二极管开始吸

电流之前就导通。尽管标准肖特基二极管具有出色的输入保护能力，但其漏电流可能高
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达数 mA。然而，快速肖特基二极管（如 International Rectifier 的 SD101 系列）的最大

漏电流为 200nA，典型功耗为 400mW。 

需要注意的是，二极管不仅基本上必须具有低泄露，而且还必须在最高预期温度下保持

低泄漏。这表明需要使用 FET 型二极管或所示的晶体管集电极-基极型二极管。选择 RLIMIT

电阻是为了限制故障条件下的最大二极管电流。如果使用额外的差分保护，则可使用背

对背齐纳或 Transzorb 箝位，以 D1-D2 表示。如果这样做，则应仔细考虑这些二极管的

泄漏情况。 

许多单电源仪表放大器的拓扑结构与图 3 虚线框中的双放大器仪表放大器电路类似。 

 

图 3：单电源仪表放大器可能要求、也可能不要求具有电阻和箝位二极管形式的外部保护 

就外部保护元件的必要性而言，给定仪表放大器可能需要、也可能不需要使用它们。每

种情况都需要单独考虑。例如，一些仪表放大器采用了图中所示的箝位二极管，不过是

内置的而已。AD623 就是这样一种器件，但它缺少串联电阻，必要时可以在外部添加。

请注意，这种方法允许优化 RLIMIT 值以提供保护，对于不需要保护的应用，其对噪声的

影响可以忽略不计。 

https://www.analog.com/cn/products/ad623.html
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另外，一些仪表放大器同时具有内部保护电阻和箝位二极管，AD627 即是这样一个例子。

在该器件中，内部保护足以耐受最高超过电源 40V 的瞬态电压（内部电阻中存在 20mA

故障电流）。对于高于该值的过压水平，可以增加外部 RLIMIT电阻。 

按图中所示在两个输入端放置肖特基二极管就是一种仪表放大器保护选项，不过前提是

源阻抗很小，以致二极管漏电流产生的误差处于可接受水平。如果内部未专门提供箝位，

则可使用肖特基二极管。请注意，在许多情况下，由于现代仪表放大器内置保护网络，

因而不需要这些二极管。但同样，对此并无硬性规定，因而始终都应该查阅数据手册，

然后再敲定应用设计。 

总而言之，图 4 总结了本节讨论的仪表放大器的主要在线过压问题。 

 

图 4：仪表放大器过压问题小结 

这些针对运算放大器和仪表放大器的过压防范措施看起来非常复杂吧，确实很复杂！只

要运算放大器（或仪表放大器）输入（和输出）超出设备边界条件，就可能发生危险情

况或器件损毁。显然，为了实现最高可靠性，必须防患于未然。 

幸运的是，许多应用都是完全内置于设备中，通常看到的是采用同一电源系统的其它 IC

的输入和输出。因此，这种情况下一般不需要箝位和保护方案。 
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仪表放大器输入 RFI 保护 

保护仪表放大器不受 RFI 影响 

在实际应用中，必须处理日益增多的射频干扰(RFI)，对于信号传输线路较长且信号强度

较低的情况尤其如此，这是仪表放大器的典型应用，因为其本身具有共模抑制能力，所

以该器件能从较强共模噪声和干扰中提取较弱的差分信号。但有个潜在问题却往往被忽

视，即仪表放大器中存在的射频整流问题。当存在强射频干扰时，集成电路的内部结点

可能对干扰进行整流，然后以直流输出失调误差表现出来。 

仪表放大器输入端的共模信号通常被其共模抑制的性能衰减了。但遗憾的是，射频整流

仍然会发生，因为即使最好的仪表放大器在信号频率高于 20kHz 时，实际上也不能抑制

共模噪声。放大器的输入级可能对强射频信号进行整流，然后以直流失调误差表现出来。

一旦经过整流后，在仪表放大器输出端的低通滤波器将无法消除这种误差。如果射频干

扰为间歇性，那么它会导致测量误差，但无法被觉察到。 

共模(CM)和差模(DM)RC 输入滤波器 

对于仪表放大器的器件级应用需进行适当的滤波，通用方法如图 1 所示。在此电路中，

仪表放大器可以是数种器件之一。仪表放大器前相对复杂的平衡 RC 滤波器负责执行所

有高频滤波。仪表放大器则通过其增益设置电阻（图中未显示）设置为应用所需的增益。 
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图 1：代码跃迁噪声（折合到输入端噪声）及其对 ADC 传递函数的影响 

注意，该滤波器针对 CM（R1-C1 和 R2-C2）以及差模(DM)信号（R1+R2 和 C3 与串联的

C1-C2 并联）提供完全平衡的滤波。如果 R1-R2 和 C1-C2 匹配不佳，VIN处的某些输入共

模信号将转换为仪表放大器输入端的差模信号。因此，C1 和 C2 的匹配精度至少应达到

5%。此外，R1 和 R2 应该采用 1%金属薄膜电阻，以便帮助实现这一匹配精度。 

此处假设 VIN引脚处的源阻抗小于 R1-R2，并且相互匹配。在此类滤波器中，所选的 C3

应该至少比 C1 或 C2(C3≥10C1,10C2)大 10 倍，以抑制因 R1-C1 和 R2-C2 时间常数不匹配

所引起的 CM-DM 转换而导致的杂散差分信号。 

假设 C3>>C1，由此得到 CM 滤波器带宽为 1/2πR1⋅C1，而 DM 滤波器带宽则大约为

1/4πR1⋅C3。 

总体 DM 滤波器带宽应至少为输入信号带宽的 100 倍。滤波器元件应对称安装在具有较

大面积接地层的电路板上，并且应该靠近仪表放大器的输入端，以便获得比较好的性能。 

图 2 显示了一系列适合各种不同仪表放大器的此类滤波器。RC 元件应根据不同仪表放
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大器进行定制，具体如表中所示。选择这些滤波器元件是为了实现低 EMI/RFI 灵敏度和

低噪声增长的合理平衡（与无滤波器的相应仪表放大器相比）。 

 

图 2：灵活的共模和差模 RC EMI/RFI 滤波器对 AD620 系列、AD623、AD627 及其它仪表

放大器有效 

要测试配置的 EMI/RFI 灵敏度，可以向输入电阻施加 1Vp-pCM 信号，如上所述。当 AD620

等常用仪表放大器在增益为 1000 下工作时，20MHz 范围内观测到的最大 RTI 输入失调

电压漂移为 1.5µV。在 AD620 滤波器示例中，差分带宽约为 400Hz。 

 

图 3：针对简单和最低噪声 EMI/RFI 滤波器操作，共模扼流圈对 AD620 系列仪表放大器

有效 
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除了元件数较少之外，去除电阻后，基于扼流圈的滤波器还具有低噪声特性。不过，关

键是要选择合适的共模扼流圈。上文图 3 所示电路中使用的扼流圈是 Pulse Engineering 

B4001。G=1000 时，DC 至 20MHz 范围内测得的最大 RTI 失调漂移为 4.5µV。针对该滤

波器，用户既可以采用 B4001 等现成扼流圈，也可以自行构建扼流圈。线圈的平衡非常

重要，因此建议使用双线。当然，磁芯材料必须能在预期频带内工作。注意，与图 1 中

的 RC 系列滤波器不同，单纯的扼流圈滤波器不提供差分滤波。可以选择添加差模滤波

功能，即在扼流圈之后的第二级添加图 1 中的 R1-C3-R2 连接。 

采用 X2Y®电容的共模滤波器 

图 4 显示 X2Y 电容的连接图。这类器件尺寸非常小，配有三个引脚并具有四个外部连接

——A、B、G1 和 G2。 

 

图 4：X2Y®电容静电模型 

G1 和 G2 引脚在器件内部相连。X2Y 电容的内部板结构形成一种集成电路，具有一些有趣

的特性。从静电角度来看，三个电节点构成两个电容，这两个电容共享 G1 和 G2 引脚。

制造工艺会自动严格匹配这两个电容。此外，X2Y 结构包含有效的自动变压器/共模扼流

圈。因此，当共模滤波器使用这类器件时，与类似 RC 滤波器相比，高于滤波器转折频率

的共模信号衰减幅度更大。因此，通常无需电容 C3，进而节省了成本和电路板空间。 
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图 5A 所示为传统的 RC 共模滤波器，而图 5B 所示为采用 X2Y 器件的共模滤波器电路。

图 6 比较了这两种滤波器的 RF 衰减性能。 

 

图 5：传统 RC 滤波器和 X2Y CM 滤波器 

 

图 6：X2Y 共模滤波器与传统 RC 共模滤波器的 RF 衰减性能比较 
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仪表放大器设计问答 

仪表放大器有什么作用？ 

仪表放大器用来测量噪声环境中的弱信号。由于噪声通常是共模的，而信号应该是差分

的，所以仪表放大器利用其共模抑制(CMR)特性将有用信号与噪声区分开。 

在仪表放大器应用中的信号源通常具有几千欧姆(kΩ)甚至更大的输出阻抗，因此仪表放

大器应该具有非常高的输入阻抗（通常能够达到数吉欧姆）。仪表放大器的工作频率一

般从直流(DC)到大约 1MHz 之间。当频率超过 1MHz 时，输入电容问题比输入电阻更重要。

通常使用差分放大器处理高速应用，这样虽然提高了速度，但却降低了输入阻抗。 

仪表放大器有那些主要技术指标？ 

设计仪表放大器的工程师需要考虑的主要性能指标包括：电源电流、-3dB 带宽、共模抑

制比(CMRR)、输入失调电压和失调电压随温度的漂移以及输入端的噪声和输入偏置电流。 

 

图 1：大多数仪表放大器使用三个运算放大器构成。其中一个放大器用作差分放大器，

另两个运算放大器用作缓冲放大器(a)；用两只运算放大器构成的仪表放大器由于结构简

化而牺牲性能(b)。 

仪表放大器的内部原理如何？ 

大多数的仪表放大器是由三个运算放大器构成。 
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这些运算放大器可分为两级：两个运算放大器用作前置放大器，其后跟随一个差分放大

器（如图 1a 所示）。前置放大器提供高输入阻抗、低噪声和增益级。差分放大器抑制

共模噪声，并能提供必要的额外增益。 

仪表放大器仅有三个运算放大器是不是仪表放大器的唯一架构？ 

其实不是，另一种仪表放大器架构是采用两个运算放大器，它可节省元件数量，但却存

在两个缺点（见图 1b）：1. 非对称的体系结构降低了 CMRR，尤其是在高频情况下；2. 

仅用一级放大使其增益受到限制。由于输出级的误差影响到输入级，从而导致折合到输

入端的噪声和失调误差变大。 

如何防止仪表放大器的输入端过压？ 

设计工程师需要外部限流电阻器防止太大的驱动电流在内部 ESD 箝位二极管产生过压。

限流电阻器的阻值取决于仪表放大器的噪声水平、电源电压和所需的过压保护。仪表放

大器的使用说明中给出了推荐值。 

由于限流电阻器增加了噪声，所以另一种方法是使用外部大电流箝位二极管，以大幅度

减小阻值。不幸的是，大多数普通二极管都具有很高的泄漏电流，会在仪表放大器输出

端产生很大的失调误差；由于这种漏电流与温度呈指数关系增加，所以设计工程师在高

阻抗信号源应用中不应使用普通二极管。 

什么是 RFI 滤波？它是如何工作的？ 

传感器和仪表放大器之间很长的线路会受到射频干扰(RFI)。仪表放大器对 RF 整流之后

会表现为 DC 输出失调误差。图 2 显示的是一种在 RF 干扰到达仪表放大器之前滤除 RF

干扰的解决方案。元件 R1a 和 C1a 构成同相输入端的低通滤波器，同样，元件 R1b 和

C1b 构成反相输入端的低通滤波器。 

重要的是上述两个低通滤波器的截止频率应该很好地匹配，否则会将共模信号转换成差
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分信号。C2 至少是 C1 的 10 倍，高频时由于两输入端“短路”，这个要求有点放宽。尽

管如此，C1a 和 C1b 匹配仍然至关重要。它们应该选用±5%的 C0G 薄膜电容器。以上两

种滤波器的差分带宽为[1/2πR(2×C2＋C1)]，其共模带宽为[1/(2πR1C1)]。 

 

图 2：RFI 滤波器有助于处理 RF 干扰。 

在购买单片仪表放大器和用分立放大器构建仪表放大器之间如何平衡？ 

使用分立的运算放大器构建一个仪表放大器最主要的理由可能是您没有找到您所需要

的现成仪表放大器。现在，由各个不同制造商提供的运算放大器已有 5,000 多种，其中

仪表放大器大约有 100 种。 

如果您能找到满足您性能要求的单片仪表放大器，那么您会认识到选用现成的单片仪表

放大器而不用自己构建是合理的。这样，您不会浪费开发时间，而且单片仪表放大器也

能够节省尺寸。 

另外，单片仪表放大器的 CMRR 更高，而且利用片内的许多电阻器，其内部寄生效应会

比分立解决方案减小很多。其它优点包括任何电流额定值条件下的噪声和带宽指标在单

片设计中通常都会更好。 
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可变增益放大器 

精密可变增益放大器(VGA) 

具有宽动态范围的多数数据采集系统都需要以某种方法来调整模数转换器(ADC)的输入

信号电平。ADC 满量程输入电压范围通常介于 1V 至 10V 之间。为了实现转换器的额定

精度，最大输入信号应非常接近其满量程电压。 

然而，传感器的输出电压范围非常宽。小传感器电压需要高增益，但对于大输出，高增

益会导致放大器或 ADC 饱和。因此，需要某种增益可预测、可控制的器件。具有可编

程增益的放大器有多种应用，图 1 列出了其中的一部分。 

 

图 1：可变增益放大器(VGA)的应用 

此类器件的增益由直流电压控制，或者，更常见的情况是由数字输入控制。这种器件被

称为“可变增益放大器(VGA)”或“可编程增益放大器(PGA)”。 

对于电压控制 VGA，通常是使增益（用 dB 表示）与线性控制电压成比例。 

数字控制 VGA 可能配置用于获得几个可选的“十倍频程增益”（如 10、100、100 等），
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或配置用于获得“二进制增益”（如 1、2、4、8 等）。许多情况下，增益范围（用 dB

表示）分为相等的步进，具体由 5 至 8 位控制字决定。当然，这是最终系统的函数，也

是理想的类型。 

需要注意的是，以上应用示例的一个共同因素是所处理的不同类型信号是多种多样的。

有些可能要求宽带宽和低失真，其他则可能要求极低噪声，源阻抗从高到低。输入可能

是单端，也可能是差分。 

VGA 的输出可能需要驱动 ADC 某个定义的输入范围，也可能是较小子系统的一部分，

比如 AGC 或增益范围调整环路。其后的电路有多种类别，能满足部分这些要求。 

VGA 通常位于传感器及其 ADC 之间，如下面的图 2 所示。额外的信号调理可能发生在

VGA 之前或之后，具体视应用而定。例如，光电二极管需要在其自己与 VGA 之间放置

一个电流-电压转换器。在多数其他系统中，最好先放置增益，并对较大的信号进行调

理。这样可减少信号调理电路引入的误差。 

 

图 2：数据采样系统中的 VGA 

为了弄清可变增益的好处，我们不妨假设一个具有两个增益设置（即 1 和 2）的理想 VGA。

系统的动态范围增加 6dB。通过将增益增加到最大值 4，动态范围会增加 12dB。如果

ADC 的 LSB 等于 10mV 输入电压，则该 ADC 无法分别更小的信号，但是，当 VGA 的增
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益增加至 2 时，则可以分辨 5mV 的输入信号。因此，处理器可以将 VGA 增益信息与 ADC

数字输出相结合，从而使其分辨率提高 1 位。本质上，这与增加 ADC 的分辨率是一样的。

事实上，目前有一些 ADC 通过片内 VGA 来增加动态范围（如 AD77xx 系列）。 

精密 VGA 的设计问题 

在实际应用中，VGA 并不理想，必须研究并了解其误差源。下面的图 3 总结了 VGA 的

各种设计问题。 

 

图 3：VGA 设计问题 

一个 VGA 设计的基本问题在于对增益精确编程。机电继电器具有极小的导通电阻(RON)，

但并不适合增益切换，原因是速度慢、尺寸大且价格昂贵。CMOS 开关虽然尺寸小，但

其 RON会受电压/温度影响，而且还存在杂散电容，有可能会影响 VGA 交流参数。 

为了了解 RON对性能的影响，我们来考虑下面图 4 中的不良 VGA 设计。一个同相运算放

大器有 4 个不同的增益设置电阻，各通过一个开关接地，RON为 100Ω 至 500Ω。即使当

RON 低至 25Ω 时，16 增益误差为 2.4%，比 8 位还要差！RON 还会随温度而变化，在开

关间也会发生变化。 
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图 4：设计不佳的 VGA 

要尝试“修复”该设计，可以增加电阻，但随之而来的是噪声和失调问题。对于这种电

路，提高精度的唯一方法是使用几乎不存在 RON的继电器。只有在这种情况下，继电器

仅数 mΩ 的 RON只会产生较小的误差（与 625Ω 相比）。 

最好使用对 RON不敏感的电路。在下面的图 5 中，开关与运算放大器的反相输入串联。

由于运算放大器的输入阻抗非常大，因而开关 RON不再相干，而此时的增益完全由外部

电阻决定。请注意——如果运算放大器偏置电流较高，RON 可能会增加较小的失调误差

（如果情况确实如此，则可在 VIN用一个等效电阻进行补偿）。 
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图 5：替代 VGA 配置降低 RON的影响 

下文展示几个基于上述概念和其它概念的低频 VGA 电路。 

AD526 软件可编程 VGA 

AD526 放大器采用前面提到的 VGA 架构，并集成到单芯片上，如图 6 所示。AD526 有 5

个二进制增益设置，范围为 1 至 16，其内部 JFET 开关与放大器反相输入端相连，如图

5 所示。增益电阻经过激光调整，最大增益误差仅为 0.02%，线性度为 0.001%。在负载

端连接 FORCE/SENSE 端子可以确保获得最高精度（同时允许针对低阻抗负载，使用可

选的单位增益缓冲器）。AD526 由一个锁存数字接口控制。 

https://www.analog.com/cn/products/ad526.html
https://www.analog.com/cn/products/ad526.html
https://www.analog.com/cn/products/ad526.html
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图 6：AD526 软件可编程 VGA 的原理示意图 

低噪声 VGA 

相同的设计概念可以用来构建低噪声 VGA，如下面的图 7 所示。其中使用了一个运算放

大器、一个四通道开关和多个精密电阻。噪声较低的 AD797 取代了 AD526 的 JFET 输

入运算放大器，但该电路几乎可以使用任何电压反馈运算放大器。选择 ADG412 的原因

是其 RON为 35Ω。 

https://www.analog.com/cn/products/ad526.html
https://www.analog.com/cn/products/ad797.html
https://www.analog.com/cn/products/ad526.html
https://www.analog.com/cn/products/adg412.html
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图 7：采用 AD797 和 ADG412 构成的一种极低噪声 VGA 

选择这些电阻是为了产生 1、10、100 和 1000 的十倍频程增益，但是，如果需要其他增

益，可以轻松更改电阻值。理想情况下，应该使用一个调整电阻网络，以获得初始增益

精度和低温漂特性。20pF 的反馈电容确保了稳定性，并在切换增益时保持输出电压不

变。开关的控制信号会先将第一个开关关闭几纳秒，然后再开启第二个开关。在此期间，

运算放大器为开环。如果没有电容，输出会开始摆动。相反，电容会在开关期间保持输

出电压不变。由于两个开关同时断开的时间非常短，因此只需要 20pF。对于较慢的开

关，可能需要较大的电容。 

增益为 1000 时，VGA 的输入电压噪声频谱密度仅为 1.65nV/√Hz(1kHz)，略高于仅使用

AD797 时的噪声性能。出现增加的原因在于 ADG412 的噪声以及流过 RON的 AD797 电流

噪声。 

VGA 的精度对于决定系统整体精度非常重要。AD797 的偏置电流为 0.9µA，流过 35ΩRON

时，结果会额外导致 31.5µV 的失调误差。与 AD797 的失调相加后，总 VOS变为 71.5µV

https://www.analog.com/cn/products/ad797.html
https://www.analog.com/cn/products/adg412.html
https://www.analog.com/cn/products/ad797.html
https://www.analog.com/cn/products/adg412.html
https://www.analog.com/cn/products/ad797.html
https://www.analog.com/cn/products/ad797.html
https://www.analog.com/cn/products/ad797.html
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（最大值）。失调温度漂移受偏置电流和 RON 变化的影响。计算显示，总温度系数从

0.6µV/°C 增加至 1.6µV/°C。请注意，尽管这些误差很小（最后可能无关紧要），但仍然

需要知道它们的存在。 

在实际应用中，电路精度和增益 TC 将由外部电阻决定。共模范围、输入偏置电流等输

入特性完全取决于 AD797。 

DAC 编程 VGA 另一种 VGA 结构在运算放大器的反馈环路中利用一个 DAC 来调整数字控

制下的增益，如下面的图 8 所示。DAC 的数字码控制其相对于基准输入 VREF的衰减，其

功能类似于电位计。衰减反馈信号可以增加闭环增益。 

 

图 8：在运算放大器的反馈路径中采用 DAC 的二进制增益 VGA 

这种同相 VGA 要求使用带电压模式输出的乘法 DAC。请注意，乘法 DAC 具有宽基准电压

范围，其中包括零。对于VGA的多数应用来说，基准输入必须能够处理双极性信号。AD7846

是一款符合这些要求的 16 位转换器。在本应用中，它采用标准的二象限乘法模式。 

OP213 是一款低漂移、低噪声放大器，但放大器的选择非常灵活，具体取决于计划的应

用。输入电压范围取决于 AD7846 的输出摆幅，比正电源低 3V，比负电源高 4V。反馈

https://www.analog.com/cn/products/ad797.html
https://www.analog.com/cn/products/ad7846.html
https://www.analog.com/cn/products/ad7846.html
https://www.analog.com/cn/products/op213.html
https://www.analog.com/cn/products/ad7846.html
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环路中使用了一个 1000pF 的电容以保持稳定。 

电路增益通过调整 DAC 的数字输入来设置，计算公式如图 8 所示。D0-15表示数字码的十

进制值。例如，如果所有位均设为高电平，增益将为 65,536/65,535=1.000015。如果 8

个最低有效位设为高电平，其他位设为低电平，则增益为 65,536/255=257。 

当增益为+1 时，电路的带宽较高，达 4MHz。不过，该值会随增益而下降，当增益为 256

时，带宽仅为 600Hz。如果增益带宽积为常数，则当增益为 256 时，带宽应为 15.6kHz；

但是，DAC 的内部电容会使带宽降至 600Hz。 

电路的增益精度取决于 DAC 的分辨率和增益设置。当增益为 1 时，所有位均开启，精度

取决于 DAC 的 DNL 规格，其最大值为±1 LSB。因此，在 16 位系统中，增益精度等于 1 LSB，

或 0.003%。 

不过，随着增益的增加，开启的位将减少。当增益为 256 时，只有位 8 开启。增益精度

仍然取决于±1 LSB 的 DNL，但现在只是与最低的 8 位相比。因此，在 8 位系统中，增益

精度降至 1 LSB，或 0.4%。如果增益增加至 256 以上，增益精度将进一步下降。设计人

员必须确定可以接受的精度水平。在这个具体电路中，增益限制在 256 以内。 

差分输入 VGA 

采用运算放大器的同相 VGA 电路可以轻松适应单电源工作模式，但是当需要差分输入

时，则应使用单电源仪表放大器，如 AD623、AD627 或 AMP04。下面图 9 所示的单电

源仪表放大器 VGA 中，AMP04 与一个外部 ADG511 CMOS 开关配合使用。 

https://www.analog.com/cn/products/ad623.html
https://www.analog.com/cn/products/AD627.html
https://www.analog.com/cn/products/amp04.html
https://www.analog.com/cn/products/amp04.html
https://www.analog.com/cn/products/adg511.html
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图 9：采用 AMP04 仪表放大器和 ADG511 开关的单电源仪表 VGA 

该电路的可选增益为 1、10、100 和 500，由一个 ADG511 进行控制。该电路选择 ADG511

作为具有低 RON(45Ω)的单电源开关。该电路的缺点是，电路增益取决于开关的 RON。较

高增益下需要进行调整，才能实现目标精度。当增益为 500 时，两个开关并联使用，但

若不进行调整，其阻抗会导致 10%的增益误差。 

可编程增益仪表放大器 

AD8250 是一款数字可编程增益（1、2、5 和 10）iCMOS®仪表放大器，具有 GΩ 输入阻

抗、低输出噪声、低失真特性，适合与传感器进行接口，并驱动高采样速率的模数转换

器(ADC)。它拥有 10MHz 带宽、-110dB 的低总谐波失真(THD)，以及达到 0.001%精度时

615ns 的快速建立时间。保证的失调漂移和增益漂移分别为 1.7µV/°C 和 10ppm/°C(G=10)。

除了具有宽输入共模电压范围之外，在 DC 至 50kHz 范围内，当增益为 1 时，这款器件

还具有 80dB 的共模抑制能力。 

精密直流性能与高速能力的结合则使 AD8250 成为数据采集应用的绝佳选择。此外，这

https://www.analog.com/cn/products/amp04.html
https://www.analog.com/cn/products/adg511.html
https://www.analog.com/cn/products/adg511.html
https://www.analog.com/cn/products/adg511.html
https://www.analog.com/cn/products/adg511.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8250.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8250.html
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款单芯片解决方案还可简化设计与制造，并通过保持内部电阻与放大器的高度匹配来改

善仪表性能。AD8250 用户接口由一个并行端口组成，用户可采用两种不同的方法来设

置增益（参见图 10 所示的功能框图和频率响应）。一种方式是用 WR 输入锁存通过总

线发送的 2 比特字。另一种方式是用透明增益模式，在这一模式下，由增益端口处的逻

辑电平状态决定增益。 

 

图 10：AD8250 iCMOS 可编程增益仪表放大器 

AD8251 与 AD8250 类似，但具有可编程增益 1、2、4 和 8。AD8253 的可编程增益为 1、

10、100 和 1000。 

片上集成 VGA/PGA 的 ADC 

一些 ADC（如 AD77xx 测量系列）内置 VGA 和其它调理电路。对于这些器件，电路设计

要简单得多，因为不需要外部 VGA 及其控制逻辑。另外，VGA 的所有误差都包含在 ADC

的规格中，误差计算很方便。VGA 增益通过公用 ADC 串行接口进行控制，转换时会考

虑到增益设置，因而节省了确定输入电压所需要的额外计算。 

ADC 和 VGA 的这种结合十分有用，为高精度系统的实现创造了条件，而且电路设计工

作量极少。举例来说，下面图 11 显示的是 AD7730 Σ-Δ 型测量 ADC 的原理示意图；该

ADC 经过专门优化，可直接对低压电桥输出（满量程低至 10mV）进行数字化处理，使

无噪声分辨率大于 16 位，而且无需使用外部信号调理电路。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8250.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8250.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8251.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8250.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8253.html
https://www.analog.com/cn/products/ad7730.html
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图 11：AD7730 Σ-Δ 型测量 ADC（片上集成 VGA） 

高速可变增益放大器(VGA) 

高频可变增益放大器(VGA)的全面而详细参数不仅包括传统运算放大器的交流参数（带

宽、压摆率、建立时间），而且还应说明通信专用参数。这些参数包括谐波失真性能、

无杂散动态范围(SFDR)、交调失真、交调截点（IP2、IP3）、噪声和噪声系数(NF)。图 1

列出了这些参数。 

 

图 1：通信系统中的动态范围参数 

https://www.analog.com/cn/products/ad7730.html
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本章节将重点讨论适合通信系统的 VGA。VGA 是否适合通信系统取决于这些参数是否满

足系统性能。文中将探讨模拟控制式和数字控制式 VGA。 

自动增益控制(AGC)系统中的可变增益放大器(VGA) 

宽带、低失真可变增益放大器在通信系统中应用非常广泛。例如，无线电接收机中的自

动增益控制(AGC)，如图 2 所示。通常，由于传播路径存在差异，接收到的能量表现出

很大的动态范围，需要在接收机内进行动态范围压缩。 

 

图 2：典型的自动增益控制(AGC)系统 

这种情况下，所需信息蕴含在调制包络中（无论采用何种调制模式），而不是载波的绝

对幅度。例如，1MHz 的载波被调制到 1kHz 上，调制深度为 30%，不管接收到的载波电

平是 0dBm 还是-120dBm，传递的信息都是相同的。存在较大输入变化时，通常会在接

收机内利用某种类型的自动增益控制(AGC)功能，将载波幅度调整到某个归一化参考水

平。AGC 电路用作动态范围压缩器，能够在多个载波周期的间隔内响应某个信号衡量指

标（通常为幅度平均值）。 

因此，它们需要时间来根据接收信号电平差异做出调整。利用峰值检波方法可以缩短信

号电平突然提高所需的响应时间，但稳定性会受到一定损害，因为瞬态噪声尖峰现在可
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以激活 AGC 检测电路。非线性滤波和“延迟 AGC”概念对于优化 AGC 系统很有用。实

践中有很多折衷考虑。 

值得注意的是，一个 AGC 环路实际上有两路输出。当然，较为明显的输出是幅度稳定

信号。不太明显的输出则是 VCA 的控制电压。实际上，此电压衡量输入信号的幅度平均

值。如果系统经过精确调整，则控制电压可用于衡量输入信号，有时也称为“接收信号

强度指示(RSSI)”。给定适用的精密 VCA 增益控制法则，利用后面这点便可以实施针对

输入信号电平进行校准的接收系统。 

压控可变增益放大器 

ADL5391 等模拟乘法器可以用作可变增益放大器，如下面图 3 所示。控制电压施加于其

中一路输入，信号则施加于另一路输入。采用这种配置时，增益与控制电压成正比。 

 

图 3：将乘法器用作压控可变增益放大器 

对于大多数采用模拟乘法器构建的 VCA，其增益与以 V 为单位的控制电压成线性关系，

而且往往存在噪声。但是，所需的 VCA 能够将宽增益范围与恒定带宽和相位、低噪声与

大信号处理能力以及低失真与低功耗相结合，同时提供精确、稳定的线性 dB 增益。

X-AMP™系列可以利用一个独特而精致的解决方案（针对指数放大器）实现这些非常严

苛且相互冲突的目标。概念非常简单：固定增益放大器后接通过特殊方式利用电压来控

制其衰减的无源宽带衰减器（见图 4）。 

https://www.analog.com/cn/products/adl5391.html
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图 4：X-Amp 框图 

该放大器具有优秀的低噪声性能，负反馈则用于精确定义其较高增益（约 30 至 40dB）

并将失真降至最低。由于该放大器的增益是固定的，因此其交流和瞬变响应特性也是不

变的，包括失真和群延迟；由于其增益较高，因此其输入永远不会由超过数毫伏的电压

驱动。因此，该器件始终工作在其小信号响应范围内。 

衰减器是一个 7 级（8 抽头）R-2R 梯形网络。所有相邻抽头之间的电压比都正好为 2，

即 6.02dB。这为实现精密线性 dB 特性奠定了基础。总体衰减为 42.14dB。如图所示，

该放大器的输入可以连接到这些抽头中的任意一个，甚至可以在这些抽头之间进行插

值，而且偏差很小，只有约±0.2dB。总增益的变化范围是固定增益（最大值）到比最大

值小 42.14dB 的值。例如，在 AD600 中，固定增益为 41.07dB（电压增益为 113）；使用

此选项时，整个增益范围为-1.07dB 至+41.07dB。该增益与控制电压之间的关系为

GdB=32VG+20，其中 VG的单位为伏特(V)。 

VG=0 时的增益经过激光调整至绝对精度±0.2dB。增益调整比例由片上带隙基准电压源

（由两个通道共享）决定，该电压源经过激光调整以获得高精度和低温度系数。图 5 所

示为 AD600 和 AD602 的增益与差分控制电压之间的关系。 

https://www.analog.com/cn/products/ad600.html
https://www.analog.com/cn/products/ad600.html
https://www.analog.com/cn/products/ad602.html
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图 5：X-Amp 传递函数 

为了了解 X-AMP™系列的工作方式，请考虑图 6 所示的示意图。请注意，八个抽头各自

均连接到八个双极性差分对（用作由电流控制的跨导(gm)级）之一的一个输入端；所有

这些 gm 级的另一个输入端则连接到放大器用于决定增益的反馈网络 RF1/RF2。当发射极

偏置电流 IE被送至 8 个晶体管对之一（此处未显示具体方式）时，它成为完整放大器的

输入级。 

 

图 6：X-Amp 原理示意图 

当 IE连接至左侧的对时，信号输入直接连接到放大器，从而产生最大增益。凭借良好的

开环设计并辅以负反馈，使得即使在较高频率条件下，失真也非常低。如果 IE现在被突

然切换至第二对，那么总增益会下降正好 6.02dB，而由于只有一个 gm级保持有效，因
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此失真仍旧会很低。 

在现实中，偏置电流会“逐渐”从第一对传递到第二对。当 IE 在两个 gm 级之间均衡分

配时，这两个级都激活；当运算放大器中的两个输入级争抢环路控制（其中一个获得完

整信号，而另一个获得刚好一半信号）时，就会出现这种情况。 

分析表明，有效增益会减少 20log1.5（即 3.52dB），而不是大家首先预想的 3dB。在整

个范围内均衡分配时，该误差相当于±0.25dB 的增益纹波；不过，插值电路实际上会生

成偏置电流的高斯分布，有些 IE始终在相邻级中流动。这使得增益函数更加平滑，并真

正地减少纹波。随着 IE逐渐向右移动，总增益会逐渐下降。 

X-AMP™折合到输入端的总噪声为 1.4nV/√Hz，仅略大于 100Ω 电阻的热噪声（25°C 时为

1.29nV/√Hz）；折合到输入端的噪声是恒定的，而不受衰减器设置影响，因此输出噪声

始终是恒定的且不受增益影响。 

 

图 7：总结了很多 X-AMP 系列的特性 

数字控制式 VGA 

在某些情况下，以数字方式控制信号电平可能会大有好处。上行电缆调制解调器驱动器

便是一例，如 AD8325。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8325.html
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由于数据速率远高于标准拨号连接，有线调制解调器越来越受欢迎。除接收数据（下行）

之外，有线调制解调器还能发射数据（上行）。这就要求使用低失真的数字控制式可变

增益放大器，且该放大器能够以 1Vrms 的标称电平（+11.2dBm 或 60dBmV）驱动 75Ω

同轴电缆。AD8325 就是适合此应用的有线电视(CATV)上行线路驱动器系列的一款产品。

AD8325 的增益由一个 8 位串行字控制，该字在 59.45dB 范围内决定所需增益，进而产

生 0.7526dB/LSB 的增益变化。AD8325 框图如下面图 8 所示。 

 

图 8：AD8325 CATV 数字控制式可变增益放大器 

AD8325 具有一个可变衰减器内核，以数字方式控制衰减，范围为 0dB 至-59.45dB。输

入缓冲器的增益大约为+30dB，因此得到的总增益范围为-29.45dB 至+30.0dB。在上电

模式下，AD8325 包括四个模拟功能。输入放大器（前置放大器）可以采用单端或差分

配置。8 位控制字解码成一个 3 位字和一个 9 位字，前者驱动游标级（精密增益调整），

后者则驱动衰减内核(DAC)。游标级中实现 0.7526dB/LSB 分辨率，总衰减约为 5.25dB。

在游标级之后，由 DAC 提供 AD8325 衰减的批处理（9 位或 54dB）。 

前置放大器和游标增益模块中的信号为差分形式，以提高 PSRR 和线性度。差分电流从

DAC 馈入输出级，后者将这些电流放大到驱动 75Ω 负载所需的合适电平。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8325.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8325.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8325.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8325.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8325.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8325.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8325.html
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AD8325 在上电和关断情况下均可保持恒定的 75Ω 动态输出阻抗，这是该器件的一项主

要性能和成本优势。输出级利用负反馈来实现 75Ω 差分动态输出阻抗。这样便无需使用

外部 75Ω 端接电阻，进而产生是标准运算放大器两倍的有效输出电压。 

这些特性使得AD8325能够采用+5V单电源工作并且仍能提供所需的输出功率。在 21MHz

带宽、输出电平最高为 1Vrms(+11.2dBm)时，失真性能为-57dBc。 

AD8370 是一款低成本、数字控制、可变增益放大器，可以提供精密增益控制、高 IP3

和低噪声系数。框图如图 9 所示。 

 

图 9：750MHz 数字控制式 VGA AD8370 

AD8370 具有出色的失真性能和宽带宽。对于宽输入动态范围应用，AD8370 能提供以下

两种输入范围：高增益模式和低增益模式。一个游标 7 位跨导(Gm)级能够以优于 2dB 的

分辨率提供 28dB 增益范围，以优于 1dB 的分辨率提供 22dB 的增益范围。第二种增益

范围比第一种要高 17dB，可选择用于改善噪声性能。AD8370 的电源由 PWUP 引脚的逻

辑电平提供，在关断模式下，其功耗小于 4mA，可以提供出色的输入-输出隔离。关断

模式下工作时，增益设置保持不变。 

AD8370 的增益控制通过一个 8 位串行增益控制字实现。MSB 在两个增益范围之间进行

https://www.analog.com/cn/products/ad8325.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8325.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8370.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8370.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8370.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8370.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8370.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8370.html
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选择，余下的 7 位则以精确线性增益步进调整总增益。 

AD8375 是一款差分可变增益放大器，由一个 150Ω 数字控制式无源衰减器后接高线性度

跨导放大器组成，如图 10 所示。 

 

图 10：630MHz 低失真数字控制式 VGA AD8375 

一个 5 位二进制代码以 1dB 步进更改衰减设置，从而使得器件的增益从 20dB（代码 0）

变为-4dB（代码 24 及以上）。最大增益设置下，器件的噪声系数约为 8dB，并会随着

增益下降而增加。噪声系数的增加量与增益的减少量相等。在输出端测得的器件线性度

是一阶的，且与增益设置无关。增益介于 0dB 至 20dB 之间时，140MHz 条件下 150Ω 负

载的 OIP3 约为 50dBm（每个信号音 3dBm）。增益设置为 0dB 以下时，则会下降至约

45dBm。 

比较器 

比较器 

比较器基础知识 

比较器与运算放大器类似，有两个输入端（反相和同相）及一个输出端（见图 1）。但

https://www.analog.com/cn/products/ad8375.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8375.html
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比较器是专门设计用于比较两个输入端的电压的。因此，比较器工作时具有非线性特性。

比较器工作于开环模式，提供一个双态逻辑输出电压。这两个状态代表两个输入之间的

净差（包括比较器输入失调电压的影响）的符号。因此，如果同相输入端的输入信号超

过反相输入端的信号（加上失调电压 Vos），比较器的输出为逻辑“1”，反之则为逻辑

“0”。比较器一般用于需要将某个变化信号电平与固定电平（通常为基准电压）相比

较的应用之中。由于比较器实际上是一种 1 位模数转换器(ADC)，因而是所有 ADC 中的

一个基本元件。（有关作为 ADC 构建模块的比较器的详情，请参见《找出那些难以琢

磨、稍纵即逝的 ADC 闪码和亚稳状态》）。 

 

图 1：比较器符号 

比较器的直流规格与运算放大器相似：输入失调电压、输入偏置电流、失调和漂移、共

模输入范围、增益、CMR 和 PSR。标准的逻辑相关直流、时序和接口规格都与比较器输

出相关。 

比较器的主要交流规格为传播延迟（见图 2）：指差分输入信号跨过失调电压之后，输

出达到跃迁的 50%点所需要的时间——在方波（幅度通常为 100mV）时失调电压是超

过某个预设的输入值（通常为 5mV 或 10mV）。 

https://www.analog.com/media/cn/training-seminars/tutorials/MT-011_cn.pdf
https://www.analog.com/media/cn/training-seminars/tutorials/MT-011_cn.pdf
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图 2：比较器的传播延迟 

在真正的比较器中，随着输入过驱的增加，传播延迟会有一定程度的减小。作为过驱的

函数的传播延迟的这种变化被称为消散，如图 3 所示。 

 

图 3：比较器的延迟消散 

比较器迟滞 

在嘈杂环境中，或者当输入信号达到或接近开关阈值，而比较器不便进行连续切换时，

给比较器传递函数增加迟滞（指应用少量的正反馈）通常会有所帮助。当将变化相对较
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慢的输入与直流电平相比较时，情况即是如此。噪声可能使输出在输出电平之间切换多

次。具有迟滞特性的比较器传递函数如图 4 所示。 

如果输入电压从负向达到开关阈值(VOS)，则比较器在输入跨越 VOS+VH/2 时从“0”切换

为“1”。此时新的开关阈值变为 VOS-VH/2。比较器输出将保持“1”状态，直到从正向

低于阈值 VOS-VH/2 为止。除非超过以 VOS±VH/2 为边界的范围，否则以 VOS为中心的输入

噪声不会引起比较器切换状态。 

 

图 4：迟滞的影响 

迟滞可以通过两个电阻实现（见图 5），迟滞量与两个电阻之比成比例。比较器信号输

入可连接到反相或同相输入，但是，如果连接的是反相输入，则源阻抗必须低至不会对

R1 产生显著影响的水平（当然，如果源阻抗具有较高的可预测性，也可用作 R1）。 
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图 5：迟滞的应用 

如果跳变电压处于比较器两个输出电压的中间（对称电源和地基准即是如此），则迟滞

将使正负阈值等距离偏离跳变点电压；但是，如果跳变点更接近两个输出中的一个，则

阈值呈不对称关系处于跳变点电压左右。 

为了计算迟滞，设比较器的两个输出电压分别为 VP 和 VN。比较器跳变点电压为 VTP。

负阈值为： 

 

正阈值电压为： 

 

图 6 展示的是如何用外部迟滞来改善比较器的响应。 
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图 6：迟滞有助于净化比较器的响应 

使用外部迟滞的问题是输出电压取决于电源电压和负载。这意味着，迟滞电压会因应用

不同而异。虽然这会影响分辨率，但迟滞通常只占该范围的极小一部分，而且安全余量

可以达到计算结果的两到三（或更多）倍，所以并不是一个严重问题。换用几个比较器

可以帮助您确立对安全余量的信心。反馈请勿使用绕线电阻，其电感会造成更大问题。 

别忘了给比较器增加额外的迟滞同时会降低比较器的有效分辨率。可分辨的最小信号等

于阈值电压之差，即 VP-VN。 

有些比较器内置迟滞，AD790 即是这样的一个例子（见图 7）。额定迟滞电压为 500µV。

当然，应用外部迟滞会替代该迟滞。 

AD790 还有一个优势。输入（模拟）端的电源不一定与输出端相同。输出摆幅是从 VLOGIC

到 GND。输入电源可为±15V，最低为+5V 和地电压。 

https://www.analog.com/cn/products/ad790.html
https://www.analog.com/cn/products/ad790.html
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图 7：AD790 功能框图 

比较器的输出为开路集电极（TTL 逻辑）或开路漏电极（CMOS 逻辑）很常见。这样，

就可以与适合后继电路的任何逻辑电平相接口。请注意，必须遵循容许的最大输出电压，

但这通常并非什么大问题。 

窗口比较器 

窗口比较器利用基准电压不同、输入电压相同的两个比较器。比较器以特有方式与一个

逻辑电路相连，当输入信号处于两个基准电压之间时，最终的输出逻辑电平有效，如图

8 所示。 

 

图 8：窗口比较器 

https://www.analog.com/cn/products/ad790.html
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锁存器使能功能 

许多比较器内置一个锁存器。锁存器使能信号有两个状态：比较（跟踪）和锁存（保持）。

当锁存器使能信号处于比较状态时，比较器输出会持续对净差分输入信号的符号做出反

应。当锁存器使能信号过渡到锁存状态，比较器输出将变为逻辑“1”或逻辑“0”，具

体取决于差分输入信号在使能信号跃迁时的符号（这里，我们忽略了设置和保持时间，

也忽略了与锁存器使能功能相关的输出传播延迟）。即使许多比较器有锁存器使能功能，

它们也经常只是工作于比较模式。 

比较器的内置锁存器使能功能在 ADC 应用中尤其有用，因为，它允许在已知时刻记录

比较器的输出。Flash 转换器即利用了这一概念，以共用一个锁存器使能线路的多个并

联比较器。与锁存器使能功能相关的典型时序特性如图 9 所示。 

 

图 9：输出锁存器的影响 

锁存器使能置位与输出逻辑摆幅 50%点之间的延迟被称为锁存使能输出延迟。趋正和趋

负输出在这方面可能有所不同。与锁存器使能功能相关的其他关键规格是容许的最小锁

存器使能脉冲宽度。该规格决定着比较器可选通的最大频率。 

快速比较器因具有较高的增益和带宽，因而应用起来具有一定的困难。在使用比较器时，
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必须正确应用高速电路布局、接地、去耦和信号路径。这一点再强调也不为过。最大的

问题是，当输入信号非常接近或者等于开关阈值时，它们很可能产生振荡。 

当将一个慢速信号与一个直流基准电压相比较时，也有可能发生这种情况。利用迟滞和

较窄的锁存器使能脉冲一般有助于改善这种情况。TTL 或 CMOS 输出比较器比 ECL 比较

器更容易振荡，因为它们具有较大的输出摆幅和快速边沿，而且随着输出切换状态，电

源电流会产生尖峰。结果有可能以噪声形式反馈给输入。 

将运算放大器用作比较器 

运算放大器和比较器乍看似乎可以互换，实际上，两者还是存在一些重要差异。比较器

用于开环系统，旨在从其输出端驱动逻辑电路，以及在高速条件下工作，通常比较稳定。

运算放大器的用途不同于比较器，过驱时可能会饱和，使得恢复速度相对较慢。施加较

大差分电压时，很多运算放大器的输入级都会出现异常表现，实际上，运算放大器的差

分输入电压范围通常存在限制。运算放大器输出也很少兼容逻辑电路。 

但是仍有很多人试图将运算放大器用作比较器。这种做法在低速和低分辨率时或许可

行，但是大多数情况下结果并不理想。单靠参考运算放大器数据手册不能解决将运算放

大器用作比较器的所有相关问题，因为运算放大器设计的目的并非用作比较器。 

最常见的问题是速度（之前已经提到过）、输入结构的影响（保护二极管、FET 放大器

的相位翻转等）、输出结构（并非用于驱动逻辑电路）、迟滞、稳定性，以及共模效应。 

速度考虑因素 

大多数比较器速度都很快，不过很多运算放大器速度也很快。为什么将运算放大器用作

比较器时会造成低速度呢？ 

比较器用于大差分输入电压，而运算放大器工作时，差分输入电压一般会在负反馈的作

用下降至最低。当运算放大器过驱时，有时仅几毫伏也可能导致过载，其中有些放大级
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可能发生饱和。这种情况下，器件需要相对较长的时间从饱和中恢复，因此，如果发生

饱和，其速度将比始终不饱和时慢得多（参见图 1）。 

 

图 1：放大器用作比较器时的放大器速度饱和效应 

过驱运算放大器的饱和恢复时间很可能远远超过放大器的正常群延迟，并且通常取决于

过驱量。由于仅有少数运算放大器明确规定从不同程度过驱状态恢复所需的时间，因此，

一般说来，有必要根据特定应用的具体过驱情况，通过实验确定放大器的特性。 

对这类实验的结果应持谨慎态度，通过比较器（运算放大器）的传播延迟值（用于最差

条件下的设计计算）应至少为所有实验中最差值的两倍。 

输出考虑因素 

比较器的输出端用于驱动特定逻辑电路系列，运算放大器的输出端则用于在供电轨之间

摆动。 

通常，运算放大器比较器驱动的逻辑电路不会共用运算放大器的电源，运算放大器轨到

轨摆动可能会超出逻辑供电轨，很可能会破坏逻辑电路，引起短路后还可能会破坏运算

放大器。 

有三种逻辑电路必须考虑，即 ECL、TTL 和 CMOS。 
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ECL 是一种极快的电流导引逻辑系列。基于上述原因，当应用中涉及 ECL 的最高速度

时，运算放大器不太可能会用作比较器，因此，通常只需注意从运算放大器的信号摆幅

驱动 ECL 逻辑电平，因杂散电容造成的额外速度损失并不重要。只需采用三个电阻即可，

如图 2 所示。 

图中选用了 R1、R2 和 R3，当运算放大器输出为正值时，栅级电平为-0.8V，当输出较

低时，栅级电平为-1.6V。ECL 有时候采用正电源而不是负电源（即另外一个供电轨接地），

采用的基本接口电路相同，但是数值必须重新计算。 

 

图 2：驱动 ECL 逻辑电路的运算放大器比较器 

虽然 CMOS 和 TTL 输入结构、逻辑电平和电流差别很大（尽管有些 CMOS 明确规定可以

采用 TTL 输入电平工作），但由于这两种逻辑电路都在逻辑 0（接近 0V）和逻辑 1（接

近 5V）时工作，因此非常适合采用相同的接口电路。 
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图 3：驱动 TTL 或 CMOS 逻辑电路的运算放大器比较器 

最简单的接口采用单个 N 沟道 MOS 晶体管和一个上拉电阻 RL，如图 3 所示。用 NPN 晶

体管、RL，外加一个晶体管和二极管也可以组成类似的电路。这些电路简单、廉价且可

靠，还可以连接多个并联晶体管和一个 RL，实现“线或”功能，但是 0-1 转换的速度取

决于 RL 值和输出节点的杂散电容。RL 值越低，速度越快，但是功耗也会随之增加。通

过采用两个 MOS 器件、一个 P 沟道和一个 N 沟道，可以组成一个只需两个器件的

CMOS/TTL 接口，每种状态下都没有静态功耗（参见图 4）。 

此外，只需改变器件的位置，就可以设置成反相或同相。但是，当两个器件同时打开时，

开关过程中势必会产生较大的浪涌电流，除非采用集成高通道电阻的 MOS 器件，否则

就可能需要使用限流电阻来减小浪涌电流的影响。该图和图 3 中的应用所采用的 MOS

器件栅源击穿电压 VBGS在每个方向都必须大于比较器的输出电压。MOS 器件中常见的栅

源击穿电压值 VBGS>±25V，这一数值通常绰绰有余，但是很多 MOS 器件内置栅级保护二

极管，会减小这一数值，所以这些器件不应采用。 
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图 4：内置 CMOS 驱动器的运算放大器比较器 

输入考虑因素 

对于用作比较器的运算放大器，还需考虑与其输入相关的多种影响因素。工程师对所有

运算放大器和比较器做出的第一级假设是：它们具有无穷大的输入阻抗，并且可视为开

路（电流反馈（跨导）运算放大器除外，这种运算放大器同相输入端具有高阻抗，但反

相输入端只有几十欧姆的低阻抗）。 

但是很多运算放大器（尤其是偏置补偿型运算放大器，如 OP-07 及其很多后继产品）都

内置保护电路，以防止大电压损坏输入器件。 

其它运算放大器则内置更复杂的输入电路，在施加的差分电压小于几十毫伏时只具有高

阻抗，或者在差分电压大于几十伏时可能会损坏。因此，将运算放大器用作比较器时，

如果施加大差分电压，必须仔细研究数据手册，才能确定输入电路的工作方式。（采用

集成电路时，务必研究数据手册，确保其非理想特性（每个集成电路都存在一些非理想

特性）兼容推荐的应用——本文中这点尤为重要。）图 5 所示为内置防止大差分电压输

入二极管的运算放大器。 

https://www.analog.com/cn/products/op07-ltc.html
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图 5：具有保护功能的运算放大器输入结构 

当然，有一些比较器应用不存在大差分电压，即使存在，比较器输入阻抗相对而言也不

太重要。这种情况适合将运算放大器用作比较器，其输入电路表现为非线性，但是涉及

的问题必须考虑，不能忽视。 

对 BIFET 运算放大器而言，如果其输入接近其中一个电源（通常为负电源），几乎都会

表现异常。其反相和同相输入可以互换。如果运算放大器用作比较器时发生这种情况，

涉及的系统相位将会反转，造成极大不便。要解决这一问题，还是必须仔细阅读数据手

册，确定合适的共模范围。 

而且，没有负反馈意味着与运算放大器电路不同，输入阻抗不必乘以开环增益。因此，

输入电流会随着比较器开关而变化。因此，驱动阻抗和寄生反馈对影响电路稳定性起着

重要作用。负反馈往往会使放大器保持在线性区域内，正反馈则会使其饱和。 

总结 

运算放大器设计的目的不是用作比较器，因此，本章节不太建议这种做法。尽管如此，

在某些应用中，将运算放大器用作比较器却是正确的设计决策，关键是要慎重考虑后再

做出决策，并确保所选运算放大器能达到预期的性能。因此，必须仔细阅读数据手册，

认真考虑非理想运算放大器性能的影响，并计算出运算放大器参数对应用的影响。由于
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运算放大器以非标准方式使用，可能还必须进行某些实验——实验所用的放大器不一定

具有典型性，因此，解读实验结果时不宜过于乐观。 

对数放大器 

对数放大器基础知识 

对数放大器的基本概念和术语 

“对数放大器”这个术语有点用词不当，“对数转换器”更为贴切。将信号转换成其等

效对数值涉及到一种非线性运算，如果不甚了解的话，其结果可能令人十分费解。必须

注意，许多耳熟能详的线性电路概念与对数放大器毫无关系。例如，当输入接近零时，

理想对数放大器的增量增益会接近无穷大，并且对数放大器输出的失调变化相当于其输

入的幅度变化，而不是输入的失调变化。 

为便于讨论，我们假定对数放大器的输入和输出均为电压，尽管也可以设计对数电流放

大器、对数跨阻放大器或对数跨导放大器。 

如果考虑等式 Y=log(X)，我们会发现，每当 X 乘以常数 A，Y 则按另一个常数 A1 递增。

因此，如果 log(K)=K1，则 log(AK)=K1+A1，log(A2K)=K1+2A1 且 log(K/A)=K1-A1。结果得到

图 1 所示的曲线图，其中，当 X 为单位值时，Y 为零；当 X 接近零时，Y 逼近负无穷大；

当 Y 为负时，X 无值。 



 

微信搜索“ADI 智库”，获取更多技术资料 274 

 

图 1：Y=log (X)的曲线图 

总体而言，对数放大器的表现与此不同。除了很难排列无穷大负输出电压以外，这种器

件实际上用处不大。 

对数放大器必须满足以下传递函数： 

 

其输入值范围可能为 100:1(40dB)至 1,000,000:1(120dB)以上。 

当输入非常接近零时，对数放大器的表现不再具有对数特性，此时多数对数放大器会遵

守线性 VIN/VOUT 法则。这种行为往往在器件噪声中丢失。噪声通常会限制对数放大器的

动态范围。常数 VY具有电压维度，因为输出是电压。输入 VIN除以电压 VX，因为对数的

自变量必须是简单的无量纲比值。 

对数放大器的传递特性曲线如图 2 所示。横轴（输入）为对数刻度，理想的传递特性为

直线。当 VIN=VX时，对数为零(log1=0)。因此，VX称为对数放大器的“截止电压”，因为

其曲线在 VIN等于此值时与横轴相交。 
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图 2：对数放大器的传递函数 

该曲线的斜率与 VY成比例。在设置刻度时，通常采用基数为 10 的对数，因为这样可以

简化其与分贝值的关系：当 VIN=10VX时，对数值为 1，因而输出电压为 VY。当 VIN=100VX

时，输出为 2VY，依此类推。因而，可以将 VY视为“斜率电压”或“V/10 倍频程系数”。 

当 x 为负值时，对数函数的值不确定。对数放大器可能以三种不同方式响应负输入：(1)

可能产生满量程负输出，如图 3 所示。(2)可能产生与输入绝对值的对数成比例的输出，

并忽略其符号，如图 4 所示。这类对数放大器可以视为具有对数特性的全波检波器，通

常称为“检波”对数放大器。(3)可能产生与输入绝对值的对数成比例的输出，且符号与

输入相同，如图 5 所示。这类对数放大器可以视为具有对数特性的视频放大器，可以称

为“对数视频”放大器，或者有时也称为“真对数放大器”。 
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图 3：基本型对数放大器（负输入时饱和） 

 

图 4：检波对数放大器（输出极性与输入极性无关） 
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图 5：对数视频或“真对数放大器”（对正或负信号的响应具有对称性） 

对数放大器的架构 

对数放大器有三种基本架构可用：基本二极管对数放大器、连续检波对数放大器和基于

级联半限幅放大器的“真对数放大器”。 

硅二极管上的电压与流过它的电流的对数成比例。如果在反相运算放大器的反馈路径中

放置一个二极管，则输出电压将与输入电流的对数成比例，如图 6 所示。 

 

图 6：基于二极管/运算放大器的对数放大器 

实践中，这种配置的动态范围限制在 40-60dB 之间，因为二极管的特性不甚理想；但是，
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如果用一个以二极管连接的晶体管取代这个二极管（如图 7 所示），则动态范围可以扩

展至 120dB 或以上。 

 

图 7：基于晶体管/运算放大器的对数放大器 

这类对数放大器有三个缺点：(1)斜率和截距都受温度影响；(2)只能处理单极性信号；(3)

其带宽受限且受信号幅度影响。如果在单个芯片上使用多个此类对数放大器来构建同时

执行对数和反对数运算的模拟计算机，则在对数运算中，温度变化无关紧要，因为这会

由反对数运算中的类似变化进行补偿。 

AD538 因此得以诞生，这是一款单芯片模拟计算机，可以进行乘法、除法和幂运算（见

图 8）。不过，实际进行对数运算时，AD538 及类似电路需要温度补偿。对于高频应用，

这类对数放大器的主要缺陷是频率响应受限——而且无法克服。无论设计放大器时如何

谨慎，从输出到输入之间始终都存在残余反馈电容 CC（通常称为密勒电容），结果使高

频响应受限（见图 7）。 

https://www.analog.com/cn/products/ad538.html
https://www.analog.com/cn/products/ad538.html


 

微信搜索“ADI 智库”，获取更多技术资料 279 

 

图 8：AD538 对数放大器的原理示意图 

密勒电容的最大问题是，发射极-基极的结阻抗与流入它的电流成反比——因此，如果

对数放大器的动态范围为 1,000,000:1，则其带宽也会按 1,000,000:1 的比例变化。实际

操作中，变化要小一些，因为其它考虑因素会影响大信号带宽，但是，很难使这类对数

放大器的小信号带宽大于几百 kHz。 

适用于高频运算的对数放大器详见《高频对数放大器》章节。 

高频对数放大器 

多级对数放大器 

在上一章节《对数放大器基础知识》中，我们讨论了低频对数放大器。在本章节中，我

们将讨论高频应用。 

https://www.analog.com/cn/products/ad538.html
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基于二极管/运算放大器（或晶体管/运算放大器）的传统对数放大器存在频率响应受限

的不足，尤其是在低电平下。因此，高频应用中使用检波和真对数架构。尽管它们在细

节上有所不同，但其基本设计原理却是一致的：这些设计采用大信号行为定义明确的多

个类似级联线性级，而不是一个具有对数特性的放大器。 

假设有 N 个级联限幅放大器，各放大器的输出驱动着一个求和电路和下一级（图 1）。

如果每个放大器的增益为 AdB，则带的小信号增益为 NAdB。如果输入信号小到最后一

级无需进行限幅的程度，则求和放大器的输出将以最后一级的输出为主导。 

 

图 1：基本的多级对数放大器架构 

随着输入信号的增加，最后一级将进行限幅。此时，它对求和放大器输出的贡献是固定

的，但求和放大器的增量增益会降至(N-1)AdB。随着输入继续增加，该级则会进行限幅，

并对输出提供固定的贡献量，而增量增益会下降至(N-2)AdB，依此类推——直到第一级

进行限幅且输出不再随信号输入的增加而变化为止。 

因此，响应曲线为一组直线，如图 2 所示。但这些直线的合起来却非常逼近对数曲线；

在实践中，甚至更好，因为很少有限幅放大器（尤其是高频放大器）能像本模型一样实

现突然限幅。 

增益 A 的选择也会影响对数线性度。如果增益过高，对数逼近的效果会比较差。如果过

低，则需要过多的级来实现目标动态范围。一般而言，可选择 10 至 12dB（3×至 4×）

范围内的增益。 
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图 2：基本多级对数放大器的响应（单极性） 

当然，这是一种理想而且非常普通的模型——它展示了相关原理，但很难在高频下实现。

假设每个限幅放大器的延迟为 t 纳秒（当放大器限幅时，该延迟也可能发生变化，但我

们先来考虑一阶效应！）。通过所有 N 个级的信号会存在 Nt 纳秒的延迟，而只通过一

个级的信号只会延迟 t 纳秒。这意味着，小信号会延迟 Nt 纳秒，而大信号则被“污损”，

在 Nt 纳秒内分散到达。1 纳秒相当于光速下的 1 英尺，因此，在雷达系统的分辨率下，

这相当于位置分布范围达 Nt 英尺，这在某些系统中是不可接受的（对多数对数放大器

应用来说，这并不是问题）。 

一种解决办法是在求和放大器的信号路径上插入延迟，但这可能使情况复杂化。另一

种解决办法是略微改变架构，改为采用小信号增益为 A、大信号（增量）增益为单位

值(0dB)的多个级，而不是对增益级进行限幅。我们可以将这种级看成两个并联放大器，

一个带增益的限幅放大器和一个单位增益缓冲器，二者一起为求和放大器提供信号，

如图 3 所示。 
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图 3：“真”对数放大器元件以及由数个此类元件构成的对数放大器的结构和性能 

连续检波对数放大器 

在图 3 中，这些级联的级形成一个对数放大器，无需对各个级求和。上述多级架构都是

视频对数放大器，或真对数放大器，但最常见的高频对数放大器是图 4 所示的连续检波

对数放大器架构。 

 

图 4：带对数和限幅器输出的连续检波对数放大器 

如上所述，连续检波对数放大器由级联限幅级构成，但并不直接对其输出求和，而是将

这些输出施加到检波器，然后对检波器输出求和，如图 4 所示。如果检波器具有电流输

出，则求和过程可能只是将所有检波器输出连接起来。 
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采用这种架构的对数放大器有两个输出：对数输出和限幅输出。在许多应用中，并不使

用限幅输出，但在某些应用中（例如带“S”表的 FM 接收器），二者都是必不可少的。

以极性解调技术从输入信号中抽取相位信息时，限幅输出尤其有用。 

连续检波对数放大器的对数输出一般含有幅度信息，相位和频率信息则丢失。然而，如

果使用半波检波器，并且同时注意均衡连续检波器的延迟，则情况不一定是这样——但

此类对数放大器的设计非常严苛。 

对数放大器的规格 

对数放大器的规格包括噪声、动态范围、频率响应（用作连续检波对数放大器级的某些

放大器同时有低频和高频截止）、传递特性的斜率（表示为 V/dB 或 mA/dB，具体取决

于是电压还是电流输出器件）、截点（输出电压或电流为零时对应的输入电平）和对数

线性度。（参见图 5）。 

 

图 5：连续检波对数线性度 

许多年以前，还需要用多个独立的单芯片限幅放大器（如 Plessey SL-1521 系列）来构建

高性能、高频连续检波对数放大器（称为对数带）。不过，随着 IC 工艺的发展，完整

的对数带功能可以集成到单个芯片上，因而不再需要成本高昂的混合型对数带。目前，

现代连续检波对数放大器已广泛上市。 

AD641 对数放大器在单个 IC 封装中集成了 5 个限幅级（每级 10dB）和 5 个全波检波器，

https://www.analog.com/cn/products/ad641.html
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其对数性能从 DC 扩展到 250MHz。另外，其放大器和全波检波器级是平衡的，因此，

只要布局正确，通过供电轨的反馈一般可以保证稳定。AD641 的功能框图如图 6 所示。

与许多以前的集成电路对数放大器不同，AD641 经过激光调整，斜率和截距绝对精度极

高，并且完全经过温度补偿。AD641 的传递函数和对数线性度如图 7 所示。 

 

图 6：AD641 单芯片对数放大器的功能框图 

 

图 7：单芯片 AD641 的直流对数传递函数和误差曲线 

由于 AD641 具有极高的精度，因此，在计算响应时必须考虑其实际的驱动波形。当一种

波形通过对数函数发生器时，结果波形的均值会发生变化。虽然这并不会影响响应的斜

https://www.analog.com/cn/products/ad641.html
https://www.analog.com/cn/products/ad641.html
https://www.analog.com/cn/products/ad641.html
https://www.analog.com/cn/products/ad641.html
https://www.analog.com/cn/products/ad641.html
https://www.analog.com/cn/products/ad641.html
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率，但是截距会按图 8 中的方式发生明显变化。 

 

图 8：波形对截点的影响 

AD641 经过校准和激光调整，以便为直流电平或者对称的 2kHz 方波产生既定响应。在

正弦波输入下，其额定截距为 2mV（也就是说，无论是幅度为 2mV 峰值（非峰峰值）

的 2kHz 正弦波，还是直流或 1mV 的方波信号，两者产生的均值输出信号完全相同）。 

波形也会影响对数响应的纹波或非线性度。对于直流或方波输入，该纹波最大，因为输

入电压的每个值都会映射到传递函数上的一个位置，从而描绘出对数响应的全部非线性

度。与此相反，一般时变信号在其波形的每个周期中都具有连续的值。平均输出由此被

“平滑处理”，因为在波形对传递函数“扫描”时，理想响应的周期偏移表现出逐渐消

除的倾向。从图 9 中可以清楚地看出，这种平滑效果在三角波情况下表现得最为显著。 

https://www.analog.com/cn/products/ad641.html
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图 9：波形对 AD641 对数线性度的影响 

模拟乘法器 

模拟乘法器 

基础知识模拟乘法器是具有两个输入端口和一个输出端口的一种器件。输出端的信号为

两个输入信号之积。如果输入和输出信号均为电压，则传输特性为两个电压之积与一个

比例因子 K 的比值，而 K 则拥有电压的一个维度（如图 1 所示）。 

 

图 1：基础模拟乘法器与乘法器象限的定义 

https://www.analog.com/cn/products/ad641.html
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从数学角度来看，乘法是一种“四象限”运算——换言之，两个输入可能为正，也可能

为负，输出亦是如此。然而，用于生产电子乘法器的某些电路仅支持单极性信号。如果

两个信号都必须是单极性的，结果形成一个“单象限”乘法器，输出同样也会是单极性

的。如果其中一个信号为单极性，而其他信号可能为正或负，则乘法器就是一个“二象

限”乘法器，输出可能为两个极性之一（因而为“双极性”）。用于产生一象限或二象

限乘法器的电路可能比四象限乘法器所需电路要简单，由于许多应用并不需要全四象限

乘法，因此，常用的是仅支持一象限或二象限的精密器件。一个示例是 AD539，这是一

款宽带双通道二象限乘法器，具有一个单极性 Vy输入，其相对受限带宽为 5MHz，还有

两个双极性 Vx输入，每个乘法器各一个，带宽为 60MHz。图 2 显示的是 AD539 的框图。 

 

图 2：AD539 模拟乘法器框图 

最简单的电子乘法器采用对数放大器。计算依赖于以下事实：两个数的对数之和的反对

数为这两些数字之积（如图 3 所示）。 

https://www.analog.com/cn/products/ad539.html
https://www.analog.com/cn/products/ad539.html
https://www.analog.com/cn/products/ad539.html
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图 3：利用对数放大器实现乘法运算 

这类乘法的劣势在于带宽受限且仅支持单象限运算。一种更优秀的乘法器采用的是“吉

尔伯特单元”。这种结构由巴里•吉尔伯特(Barrie Gilbert)在上世纪 60 年代末发明。 

吉尔伯特单元乘法器 

硅结晶体管的集电极电流与其跨导（增益）之间存在线性关系，跨导的计算公式如下 

 

IC=集电极电流；VBE=基极-发射极电压；q=电子电荷(1.60219×10-19)；k=玻尔兹曼常数

(1.38062×10-23)；T=绝对温度。 

可以利用这种关系用一对长尾硅晶体管来构建乘法器，如图 4 所示。 
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图 4：基础跨导乘法器 

这是一种性能很差的乘法器，因为(1)Y 输入被随 VY非线性变化的 VBE抵消；(2)由于 IC与

VBE之间存在指数关系，因而 X 输入呈现非线性；(3)比例因子随温度而变化。 

吉尔伯特意识到，这种电路可以线性化并实现温度稳定性，其方式是采用电流而非电压，

同时要利用晶体管的对数 IC/VBE特性，如图 5 所示。吉尔伯特单元的 X 输入表现为差分

电流形式，Y 输入则为单极性电流。差分 X 电流在两个由二极管连接的晶体管中流动，

对数电压对指数 VBE/IC关系进行补偿。另外，q/kT 比例因子取消。结果使吉尔伯特单元

获得以下线性传递函数 
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图 5：基础跨导乘法器 

如此，吉尔伯特单元有三个不便之处：(1)其 X 输入为差分电流；(2)其输出为差分电流；

(3)其 Y 输入为单极性电流——因此吉尔伯特单元只是一个二象限乘法器。 

通过交叉耦合两个这样的单元并使用两个电压-电流转换器（如图 6 所示），我们可以

把基础架构转换成一种带电压输入的四象限器件，如 AD534。在中低频率下，可以用一

个减法器放大器把输出端的差分电流转换成电压。鉴于其电压输出架构，AD534 的带宽

仅为 1MHz 左右，而后续版本 AD734 的带宽则为 10MHz。 

 

图 6：AD534：一款四象限跨导线性乘法器 

https://www.analog.com/cn/products/ad534.html
https://www.analog.com/cn/products/ad534.html
https://www.analog.com/cn/products/ad734.html
https://www.analog.com/cn/products/ad534.html
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在图 6 中，Q1A 和 Q1B 以及 Q2A 和 Q2B 形成两个吉尔伯特单元的两对核心长尾对，而

Q3A 和 Q3B 则为两个单元的线性化晶体管。还有一个运算放大器充当着差分电流-单端

电压转换器，但对更高速度的应用来说，Q1 和 Q2 的交叉耦合集电极会形成一种差分开

路集电极电流输出（如 AD834 500MHz 乘法器）。跨导线性乘法器依赖于多个晶体管和

电流的匹配。在单芯片中，可以轻松实现这一点。然而，即使是最好的 IC 工艺也存在

一些残余误差，这些误差在此类乘法器中表现为四个直流误差项（参见）。X 输入上的

失调电压表现为来自 Y 输入的馈通。Y 输入上的失调电压表现为来自 X 输入的馈通。Z

输入上的失调电压会导致输出信号的偏置，而电阻失配则会导致增益误差。在早期的吉

尔伯特单元乘法器中，这些误差必须通过芯片外部的电阻和电位计调整，不太方便。利

用激光调整芯片上的 SiCr 薄膜电阻的现代模拟工艺，可以在制造过程中调整这些误差，

从而使器件最终具有极高的精度。内部调整还具有其他优势，因为它不会降低高频性能，

外部微调就可能存在这种问题。由于跨导线性乘法器的内部结构实质上具有差分性质，

因此，其输入通常也具有差分性（毕竟，如果需要单端输入，使一个输入接地并不难）。

这样不但便于抑制共模信号，同时也允许实现更复杂的计算。AD534（如上面的图 6 所

示）是基于吉尔伯特单元的一种四象限乘法器的经典示例。 

其在乘法器模式下的精度达 0.1%，拥有全差分输入，以及一个电压输出。然而，受其电

压输出架构影响，其带宽仅为 1MHz 左右。 

对于宽带应用，则采用开路集电极电流输出的基本乘法器。AD834 是一款 8 引脚器件，

具有差分 X 输入、差分 Y 输入、差分开路集电流输出，带宽超过 500MHz。框图如图 7

所示。 

https://www.analog.com/cn/products/ad834.html
https://www.analog.com/cn/products/ad534.html
https://www.analog.com/cn/products/ad834.html
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图 7：AD834 500MHz 四象限乘法器 

AD834 是真正的线性乘法器，其传递函数为 

 

其 X 和 Y 失调被平衡至 500µV（最大值为 3mV），可以用于众多应用，包括乘法器（宽

带和窄带）、平方器、倍频器和高频功率测量电路。在使用 AD834 时需要考虑的一个

因素是，由于其带宽非常宽，因此，在设计输入电路时必须考虑其输入偏置电流（每个

输入约为 50µA），以防止它们在源电阻中流动时会导致意外失调电压。 

采用 AD834 的一种基础宽带乘法器如图 8 所示。差分输出电流在两个相等负载电阻 R1

和 R2 中流动，结果输出差分电压。这是该器件最简单的应用电路。在只需要高频输出

的情况下，可以采用变压器耦合法，简单的变压器或巴伦均可。 

https://www.analog.com/cn/products/ad834.html
https://www.analog.com/cn/products/ad834.html
https://www.analog.com/cn/products/ad834.html
https://www.analog.com/cn/products/ad834.html
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图 8：AD834 的基本连接 

用带运算放大器的乘法器实现算术函数 

乘法器可以置于运算放大器的反馈环路中，以形成多个有用的函数。图 9 展示了模拟计

算的基本原理，其中，负反馈环路中的一个函数发生器计算反函数（当然该函数须在整

个运算范围内具有单调性）。图 10 展示的是一个乘法器以及一个配置为同相和反相模

式的除法器的运算放大器。 

https://www.analog.com/cn/products/ad834.html
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图 9：负反馈环路中的函数发生器产生反函数 

 

图 10：结合使用乘法器和运算放大器实现除法运算 

混频器和调制器 

混频器和调制器概述 

理想混频器如图 1 所示。RF（或 IF）混频器（不要与视频和音频混频器相混淆）是一种

可转换信号频率的有源或无源器件。它既可以调制信号，也可以解调信号。混频器具有

三个信号连接，也就是无线电工程师所说的“端口”。这三个端口分别为射频(RF)输入

端、本振(LO)输入端和中频(IF)输出端。 
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图 1：混频过程 

混频器将频率为 fRF的 RF 输入信号与频率为 fLO的 LO 信号进行混频处理，并产生由和与

差频率 fRF±fLO 组成的 IF 输出信号。用户可以在混频器后连接带通滤波器，从而选择和

频率(fRF+fLO)或差频率(fRF-fLO)。 

对于混频器及其术语，需注意以下几点： 

• 以和频率用作 IF 时，混频器称为“上变频器”；使用差频率时，混频器则称为“下

变频器”。前者通常用于发射通道中，而后者则用于接收通道中。 

• 在接收机中，当 LO 频率低于 RF 时，称为“低端注入”，此时混频器为“低端下变

频器”；当 LO 高于 RF 时，称为“高端注入”，此时混频器为“高端下变频器”。 

• 每个输出的幅度只有各输入的一半（功率为四分之一）；因此，该理想线性混频器

具有 6dB 的损耗。（在实际乘法器中，转换损耗可能大于 6dB，具体取决于器件的

调整比例参数。本文假设使用“数学”乘法器，即无维度特性。） 

混频器有多种实现方式，并且既可以采用有源技术，也可以采用无源技术。简单回顾一

下用于频率转换的各种非线性器件可能有助于了解前后关系。我们可以确定有三个电路

子类，这些子类有某些相似之处。它们全都属于信号乘法器，即其产生的输出信号在某
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种形式上都是两个输入信号的乘积。这些电路子类就是“乘法器”、“调制器”和“混

频器”。 

“模拟乘法器”通常具有两个信号输入端口（分别称为 X 和 Y），而所产生的输出 W 即

为这两个端口上所施加电压的线性乘积。为了保持维度一致性，模拟线性乘法函数必须

调用基准电压（也称为 U），因此 W=XY/U。在某些情况下，U 实际上是第三路输入，

可用于实现模拟除法。 

乘法器分为以下三种功能类别：在“单象限”乘法器中，X 和 Y 必须是单极性信号；在

“二象限”乘法器中，其中一路输入可以是双极性信号；在“四象限”乘法器中，X 和

Y 都可以是双极性信号。ADI 公司可以提供各种“线性”乘法器，包括 AD534、AD538、

AD539、AD633、AD734、AD834 和 AD835，拥有目前可实现的最高精度（AD734，精度

为±0.02%）和最快速度（AD834，速度超过 500MHz）。 

“调制器”（有时称为“平衡调制器”或“双平衡调制器”，甚至偶尔还称为“高电平

混频器”）可视作“符号变换器”。两路输入 X 和 Y 产生一路输出 W，也就是其中一路

输入（如 Y）乘以另一路输入（如 X）的符号，即 W=Ysign(X)。因此无需基准电压。良

好的调制器在信号路径中具有极高的线性度，Y 的正负值具有完全相等的增益，且 X 的

正负值也具有完全相等的增益。理想情况下，需完全切换输出符号的 X 输入幅度非常小，

即 X 输入展现出与比较器相似的行为。在某些情况下，当该输入可以是逻辑信号时，则

可以使用更为简化的 X 通道。AD831 等高线性度混频器就非常适合用作调制器。 

“混频器”是针对频率转换而优化的调制器。它在信号路径中的位置通常靠近天线，其

信号输入端（通常称为“RF 端口”）处同时存在所需信号和（通常较大的）干扰信号。

因此，混频器必须拥有出色的线性度，即向 RF 端口施加测试信号时，达到可能的最高

电平，其输出（IF 端口处）都应增加相同数量的 dB。该特性由 1dB 增益压缩点和三阶

交调截点定义。转换过程由施加于 LO 端口的输入驱动。 

https://www.analog.com/cn/products/ad534.html
https://www.analog.com/cn/products/ad538.html
https://www.analog.com/cn/products/ad539.html
https://www.analog.com/cn/products/ad633.html
https://www.analog.com/cn/products/ad734.html
https://www.analog.com/cn/products/ad834.html
https://www.analog.com/cn/products/ad835.html
https://www.analog.com/cn/products/ad734.html
https://www.analog.com/cn/products/ad834.html
https://www.analog.com/cn/products/ad831.html
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接收机的混频器要达到可接受的性能水平，噪声和匹配特性至关重要。最好使 LO 功率

保持最低水平以尽可能减少三个端口之间的串扰，但这通常会与其它要求冲突。给定

RF 和 LO 频率下，从 RF 端口到 IF 端口的增益称为“转换增益”；在典型的二极管电桥

混频器中，转换增益小于-4dB。“有源混频器”可以提供更高的转换增益和更好的端口

间隔离，但通常代价是噪声和线性度性能下降。通常不太可能（也根本无需）使用与输

入和输出的瞬时值相关公式来描述混频器行为；相反，我们通常寻求以输出端的非理想

交叉乘积项来表征混频器。 

至此，我们已经讨论了以下几点：乘法器以线性方式响应其两个输入电压的瞬时值；调

制器以线性方式响应其中一路输入，而另一路输入只是定期转换该信号的符号，转换时

间几乎为零，此外理想情况下不会对信号造成任何其它影响；混频器是一种 RF 混合器，

理想情况下 RF 输入具有极高线性度，并且响应 LO 输入的切换功能表现出“二进制”

行为，但在现实中这两方面都不理想；混频器经过优化，噪声和交调失真极低。 

使用理想模拟乘法器进行混频 

图 2 显示假设使用模拟乘法器时大大简化的 RF 混频器。 

 

图 2：使用模拟乘法器进行混频 

理想情况下，乘法器不存在噪声和最大信号幅度限制，并且多种 RF 信号之间也不出现

交调（即无杂散非线性度）。图 3 所示为 RF 输入 sinΩRFt 与 LO 输入 sinΩLOt“混频”（相

当于两者相乘）而得到的结果，其中 ΩRF=2π×11MHz 且 ΩLO=2π×10MHz。 
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图 3：fRF=11MHz 且 fLO=10MHz 时乘法混频器的输入和输出 

显然，要更好地理解混频器行为，不仅需要考虑时域波形（如此处所示），而且还需要

考虑 IF 输出的频谱。图 4 显示与上述 IF 波形对应的输出频谱。 

 

图 4：fRF=11MHz 且 fLO=10MHz 时乘法混频器的输出频谱 

如果将调整比例问题忽略不计（实际信号均为电压；因此，实际乘法器需要采用嵌入式

基准电压源，此处忽略），则关系式为： 
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因此，乘法器将 RF 输入转换为其输出端（IF 端口）处两个幅度相等的余弦分量，其中

一个为和频率 ΩRF+ΩLO，而另一个则为差频率 ΩRF-ΩLO。实际应用中，以模拟乘法器作为

混频器并不是一个好的选择，因为两路线性输入使得噪声显著增加。 

镜像响应 

即便使用这种数学理论上完美无缺的混频器，接收机也存在一个基本问题，即“镜像响

应”。以使用低端下变频器为例，所需输出的频率为 ΩIF=ΩRF-ΩLO。因此，我们可能认为

RF 频谱中能够通过混频器“滤网”并进入狭窄 IF 通带的唯一分量就是所需分量 ΩRF。

不过，我们可以轻松地将公式 1 写成： 

 

因为该余弦函数相对于 t=0 对称。因此，RF 输入端的另一频谱分量也会进入 IF 通带，

此处也就是 ΩIF=ΩLO-ΩRF所表示的，那就是“镜像”频率。 

在上述示例中，当 fLO=10MHz 且 fIF=1MHz 时，所需响应为 IF 频率，因此对于 fIF=1MHz，

则 RF=11MHz。不过，混频器还会响应“镜像”频率并产生相同的 IF，因此 fIMAGE=9MHz

（参见图 5）。 

 

图 5：镜像响应 
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针对这种困境，最可行的方案是谨慎选择 IF 频率，将图像灵敏度的可能性降至最低，

并在 RF 输入端的混频器之前接入一个镜像抑制滤波器。另一种方法就是使用不会响应

镜像频率的特殊混频器电路。这种方法需要相当复杂的电路，因此通常并不受欢迎，但

在现代 IC 实施方案中却变得日益可行。另外还有一个缺点是功耗较大，因为需要两个

混频器单元在正交模式下工作。 

理想混频器 

理想情况下，要使混频器达到低噪声和高线性度目标，我们需要利用一些电路实现极性

切换功能来响应 LO 输入。因此，混频器可以简化为图 6 所示，其中 RF 信号被拆分成

同相(0°)分量和反相(180°)分量；一个由本振(LO)信号驱动的转换开关会交替选择同相信

号和反相信号。因此，实质上理想混频器可以看成是一个符号开关。 

 

图 6：理想的开关混频器 

理想状态下，该混频器将不存在噪声（开关具有零阻抗）和最大信号幅度限制，并且多

种 RF 信号之间也不会出现交调。虽然概念上很简单，但即使是针对输入频谱上的少量

信号，中频(IF)输出的波形也可能非常复杂。图 7 显示只将 11MHz 的单路输入与 10MHz

的 LO 进行混频的结果。 

此波形上仍然可以看到 1MHz 差频率时存在“所需”IF，21MHz 和频率也同样很明显。

但是，与使用模拟乘法器时相比，此波形的频谱明显更为复杂。我们如何分析此频谱呢？ 
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图 7：fRF=11MHz 且 fLO=10MHz 时理想开关混频器的输入和输出 

虽然得到的仍然是乘积，但现在却是 ΩRF正弦波（RF 输入）乘以取值仅为+1 或-1 的变量

（即 ΩLO单位方波）。后者可以用傅里叶序列表示： 

 

因此，开关混频器的输出就是其 RF 输入（可简化为 sinΩRFt）乘以上述方波展开式，从

而得到 

 

现在展开各个乘积即可得到 

 

或简化为 
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图 8 概略显示在产生图 7 所示波形的特定情况（即 fRF=11MHz 且 fLO=10MHz）下最重要的

这些谐波分量。 

由于有 2/π 项，因此无任何增益时，混频器至少存在 3.92dB 的插入损耗（和噪声系数）。 

 

图 8：fRF=11MHz 且 fLO=10MHz 时开关混频器的输出频谱 

注意，理想（开关）混频器同样具有与线性乘法混频器完全相同的 ΩLO-ΩRF 镜像响应问

题。镜像响应在某种程度上比较细微，并不会立即出现在输出频谱中：它属于潜在响应，

直到输入频谱中出现“错误”频率。 

二极管环形混频器 

多年来，针对高性能应用的最常用混频器拓扑结构一直都是二极管环形混频器，其中一

种形式如图 9 所示。二极管可以是硅结型、硅肖特基势垒型或砷化镓型，用于提供必要

的开关操作。我们不需要非常详细地分析该电路，但顺便提一下，LO 需要具有相当高

的驱动能力——通常差不多 1 瓦，才能确保二极管导通能力非常强，足以实现低噪声性

能，并允许转换大信号而又不会出现过大的杂散非线性度。 
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图 9：二极管环形混频器 

由于二极管的高度非线性特性，三个端口的阻抗很难以控制，从而使得匹配变得非常困

难。此外，三个端口之间存在相当大的耦合；再加上 LO 端口处所需的高功率，使得（高

度失真的）LO 信号的某些分量很可能会向后耦合至天线。最后，像这样的无源混频器

显然无法提供转换增益；在理想情况下，转换损耗为 2/π（如公式 4 所示），即 3.92dB。

由于二极管的电阻和变压器的损耗，实际混频器损耗更高。 

此类混频器的用户习惯于通过“电平”评定判断信号处理能力。因此，17 级混频器需要

+17dBm(50mW)的 LO 驱动，并可处理高达+10dBm(±1V)的 RF 输入。Mini-Circuits LRMS-1H

就是这种类别的一款典型混频器，其频率范围为 2-500MHz，标称插入损耗为 6.25dB（最

大 8.5dB），最差 LO-RF 隔离为 20dB，最差 LO-IF 隔离为 22dB（这些数据均针对

250-500MHz 范围内的 LO 频率）。少量购买时，该元件的报价约为$10.00/片。即便是

价格最贵的二极管环形混频器，也都具有类似的驱动功率要求、高损耗和来自 LO 端口

的高耦合特性。 

典型的有源混频器 

二极管环形混频器不仅具有一定的性能限制，而且还不能使用集成电路技术来制造，至

少不能以图 9 所示形式。上世纪 60 年代中期，人们意识到，四个二极管可以用四个电

阻代替，基本上同样可以执行相同的切换功能。这就构成了现在典型双极性电路的基础，

如图 10 所示。图中显示的是完全平衡版本的最小配置。此类混频器已经生产超过百万

件，包括 CMOS 和 GaAs 版本。本文将仅讨论 BJT 形式，AD831 就是其中一例。 

https://www.analog.com/cn/products/ad831.html
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图 10：典型的有源混频器 

“有源混频器”受人欢迎的原因如下： 

• 可与其它信号处理电路整体集成。 

• 可提供转换增益，而二极管环形混频器始终存在插入损耗。（注意：有源混频器可

能具有增益。例如，ADI 公司的有源混频器 AD831 就可以将公式 5 中的结果放大 π/2

倍，从而提供从 RF 到 IF 的单位增益。） 

• 驱动 LO 端口所需的功率少很多。 

• 具有出色的信号端口间隔离性能。 

• 负载匹配影响更小，且无需双工器和宽带终端。 

通过采用合适的设计技术，该器件一方面可以权衡考量三阶交调截点(IP3)和 1dB 增益压

缩点(P1dB)性能，另一方面还能兼顾总功耗特性。（即包括 LO 功率，而在无源混频器中

该功率“隐藏”在驱动电路中。） 

https://www.analog.com/cn/products/ad831.html
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有源混频器的基本工作原理 

二极管环形混频器在电压域中执行极性反转切换功能，而有源混频器则不同，它在电流

域执行切换功能。因此，有源混频器内核（图 10 中的晶体管 Q3-Q6）必须由电流模式信

号驱动。由 Q1 和 Q2 构成的电压电流转换器在其基极端接收电压模式 RF 信号，并在其

集电极处转换为差分电流对。 

因此，有源混频器和二极管环形混频器的第二个区别是有源混频器仅响应输入电压的幅

度，而不响应输入功率；也就是说，有源混频器与输入源不匹配。（匹配概念是指构成

某端口的电路能够使用该端口处的电流和电压。）通过更改偏置电流 IEE，可以在很宽

的范围内设置输入对 Q1-Q2 的跨导。借助这项能力，有源混频器可以提供可变增益。 

第三个区别是有源混频器的输出（在集电极 Q3-Q6 处）为电流形式，并且可重新转换为

电压，在某些其它阻抗水平还可转换为输入端所用的电压，因而可提供更多增益。通过

合并输出电流（通常使用变压器），可以使此电压增益增加一倍。最后，由于端口之间

存在反偏结，因此各端口之间的隔离，尤其是从 LO 端口至 RF 端口，本身明显要低于

二极管环形混频器。 

不过，简而言之，工作原理如下所述。当 Q1 和 Q2 的基极之间不存在任何电压差时，这

两个晶体管的集电极电流基本相等。因此，在 LO 输入端施加电压不会导致输出电流发

生变化。如果 RF 输入端存在较小的直流失调电压（通常是由于 Q1 和 Q2 的发射极区域

不匹配造成的），这只会造成少量 LO 信号馈入 IF 输出，而第一个 IF 滤波器会将该馈

通拦截下来。 

相反，如果向 RF 端口施加 RF 信号，但不向 LO 输入端施加电压差，那么输出电流将再

次取得平衡。小失调电压（现在是由于 Q3-Q6 的发射极区域不匹配造成的）可能导致部

分 RF 信号馈入 IF 输出；就和前面一样，IF 滤波器会抑制该馈通。只有同时向 RF 和 LO

端口施加信号时，输出端才会出现信号；因此，称为双平衡混频器。 
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有源混频器可通过另一种方式提供增益：即利用匹配网络将 50Ω 源阻抗转换为混频器的

高输入阻抗（通常情况下）来提供阻抗转换，进而借助阻抗升压来提供电压增益。因此，

即便有源混频器在输入端端接 50Ω 宽带电阻时存在损耗，但在使用输入匹配网络时也可

以具有“增益”。 

AD8345 正交调制器 

“调制器”（有时称为“平衡调制器”或“双平衡调制器”，甚至偶尔还称为“高电平

混频器”）可视作“符号变换器”。两路输入 X 和 Y 产生一路输出 W，也就是其中一路

输入（如 Y）乘以另一路输入（如 X）的符号，即 W=Y*sign(X)。因此无需基准电压。良

好的调制器在信号路径中具有极高的线性度，Y 的正负值具有完全相等的增益，且 X 的

正负值也具有完全相等的增益。理想情况下，需完全切换输出符号的 X 输入幅度非常小，

即 X 输入展现出与比较器相似的行为。在某些情况下，当该输入可以是逻辑信号时，则

可以使用更为简化的 X 通道。 

例如，AD8345 是一款硅 RFIC 正交调制器，设计用于 250MHz 至 1000MHz 频率范围（参

见图 11），其出色的相位精度和幅度平衡可以提供高性能的 IF 载波直接调制。 

AD8345 可以通过多相分相器网络，将外部 LO 信号精确地分成两个正交分量。接着，两

个 LO 分量 I 和 Q 与基带 I 和 Q 差分输入信号进行混频。最后，两个混频器的输出在输

出级合并，从而在 VOUT 提供单端 50Ω 驱动能力。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8345.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8345.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8345.html
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图 11：正交调制器 AD8345 框图 

采样/保持放大器 

采样/保持放大器 

引言和历史回顾 

采样保持放大器或 SHA 是大部分数据采集系统的关键组成部分，它捕捉模拟信号并在

某些操作（最常见的是模数转换）中保持信号不变。SHA 对相关电路的要求非常高，电

容和印刷电路板等普通组件的某些特性可能会意想不到地降低 SHA 性能。 

当 SHA 配合 ADC 使用时（外置或内置），SHA 性能对该组合的整体动态性能至关重要，

在确定系统的 SFDR、SNR 等参数方面起着重要作用。 

虽然今天的 SHA 功能已经集成到采样 ADC 中，但了解其基本工作原理对于了解 ADC 动

https://www.analog.com/cn/products/ad8345.html
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态性能十分重要。 

当采样保持器处于采样（或跟踪）模式时，输出跟随输入而变化，二者之间仅存在很小

的电压偏差。但也有输出在采样模式下不完全跟随输入的 SHA，adw 输出仅在保持期间

是精确的（如 AD684、AD781 和 AD783）。本文不考虑这种情况。严格来说，具有良好跟

踪性能的采样保持器应被称为跟踪保持电路，但在实际应用中，这些术语可以互换使用。 

SHA 的最常见应用是在数据转换期间将 ADC 的输入保持为恒定值。对于许多（但不是

全部）类型的 ADC，为避免转换过程被破坏，转换期间输入的变化不得大于 1 LSB，这

就对此类 ADC 设置了非常低的输入频率限值，或者要求采用 SHA 以保持每次转换期间

的输入不变。 

回顾历史，一个有趣的事实是：A.H Reeves 在其著名的 PCM 专利中描述了一个 5 位

6KSPS 计数 ADC，模拟输入信号直接驱动一个真空管脉宽调制器(PWM)，采样功能集成

于 PWM 中。贝尔实验室随后对 PCM 进行了研究，引入了电子束编码器管和逐次逼近型

ADC。 

在 1950 年代后期和 1960 年代早期，随着晶体管取代真空管，人们更加关注 ADC 所用的

采样保持电路。1964 年，贝尔实验室的 Gray 和 kitsopolos 发表了最早对固态采样保持

器产生的误差进行分析的文章之一。贝尔实验室的 Edson 和 Henning 描述了在一个

224Mbps PCM 系统上进行实验的结果，该系统包括一个 9 位 ADC 和一个配套的 12MSPS

采样保持器。 

1969 年，ADI 公司新收购的 Pastoriza 部门率先推出商用采样保持器 SHA1 和 SHA2。电

路在 PC 板上实现，SHA1 的 0.01%采集时间为 2 ㎲，功耗 0.9W，成本约为$225；SHA2

速度更快，0.01%采集时间为 200ns，功耗 1.7W，成本约为$400。两款器件专门配合同

样在 PC 板上实现的 12 位逐次逼近型 ADC 工作。 

模块化和混合技术迅速淘汰了 PC 板采样保持器，而随着 IC ADC 的上市，如工业标准

https://www.analog.com/cn/products/ad684.html
https://www.analog.com/cn/products/ad781.html
https://www.analog.com/cn/products/ad783.html
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AD574 等，对采样保持器的需求渐增。上世纪 70 年代和 80 年代早期，系统设计师购买

独立的采样保持器来驱动此类 ADC 是相当普遍的现象，因为当时的工艺技术还无法将

它们集成在同一芯片上。IC SHA，如 AD582（0.01%采集时间为 4 ㎲）、AD583（0.01%

采集时间为 6 ㎲）和 AD585（14 位精度的采集时间为 3 ㎲）等，服务于上世纪 70 年代

和 80 年代的低速市场。 

混合 SHA，如 HTS-0025（0.1%采集时间为 25ns）、HTC-0300（0.01%采集时间为 200ns）

和 AD386（16 位精度的采集时间为 25 ㎲）等，则服务于高速高端市场。到 1995 年，ADI

公司针对各种应用推出了大约 20 款采样保持产品，包括下列高速 IC：AD9100/AD9101

（0.01%采集时间为 10ns）、AD684（四通道、0.01%采集时间为 1 ㎲）和 AD783（0.01%

采集时间为 250ns）。 

然而，同时期的 ADC 技术迅猛发展，许多 ADC 都已内置 SHA（即采样 ADC），因而更

容易指定，当然也更容易使用。新工艺的开发，包括高速互补双极性工艺和先进的 CMOS

工艺，使得集成 SHA 功能成为可能。事实上，现在（2003 年）采样 ADC 已经非常普及

并大受欢迎，很少有人需要独立的 SHA。 

除了尺寸更小、成本更低和外部元件更少等明显的优势以外，采样 ADC 还有一个重要

优势，那就是整体直流和交流性能已完全明确，设计人员不必像对待分立 ADC 与分立

SHA 的组合那样需要确保不存在规格、接口或时序问题。当考虑 SFDR 和 SNR 等动态

特性时，这一优势尤为可贵。 

SHA 绝大部分时候是与 ADC 一起使用，但偶尔也会用于 DAC 限变器、峰值检波器、模

拟延迟电路、同步采样系统和数据分配系统。 

SHA 基本工作原理 

无论 SHA 的电路细节或类型如何，所有此类器件都包括四个主要部分：输入放大器、

能量存储元件（电容）、输出缓冲器和开关电路，如图 1 的典型配置所示。 

https://www.analog.com/cn/products/ad582.html
https://www.analog.com/cn/products/ad583.html
https://www.analog.com/cn/products/ad585.html
https://www.analog.com/cn/products/hts-0025.html
https://www.analog.com/cn/products/htc-0300a.html
https://www.analog.com/cn/products/ad386.html
https://www.analog.com/cn/products/ad9100.html
https://www.analog.com/cn/products/ad9101.html
https://www.analog.com/cn/products/ad9101.html
https://www.analog.com/cn/products/ad684.html
https://www.analog.com/cn/products/ad783.html
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图 1：基本采样保持电路 

SHA 的核心--能量存储元件是电容。输入放大器缓冲输入，向信号源提供高阻抗，并提

供电流增益来给保持电容充电。在跟踪模式下，保持电容上的电压跟随（或跟踪）输入

信号（有一定的延迟和带宽限制）。在保持模式下，开关断开，电容保持与输入缓冲器

断开连接之前的电压。输出缓冲器向保持电容提供高阻抗，防止保持电压过早放电。开

关电路及其驱动器构成 SHA 交替处于跟踪和保持模式的切换机制。 

描述 SHA 基本操作的规格有四组：跟踪模式、跟踪转保持、保持模式、保持转跟踪。

图 2 总结了这些规格，图 3 以图解方式显示了 SHA 的一些误差源。由于每种模式同时

涉及到直流和交流性能，因此要正确指定 SHA 并了解其在系统中的操作是一件很复杂

的事情。 

 

图 2：采样保持器规格 
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图 3：采样保持器的一些误差源 

跟踪模式规格 

在采样（或跟踪）模式下，SHA 只是一个放大器，因此这种模式下的静态和动态特性与

任何其它放大器相似。（在跟踪模式下性能下降的 SHA 一般仅指定保持模式下的特性。）

跟踪模式下的主要规格包括：失调、增益、非线性、带宽、压摆率、建立时间、失真和

噪声。然而，失真和噪声在跟踪模式下一般不如在保持模式下重要。 

跟踪转保持模式规格 

当 SHA 从跟踪切换到保持时，由于开关的非理想特性，一般会有少量电荷释放在保持

电容上。这会导致保持模式直流失调电压，称为基底误差，如图 4 所示。如果 SHA 驱

动 ADC，基底误差表现为直流失调电压，可以通过系统校准予以消除。如果基底误差与

输入信号电平相关，则由此产生的非线性会增加保持模式下的失真。 
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图 4：跟踪转保持模式的基底、瞬变和建立时间误差 

通过提高保持电容的值，相应地延长采集时间并降低带宽和压摆率，可以减小基底误差。 

从跟踪切换到保持会产生瞬变，SHA 输出建立到额定误差带范围以内所需的时间称为保

持模式建立时间。偶尔也会规定开关瞬变的峰值幅度。 

在 SHA 的技术规格中，容易误解、经常滥用的可能是那些包含孔径的规格。SHA 最基

本的动态特性是它能够快速断开保持电容与输入缓冲放大器的连接，这一动作所需的极

短（但非零）时间间隔称为孔径时间。SHA 内部时序的各种相关量如图 5 所示。 

 

图 5：说明内部时序的 SHA 电路 

此间隔结束时保持电压的实际值取决于输入信号和开关操作本身引入的误差。图 6 显示

对一个任意斜率的输入信号应用保持命令时的情况（为清楚起见，忽略采样转保持基底

和开关瞬变）。最终保持的值是输入信号的延迟版本，并且是开关孔径时间范围内的平
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均值，如图 6 所示。该一阶模型假设，保持电容上的最终电压值约等于应用于开关的信

号在开关从低阻抗变为高阻抗的时间间隔(ta)内的平均值。 

 

图 6：SHA 波形 

该模型显示，开关断开所需的有限时间(ta)相当于在驱动 SHA 的采样时钟中引入一个小

延迟。此延迟为常数，可以是正值，也可以是负值，称它为有效孔径延迟时间、孔径延

迟时间或孔径延(te)迟，定义为前端缓冲器的模拟传播延迟(tda)与开关驱动器数字延迟(tdd)

的时间差加上孔径时间的一半(ta/2)。有效孔径延迟时间通常为正值，但如果孔径时间的

一半(ta/2)与开关数字延迟(tdd)之和小于通过输入缓冲器的传播延迟(tda)，则它也可以是负

值。因此，孔径延迟规格确定了输入信号相对于采样时钟沿的实际采样时间。 

孔径延迟时间可以通过如下方法来测量：对 SHA 应用一个双极性正弦波信号，然后调

整同步采样时钟延迟时间，使得 SHA 的输出在保持期间为 0，输入采样时钟沿与输入正

弦波实际零交越点之间的相对延迟即为孔径延迟时间，如图 7 所示。 
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图 7：有效孔径延迟时间 

孔径延迟不产生误差，但会在采样时钟输入或模拟输入（取决于其符号）中起固定延迟

作用。如果孔径延迟中存在样本间变化（孔径抖动），则会产生相应的电压误差，如图

8 所示。在开关断开的时刻，这种样本间变化称为孔径不确定性或孔径抖动，通常用均

方根皮秒(ps rms)来衡量。相应输出误差的幅度与模拟输入的变化速率有关。针对既定

的孔径抖动值，孔径抖动误差随着输入 dv/dt 提高而提高。 

 

图 8：孔径或采样时钟抖动对输出的影响 

测量 SHA 的孔径抖动误差需要无抖动的采样时钟和模拟输入信号源，因为这些信号上

的抖动无法与 SHA 孔径抖动本身区别开来，抖动的影响是相同的。事实上，系统中的
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最大时序抖动误差源往往在 SHA（或采样 ADC）之外，由于高噪声或不稳定的时钟、信

号布线不当以及没有采用良好的接地和去耦技术而导致。SHA 孔径抖动一般小于 50 ps 

rms，高速器件则小于 5 ps rms。 

图 9 显示了总采样时钟抖动对数据采样系统信噪比(SNR)的影响。总均方根抖动由多个

部分组成，实际 SHA 孔径抖动常常是最不重要的一个部分。 

 

图 9：采样时钟抖动对 SNR 的影响 

保持模式规格 

在保持模式下，保持电容、开关和输出放大器的缺陷会引起误差。如果有漏电流流入或

流出保持电容，电容会缓慢充电或放电，其电压将发生图 10 所示的变化，这种效应称

为 SHA 输出电压下降，用 V/㎲表示。压降可能由污秽 PC 板的泄漏（使用外部电容时）

或易泄漏的电容引起，但最常见的原因是半导体开关的漏电流和输出缓冲放大器的偏置

电流。可以接受的压降值是：在它驱动的 ADC 转换期间，SHA 的输出变化幅度不超过

1/2；LSB 但该值高度依赖于 ADC 架构。如果压降是由反偏结（CMOS 开关或 FET 放大

器栅极）的漏电流引起，则芯片温度每升高 10°C，它就会提高一倍，这意味着从+25°C

到+125°C，压降会提高 100 倍。 
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图 10：保持模式压降 

通过提高保持电容的值可以降低压降，但这也会延长采集时间并降低跟踪模式下的带

宽。在作为 ADC 一部分的现代 IC 采样保持电路中，常常利用差分技术来减小压降效应。 

当 SHA 使用小保持电容时，即使很小的漏电流也可能引起严重的压降。PCB 的漏电流

可以通过巧妙地使用保护环而最小化。保护环是一个由导体构成的环，它包围一个敏感

节点并处于等电位。由于其间没有电压，因此不会有漏电流流动。在同相应用中，如图

11 所示，必须将保护环驱动到正确的电位，但虚地上的保护环可以处于实际的地电位（图

12）。材料的表面电阻远低于其体电阻，因此 PCB 两端必须都放上保护环；在多层板上，

所有层都应当有保护环。 

 

图 11：用与保持电容相同的电压驱动防护罩以降低电路板泄漏 
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图 12：在虚地 SHA 设计上使用防护罩 

SHA 保持电容的泄漏必须很低，但还有一个特性也同样重要，这就是低电介质吸收。如

果一个电容充电、放电然后开路，它会恢复一些电荷，如图 13 所示。这种现象称为“电

介质吸收”，它会导致上一个样本的残余部分污染新样本，并且可能引入数十甚至数百

mv 的随机误差，因此可能会使 SHA 的性能严重降低。 

 

图 13：电介质吸收 

不同的电容材料具有不同的电介质吸收量，电介质电容最糟糕（泄漏也很高），某些高

K 陶瓷电容也很差，但云母、聚苯乙烯和聚丙烯电容一般较好。遗憾的是，产品批次不

同，电介质吸收也会有所不同，有时连聚苯乙烯和聚丙烯电容也可能受批次影响。因此，
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购买用于 SHA 应用的电容时，增加 30-50%的预算是明智的，并且应当购买制造商保证

它具有低电介质吸收的器件，而不是购买一般认为它具有这种特性的某类电容。 

SHA 的杂散电容可能会让少量交流输入在保持期间耦合到输出，这种效应称为馈通，取

决于输入频率和幅度。如果馈通到 SHA 输出的信号幅度大于 1/2LSB，ADC 就会发生转

换错误。 

许多 SHA 中，失真仅在跟踪模式下规定。跟踪模式失真常常远优于保持模式失真。跟

踪模式失真不包括开关网络引起的非线性，当驱动 ADC 时，可能无法反映 SHA 的性能。

现代 SHA，特别是高 SHA 速，通常规定两种模式下的失真。跟踪模式失真可以利用模

拟频谱分析仪测量，但保持模式失真应当利用图 14 所示的数字技术进行测量。将一个

频谱纯净的正弦波应用于 SHA，一个低失真高速 ADC 在保持时间快要结束时对 SHA 输

出进行数字化。然后对 ADC 输出执行 FFT 分析，并计算失真成分。 

 

图 14：测量保持模式失真 

在跟踪模式下，SHA 噪声的规定和测量与放大器相似。峰峰值保持模式噪声利用示波器

测量，然后除以 6.6 转换成均方根值。保持模式噪声可以用频谱密度 nV/√Hz 来表示，

或者用额定带宽内的均方根值来表示。除非另有说明，保持模式噪声必须与跟踪模式噪

声合并以得出总输出噪声。有些 SHA 规定的是总输出保持模式噪声，其中包括跟踪模

式噪声。 
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保持转跟踪模式规格 

当 SHA 从保持切换到跟踪时，它必须重新获取输入信号（输入信号在保持模式期间可

能已经发生满量程跃迁）。获取时间是指 SHA 从保持切换到跟踪时，重新获取信号并

达到目标精度所需的时间间隔。该时间间隔开始于采样时钟沿的 50%点，结束于 SHA

输出电压落在额定误差带以内时（通常规定 0.1%和 0.01%时间）。某些 SHA 还规定相

对于保持电容电压的获取时间，而忽略输出缓冲器的延迟和建立时间。保持电容获取时

间规格适用于高速应用，在这种应用中，必须为保持模式分配可能的最长时间。当然，

输出缓冲器建立时间必须显著小于保持时间。 

获取时间可以利用现代数字采样示波器(DSO)或数字荧光示波器(DPO)直接测量，这些示

波器对大过驱不敏感。 

SHA 架构 

像运算放大器一样，SHA 架构有许多种，我们将讨论最常见的几种架构。最简单的 SHA

结构如图 15 所示。输入信号由放大器缓冲，然后施加于开关。输入缓冲器可以是开环

或闭环，可以提供或不提供增益。开关可以是 CMOS、FET 或双极性（使用二极管或晶

体管），由开关驱动器电路控制。保持电容上的信号由输出放大器缓冲。有时将这种架

构称为开环架构，因为开关不在反馈环路之内。注意，全部信号电压均施加于开关，因

此它必须具有出色的共模特性。 

 

图 15：开环 SHA 架构 
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图 16 显示了这种架构的一个实现方案，其中开关使用简单的二极管桥。在跟踪模式下，

电流流经二极管桥 D1、D2、D3 和 D4。对于快速压摆的输入信号，保持电容通过电流 I

充电和放电。因此，保持电容的最大压摆率等于 I/CH。使电桥驱动电流反向会导致电桥

反向偏置，从而将电路置于保持模式。利用保持输出信号自举关闭脉冲可以使共模失真

误差最小，这对于该电路至关重要。反偏电桥电压等于 D5 和 D6 的正向压降加上串联电

阻 R1 和 R2 上的压降。该电路速度非常快，特别是如果输入和输出缓冲器为开环跟随器，

并且二极管为肖特基二极管。关闭脉冲可以利用高频脉冲变压器或电流开关产生，如图

17 所示。该电路可以在任何采样速率下使用，因为二极管开关脉冲直接耦合到电桥。自

上世纪 60 年代中期起，这种电路的不同形式就已用于高速 PC 板、模块式、混合和 IC 

SHA。 

 

图 16：使用二极管桥开关的开环 SHA 
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图 17：开环 SHA 实现方案 

图 18 所示的 SHA 电路是经典的闭环设计，已被许多 CMOS 采样 ADC 采用。由于开关始

终在虚地工作，因此开关上不存在共模信号。 

 

图 18：基于反相积分器的闭环 SHA，在求和点切换 

开关 S2 是必需的，用以保持恒定的输入阻抗，防止输入信号在保持期间耦合到输出端。

在跟踪模式下，SHA 的传递特性由运算放大器决定，开关不会引入直流误差，因为开关

位于反馈环路之内。利用图 19 所示的差分开关技术，可以将电荷注入的影响降至最小。 
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图 19：差分开关减少电荷注入 

IC ADC 的内置 SHA 电路 

CMOS ADC 由于低功耗和低成本而颇受欢迎。使用差分采样保持器的典型 CMOS ADC 的

等效输入电路如图 20 所示。图中开关显示为跟踪模式，但应注意，它们以采样频率断

开和闭合。16pF 电容代表开关 S1 和 S2 的有效电容以及杂散输入电容。CS电容(4pF)是

采样电容，CH 电容是保持电容。虽然输入电路完全是差分式，但该 ADC 结构既可以单

端方式驱动，也可以差分方式驱动。然而，使用差分变压器或差分运放驱动一般可以获

得比较好的性能。 

 

图 20：典型开关电容 CMOS 采样保持器的简化输入电路 
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在跟踪模式下，差分输入电压施加于 CS 电容。当电路进入保持模式时，采样电容上的

电压转移到 CH保持电容上，由放大器 A 缓冲（开关由适当的采样时钟相位控制）。当

SHA 返回跟踪模式时，输入源必须将 CS 上的电压充电或放电到新的输入电压。的这种

充电和放电动作（求一定时间内的平均值，以给定的采样频率 fs 进行），使输入阻抗

呈现为一个有利的阻性元件。然而，如果在采样周期(1/fs)内分析该动作，输入阻抗将是

动态的，必须考虑输入驱动源的一些注意事项。 

输入阻抗的阻性部分可以通过计算 Ch从输入驱动源获取的平均电荷而算出。可以看出，

如果在开关 S1 和 S2 打开之前让 CS完全充电至输入电压，那么进入输入端的平均电流

就像是在输入端之间连接了一个等于 1/CSfS的电阻。由于CS仅为数pF，因此当 fS=10MSPS

时，阻性部分通常大于数㏀。 

图 21 显示了 1995 年推出的 12 位 41 MSPS ADC AD9042 采用的输入 SHA 的简化电路。

AD9042 采用高速互补双极性工艺(SFCB)制造。电路包括两个独立的并联 SHA，构成全

差分工作方式，图中仅显示了一半电路。全差分工作方式可以减小下降率引起的误差，

同时还能降低二阶失真。在跟踪模式下，晶体管 Q1 和 Q2 提供单位增益缓冲。当电路被

置于保持模式时，Q2 的基极电压被拉至负值，直到被二极管 D1 箝位。片内保持电容 CH

的标称值为 6pF。Q3 与 CF一起提供输出电流自举功能，并减小 Q2 的 VBE变化，进而降

低三阶信号失真。20MHz 时，跟踪模式 THD 通常-93dB 为。在时域中，12 位精度的满

量程获取时间为 8ns。在保持模式下，Q3 和 A=1 缓冲器的电压自举动作与 Q2 的低馈通

寄生效应一起，使信号相关的基底变化最小化。12 位精度的保持模式建立时间为 5ns。

在 50MSPS 时钟速率和 20MHz 输入信号下，保持模式 THD 为-90dB。 

https://www.analog.com/cn/products/ad9042.html
https://www.analog.com/cn/products/ad9042.html
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图 21：1995 年推出的 12 位 41 MSPS ADC AD9042 采用的 SHA 

图 22 所示为近年推出的 14 位 105 MSPS ADC AD6645 中使用的差分 SHA 一半电路的原

理示意图。在跟踪模式下，Q1、Q2、Q3 和 Q4 形成一个互补射极跟随器缓冲器，驱动保

持电容 CH。在保持模式下，Q3 和 Q4 的基极极性反转，箝位在低阻抗，从而关闭 Q1、

Q2、Q3 和 Q4，导致输入端信号与保持电容之间产生双重隔离。如前所述，箝位电压由

保持输出电压自举，以便最大程度地减小非线性效应。 

跟踪模式线性度主要取决于 CH充电时 Q3 和 Q4 的 VBE调制。保持模式线性度取决于跟

踪模式线性度和跟踪转保持时的非线性误差，引起该非线性误差的原因是 Q3 和 Q4 的基

极电压切换不平衡，以及由此导致的 Q3 和 Q4 关闭时通过其基极-射极结注入的电荷不

平衡。 

https://www.analog.com/cn/products/ad9042.html
https://www.analog.com/cn/products/ad6645.html
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图 22：200 年推出的 14 位 105 MSPS ADC AD6645 采用的 SHA 

SHA 应用 

目前来说，SHA的最大应用是驱动 ADC。大多数用于信号处理的现代 ADC都是采样 ADC，

内置针对转换器设计而优化的 SHA。采样 ADC 的直流和交流性能均是完全明确的，只

要有可能，就应当取代分立式 SHA/ADC 组合。仅在极少的情况下，特别是那些要求宽

动态范围和低失真的应用，使用分立组合可能是有利的。 

图 23 显示了一个类似的应用，它利用低失真 SHA 来降低代码相关 DAC 毛刺的影响。就

在要将新数据锁存至 DAC 之前，将 SHA 置于保持模式，从而将 DAC 开关毛刺与输出隔

离。SHA 产生的开关瞬变与代码无关，并且以更新频率出现，因此很容易予以滤除。这

种技术在低频时可能有用，可以改善 DAC 的失真性能，但对于专门为 DDS 应用而设计、

更新速率为数百 MHz 的高速低毛刺低失真 DAC，价值则不大。 

https://www.analog.com/cn/products/ad6645.html
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图 23：SHA 用作 DAC 限变器 

在同步采样系统中，与每通道使用一个 ADC 的方案相比，使用多个 SHA、一个模拟多

路复用器和单个 ADC 的方案往往更具经济性（图 24）。同样，在数据分配系统中，可

以使用多个 SHA 将单 DAC 个的顺序输出路由到多个通道，如图 25 所示，但这种做法不

太普遍，因为使用多个 DAC 的方案通常更好。 

 

图 24：使用多个 SHA 和单个 ADC 的同步采样 
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图 25：使用多个 SHA 和单个 DAC 的数据分配系统 

SHA 的最后一个应用如图 26 所示：在一个数据采样系统中，多个 SHA 级联起来以产生

模拟延迟。在 SHA 1 的保持间隔时间快要结束之前，SHA 2 被置于保持模式。因此，总

流水线延迟时间大于采样周期 T。这种技术常常用于多级流水线式分级 ADC 中，以提供

连续多级的转换延迟。在流水线式 ADC 中 50%，占空比的采样时钟很普遍，因而可以

利用交替的时钟相位来驱动流水线中的各 SHA（流水线式 ADC 详见教程《ADC 架构 V：

流水线式分级 ADC》）。 

 

图 26：用于产生模拟流水线延迟的 SHA 

https://www.analog.com/media/cn/training-seminars/tutorials/MT-024_cn.pdf
https://www.analog.com/media/cn/training-seminars/tutorials/MT-024_cn.pdf
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使用 IC 采样保持放大器 

采样保持(S/H)功能是数据采集和模数转换过程的基础。S/H 放大器电路有两种不同的基

本工作状态。在第一种状态下，对输入信号采样，同时传送到输出端（采样）。在第二

种状态下，保持最后一个采样值（保持），直到再次对输入采样。在大多数应用中，S/H

用作数据采集系统中模数转换器的前端。这样使用时，S/H 主要用于在执行模数转换所

需的时间段内，让模拟输入电压电平保持恒定不变。 

具体来说，S/H 是数据转换系统必须具备的系统功能模块，所用的模数转换器在进行转

换期间，必须提供恒定且准确的模拟输入。逐次逼近类型模数转换器就是这种用法的一

个示例。理想情况下，S/H 会在接到 HOLD 命令之前冻结最后的瞬时输入电压，并将该

电压原样提供给模数转换器，随后由模数转换器将该电压转换成相应的数字。实际上，

在实施 S/H 的过程中会涉及许多误差因素。所以，本应用笔记将探讨这些基本考量因素，

以及具有代表性的器件拓扑和应用。 

S/H 放大器的基本操作 

图 1 显示了 S/H 的一些基本信息，图 la 是基本的 S/H 电路结构。图中显示，待数字化

的模拟输入信号直接传输至电子开关 S1。根据 S1 的状态，该信号将传输至保持电容 CH，

或者被拦截。开关 S1 的状态由 S/H 控制线控制，该控制线是一个数字输入。 

当 S1 关闭时，传输至 CH的输入信号由 A1 缓存。该信号也可能传输至 S/H 输出端（本次讨

论不考虑低通滤波器可能造成的影响）。如果在输入变化（与交流波形一样）期间，S1 保

持连接一段时间，则该操作也可称为跟踪；也就是说，任何输入变化都会传输至输出。 
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a. 基本的 S/H 电路，由开关、保持电容和缓冲放大器组成 

 

b. S/H 波形，显示被采样的输入（顶部）、S/H 控制（中间）和 S/H 输出（底部） 

图 1：S/H 基本信息 

当 S1 打开时，最后的输入电压值作为电荷保留在 CH上；也就是保持电压不变。A1 继续

读取该电压，直到进入下一个采样周期。图 1b 通过输入、输出和控制波形展示了此操

作。S/H 电路用于实现各种信号处理功能；不仅可用于实现模数接口，还可用于实现更

通用的模拟存储器功能，例如自稳零型放大器。 

图 1b 中所示的 S/H 工作波形几乎是理想波形，假设开关、跟踪、保持特性和负载源抗

扰性均是理想状态。但实际上，在该器件的各个状态（四个状态）下，都存在 S/H 误差。

这些状态包括： 

1. 保持采样转换 
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2. 采样间隔 

3. 采样保持转换 

4. 保持间隔 

很明显，这些误差对很多应用可能非常重要，对于高精度应用（>10 位，或精度为 0.1%

或更低）则全部都很重要。具体的定义和说明如下文所述。 

保持采样转换误差 

当器件从保持状态切换至采样状态时，这些误差与时间间隔相关。由于自最后一次采样

电压之后，输入可能发生了很大变化（例如，可能是满量程），因此 S/H 必须重新获取

输入信号，并再次在其额定精度范围内稳定下来。如图 2 所示。 

采集时间是 S/H 在收到采样命令后采集并跟踪输入信号所需的时间。通常指定为满量程

电平变化（-10V 至+10V，反之亦然），因为这代表了获取任意电平信号所需时间的最坏

情况。输出必须假设所需的电平在额定误差范围内，与转换或采样所需的精度水平一致。

例如，可能是 0.01%或 0.1%。图 2a 所示为保持采样采集波形。 

 

图 2a：保持采样节点采集时间，显示新信号采集（顶部）和 S/H 控制（底部） 

对于大幅度的保持采样变化，采集时间的大部分都是初始摆动间隔。在这个高误差间隔
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之后，输出可能过冲，随之将稳定在±2mv 额定精度范围内；以 20V 刻度为例，该范围

为±0.01%。注意，当信号稳定并保持在额定误差范围内时，采集时间结束。 

采集时间是保持采样误差的主要组成部分，也是决定转换系统 S/H 部分工作速度的主要

因素。典型时间为约几毫秒至 0.01%或 0.01%或更高的精度。采集时间很大程度上取决

于所用的保持电容的值，因为该电容（通常）会影响压摆率。 

图 2b 所示为保持采样瞬态，即从保持模式转换至采样模式时产生的切换瞬态。注意，

即使之前的保持电压和新样本之间相差不大，也会出现这种瞬变。由于这种瞬变幅度可

能远远超过 S/H 额定精度（可能多达几百毫伏），在确定输出电压样本有效之前，必须

留出足够的时间让这种瞬变消失。 

 

图 2b：保持采样模式瞬态和建立时间 

由于该瞬态的建立时间会延续到保持采样命令开始之后，系统时序必须允许此种情况。

但是，实际上，与保持采样瞬态相关的建立时间通常都远远短于采集时间。因此，相当

于最坏情况（或采集时间）的时间间隔通常都会自动考虑保持采样瞬态误差及其相关的

建立时间。 

采样误差 

在采样间隔内，S/H 器件会像运算放大器一样跟踪输入信号。事实上，大部分 S/H 器件

要么是专用运算放大器，要么是使用运算放大器（其特性非常适合 S/H 使用）构建。因
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此，由于大部分 S/H 放大器都会降低至或等同于运算放大器电压跟随器或反相器，所以

可以采用类似方法来计算它们的采样模式误差。 

S/H 中的纯比例误差通常可以被视为良性误差，因为它们大体上可以通过校准调整来消

除。通常情况下，要执行此操作，模数基准源是一个非常方便的点，这样可以一次性消

除所有系统比例误差。当然，这种方法适合传统用法，例如一个模数转换器一个 S/H。

如果模数转换器之前有多个 S/H，或者如果 S/H 只是其他电路的一部分，则需要通过增

益比例电阻来调节局部增益。 

在任何情况下，都必须了解最坏情况与理想 S/H 比例系数之间的偏差，并在计算误差预

算时考虑这种偏差。通常情况下，比例系数都为 1±0.001%或更低的误差。也就是与电压

跟随器连接相关的增益误差类型。 

在使用增益电阻的情况下，例如当 S/H 用于同相增益而不是单位增益时，电阻公差会使

这个误差明显增大。对于反相模式操作 S/H，无论如何，都必须使用增益比例电阻。无

论在哪种情况下，在 S/H 芯片上安装应用电阻都是非常有利的，因为它们将获得更高的

预调精度，以及最大偏移的技术规格。对于器件，近来的趋势是采用预调电阻来支持常

用的增益+1、+2 等。 

注意，虽然可以通过系统比例校准来调节实际增益（比例）误差，但增益非线性并不等

同于非可调误差。 

增益非线性是一个临界 S/H 误差，它表现为与理想传输特性之间的偏差。此误差分量是

器件在其额定信号输出范围（通常为±10V）内运行时，与理想 S/H 增益数值（例如+1、

+2、-1、-2 等）之间的动态偏差。其最大误差分量通常是输入级共模误差，这是跟随器

类型连接中的典型情况（总体上最普遍）。在反相器类型连接中，共模误差消失，但电

阻匹配误差会成为误差源。 

在±10V 信号范围内，S/H 非线性典型值为 0.001%至 0.01%。显然，为了保持系统性能，
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S/H 非线性必须优于使用的模数转换器所确立的整体非线性。对于 S/H 非线性，可以遵

循一个很好的法则：数值应比转换器的基本分辨率高一个数量级。例如，0.01%或更好

的 S/H 非线性度与 10 位转换器配合使用。注意，用户可能需要根据 S/H 的共模抑制比

(CMRR)计算非线性，例如 80dm CMRR 相当于 0.01%的非线性。 

偏移是指 S/H 输入接地时输入和输出之间的直流偏移。通常通过可选的微调电位计将其

调节至零。典型的直流偏置规格为±2mv 或以下。对于 S/H 应用，自身的纯偏移不是问

题，因为在系统整体校准过程中，始终可以将其调节至零。也可以进行模数转换器微调

校准时，以手动方式或通过软件完成。 

失调温度漂移则是另一回事，因为很难将其与实际信号区分开来。除非包含自稳零校准

周期，否则 S/H 失调漂移误差分量无法降低，会随着温度变化产生误差。S/H 漂移的典

型值为 1 至 10µV/°C，无论是要求更高的精度，还是需要广泛的温度范围，此误差都属

于严重误差。 

S/H 失调电压也会随电源电压而变化，这一点也应该说明。通常，电源抑制约为 80dm

或 100µV/V。对于调节良好的电源或使用自动校准周期时，此参数通常不太重要。 

建立时间适用于输入电压快速变化的采样模式。跟踪输入信号时，S/H 受到动态限制，

这与其他运算放大器配置类似。 

建立时间由压摆率和小信号带宽决定，如果步长大幅变化，压摆率是主因。典型压摆率

为 5 至 10V/㎲，建立时间为 5-10 ㎲。正如采集时间部分所述，确切规格很大程度上取

决于保持电容。 

采样保持转换误差 

孔径时间或孔径延迟是指发出保持命令到实际打开 S/H 开关经过的时间。对于快速变化

的输入电压，在确定实际保持电压的过程中会产生误差。由此产生的电压误差将等于有

效孔径时间间隔内输入电压的变化。 
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图 3 大体显示了与孔径时间相关的误差，图 3a 显示孔径延迟如何在保持电压内产生误

差。对于快速变化的输入电压，在开关从开启到关闭期间，S/H 电压以接近 1/2LSB 的

幅度变化。 

 

图 3a：与孔径相关的时间/电压误差 

模拟输入/输出（顶部），采样/保持驱动（底部）。 

作为孔径时间影响的一般示例，考虑变化速率（信号斜率）1V/㎲为，以 10 ㎱孔径时间

采样的输入信号。由于与孔径时间相关的 dV/dt 误差，这会产生 10mv 采样误差。 

这种误差通常很严重。有效孔径延迟可以通过按照标称孔径延迟时长提前在系统中执行

保持命令来补偿，但这并非全部误差。 

去除标称孔径延迟之后，剩余的误差称为孔径抖动（或不确定性），它具有高信号斜率

输入，是真正限制 S/H 采样误差的因素。孔径抖动是指样本与样本之间的实际 S/H 开关

时序的净变化量。这种抖动对孔径时间相关误差产生最终限制。对于 1V/㎲压摆率示例，

1 ㎱孔径抖动会导致±1mv 电压不确定性。 
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可以通过图形显示极限孔径时间和由此产生的允许满量程电平正弦波输入频率之间的

一般关系。如图 3b 所示。此图基于最大（满量程）正弦波输入频率，其误差不超过 1/2LSB。

此频率 FMAX的计算公式如下： 

 

 

图 3b：各种孔径时间和分辨率下的最大满量程输入正弦波频率(fmax) 

其中 π=3.14，ta为限制孔径时间，“n”为转换器的分辨率（单位：位）。 
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由于这些数据是针对限制孔径，所以可用于带有 S/H 的模数转换器，或者是单独的模数

转换器操作。在后一种情况下，模数转换时间将定义有效孔径时间。 

该数据清楚表明了在最大化允许输入频率时所采用的 S/H的值。不带 S/H的位模 10 ㎲ 8

数转换器支持的最大输出频率约为 60Hz。另一方面，在使用孔径时间仅为 100 ㎱的 S/H

时，相同的模数转换器支持 60KHz 最大频率。注意，还存在一种更一般的关系；当转换

分辨率增加时，fmax 在给定的转换时间内降低。所以，当分辨率或频率增加时，对 S/H

的需求变得更加关键。 

显然，S/H 内的孔径时间越短越好，因为这样对配合使用的模数转换器造成的限制就越

少。描述中引用的时间对中速 IC 来说非常典型。S/H 电路不是限制系统时序的最终因素，

因为最大吞吐频率通常出现在孔径时间限制频率之前。 

S/H 偏移（也称为“S/H”基座、跳变或步进）是 S/H 进行采样保持转换时，瞬变电荷

导致的模拟误差。它是由所用 S/H 开关的有限电容造成的，在较小程度上是由布局和/

或封装电容造成的。这些电容通过数字控制信号的一部分直接馈送到保持电容。一般来

说，由于寄生耦合电容在给定的器件和布局中是固定的，所以可以通过使用较大的保持

电容来降低这种误差。图 4 显示了这种影响。 

 

图 4：采样保持偏移（顶部），S/H 控制（底部） 

此误差可能为几 mV，在有些情况下，可以利用小型外部耦合电容将反相控制信号馈送

至保持电容来进行补偿。一般来说，可以通过将数字控制信号的峰峰电平降至绝对最小

值，以及通过屏蔽/保护此信号和 CH节点之间的耦合路径来减小这种误差。 
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注意，采样保持偏移并非始终这样来直接指定，特别是在 IC 使用外部保持电容的器件

中。在这种情况下，会给出电荷的技术规格，以 PC 为单位。在这些情况下，可以使用

以下公式计算 S/H 偏移： 

 

例如，使用 1000pF CH进行 10PC 电荷传输将导致 10mV S/H 偏移。很显然，传输的电荷

越小，此误差也越小。在更好的器件内，电荷传输可能低至或 1PC 更低。 

与纯直流偏移一样，S/H 偏移最初也被视为可调节误差。但是，如果它随时间、输入电

压和或温度改变，那么也必须考虑这些不稳定性。对于一些使用浮动开关（参见图 7b，

类型 2）的 S/H 器件，S/H 偏移会随输入信号值变化。这显然不可取，因为如果无法补

偿，则难以实现。S/H 类型 3（图 7C）没有这个问题，因为其开关始终保持恒定电平（虚

地）。 

采样保持建立时间是指 S/H 输出收到保持命令后，在额定精度范围内稳定下来所需的时

间。其中包括开关转换消隐的时间。 

保持间隔误差 

压降也叫倾斜，是指保持时间间隔(∆t)内保持电压(∆V)的变化，由流入（或流出）保持电

容的净漏电流导致。由于导致压降的电流可能是一个 S/H 至下一个 S/H 的符号，所以下

降电流会导致电容上的电压升高或降低，如图 5 所示。但是，重要的是保持间隔内的误

差幅度，而不是该符号。压降由简单的电荷/电压关系决定： 
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图 5：压降误差（顶部），S/H 控制（底部）注意，压降可以为正，也可为负。 

其中，L1为漏电流，CH为保持电容的值。举例来说，对于 100pF CH，电流降低 1nA 会导

致 10 ㎶/㎲压降。在 10 ㎲保持期间，这会产生最大 100 ㎶压降误差，此误差不是问题。

在给定的 S/H 器件中，电流 IL按技术规格设定，CH则（通常）由用户控制。所以，压降

可通过 CH调节，会随着 CH增加而减小。 

但是，这也需要权衡取舍。当 CH 增加以降低压降时，一般会使采集时间延长。这是因

为对 CH 充电以实现采集摆动所需的电流是固定的。所以，通常需要尽可能将漏电流 IL

保持在最低水平，以使压降最低。一般来说，此参数由 S/H 输出放大器的输入偏置电流

和开关漏电流决定，通常随温度升高而升高。在高温下压降最大。注意，用于计算压降

的 IL值应考虑到温度与净漏电流之间的关系。使用 PET 输入缓冲器时，温度每上升 10°C，

偏置电流翻倍。 

实际上，中等温度下 S/H 中电压的典型下降率接近 1 ㎶/㎲，算的上很小的误差。在计

算最高温度下的最大偏置电流时，这种情况可能并非一直保持不变。可以计算最高预期

温度下的漏电流，以确定最差的电压下降率。 

馈通是在保持（关闭）状态下，通过 S/H 开关的交流信号泄漏导致的模拟误差。与 S/H

偏移一样，它基本上由开关电容引起，但也会受到布局相关电容耦合的影响。由于开关

电容和保持电容可以构成分压器，馈通会随保持电容增大而降低，就像压降和 S/H 偏移

一样。馈通的影响如图 6 所示。 
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馈通一般由高频率下（例如 10KHz）的满量程峰峰正弦输入指定。在良好的 S/H 中，它

一般达到 80dB（或更高）。这相当于 0.01%（或更低）的馈通误差。如果 S/H 是在多

路复用器之后，该多路复用器能够在保持状态下选择高电平，且可能因信号馈通导致误

差，那么此参数非常重要。 

 

图 6：馈通误差电压（顶部），S/H 控制（底部） 

电介质吸收 

对于一些常见的电容类型，电介质不会在充电/放电周期后完全释放所有电能。这种现

象导致的结果是：在保持模式持续一段时间后，存储电压出现误差。可以使用某些电介

质，尤其是薄膜来最大限度降低这种影响。应使用指定的低 DA 电介质，例如聚四氟乙

烯、聚苯乙烯和聚丙烯。注意，在使用外部 CH，或者是使用外部 CH 来增强内部 CH 的

S/H 中，都需要考虑 DA。 

漂移和噪声 

与采样模式下的 S/H 相比，保持模式下的 S/H 具有不同的漂移特性。在保持模式下，输

出端只有输出缓冲放大器的漂移。在采样模式下，可能只有输出放大器的漂移，也可能

是两个放大器串联产生漂移。 

通常，保持模式下和采样模式下的漂移特性不同没有什么危害。转换通常在几微秒内完

成，此时由温度变化导致的漂移误差尚不是问题。当保持时间异乎寻常的长时，则需考
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虑这种误差。 

噪声则是另一种情况。例如，处于保持模式时，可以考虑图 7 中的 S/H 类型 2 和 3。如

果输出放大器的噪声过大，则会在保持期间显示，并随所需信号一起数字化。如果此噪

声很高，且转换器的线性度并不低于 1/2 LSB，则某些代码会因噪声调制而出错。 

MOSFET 输入缓冲器输入电流极低，因而会用于一些 S/H 中。遗憾的是，这些缓冲器类

型通常具有相对较高的输入电压噪声，这会限制某些应用的整体精度。JFET 的输入电

流不会像 MOSFET 那么低，但其噪声电压明显更低。 

S/H 设计类型 

如今有大量 S/H 设备可用。除了非常高的性能限制外，大部分都采用几大类设计拓扑。

以下部分介绍这些设计拓扑，并针对每种拓扑展开简单讨论。了解不同的电路类型有助

于针对给定应用选择合适的 S/H。 

与图 1a 中的基本电路一样，图 7a 中的电路也是实际 S/H 放大器类型。其中，A1、CH

和开关的运行方式与之前所述的一样，但还添加了输入级缓冲器 A2。 

 

图 7a：开环，级联跟随器 S/H（类型 1） 

增加缓冲器可以提高 CH的充电电流。这样可在不加载信号源的情况下，提供更快的采集

速度。在这种 S/H 类型中，两个放大器都必须具有高压摆率、快速建立时间、低失调电

压和低漂移才能获得较好的精度，因为这些误差会累加。A1 应该是一个 FET 输入器件，

以最大限度减少 CH负载，但对于 A2 却并非如此。这种 S/H 类型往往适用于高速采集。 
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图 7b 所示 S/H 配置的优点是，在采样模式下，两个放大器周围都返回了一个整体反馈

环路。所以，在采样状态下，A1 的误差达到最小，虽然它们还是会在保持状态中显示。

此电路的精度可能更高，但是因为多级环路动态结构，其整体建立特性可能有所降低。 

 

图 7b：闭环，跟随器输出 S/H（类型 2） 

注意，在这种类型的 S/H 连接中，可以将输入级接线，这样(+)和(-)输入端都可以连接外

部选项，不过并非所有类型都能这样做。凭借这种灵活性，S/H 可以连接为（整体）反

相或同相类型 S/H 的。应用电阻可能可用，也可能不可用。 

图 7C 中的第三个电路也在两个运算放大器周围连接反馈环路，在这一点上，它具有与

7b 类似的优势。在这种情况下，开关在 A1 的虚地输入端工作，CH则是输出放大器级周

围的积分电容。 

 

图 7c：闭环，积分输出 S/H（类型 3） 

注意，在这种类型的 S/H 连接中，输入级的(+)和(-)输入端也可按之前所述的方法使用。

所以，这种类型可以连接为（整体）反相或同相类型的 S/H。 
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S/H 应用 

实施采用现代化模数器件和 S/H 器件的转换系统并不是一件容易的事，但其采用的硬件

功能多样，将会大有助益。图 8a 所示的 12 位独立模数转换器+S/H 转换系统是一个连

接示例，可以按图示轻松实现，也可以根据其他比例等轻松更改。 

此电路使用一个 AD585 S/H，在同相单位增益模式下连接，HOLD 保持激活。该模数转

换器为 AD574A，连接用于实现单极 0 至+10V 范围，其系统增益和偏置校准分别由 R1

和 R2设置。AD574 的状态输出驱动 AD585 A1 的 HOLD 输入，以实现尽可能低 S/H 的偏

移。这需要在 TTL 级中进行反转。 

如图所示，转换由转换信号发起，并从下降沿开始，状态线路随之进入高电平状态，S/H

进入保持状态。对于 12 位转换，AD574A 需要 35 ㎲（最大值）来执行转换。由状态低

电平信号表示转换结束。 

所示的模数转换器微调校准可改变系统增益和偏置，足以应对/H 和模数误差。 

该系统的最大吞吐时间由三个因素决定，如下所示。分别是：模数转换时间、S/H 孔径

延迟和采样时间。转换时间为： 

 

各时间分别为 35 ㎲+35 ㎱+3 ㎲，或者总计 38.035 ㎲。还可以计算最大吞吐频率，以此

时间的倒数表示： 

 

该频率假设每个周期只有一个样本；为了满足奈奎斯特准则要求的每周期 2 个数据点，

将频率减半。（还需要注意的是，在 S/H 之前的任何额外的建立时间也可能需要考虑，

使用时可包括 1A 和/或多路复用器。） 

https://www.analog.com/cn/products/ad585.html
https://www.analog.com/cn/products/ad574a.html
https://www.analog.com/cn/products/ad585.html
https://www.analog.com/cn/products/ad574a.html
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图 8a：带 S/H 的独立 12 位单极性模数转换器 

在带有 S/H 放大器的高速逐次逼近模数转换应用中，潜在误差源是来自模数转换器的回

退误差。逐次逼近模数转换器表示 S/H 的动态负载，而转换周期开始时的 MSB 负载会

因为非零 S/H 输出阻抗，在模数转换器输入电压（S/HH 输出）上产生瞬变。如果 S/H

阻抗在高频率下不够低，回退误差可能会超过 LSB。 

要解决这个问题，需要使用具有低阻抗输出级的 S/H，或具有高反馈的 S/H，以实现低

回退误差。如果阻抗足够低，可以使动态电压误差忽略不计，那么模数转换器负载不会

引发问题。AD585 输出级用于实现低动态输出阻抗，以最小化此误差。图 8b 所示为转

换期间 AD585 输出驱动 AD574A 的放大照片，可说明这一点。注意，MSB 开关点上的

负向瞬态误差在持续时间内低而短。 

https://www.analog.com/cn/products/ad585.html
https://www.analog.com/cn/products/ad585.html
https://www.analog.com/cn/products/ad574a.html
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图 8b：AD585 S/H 放大器的输出驱动 AD574A，MSB 转换 

对于既需要快速采集时间，也需要低下降率的应用，可以使用级联 S/H 同时满足这些相

互冲突的性能参数。图 9 所示的是这样一个电路，HOLD1和 HOLD2控制线的驱动方式如

时序图所示。基本理念是，级联的第一个 S/H 在第二个达到额定精度之前快速获取输入。

然后，第一个 S/H 进入保持状态，第二个继续获取第一个（快速）S/H 的输出端上出现

的输入。由于这构成了输入信号的串联路径，因此两个 S/H 的误差会加在一起。 

该电路使用两个串联的 AD585，第一个通常配置用于实现快速采集。使用 AD585 的内

部电容，该级将实现 1mV/ms（最大）压降率。该级进行 5 ㎲ HOLD1（信号的宽度）采

样。第二个 S/H 对第一个的输出进行 500 ㎲（或 HOLD2的宽度）采样。在这 500 ㎲期

间，第一级的输出电压会下降，最高达 0.5mV。这一般是 HOLD2宽度（单位：ms）乘

以 1mV/ms。第二个 AD585 使用一个 0.01 ㎌外部 CH，它会最大限度降低此级的电压降

幅，降低 100 倍（第二级和第一级 CH的比率）。之后，整个电路的有效压降变为 0.5mV

（第一级），加上 0.01mV/ms（第二级）。第二级的保持间隔达几十 ms，所以，此级

联 S/H 的净压降接 500 ㎲近间隔的压降，在本例中为≈0.5mV。 

当然，此方案作出的取舍是：整体信号吞吐量降低。实际上，因为该应用本就打算与速

度较慢的模数转换器配合使用，所以这种取舍可能只会造成很小或根本不会造成影响。

https://www.analog.com/cn/products/ad585.html
https://www.analog.com/cn/products/ad574a.html
https://www.analog.com/cn/products/ad585.html
https://www.analog.com/cn/products/ad585.html
https://www.analog.com/cn/products/ad585.html
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此外，如果多路复用器之前使用了多个级联 S/H，此方案可能非常有用，即使很少对单

个频道采样也能保持较高的整体吞吐率。注意，就此级联的孔径时间而言，有效 FMAX

仍由两个 S/H 中的第一个决定。本示例所示是同相单位增益 S/H。原则上，任一（或两

个 S/H）都可以使用其他比例。 

对于布局，用户需要遵循一些重要的通用实用规则。只要使用外部 CH，就需要注意使用

保护走线将与引脚 7 相关的 PC 走线包围起来。应将其连接至模拟地，连接此引脚的导

线越短越好。外部 CH应该是低 DA 型电容，其外部箔片连接至 S/H 输出（引脚 8）。还

请注意，许多 S/H 应用可能永远不需要使用外部 CH或引脚 7。在这种情况下，可以沿封

装附近切割引线，将拾取线路剪至最短。 

 

图 9：环路压降级联 S/H 

模拟开关和多路复用 

模拟开关和多路复用器基本知识 

在要求针对模拟信号控制和选择指定传输路径的电子系统的设计中，固态模拟开关和多
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路复用器已成为必要元件之一。这些器件被用于广泛的应用之中，包括多通道数据采集

系统、过程控制、仪器仪表、视频系统等。 

20 世纪 60 年代晚期的开关和多路复用器均以分立式 MOSFET 器件设计，并用小型 PC

板或模块生产。随着 CMOS 工艺的发展（以相同的基板生产优异的 PMOS 和 NMOS 晶体

管），开关和多路复用器在 20 世纪 70 年代中期快速转向了集成电路形式，推出了广受

欢迎的 ADI 公司 AD7500 系列（1973 年问世）等产品。1976 年推出了带介质隔离系列，

支持±25V 的输入过压（超出供电轨），而且不易闩锁。 

这些早期的 CMOS 开关和多路复用器主要设计用于处理最高±10V 的信号，并工作于±15V

的电源之下。1979 年，ADI 公司推出大获成功的 ADG200 系列开关和多路复用器，1988

年，ADG201 系列问世，该器件采用专有的线性兼容 CMOS 工艺(LC2 MOS)制成。这些器

件在±15V 电源下可支持最高±15V 的输入信号。 

20 世纪 80 年代和 90 年代出现了大量的开关和多路复用器，其趋势是更低的导通电阻、

更快的开关、更低的电源电压、更低的成本、更低的功耗和更小的表贴封装。 

如今，模拟开关和多路复用器有多种配置、选项可供选择，可以适应几乎所有应用。低

于 0.5Ω 的导通电阻、皮安级漏电流、大于 1GHz 的信号带宽以及 1.8V 单电源供电，这

些全都可以利用现代 CMOS 技术来实现。市场上同时还有采用±15V 电源、基于 ADI 公司

iCMOS®（工业 CMOS）工艺的工业产品。 

尽管 CMOS 是目前最流行的开关和多路复用器 IC 工艺，但双极性工艺(JFET)和互补双极

性工艺（也支持 JFET）通常用于视频开关和多路复用等特殊应用，因为这些应用要求

的高性能是 CMOS 工艺无法实现的。传统的 CMOS 开关和多路复用器在视频频率下往往

存在多种劣势。它们的开关时间一般不够快，而且需要外部缓冲才能驱动典型的视频负

载。另外，CMOS 开关导通电阻随信号电平的较小变化（RON 调制可能会给差分放大和

相位带来无用的失真）。基于互补双极性技术的多路复用器在视频频率下具有更好的表

https://www.analog.com/cn/products/ad75004.html
https://www.analog.com/cn/products/adg200.html
https://www.analog.com/cn/products/adg201a.html
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现——但其功耗和成本与 CMOS 器件相比有明显增加。 

CMOS 开关基础 

理想型模拟开关不存在导通电阻，具有无穷大的关断阻抗和零时间延迟，可以处理大信

号和共模电压。实际的 CMOS 模拟开关不满足其中任意一条，但是，如果我们了解模拟

开关的不足，这些缺陷多数是可以克服的。 

CMOS 开关具有优秀的组合属性。其最基本的形式是 MOSFET 晶体管，这是一种电压控

制电阻。在“导通”状态下，其电阻可能不到 1Ω，而在“关断”状态下，其电阻则会升

至数百兆欧，并且存在皮安级漏电流。CMOS 技术兼容逻辑电路，可以高密度集成在 IC

之中。其快速开关特性得到良好的控制，仅具有最少的电路寄生效应。 

MOSFET 晶体管是双向的。换言之，它们可以同样轻松地开关正、负电压，传导正、负电

流。MOSFET 晶体管具有一个电压控制电阻，随信号电压则呈非线性变化，如图 1 所示。 

 

图 1：MOSFET 开关导通电阻与信号电压之间的关系 

互补MOS工艺(CMOS)可以产出优异的P沟道和N沟道MOSFET。并联连接PMOS和NMOS
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器件，结果会形成如图 2 所示的基本双向 CMOS 开关。这种组合有利于减少导通电阻，

同时也可能产生随信号电压变化小得多的电阻。 

 

图 2：基础 CMOS 开关用互补对来减少信号摆幅引起的 RON变化 

图 3 展示的是 N 型和 P 型器件的导通电阻随通道电压的变化。这种非线性电阻可能给直

流精度和交流失真带来误差。双向 CMOS 开关可以解决这个问题。导通电阻大幅降低，

线性度也得到了提升。图 3 底部曲线展示的是改进后的开关导通电阻特性的平坦度。 

 

图 3：CMOS 开关导通电阻与信号电压之间的关系 

ADG8xx 系列 CMOS 开关是专门针对导通电阻低于 0.5Ω 的应用而设计的，采用亚微米工

艺制成。这些器件可以传导最高 400mA 的电流，采用 1.8V 至 5.5V 单电源供电（具体视

https://www.analog.com/cn/products/adg801.html
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器件而定），额定扩展工作温度范围为-40°C 至+125°C。典型的导通电阻与温度和输入

信号电平之间的关系如图 4 所示。 

 

图 4：ADG801/ADG802 CMOS 开关的导通电阻与输入信号的关系，VDD=+5V 

基本 CMOS 开关中的误差源在模拟开关中，有必要了解误差源。许多因素都会影响交流

和直流性能，其他因素则可能只影响交流性能。图 5 展示的是两个相邻 CMOS 开关的等

效电路。该模型包括漏电流和结电容。 

https://www.analog.com/cn/products/adg801.html
https://www.analog.com/cn/products/adg802.html
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图 5：两个相邻 CMOS 开关的等效电路 

与处于导通状态的单个 CMOS 开关相关的直流误差如图 6 所示。当开关导通时，直流性

能主要受开关导通电阻(RON)和漏电流(ILKG)的影响。RG-RON-RLOAD 组合形成一个阻性衰减

器，结果会产生增益误差。漏电流 ILKG流过与 RG 和 RON 之和并联的 RLOAD的等效电阻。

不仅 RON可能导致增益误差——可用系统增益校准——而且其随应用的信号电压的变化

（RON 调制）也可能带来失真——这个失真是无法校准的。低阻电路更容易出现因 RON

导致的误差，而高阻电路则受漏电流影响。图 6 同时还给出了可体现这些参数对直流性

能的影响的一些等式。 
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图 6：影响导通开关条件下直流性能的因素：RON、RLOAD和 ILKG 

当开关断开时，漏电流可能引起误差，如图 7 所示。流过负载电阻的漏电流会在输出端

产生一个对应的电压误差。 

 

图 7：影响关断开关条件下直流性能的因素：ILKG和 RLOAD 

图 8 显示的是影响 CMOS 开关交流性能的寄生器件。额外的外部电容会进一步导致性能

下降。这些电容会影响馈通、串扰和系统带宽。CDS（漏极到源极电容）、CD（漏极-地

电容）和 CLOAD与 RON和 RLOAD相配合，以形成整体传递函数。 
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图 8：动态性能考虑：传输精度与频率的关系 

在等效电路中，CDS会在传递函数 A(s)的分子中形成一个零点。该零通常出现在高频下，

因为开关导通电阻很小。带宽同时也是开关输出电容与 CDS和负载电容的函数。该频率

极点出现在等式的分母中。 

复合频率域传递函数可以改写为如图 9 所示形式，图 9 所示为导通状态下的开关的整体

波特图。多数情况下，主要受输出电容 CD 的影响，极点断点频率将首先出现。因此，

为了使带宽最大化，开关应具有低输入电容、低输出电容和低导通电阻。 

串联旁路电容 CDS不但会在导通状态响应中形成一个零，同时也会在关断状态下导致开

关馈通性能下降。当开关关断时，CDS将把输入信号耦合至输出负载之中，如图 10 所示。 
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图 9：CMOS 开关传递函数在导通状态下的波特图 

 

图 10：动态性能考虑：关断隔离 

较大的 CDS值会导致较大的馈通值，后者与输入频率成比例。图 11 所示关断隔离度的下

降随频率变化的函数。实现关断隔离最大化最简单的方式是选择 CDS尽量小的开关。 
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图 11：关断隔离与频率的关系 

图 12 展示了 ADG708 8 通道多路复用器的典型 CMOS 模拟开关关断隔离，表现为频率的

函数。从直流到几千赫，多路复用器拥有近 90dB 的隔离能力。随着频率的增加，将有

越来越多的信号到达输出端。然而，即使在 10MHz 时，所示开关仍然拥有近 60dB 的隔

离能力。 

 

图 12：ADG708 8 通道多路复用器关断隔离与频率的关系 

https://www.analog.com/cn/products/adg708.html
https://www.analog.com/cn/products/adg708.html
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影响系统性能的另一个交流参数是开关期间发生的电荷注入。图 13 所示为电荷注入机

制的等效电路 

 

图 13：动态性能考虑：电荷注入模型 

当开关控制输入置位时，结果会使控制电路在 CMOS 开关的栅极处发生较大的电压变化

（从 VDD至 VSS，反之亦然）。电压的这种快速变化会通过栅极-漏极电容 CQ将一个电荷

注入开关输出。耦合电荷的数量取决于栅极-漏极电容的大小。 

电荷注入会在开关过程中在输出电压中导致阶跃变化，如图 14 所示。输出电压的变化

ΔVOUT为注入的电荷量 QINJ（为栅极-漏极电容 CQ的函数）和负载电容 CL的函数。 
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图 14：电荷注入对输出的影响 

开关电容导致的另一个问题是开关通道时保留的电荷。这种电荷会在开关输出中导致瞬

变，图 15 所示即为该现象。设开始时 S2 闭合、S1 断开。CS1和 CS2充电至-5V。当 S2

断开、S1 闭合时，-5V 会保持于 CS1和 CS2上。因此，放大器 A 的输出会看到一个-5V 的

瞬变。在放大器 A 的输出使 CS1和 CS2完全放电并建立至 0V 之前，输出不会稳定下来。

图 16 中的示波图描述的即是该瞬变。因此，在选择正确的输入缓冲时，放大器的瞬变

和建立特性是一个重要的考虑因素。 
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图 15：电荷耦合会在多路复用信号时导致动态建立时间瞬变 

 

图 16：放大器输出展示了因电荷耦合导致的动态建立时间瞬变 

串扰与两个开关之间的电容相关，表示为 CSS电容，如图 17 所示。 
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图 17：相邻开关的通道间串扰等效电路 

图 18 展示了 ADG708 8 通道 CMOS 多路复用器的典型串扰性能。 

 

图 18：ADG708 8 通道多路复用器的串扰与频率的关系 

最后，开关本身有着自己的建立时间，这也是必须考虑的。图 19 显示了动态传递函数。

建立时间可以计算是因为响应是开关和电路电阻与电容的函数。可以假定这是一个单极

点系统，并计算建立目标系统精度所需时间常数的数量，如图 20 所示。 

https://www.analog.com/cn/products/adg708.html
https://www.analog.com/cn/products/adg708.html
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图 19：多路复用器的建立时间 

 

图 20：为单极点系统建立 1 LSB 精度所需时间常数数量 

应用模拟开关 

应用模拟开关时，开关时间是一个重要的考虑因素，但是，不能将开关时间与建立时间

相混淆。导通时间和关断时间只是从控制输入到开关切换间的传播延迟的一种衡量指

标，主要由驱动和电平转换电路中的时间延迟导致（见图 21）。tON和 tOFF两个值一般是

在从控制输入前沿的 50%点到输出信号电平的 90%点之间测量的。 
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图 21：应用模拟开关：动态性能考虑 

接下来，我们将考虑用运算放大器缓冲 CMOS 开关或多路复用器输出时涉及到的问题。

当一个 CMOS 多路复用器接至反相求和放大器时，应该注意的是，导通电阻及其作为输

入电压函数的非线性变化将导致增益误差和失真误差，如图 22 所示。如果电阻较大，

则开关漏电流有可能带来误差。小电阻有利于减少漏电流误差，但会增加因 RON有限值

导致的误差。 

 

图 22：应用模拟开关：带开关输入的单位增益反相器 
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为了减少因输入电压变化导致的 RON变化的影响，建议把多路复用开关置于运算放大器

求和点，如图 23 所示。这样可以确保开关仅以约±100mV 而非全±10V 电压调制——但

各个输入引脚都需要一个独立的电阻。 

 

图 23：应用模拟开关：减少 ΔRON的影响 

必须了解因添加多路复用器给求和点增加了多少寄生电容，因为给该节点增加的任何电

容都会给放大器闭环响应带来相移。如果该电容过大，则放大器可能变得不稳定并产生

振荡。可能需要在反馈电阻上跨接一个小电容 C1来稳定电路。 

在如图 24 所示电路中，RON的有限值可能成为重要的误差源。增益设置电阻应该至少是

开关导通电阻的 1000 倍，以保证 0.1%的增益精度。较高的值会带来更高的精度，却会

降低带宽，增加对漏电流和偏置电流的敏感度。 

补偿 RON的一种更好的方式是使一个开关与反相放大器的反馈电阻串联，如图 25 所示。

不妨假定，单个芯片上的多个开关在绝对特性和温度跟踪特性方面良好匹配。因此，放

大器在单位增益下具有闭环增益稳定性，因为总前馈电阻和反馈电阻是相匹配的。 
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图 24：应用模拟开关：用大电阻值减少 ΔRON的影响 

 

图 25：应用模拟开关：利用反馈中的“虚拟”开关降低 ΔRON导致的增益误差 

最好的多路复用器设计以如图 26 所示方法驱动放大器的同相输入。同相输入较高的输

入阻抗将消除 RON带来的误差。 
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图 26：应用模拟开关：利用同相配置减少 ΔRON的影响 

CMOS 开关和多路复用器通常与运算放大器相结合，以形成可编程增益放大器(PGA)。为

了了解 RON对其性能的影响，我们来考察一下图 27 中的不良 PGA 设计。一个同相运算

放大器有 4 个不同的增益设置电阻，各通过一个开关接地，RON 为 100-500Ω。即使当

RON低至 25Ω 时，增益为 16 时的误差为 2.4%，比 8 位精度还要差！RON 还会随温度而

变化，在开关间也会发生变化。 

 

图 27：用 CMOS 开关设计不当的 PGA 
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要尝试“修复”该设计，可以增加电阻，但随之而来的是噪声和失调问题。对于这种电

路，提高精度的唯一方法是使用几乎不存在 RON的继电器。只有在这种情况下，继电器

仅数 mΩ 的 RON 只会产生较小的误差（与 625Ω 相比）。 

最好使用对 RON 不敏感的电路。在图 28 中，开关与运算放大器的反相输入串联。由于

运算放大器的输入阻抗非常大，因而与开关 RON不再相干，而此时的增益完全由外部电

阻决定。请注意——如果运算放大器偏置电流较高，RON 可能会增加较小的失调误差。

如果情况确实如此，则可在 VIN用一个等效电阻进行补偿。 

 

图 28：替代 PGA 配置降低 RON的影响 

1-GHz CMOS 开关 

ADG918/ADG919 采用 CMOS 工艺制成、具有高隔离和低插入损耗特点并且频率达 1GHz

或以上的开关。在传送 1GHz 信号时，这两款开关展现出较低的插入损耗(0.8dB)和相对

较高的关断隔离(37dB)特性。在吞吐量功率为+18dBm 或以下、工作温度为 25°C 的高频

应用中，它们是砷化镓(GaA)开关的一种具有成本效益的替代方案。图 29 给出了两款器

https://www.analog.com/cn/products/adg918.html
https://www.analog.com/cn/products/adg919.html
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件的框图，图 30 展示了隔离和损耗与频率之间的关系坐标图。 

 

图 29：1 GHz CMOS 1.65 V 至 2.75 V 2:1 Mux/SPDT 开关 

 

图 30：ADG918/ADG919 1 GHz 开关的隔离和频率响应 

ADG918 是一款吸收式开关，内置 50Ω 端接分流引脚，允许与应用电路匹配阻抗，而

ADG919 则是一款反射式开关，设计用于同轴负载在芯片之外的应用。两款开关均具有

功耗低(<1µA)、封装小（8 引脚 MSOP 和 3mm×3mm 引脚架构芯片级封装）、兼容

CMOS/LVTTL 的单引脚控制电压电平等特点，是无线应用和通用射频开关的理想选择。 

CMOS 开关和多路复用器中的寄生闩锁 

由于多路复用器往往处于数据采集系统的前端，因此，其输入一般来自远程位置——因

而它们往往会受到过压条件的影响。了解这个问题及其与 CMOS 器件的相关性显得尤其

重要。尽管本文主要讨论的是多路复用器，但它与几乎所有类型的 CMOS 器件都有密切

https://www.analog.com/cn/products/adg918.html
https://www.analog.com/cn/products/adg919.html
https://www.analog.com/cn/products/adg918.html
https://www.analog.com/cn/products/adg919.html
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关系。 

多数 CMOS 模拟开关是以结隔离 CMOS 工艺制成的。单个开关单元的横截面如图 31 所

示。如果模拟开关引脚的正电压比 VDD 大或者负电压比 VSS 大，则可能发生寄生硅控整

流器(SCR)闩锁现象。即使是瞬变条件（如在有输入电压时上电）也有可能激活寄生闩

锁。如果传导电流过大（数百毫安或以上），结果可能损坏开关。 

 

图 31：结隔离 CMOS 开关的横截面 

寄生 SCR 机制如图 32 所示。当开关的引脚之一（源引脚或漏引脚）比正 VDD 大一个二

极管压降或者比负 VSS大一个二极管压降时，将产生 SCR 动作。前一种情况下，VDD引

脚变成 SCR 栅极输入，并提供电流以激活 SCR 动作。当负电压比 VSS大时，VSS引脚变

成 SCR 栅极输入，并提供栅极电流。任一情况下，电源之间都会有高电流通过。电流

量取决于两个晶体管的集电极电阻，可能非常小。 
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图 32：CMOS 开关的双极性晶体管等效电路展现出寄生 SCR 闩锁 

一般而言，为了防止发生闩锁条件，CMOS 器件的输入不得高于正电源 0.3V，也不得低

于负电源 0.3V。请注意，这一限制同样适用于电源关断(VDD=VSS=0V)的情况，因此，当

输入端存在信号时，如果此时将电源施于某个器件，则器件很可能闩锁。CMOS 器件的

制造商们无一例外地把这一限制列于数据手册的绝对最大额定值表中。另外，过压条件

下的输入电流应限制为 5-30mA，取决于具体的器件。 

为了防止出现这种 SCR 闩锁，可以将一个串联二极管插入 VDD 和 VSS 引脚中，如图 33

所示。二极管会阻止 SCR 栅极电流。正常情况下，寄生晶体管 Q1 和 Q2 的 beta 较低（通

常不到 10），需要相对较大的栅极电流来激活 SCR。二极管对反向栅极电流进行限制，

以免激活 SCR。 
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图 33：CMOS 开关的二极管保护方案 

如果采用二极管保护模式，则开关各供电轨的模拟电压范围将减少一个 VBE压降，在使

用低电源电压时，这样做可能不太方便。 

如前所述，CMOS 开关和多路复用器也可以免受过流的影响，其方法是插入一个串联电

阻，把电流限制在安全电平以内，如图 34 所示，一般低于 5-30mA。鉴于 RLOAD和 RLIMIT

形成的阻性衰减器，只有在开关驱动相对较高的阻抗负载的时候，这种方法方才有效。 

 

图 34：用外部电阻实现过流保护 
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一种常见的输入保护法如图 35 所示，其中，肖特基二极管从输入引脚连接至各个电源

电压。二极管实际上可以有效防止输入引脚超过电源电压达 0.3-0.4V 以上，由此避免了

闩锁条件的发生。另外，如果输入电压超过电源电压，则输入电流会经过外部二极管流

至电源，而不流到器件中。肖特基二极管可以轻松处理 50-100mA 瞬变电流，因而，RLIMIT

电阻可以非常低。 

 

图 35：用外部肖特基二极管实现输入保护 

多数 CMOS 器件的内置 ESD 保护二极管都是从输入连接到供电轨，大幅降低了闩锁的

可能。然而，内置的二极管在 0.6V 时开始导电，而且电流处理能力有限，因此，添加

外部肖特基二极管可以提供额外的保护。然而，必须考虑二极管漏电流和电容的影响。 

请注意，闩锁保护并不提供过流保护，反之亦然。如果一个系统中可以同时存在两个故

障条件，则须同时使用保护性二极管和电阻。 

ADI 公司采用沟道隔离技术来生产 LC2 MOS 模拟开关。这种工艺有利于降低器件的闩锁

可能和结电容，增加了开关时间和漏电流，模拟输入电压扩大至供电轨。 

图 36 所示为沟道隔离 CMOS 结构的横截面视图。嵌入式氧化物层和侧壁将基板与各晶

体管结完全隔离开来。因而不会形成反向偏置 PN 结。结果，可能减少带宽的电容以及

SCR 闩锁的可能性都大幅降低了。 
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图 36：沟道隔离 LC2 MOS 结构 

ADG508F、ADG509F、ADG528F、ADG438F 和 ADG439F 均为±15V 沟道隔离 LC2 MOS 多

路复用器，可为-40V 和+55V 之间的输入及输出过压提供“故障保护”功能。这些器件

在信号路径中采用一种由三个 MOSFET 构成的串联结构。一个 N 沟道，其后为一个 P

沟道，再后为一个 N 沟道。另外，当电源关闭时，信号路径变成高阻抗。该结构可提供

较高的闩锁和过压保护能力——但其代价是更高的 RON(~300Ω)，而且 RON随信号电平变

化的幅度也会增大。有关这种保护方法的详细情况，请参见各产品数据手册。 

视频多路复用器和交叉点开关 

视频多路复用器为了满足严格的带宽平坦度、差分增益和相位以及 75Ω 驱动能力等规格

要求，高速互补双极性工艺比 CMOS 工艺更适合制造视频开关和多路复用器。传统的

CMOS 开关和多路复用器在视频频率下往往存在多种劣势。它们的开关时间（通常为

50ns 左右）不足以满足当今视频应用的需求，而且它们要求外部缓冲来驱动典型的视

频负载。另外，CMOS 开关导通电阻随信号电平的较小变化（RON 调制）会给差分增益

和相位带来无用的失真。基于互补双极性技术的多路复用器在视频频率下表现更加卓

越。当然，其代价是更高的功率和成本。 

AD8170/AD8174/AD8180/AD8182 双极性视频多路复用器的功能框图如图 1 所示。

https://www.analog.com/cn/products/adg508f.html
https://www.analog.com/cn/products/adg509f.html
https://www.analog.com/cn/products/adg528f.html
https://www.analog.com/cn/products/adg438f.html
https://www.analog.com/cn/products/adg439f.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8170.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8174.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8180.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8182.html
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AD8183/AD8185 视频多路复用器如图 2 所示。这些器件具有高度的灵活性，是视频应用

的理想之选，其差分增益和相位规格极其出色。该系列中所有器件的 0.1%开关时间均为

10ns。AD8186/AD8187 是 AD8183/AD8185 的单电源版本。请注意，这些双极性多路复用

器不是双向的。 

 

图 1：AD8170/AD8174/AD8180/AD8182 双极性视频多路复用器 

AD8170/AD8174 系列多路复用器包括一个片上电流反馈运算放大器输出缓冲，其增益可

以外部设置。整个系列在 5MHz 下的通道关断隔离和串扰的典型值大于 80dB。 

图 3 展示的是三个 AD8170 2:1 多路复用器的一种应用电路，其中，一个 RGB 监控器在

两个 RGB 电脑视频源之间切换。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8183.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8185.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8186.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8187.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8183.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8185.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8170.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8174.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8180.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8182.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8170.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8174.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8170.html
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图 2：AD8183/AD8185 三路 2:1 视频多路复用器 

 

图 3：采用三路 2:1 多路复用器的双源 RGB 多路复用器 

在该设置中，总体上相当于一个三刀双掷开关。三个视频源构成三个极点，上部或下部

视频源构成开关的两个状态。请注意，用一个 AD8183、AD8185、AD8186 或 AD8187 三

通道双输入多路复用器可以简化电路。 

图 4 中使用了 AD8174 或 AD8184 4:1 多路复用器，用一个高速 ADC 即可实现扫描仪的

https://www.analog.com/cn/products/ad8183.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8185.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8183.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8185.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8186.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8187.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8174.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8184.html
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RGB 输出的数字化。 

 

图 4：用一个 ADC 和一个 4:1 多路复用器实现 RGB 信号的数字化 

来自扫描仪的 RGB 视频信号按序馈入 ADC，并按序数字化，如此，用一个 ADC 即可实

现扫描仪数据的高效利用。 

视频交叉点开关 

AD8116 把多路复用器的概念延伸到了一种全集成的 16×16 缓冲视频交叉点开关矩阵（图

5）。3dB 带宽大于 200MHz，0.1dB 增益平坦度高达 60MHz。0.1%通道开关时间小于 30ns。

5MHz下测得的通道间串扰为-70dB。150Ω负载下，差分增益和相位分别为0.01%和0.01°。

±5V 下的总功耗为 900mW。 

AD8116 内置输出缓冲，可置于高阻抗状态以提供并行交叉点级，从而关断通道不会加载

输出总线。通道开关通过串行数字控制接口（允许以“菊花链”形式连接多个器件）实

现。AD8116 采用 128 引脚 14mm×14mmLQFP 封装。 

交叉点开关系统中的其他成员包括：AD8108/AD8109 8×8 交叉点开关；AD8110/AD8111 

260MHz、16×8 缓冲交叉点开关；AD8113 音频/视频 60MHz、16×16 交叉点开关；以及

AD8114/AD8115 低成本 225MHz、16×16 交叉点开关。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8116.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8116.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8116.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8108.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8109.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8110.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8111.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8113.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8114.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8115.html
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图 5：AD8116 16×16 200MHz 缓冲视频交叉点开关 

ADV3200/ADV3201 为 32×32 模拟交叉点开关矩阵，具有适合交流耦合应用的可选同步

脉冲顶部箝位输入，以及屏幕显示(OSD)插入多路复用器。两款器件的串扰性能均为

-48dB，隔离性能为-80dB(5MHz)，因而适合许多高密度路由应用。同时 0.1dB 平坦度达

60MHz，堪称复合视频切换应用的理想之选。 

ADV3200/ADV3201 内置 32 个独立输出缓冲器，可以将这些缓冲器置于高阻抗状态，以

提供并行交叉点输出，因此构建更大阵列时，关断通道仅向输出总线提供极小的负载。

ADV3200 提供增益+1，ADV3201 提供增益+2，适合后部端接负载应用。两款器件可以采

用 5V 单电源、±2.5V 双电源或±3.3V 双电源(G=+2)供电，所有输出均使能时的空闲功耗

仅为 250mA。通道开关通过双缓冲式串行数字控制接口实现，可以利用该接口将多个

器件以菊花链形式连接起来。 

ADV3200/ADV3201 采用 176 引脚裸露焊盘 LQFP(24mm×24mm)封装，工作温度范围为

https://www.analog.com/cn/products/ad8116.html
https://www.analog.com/cn/products/adv3200.html
https://www.analog.com/cn/products/adv3201.html
https://www.analog.com/cn/products/adv3200.html
https://www.analog.com/cn/products/adv3201.html
https://www.analog.com/cn/products/adv3200.html
https://www.analog.com/cn/products/adv3201.html
https://www.analog.com/cn/products/adv3200.html
https://www.analog.com/cn/products/adv3201.html
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-40°C 至+85°C 扩展工业温度范围。 

数字交叉点开关 

AD8152 是一款针对高速网络设计的 3.2Gbps 34×34 异步数字交叉点开关（见图 6）。

该器件能以每端口最高 3.2Gbps 的数据速率工作，适合采用前向纠错(FEC)的 Sonet/SDH 

OC-48 应用。AD8152 具有数字可编程电流模式输出，可以驱动多种端接方案和阻抗，

同时可以维持正确的电压水平、降低功耗。该器件支持最低+2.5V 的电源电压，具有卓

越的输入灵敏度。控制接口兼容 LVTTL 或 CMOS/TTL。 

作为同类产品中功耗最低的交叉点开关解决方案，AD8152 在 2.5V 电源下且全部 I/O 开

启时的功耗不到 2W，不需要外部散热器。AD8152 的抖动很低，不到 45ps，是高速网

络系统的理想选择。AD8152 的完全差分信号路径不仅可降低抖动和串扰，而且允许使

用较小的单端电压摆幅。该器件采用 256 引脚 SBGA 封装，工作温度范围为 0°C 至+85°C

工业温度范围。 

 

图 6：AD8152 3.2 Gbps 异步数字交叉点开关 

https://www.analog.com/cn/products/ad8152.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8152.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8152.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8152.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8152.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8152.html
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电压基准 

电压基准 

基准电压源和线性调节器具有许多共同点。事实上，后者在功能上相当于一个基准电压

源，只是输出电流（或功率）更大。相应地，这两种电路的几乎所有规格都具有极大的

相似性（即使基准电压源在漂移、精度等方面的性能往往较高）。在当今的许多应用中，

所需的支持电路都包含在转换器封装之中。这对设计人员来说是有利的，因为这可以简

化系统的设计，而且可以保障性能。 

基准电压源对模拟系统的性能和精度产生着重大影响。5V 基准电压源上的±5mV 容差相

当于±0.1%的绝对精度，其精度仅为 10 位。对于 12 位系统，选择容差为±1mV 的基准电

压源，其性价比可能远远超过手动校准，而进行绝对 16 位测量的系统中必须要求高初

始精度和校准。请注意，许多系统进行的是相对测量而非绝对测量，这种情况下，基准

电压源的绝对精度的重要性有所下降，虽然噪声和短期稳定性可能是重要因素。 

温度漂移或者老化导致的漂移可能是比绝对精度更重要的问题。虽然初始误差始终可以

调整，但对漂移进行补偿却存在较大的困难。在可能的情况下，选择基准电压源时应该

注重温度系数和老化特性，以便能在工作温度范围内以及系统的预期寿命期间保持充足

的精度。 

虽然基准电压源的噪声往往被忽视，却可能是系统设计中一个极其重要的因素。噪声指

基准电压的瞬间变化。其额定值一般标示于数据手册中，但系统设计师经常会忽略规格

参数，并想当然地认为基准电压源不会对系统带来额外的噪声。 

基准电压源必须考虑两个动态问题：启动时的行为，及其在瞬态负载下的行为。对于第

一点，始终要记住的是，基准电压源不会立即上电（ADC、DAC 以及分立式设计中的基

准电压源确实是这样）。因此，打开 ADC 和基准电压源（内部或外部），读取数值，
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然后再在几微秒之内关闭，这是几乎不太可能做到的，无论这样做有多么节能。 

对于第二点，给定的基准电压源 IC 不一定就适用于脉冲加载条件，这要取决于具体的

架构。许多基准电压源采用低功耗，也即低带宽的输出缓冲放大器。在快速瞬态负载的

情况下，结果会造成性能下降，从而可能导致快速 ADC 的性能下降（尤其是逐次逼近

和闪存 ADC）。通过适当去耦可以缓解这个问题（但有些基准电压源会随容性负载振荡），

或者也可以使用额外的外部宽带缓冲放大器来驱动发生瞬态负载的节点。 

简单的二极管基准电压源 

就电路连接的功能而言，标准基准电压源 IC 一般只提供串行或三引脚形式（VIN、共模、

VOUT），并且只有正极性。串行型号具有以下优势：静态电流低、稳定；标准预调节输

出电压；以及相对较高的输出电流，且精度不会下降。分流或双引脚（即二极管一类）

基准电压源在工作极性方面更灵活，但对负载有着更严格的限制。事实上，它们可能吞

食过多功率，因为其电阻馈入的电压输入变化范围很大。另外，它们有时采用非标准电

压。所有这些因素加在一起，决定了何时首选哪种功能类型。 

图 1 显示的是一些简单的二极管式基准电压源。在第一种基准电压源中，一个电流驱动

的正偏二极管（或二极管连接的晶体管）产生一个电压，即 Vf=VREF。虽然结点压降在一

定程度上与电源并不相关，但作为基准电压源却存在多种不足。其中包括，温度系数较

高，为-0.3%/°C 左右，对负载具有一定的敏感性，输出电压非常不灵活，而且仅支持

600mV 跳变。 
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图 1：简单的二极管基准电压源电路 

与之相反，多数这些简单的基准电压源（以及所有其他分流型调节器）有一种基本优势，

即通过转换连接、使驱动电流反相可以轻松改变极性。然而，所有分流调节器都存在一

种基本限制，即负载电流必须始终（而且通常是大幅）低于驱动电流 ID。 

在图 1 中的第二个电路中，使用的是一个齐纳或“雪崩”二极管，结果可以大幅提升输

出电压。虽然真正的齐纳二极管击穿电压低于 5V，但雪崩二极管的击穿电压更高，且

温度系数为正。请注意，目前，几乎把二极管反相击穿统一称为齐纳，虽然通常是雪崩

二极管击穿。当 D1 击穿电压范围为 5 至 8V 时，净正温度系统等于正偏二极管 D2 的负

温度系数，结果，净温度系数为 100ppm/°C，在适当的偏置电流下更低。这些仔细选择

的二极管相结合，构成了早期的单封装“温度补偿齐纳二极管”基准电压源的基础，比

如 1N821-1N829 系列等。 

温度补偿齐纳基准电压源在初始精度方面存在较大限制，因为温度系数组合会在奇怪的

电压下下降，如 1N829 在 6.2V 时即是如此。另外，该方案在负载方面也有限制，因为

要获得较好的温度系数，就必须对二极管电流进行仔细控制。与低电压(<2V)基准电压源

不同，基于基准电压源的齐纳二极管必须采用远远高于 6V 的电压源驱动，因此，齐纳
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基准电压源无法应用于 5V 系统电源。基于低温度系数齐纳（雪崩）二极管的基准电压

源噪声较大，这要归因于击穿机制存在的基础噪声。单芯片齐纳二极管在这方面有了较

大的改善，下文将进一步讨论。 

带隙基准电压源 

基于硅带隙电压的低电压(<5V)基准电压源的发展催生了多种 IC，这些 IC 支持低电压电

源，并具有良好的温度系数性能。第一个此类 IC 是 LM109（下称“基准电压源 1”），

图 2 所示为一个基本的带隙基准电压源。 

 

图 2：基本的带隙基准电压源 

这种电路也称为“ΔVBE”基准电压源，因为匹配晶体管 Q1-Q2 之间的电流密度差会在 R3

上产生 ΔVBE。其工作原理是，求出 Q3 的 VBE和，同时，Q1-Q2 放大过的 ΔVBE产生于 R2。

ΔVBE和 VBE 两种组分具有相反的极性温度系数；ΔVBE与绝对温度成比例(PTAT)，VBE与

绝对温度互补(CTAT)。求和后的输出为 VR，当其等于 1.205V（硅带隙电压）时，温度系



 

微信搜索“ADI 智库”，获取更多技术资料 380 

数最小。 

在 IC 设计中，带隙基准电压源技术具有较大的吸引力，其原因有多种；其中包括相对

简单，可以避免齐纳二极管及噪声。 

然而，在系统电源不断减小的当今时代，有一个很重要的基本事实是，带隙器件的工作

电压很低，小于 5V。它们不但用于独立的 IC 基准电压源，同时还用在许多其他线性 IC

之中，如 ADC 和 DAC。然而，图 2 中的基本设计却面临负载和电流驱动敏感度问题，

而且输出需要精确调整至更有用的电压水平，即 2.5V、5V 等。负载驱动问题的最好解

决办法是采用一个缓冲放大器，该器件也可方便地将电压调整至标准水平。 

图 3 所示为一种改进型三引脚带隙基准电压源，AD580（推出于 1974 年）。这种电路的

常用名为“BrokawCell”，提供片上输出缓冲功能，具有良好的驱动性能，支持标准输

出电压调整。 

 

图 3：AD580 精密带隙基准电压源使用 Brokaw Cell (1974) 

AD580 是第一款精密带隙 IC 基准电压源，这种拓扑结构的变体对后来几代的工业标准

https://www.analog.com/cn/products/ad580.html
https://www.analog.com/cn/products/ad580.html
https://www.analog.com/cn/products/ad580.html
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基准电压源（如 REF01、REF02 和 REF03 系列）以及后来的 ADI 带隙器件（如 REF19x

系列、AD680、AD780、AD1582-85 系列、ADR38x 系列、ADR39x 系列以及 REF01、REF02

和 REF03 改进型 SC-70 和 SOT-23（分别称为 ADR01、ADR02 和 ADR03））产生了深远

影响。 

AD580 内置两个 8:1 发射器比例晶体管 Q1-Q2，工作于相同的集电极电流（即电流密度为

1/8），在缓冲运算放大器处使用了相等的负载电阻和一个闭环。由于 8 倍 Q2 区的 VBE较

小，与 Q2 串联的 R2 使 ΔVBE电压下降，R1（因电流关系）则下降一个 PTAT 电压 V1： 

 

带隙基准电压 VZ 出现于 Q1 的基极处，为 VBE (Q1)与 V1 之和，即 1.205 V，带隙电压： 

 

注意，J1=Q1 的电流密度，J2=Q2 的电流密度，J1/J2=8。 

然而，由于 R4/R5（经激光调整）薄膜分压器和运算放大器的存在，VOUT处出现的实际

电压可以向上调整，AD580 为 2.5V。依据这一基本原则，VOUT可以提升至其他实用电平，

比如，对于 AD584，可使抽头支持 2.5、5、7.5 和 10V 精密工作。AD580 可提供最大 10mA

的输出电流，工作电源范围为 4.5V 至 30V。其容差低至 0.4%，温度系数低至 10ppm/°C。 

带隙基准电压源的许多最新发展都偏重减小封装尺寸、降低成本，以满足对更小、更节

能、成本更低的基准电压源 IC 的系统性需求。其中包括几种最新的带隙 IC 基准电压源。

https://www.analog.com/cn/products/ref01.html
https://www.analog.com/cn/products/ref02.html
https://www.analog.com/cn/products/ref03.html
https://www.analog.com/cn/products/ad680.html
https://www.analog.com/cn/products/ad780.html#product-overview
https://www.analog.com/cn/products/ad1582.html
https://www.analog.com/cn/products/ref01.html
https://www.analog.com/cn/products/ref02.html
https://www.analog.com/cn/products/ref02.html
https://www.analog.com/cn/products/ref03.html
https://www.analog.com/cn/design-center/packaging-quality-symbols-footprints/package-index/sot-small-outline-transistor/sc-70.html
https://www.analog.com/cn/design-center/packaging-quality-symbols-footprints/package-index/sot-small-outline-transistor/sot-23.html
https://www.analog.com/cn/products/adr01.html
https://www.analog.com/cn/products/adr02.html
https://www.analog.com/cn/products/adr03.html
https://www.analog.com/cn/products/ad580.html
https://www.analog.com/cn/products/ad580.html
https://www.analog.com/cn/products/ad584.html
https://www.analog.com/cn/products/ad580.html
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AD1580（1996 年上市）是一种分流模式 IC 基准电压源，在功能上与经典分流 IC 基准电

压源非常类似，即前面提到的 AD589（1980 年上市）。一个重要的不同是，AD1580 采

用一种更新的小尺寸工艺，为支持微型 SOT-23 封装提供了可能。这种封装尺寸极小，

适用于众多空间受限的应用，而工作电流低的特性则使其适用于便携式电池供电应用。

图 4 所示为简化版的 AD1580 电路。 

在该电路中，类似的晶体管 Q1 和 Q2 形成带隙内核，工作电流比为 5 倍，该值取决于

R7 与 R2 的比值。运算放大器由差分对 Q3-Q4、电流镜 Q5 和驱动器/输出级 Q8-Q9 构成。

在闭环均衡状态下，该放大器使 R2-R7 的底端保持于相同电位。 

 

图 4：AD1580 1.2V 分流型带隙基准电压源采用微型 SOT-23 封装 

受上述闭环控制影响，R3 上出现基本电压 ΔVBE，同时，调整后的 PTAT 电压表现为

V1，实际上与 VBE成串联关系。1.225 的标称带隙基准电压是 Q1 的电压 VBE 与 V1 之和。

AD1580 设计的最低工作电流为 50µA，最高为 10mA。提供多种级差选择，电压容差

为±1 或±10mV，相应的温度系数为 50 或 100ppm/°C。ADI 分流调节器的最新成员有

ADR510(1.000V)和 ADR512(1.200V)。 

https://www.analog.com/cn/products/ad1580.html
https://www.analog.com/cn/products/ad589.html
https://www.analog.com/cn/products/ad1580.html
https://www.analog.com/cn/products/ad1580.html
https://www.analog.com/cn/products/ad1580.html
https://www.analog.com/cn/products/ad1580.html
https://www.analog.com/cn/products/adr510.html
https://www.analog.com/cn/products/adr512.html
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ADR520(2.048V)、ADR525(2.500V)、ADR530(3.000V)、ADR540(4.096V)、ADR545(4.5V)

和ADR550(5.0V)是分流调节器系列的最新成员，初始精度为 0.2%，采用SC-70或SOT-23

封装。 

AD1582-AD1585 系列包括串行模式 IC 基准电压源系列，其输出电压为 2.5、3.0、4.096

和 5.0V。与 AD1580 一样，该系列采用小尺寸工艺，支持 SOT-23 封装。 

AD1582-AD1585 系列的电路框图（如图 5 所示）可以看作是基本的 Brokaw 带隙电压源

的变体（如图 3 所示）。这种情况下，Q1-Q2 构成核心，整个环路在 Q1 的基极产生稳定

的基准电压 VBG。这里存在一个显著的差异，即运算放大器的输出级采用推挽共发射极

级设计。结果要求采用一个输出电容以获得稳定性，同时也可使 IC 的压差减至相对较

低的水平。 

 

图 5：AD1582-AD1585 2.5-5V 系列带隙基准电压源 

https://www.analog.com/cn/products/adr520.html
https://www.analog.com/cn/products/adr525.html
https://www.analog.com/cn/products/adr530.html
https://www.analog.com/cn/products/adr540.html
https://www.analog.com/cn/products/adr550.html
https://www.analog.com/cn/products/ad1582.html
https://www.analog.com/cn/products/ad1585.html
https://www.analog.com/cn/products/ad1580.html
https://www.analog.com/cn/products/ad1582.html
https://www.analog.com/cn/products/ad1585.html
https://www.analog.com/cn/products/ad1582.html
https://www.analog.com/cn/products/ad1585.html
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图 6：AD1582-AD1585 系列连接框图 

低压差意味着，可将 VIN降至比 VOUT高几百 mV 的水平，而不会干扰正常运行。推挽工

作模式也意味着，该器件系列实际上可以支持输出端吸电流和源电流，与经典基准电压

源只支持源电流不同。对于各种额定输出电压，分压器 R5-R6 针对相应的电平进行调节。 

AD1582 系列设计支持的静态电流仅为 65µA（最大值），用于电压输入变化较大的低功

率系统可以获得良好的功效。该系列的额定输出电流为 5mA，提供多级选择，电压容差

为±0.1 或 VOUT的±1%，相应的温度系数为 50 或 100ppm/°C。 

出于稳定性要求，AD1582 必须同时配合一个输出和一个输入旁路电容。图 6 所示接线

图给出了针对最差情况的建议值。对于提到的电气值，钽芯片电容很可能是尺寸最小的。 

嵌入式齐纳基准电压源 

就基准电压源核心所用设计方法而言，最常见的两种基本 IC 基准电压源由带隙和嵌入

式齐纳单元构成。带隙在上面已经讨论过，但基于齐纳二极管的基准电压源还需要进一

步讨论。 

在一个 IC 芯片中，表面工艺的二极管结点击穿易于受到晶体瑕疵以及其他污染的影响，

因此，表面形成的齐纳二极管比嵌入式（或表面下）齐纳二极管噪声更大、稳定性更差

（见图 7）。ADI 的齐纳 IC 基准电压源采用更具优势的嵌入式齐纳二极管。这样可以使

https://www.analog.com/cn/products/ad1582.html
https://www.analog.com/cn/products/ad1585.html
https://www.analog.com/cn/products/ad1582.html
https://www.analog.com/cn/products/ad1582.html
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噪声和漂移性能比表面式齐纳二极管显著提高。 

嵌入式齐纳基准电压源具有极低的温度漂移，低至 1-2ppm/°C（AD588 和 AD586），最

低噪声为满量程的百分比，即 100nV/√Hz 或更低。不足方面，齐纳类基准电压源的工

作电流通常相对较高，一般为几毫安。齐纳电压也相对较高，一般为 5V。这限制了其

在低电压电路中的应用。图 8 显示的是 AD586 的框图。 

 

图 7：简单表面齐纳与嵌入式齐纳 

 

图 8：典型的嵌入式齐纳基准电压源(AD586) 

在比较不同基准电压源的噪声性能时，需要注意一个重要问题。最好办法是比较噪声相

对于直流输出电压的比率（在给定的带宽范围内）。例如，相对于噪声水平相同的 5V

基准电压源，噪声密度为 100nV/√Hz 的 10V 基准电压源的噪声要低 6dB。 

https://www.analog.com/cn/products/ad588.html
https://www.analog.com/cn/products/ad586.html
https://www.analog.com/cn/products/ad586.html
https://www.analog.com/cn/products/ad586.html
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XFET®基准电压源 

第三种也是相对较新的 IC 基准电压源核心设计是以结型场效应(JFET)晶体管的属性为

基础的。该 JFET 型基准电压源与双极性晶体管的带隙基准电压源具有一定的相似性，

控制着一对夹断电压不同的结型场效应晶体管，并放大差分输出以产生稳定的基准电

压。两个 JFET 之一采用了额外的离子嵌入，基准电压源核心设计因而获得了 XFET®（额

外嵌入结型场效应晶体管）的美名。 

该 XFET 基准电压源电路的基本拓扑结构如图 9 所示。J1 和 J2 是两个 JFET 晶体管，

构成基准电压源的核心。J1 和 J2 以来自匹配电流源 I1 和 I2 的相同电流驱动。右侧，J1

是采用额外离子嵌入的 JFET，结果使 J1-J2 夹断电压产生 500mV 的差值。在两个这种

FET 的夹断电压被故意偏斜的情况下，当电流驱动条件相同、源电压相等时，栅极之间

将出现一个差分电压。该电压即是ΔVP，等于： 

 

其中，VP1和 VP2分别为 J1 和 J2 两个 FET 的夹断电压。 

 

图 9：XFET®基准电压源的简化原理图 
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注意，在该电路中，电压 ΔVP存在于两个 FET 的栅极之间。我们还知道，当整个反馈环

路闭合时，在运算放大器输入差分电压为零这一公理的作用下，两个 JFET 的源电流将

保持于相同电位。这些源电压作为运算放大器的输入，其输出驱动着反馈分压器 R1-R3。

在该环路被配置时，在来自 R1-R2 抽头的输出电压的作用下会稳定下来，该抽头事实上

产生 J1-J2 栅极之间需要的 ΔVP。实际上，运算放大器放大 ΔVP以产生 VOUT，其中 

 

显然，该表达式包括基本的输出调整（等式右侧最左边的部分），以及最右边取决于温

度的项，包括 IPTAT。表达式的 IPTAT部分对 XFET 核心的基本负温度系数进行了补偿，以

使基准电压源的总净温度漂移处于 3 至 8ppm/°C 的典型范围之内。 

XFET 架构相对于带隙和嵌入式齐纳基准电压源，其性能有较大提升，尤其是在工作电

流十分重要的系统之中，这类系统的漂移和噪声性能仍然必须非常突出。XFET 的噪声

水平低于工作于相同电流的带隙型双极性基准电压源，温度漂移低且呈线性，为

3-8ppm/°C（可在必要时轻松进行补偿）；另外，该系列的迟滞也低于带隙类产品。在

-40 至+125°C 的温度范围内，热滞较低，为 50ppm，还不到典型带隙器件的一半。最后，

其长期稳定性极佳，一般仅为 50ppm/1000 小时。 

图 10 总结了三种基准电压源架构的优势与不足：即带隙、嵌入式齐纳和 XFET。 
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图 10：基准电压源架构的特性 

尽管现代 IC 基准电压源采用多种设计方式，但串行式正固定输出型仍然是主流。它们

不一定具有低功耗、低噪声和/或低压差的特性，提供的封装选项可能不齐全。当然，

在既定的应用中，这些区别性因素中的任一个因素都可能决定某种选择，因此，设计人

员有必要了解有哪些不同器件可供使用。 

基准电压源的布局考虑 

图 11 展示的是一种串联型 IC 正基准电压源的典型原理图（采用 8 引脚封装，注意“(x)”

编号表示相应功能的标准引脚）。 
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图 11：标准正输出三引脚基准电压源接线图（8 引脚 DIP 引脚排列） 

这里需要注意几个重要的细节。许多基准电压源支持可选调整，其方法是连接一个外部

调整电路以驱动基准电压源的调整输入引脚(5)。有些带隙基准电压源同时有一个高阻抗

PTAT 输出(VTEMP)，用于温度感测（引脚 3）。其目的是防止该引脚消耗较大的电流，

但对于比较器输入等非负载类连接可能有用，用于检测温度阈值等。 

有些基准电压源有一个标为“降噪”(noise reduction)的引脚。这可能会导致误解。连接

至该引脚的电容器会降低基准电压源本身的噪声，该电压源后面一般是个内部缓冲器。

但该缓冲器的噪声不会受到影响。 

所有基准电压源都应在输入引脚(2)上使用去耦电容，但输出（引脚 6）中的去耦量（若

有）取决于基准电压源的输出运算放大器在容性负载下的稳定性。简言之，容性负载并

无固定不变的规则。例如，有些三引脚类型要求采用输出电容以获得稳定性（即 REF19x

和 AD1582-AD1585 系列），其他则可选用以提高性能（AD780、REF43、ADR29x、ADR43x、

ADR38x、ADR39x、ADR01、ADR02、ADR03）。即使输出电容是可选的，仍有可能成为

必需，以便为瞬态负载电流提供能量，就如一些 ADC 基准电压源输入电路一样。因此，

最安全的法则是，利用数据手册来针对电路的负载条件，确定目标基准电压源对容性负

载的基本要求。 

https://www.analog.com/cn/products/ad1582.html
https://www.analog.com/cn/products/ad1585.html
https://www.analog.com/cn/products/ad780.html
https://www.analog.com/cn/products/ref43.html
https://www.analog.com/cn/products/adr01.html
https://www.analog.com/cn/products/adr02.html
https://www.analog.com/cn/products/adr03.html
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基准电压源的规格 

容差 

一般而言，最好选择具有要求值和精度的基准电压源，并尽量避免使用外部调整和缩放

手段。这样做可以实现较好的温度系数，因为小容差和低温度系数通常是相伴而生。

AD586、AD780、REF195 和 ADR43x 系列可以实现最低约 0.04%的容差，AD588 则为

0.01%。对于是否有必要使用调整以及使用时间的问题，一定要使用建议的调整网络，

其范围不得超过绝对必要的水平。当/如果需要使用额外的外部缩放手段时，则应使用

精密运算放大器以及比例精确、温度系数低的跟踪薄膜电阻。 

温漂 

XFET 和嵌入式齐纳基准电压源系列具有最好的长期漂移和温度系数性能。XFET 

ADR43x 系列的温度系数低至 3ppm/°C。AD586 和 AD588 嵌入式齐纳基准电压源的温度

系数低至 1-2ppm/°C，AD780 带隙基准电压源接近 3ppm/°C。 

XFET 系列可实现 50ppm/1000 小时的长期漂移性能，嵌入式齐纳型则为 25ppm/1000

小时。请注意，长期漂移一般表示为 ppm/1000 小时。每年有 8766 个小时，许多工程

师因此用 1000 小时数乘以 8.77，以计算年漂移——这样做是错误的，有可能造成十分

悲观的结果。精密模拟电路的长期漂移是一种“随机游动”现象，随着所逝时间的平方

根而增加（其假设是，漂移是芯片中的随机微效应导致的，而不是污染等常见原因造成

的）。因此，1 年数值大约是√8.766，约等于 1000 小时数的 3 倍，10 年数值大约是 1000

小时数的 9 倍。在实践中，情况比这要好，因为各种器件的稳定性会随时间而增加。 

ADC 或 DAC 的精度不一定优于其基准电压源。基准电压源的温度漂移会影响满量程精

度，如图 12 所示。表中显示了系统分辨率和在 100°C 的工作温度范围内保持½ LSB 的

误差而必需的温度系数。例如，为了使½ LSB 误差维持于 12 位，温度系数必须为 1ppm/°C

左右。对于较小的工作温度范围，漂移要求也较小。表中最后三栏显示了常见满量程范

https://www.analog.com/cn/products/ad586.html
https://www.analog.com/cn/products/ad780.html
https://www.analog.com/cn/products/ref195.html
https://www.analog.com/cn/products/ad588.html
https://www.analog.com/cn/products/ad586.html
https://www.analog.com/cn/products/ad588.html
https://www.analog.com/cn/products/ad780.html
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围下的½ LSB 电压值。 

 

图 12：各种系统精度下的基准电压源温度漂移要求（½ LSB 标准，温度范围 100°C） 

电源电压范围 

IC 基准电压源的电源电压范围最小是比额定输出高 3V（或更低），最大是比额定输出

高 30V（或更高）。针对低压差设计的器件不在此列，如 REF19x、AD1582-AD1585、ADR38x、

ADR39x 系列。低电流时，REF195 可在最低 5.1V（100mV 压差）的输入电压下产生 5V

的输出电压。注意，受工艺限制，有些基准电压源的最大输入电压范围可能限制较大，

比如 AD1582-AD1585 系列(12V)、ADR29x 系列(15V)以及 ADR43x 系列(18V)。 

负载灵敏度 

负载灵敏度（或输出阻抗）一般表示为负载电流的 µV/mA，即 mΩ 或 ppm/mA。虽然

70ppm/mA 或更低的值是非常好的（AD780、REF43、REF195、ADR29x、ADR43x），

但需要注意的是，如果不慎重考虑布局，外部布线压降可能在高电流下产生类似误差。

使用短的大功率导线时，(+)输出和接地回路上的负载电流类误差将达到最低限度。对于

最高精度，则通过缓冲放大器和开尔文检测电路（AD588、AD688、ADR39x）来为负载

时的精密电压提供保障。 

https://www.analog.com/cn/products/ad1582.html
https://www.analog.com/cn/products/ad1585.html
https://www.analog.com/cn/products/ref195.html
https://www.analog.com/cn/products/ad1582.html
https://www.analog.com/cn/products/ad1585.html
https://www.analog.com/cn/products/ad780.html
https://www.analog.com/cn/products/ref43.html
https://www.analog.com/cn/products/ref195.html
https://www.analog.com/cn/products/ad588.html
https://www.analog.com/cn/products/ad688.html
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缓冲基准电压源的输出是运算放大器的输出，因此，源阻抗为频率的函数。典型基准电

压源的输出阻抗比直流值高 6dB/8 倍频程，标称值大约是 10Ω（频率为几百 kHz）。这

一阻抗值可以用一个外部电容减小，其条件是基准电压源中的运算放大器在此类负载下

能保持稳定。 

线路灵敏度 

线路灵敏度（或调节）指输入的变化，一般表示为 µV/V（或 ppm/V），REF43、REF195、

AD680、AD780、ADR29x、ADR39x、和 ADR43x 一般为 25ppm/V(-92dB)。对于直流和

极低频率，此类误差可能被噪声掩盖。 

与运算放大器一样，基准电压源的线路灵敏度（或电源抑制比）随着频率的增大而下降，

典型值为 30 至 50dB（频率为几百 kHz）。为此，基准电压源的输入应高度去耦（LF

和 HF）。线路抑制比可用一个低压差预调节器加大。 

噪声 

基准电压源的噪声并非始终都有额定值，即使有，对于其表示方法也存在不同意见。例

如，有些器件的峰峰值噪声表示为 0.1 至 10Hz 带宽内的值，而其他则用宽带 rms 表示，

或者表示为指定带宽范围的峰峰值噪声。测量噪声最有用的方法（与运算放大器一样）

是以噪声电压频谱密度(nV/√Hz)和频率为变量绘制坐标图。 

低噪声基准电压源是高分辨率系统的重要组成部分，用于防止精度下降。由于白噪声具

有统计性质，因此，给定的噪声密度必须相对于相关带宽中的等效峰峰值噪声。严格来

讲，高斯系统中的峰峰值噪声是无穷的（但其概率无限小）。常规上，用数值 6.6×rms

来定义实用的峰值——从概率上来看，其发生可能性不到 0.1%。该峰峰值应小于½ LSB，

以维持必要的精度。如果假定峰峰值噪声为 rms 值的 6 倍，则对于 N 位系统而言，给

定基准电压源的满量程电压 VREF和基准电压源的噪声带宽(BW)，则所需噪声电压频谱密

度 En(V/√Hz)为： 

https://www.analog.com/cn/products/ref43.html
https://www.analog.com/cn/products/ref195.html
https://www.analog.com/cn/products/ad780.html
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对于一个 10V、12 位、100kHz 系统，噪声要求不高，为 643nV/√Hz。图 13 显示，提高

分辨率和/或降低满量程基准电压，会提高噪声要求。100kHz 的带宽假设有点随意，但

用户可通过外部滤波机制来降低该数值，从而降低噪声。多数好的 IC 基准电压源的噪

声频谱密度都在 100nV/√Hz 左右，因此，多数高分辨率系统显然需要额外的滤波机制，

尤其是 VREF值较低的系统。 

 

图 13：各种系统精度下的基准电压源噪声要求（½ LSB/100 kHz 标准） 

有些基准电压源（如 AD587 嵌入式齐纳型）专门有一个指定为“降噪引脚”的引脚（见

数据手册）。该引脚连接至片内缓冲放大器之前的一个高阻抗节点。这样，一个外部连

接的电容CN将与一个内部电阻形成低通滤波器，以限制输出端的有效噪声带宽。一个 1µF

的电容可产生 40Hz 的 3dB 带宽。注意，这种降噪方法并不通用，其他器件可能使用不

同的降噪办法。同时注意，该降噪引脚不影响缓冲放大器的噪声。 

还有些通用的降噪方法，可用于降低任何基准电压源 IC 的噪声，支持任何标准电压水

平。注意，基准电压源滤波器的直流特性会影响基准电压源的精度。 

https://www.analog.com/cn/products/ad587.html
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基准电压源的脉冲电流响应 

基准电压源对动态负载的响应通常是个问题，尤其是在 ADC 和 DAC 的驱动应用中。负

载电流的快速变化无一例外地会扰乱输出，通常会超过额定误差范围。例如，一个

Σ-ΔADC 的基准电压源输入可能是开关电容电路（如图 14 所示）。动态负载会在电容

CIN 充电和放电时给基准电压源带来电流尖峰。结果，ADC 基准电压源电路上可能出现

噪声。 

 

图 14：Σ-Δ 型 ADC 的开关电容输入给基准电压源带来动态负载 

尽管 Σ-ΔADC 内置数字滤波器，但基准电压源输入引脚上的瞬态电流仍然可能导致较大

的转换误差。因此，有必要在 ADC 的基准电压源输入端维持低噪声、无瞬态变化的电

位。注意，如果基准电压源阻抗过高，动态负载可能使基准电压源输入端漂移幅度超过

5mV。 

在基准电压源的输出端装上一个旁路电容可能有助于处理负载瞬变，但许多基准电压源

在大容性负载下不稳定。因此，必须确定所选器件能够满意地驱动所需输出电容。无论

怎样，转换器基准电压源的输入都必须去耦——至少 0.1µF，如果电源中存在任何低频

纹波，则还要增加 5-50µF。 

由于有些基准电压源在瞬态负载下会工作不正常，在相对较长时间内振荡或精度下降，
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因此，建议对可能遇到瞬态负载的基准电压源进行脉冲响应测试。一种合适的电路如图

15 所示。在典型的基准电压源中，1mA 的阶跃变化会产生图中所示瞬变。当一个 0.01µF

的电容连接至基准电压源的输出端时，瞬变的持续时间以及振铃的幅度都会增加。 

 

图 15：确保基准电压源在大容性负载下的稳定性 

如上所示，基准电压源旁路电容在驱动逐次逼近型 ADC 的基准电压源输入端时很有用。

图 16 所示为基准电压源在“启动转换”(Start Convert)命令之前的建立行为。小电容

(0.01µF)无法提供足够的电荷存储空间，来使基准电压源在转换期间保持稳定，结果可

能产生误差。如底部迹线所示，用大于或等于 1µF 的电容去耦，则可在转换期间维持基

准电压源的稳定性。 

 

图 16：逐次逼近型 ADC 可能给基准电压源带来动态瞬态负载 
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在需要用基准电压源来驱动大电容时，还必须认识到，其开启时间会延迟。可能需要进

行试验，以便在基准电压源输出达到全精度之前确定延迟，但该延迟肯定比数据手册中

针对低容性负载状态下的同一基准电压源要长。 

面向高分辨率转换器的低噪声基准电压源 

高分辨率转换器（Σ-Δ 型和高速型）都可以从 IC 基准电压源的最新进步中受益，比如更

低的噪声，能够驱动容性负载等。即使许多数据转换器都有内部基准电压源，但这些基

准电压源的性能往往会因转换器过程的限制而折衷。在这种情况下，使用外部基准电压

源而不是内部基准电压源通常可以获得更好的整体性能。例如，AD7710 系列 24 位 ADC

内置了一个 2.5V 的内部基准电压源，0.1 至 10Hz 噪声为 8.3µV rms(2600nV/√Hz)，而

AD780 基准电压源噪声仅有 0.67µV rms(200nV/√Hz)。AD7710 系列在该带宽范围内的内

部噪声约为 1.7µV rms。使用 AD780 可以使 AD7710 的有效分辨率从大约 20.5 位提升到

21.5 位。 

在用精度更高的外部基准电压源取代内部基准电压源时，还可能出现一个非常现实的问

题。涉及到的转换器可能已在生产过程中用精度相对较低的内部基准电压源进行过调

整，以达到额定性能要求。这种情况下，在转换器中使用精度更高的外部基准电压源反

而可能带来更多的增益误差！例如，早期的 AD574 在采用 10V 内部基准电压源（其本身

的额定精度仅为±1%）时的保证未校准增益精度为 0.125%。显然，如果在这样的器件中

（其内部基准电压源处于额定范围的一端）使用刚好 10V 的外部基准电压源，则将产生

1%左右的增益误差。 

ADI 基准电压源向导设计工具 

ADI 公司的基准电压源向导是一款帮助用户选择适合与数据转换器配合使用的基准电压

源的设计工具。为向导提供一款数据转换器后，它将给出多款合适的基准电压源以及贡

献给整体系统的最大直流误差。或者输入系统能够容忍的直流误差量，它将找出哪些

https://www.analog.com/cn/products/ad7710.html
https://www.analog.com/cn/products/ad780.html
https://www.analog.com/cn/products/ad7710.html
https://www.analog.com/cn/products/ad780.html
https://www.analog.com/cn/products/ad7710.html
https://www.analog.com/cn/products/ad574s.html
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ADI 基准电压源与数据转换器组合能够满足要求。 

模拟电路仿真 

模拟电路仿真 

模拟电路仿真导论 

近年来，系统设计人员承受的压力越来越大，他们需要先利用计算机仿真验证设计，再

着手进行实际印刷电路板布局和硬件设计。对复杂数字设计进行仿真特别有利，原型制

作阶段通常可以完全省去。大多数模拟电路并非如此。仿真可使设计人员对最终设计更

有信心，而在高速/高性能模拟或混合信号电路设计中，完全绕开原型制作阶段风险很

大。因此，在处理模拟电路时，有些原型制作必须进行仿真。原型制作技术在《试验板

和原型制作技术》中有详细讨论。 

SPICE（集成电路加重的仿真程序）是最常见的模拟电路仿真工具，可在不同计算机平

台上以多种形式使用。但是，为使仿真结果有意义，设计人员需要许多系统元件的精确

模型。其中最重要的是用于集成电路的真实模型。 

运算放大器几乎是所有模拟电路的基本构建模块，上世纪 90 年代初，ADI 公司开发了

一种先进的运算放大器 SPICE 模型，这种模型至今仍在使用。在这种创新的开放式放大

器架构中，增益和相位响应可以充分模拟，设计人员可以精确预测交流、直流和瞬态性

能特性。这种模拟方法还扩展到了其他器件，如仪表放大器、基准电压源和模拟乘法器。

以下讨论主要针对运算放大器，并说明了基本原理。 

 

图 1：使用得当时，仿真是一种强大的设计工具 

https://www.analog.com/media/cn/training-seminars/tutorials/MT-100_cn.pdf
https://www.analog.com/media/cn/training-seminars/tutorials/MT-100_cn.pdf
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图 1 列出了一些主要的 SPICE 仿真目标。SPICE 仿真十分流行，因而出现了许多运算放

大器宏观模型，（理想状态下）可以通过软件模拟放大器电气性能。在众多可用模型中，

可能存在一些问题。可能无法确定模拟了哪些元件，而且模型精度也是个根本问题。这

些问题都很重要，目的是使仿真结果更加可靠。因此，模型验证十分重要，必须先与实

际器件性能条件进行对比确认，然后才能放心用于重要设计。 

当然，设计的第一步即使采用精确的放大器模型并获得成功，也未必能保证仿真完全有

效。基于不完整信息的仿真存在限值。目标电路的所有器件都应模拟，包括周围的无源

元件、各种寄生效应，以及温度变化。然后，电路应在实验室通过试验板和原型制作进

行验证。试验板电路是采用半永久实验室平台电路设计的快速运行实体模型，即小于最

终物理形式的模型。其目的是在不具备整体物理环境的情况下显示实际性能。良好的试

验板通常可以显示出 SPICE 预测不到的特性，预测不到可能是由于模型不完整、外部电

路寄生效应等各种原因。但是，通过使用 SPICE 和智能试验板制作技术，可以保证在原

型版本甚至是最终 PCB 上合理工作，从而快速有效完成电路设计。 

宏观模型与微观模型 

宏观模型和微观模型之间的区别通常不太清楚。微观模型采用 IC 器件的实际晶体管级

和其他 SPICE 模型，所有的有源和无源器件都根据制造工艺提供完整特性。在区分微观

模型与宏观模型时，有些作者用器件级模型一词来描述得到的总体运算放大器模型。微

观模型通常用于 IC 的实际设计过程。 

宏观模型进行运算放大器性能仿真时复杂程度较低。该模型考虑了最终器件性能，采用

本身的理想 SPICE 元件对观察到的特性尽可能多地进行模拟。在宏观模型的开发过程

中，某个实际器件根据实验室和数据手册性能来测量，宏观模型则经过调整来匹配该特

性。这一过程可能会牺牲部分性能。图 2 对比了宏观模型和微观模型之间的主要利弊。 
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图 2：区分宏观模型与微观模型 

两种方法各有利弊。微观模型可以显示几乎所有条件下完整而精确的运算放大器电路特

性模型。但是，由于大量晶体管和二极管都有非线性节点，仿真时间会很长。当然，制

造商也不太愿意发布这些模型，因为这些模型包含专有信息。而且，即使所有的晶体管

都包括在内，也不能保证总体精度，因为晶体管模型本身就不能精确涵盖所有的工作区

域。此外，由于节点数量很多，SPICE 可能会出现收敛困难，从而导致仿真失败。这会

使微观模型失去实际作用，比如不能用于多放大器有源滤波器。 

另一方面，开发完善的宏观模型可以既提供精确结果，又节省仿真时间。在更加高级的

宏观模型（如下文所述的 ADSpice 模型）中，瞬态和交流器件性能可以近似再现。运算

放大器非线性特性也可以包括在内，如输出电压和电流摆幅限制。 

但是，这些宏观模型依然属于实际器件的简化形式，因此，所有非线性都无法模拟。例

如，并非所有的 ADSpice 模型都包括共模输入电压范围或噪声（最近开发的一些则包

括）。一般而言，在模型开发过程中，由于参数可能对预期应用很重要，所以会经过优

化——例如交流和瞬态响应参数。如果将每一种可能的特性都包括在内，可能会使宏观

模型变得很麻烦，甚至可能会产生收敛问题。因此，ADSpice 宏观模型只包括正常工作

条件下对预期性能较为重要的运算放大器特性，而未必包括所有的非线性特性。 

ADSpice 运算放大器宏观型 

基本 ADSpice 模型作为运算放大器宏观模拟的改进而开发，并且作为一种改进后的设计
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工具，以便实现更加精确的应用电路仿真。自从 1990 年推出以后，它就成为了一种标

准运算放大器宏观模拟拓扑结构，工业上采用了频率整形的概念便表明了这一点。 

大约在 1990 年前，Boyle 模型成为了占主导地位的运算放大器模型架构。这种宏观模型

开发于 70 年代早期，不能对高速放大器精确模拟。主要原因是频率整形能力有限——

只有两个极点，而且没有零点。相比之下，ADSpice 模型拓扑结构则具有灵活开放的架

构，几乎可以级联无限的极点和零点频率整形级。与更简化的 Boyle 模型拓扑结构相比，

这一主要差异可以带来更加精确的交流和瞬态响应。 

ADSpice 模型由下述三大部分组成。第一部分是输入和增益级的组合，包括适用于建模

器件的晶体管模型（NPN 或 PNP 双极性、JFET、MOSFET 等）。第二部分是合成极点

与零点级，由理想 SPICE 本身的元件组成。这些元件的数量或多或少，具体取决于运算

放大器频率响应的复杂程度。最后一部分是输出级，将前两部分与外部进行耦合。 

详细介绍上述各部分之前，必须认识到，出现下列情况时产生的变化确实存在。这不仅

是因为各运算放大器模型之间存在差异，还因为运算放大器硬件拓扑结构在不断发展进

步，从而导致模拟也相应发生变化。例如，现代运算放大器通常包括轨到轨输出或输入

级，或两者兼具。因此，ADSpice 模型的一些最新开发成果考虑到了这些问题，以及相

应的模型开发。 

此外，虽然 Boyle 模型和原始 ADSpice 模型是为了支持电压反馈运算放大器拓扑结构而

设计，后续部分也增加了电流反馈放大器拓扑结构。关于 ADSpice 电流反馈宏观模型，

下文将详细讨论这些电流反馈宏观模型。 

ADSpice 宏观模型：输入与增益/极点级 

图 3 所示为基本 ADSpice 电压反馈运算放大器宏观模型输入级。如上所述，它采用整个

模型中唯一的晶体管（一般情况下），本例中为图表左侧的 Q1-Q2NPN 对。需要用这些

元件来对运算放大器差分输入级特性进行正确模拟。这种模型拓扑结构的基本原则是该
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级是针对单位增益而设计，需要适当选择 Q1-Q2 工作电流，以及增益设置电阻 R3-R4 和

R5-R6。 

 

图 3：ADSpice 宏观模型的输入和增益/极点级 

虽然本例使用了 NPN 晶体管，输入级却很容易修改，以便使用 PNP 双极性、JFET 或

MOSFET 器件。输入级的其余部分采用简单的 SPICE 元件，如电阻、电容和受控源。 

建模运算放大器的开环增益和频率特性关系通过增益级提供，如图表右侧所示。此处，

受控源 gm1负责从输入级检测差分集电极电压 VD，并将该电压转换至成比例的电流。gm1

输出电流流经负载电阻 R7，产生一个以内部电压 EREF 为参考的单端电压。一般而言，

该电压来自电源电压中点，并用于整个模型。 

gm1-R7乘积等于运算放大器额定增益时，该级就会产生宏观模型的整个开环增益。该设

计因素意味着，所有其他的模型级都在单位增益下工作，从而使得增减后续级时的灵活

性大大提升。通过这种方法，可以快速合成高性能高速运算放大器常见的复杂交流特性。

而且，该级还可提供放大器交流响应中占主导地位的极点。开环极点频率通过选择电容

C3 来设置，如图表中所述。 
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ADSpice 宏观模型：频率整形级 

宏观模型增益级之后的各级是可变但数量无限的极点和/或零点级，它们共同提供频率响

应整形。图 4 所示为这些级的典型拓扑结构。这些级可能是单极点或单零点，或者是极

点/零点或零点/极点级的组合形式。上述所有级都具有直流传输单位增益，某一给定放大

器类型可能包括上述所有级或其中一部分，这些级可能需要用来合成放大器的响应。 

 

图 4：ADSpice 模型中可能存在的频率整形级 

极点或零点频率由电阻和电容或电阻和电感共同设置，具体视情况而定。由于 SPICE 中

可能的值有无限多，RC 值从某种程度上来说可以任意选择，适用的范围很广。早期的

ADSpice 模型采用较高的值，后期则采用较低值以减少噪声（稍后详述）。 

所有情况下，都假设每一级均向驱动级提供零负载。图中所示的各级没有反映具体的运

算放大器，但还是可以从 OP27 模型中看到示例原则。 

上述所有频率整形级均为直流耦合，且具有单位增益，因此可任意增减，不会影响模型

https://www.analog.com/cn/products/op27.html
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的低频响应。最重要的是，高频增益和相位响应可精确定制，以匹配实际放大器响应。

与更简化的模型相比，这种频率整形灵活性的好处在 ADSpice 模型闭环脉冲响应和稳定

性分析的性能对比中尤为明显。稍后将举例说明这一点。 

ADSpice 宏观模型：输出级 

图 5所示为ADSpice模型的输出级一般形式，可对运算放大器的多个重要特性进行模拟。

RO1和 RO2的戴维宁等效电阻能够模拟运算放大器的直流开环输出阻抗，电感 LO 则模拟

高频时阻抗的增加。该级的单位增益特性通过 g7-RO1和 g8-RO2的乘积来设置。 

 

图 5：通用宏观模型输出级 

此外，输出负载电流准确反映在电源电流中。相比 Boyle 模型，这一特性是一项重大改

进，因为负载电路的功耗可以准确分析。而且，采用运算放大器电源电流作为信号路径

一部分的电路也可以准确仿真。输出级不是为了反映任何特定的运算放大器，但 AD817

模型中可以找到极为相似的特性。 

随着最近出现大量的轨到轨输出级运算放大器，各种定制模型拓扑结构得以开发出来。

ADSpice 库因此得以扩展，可以包括轨到轨模型特性，能够匹配采用 P 和 N MOSFET 器

件的运算放大器架构以及双极性器件。从特性上来看，轨到轨输出级包括多个不同的关

https://www.analog.com/cn/products/ad817.html
https://www.analog.com/cn/products/ad817.html
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键性能点。最重要的一点就是能够使运算放大器输出在两个电源的几 mV 内摆动。第二

点，该输出级具有大于 1 的电压增益，第三点，具有较高的输出阻抗（与传统发射极跟

随器输出一样高）。 

ADI SPICE 宏观模型库中具有多种轨到轨输出级的模拟方法示例。OP295 采用 CMOS 器

件来实现轨到轨输出，OP284 采用则采用双极性器件实现同一目的。AD8031 和 AD823

宏观模型采用合成技术来模拟轨到轨输出。AD8051/AD8052/AD8054、AD8552 和 AD623

综合采用选定的分立式器件模型和合成技术，来实现运算放大器与仪表放大器的轨到轨

输出工作。 

除了轨到轨输出工作以外，许多现代运算放大器还具有轨到轨输入级。这些级基本上可

以通过补充 PNP 级来复制基于 NPN 的差分级，两个级并行工作。这使得运算放大器能

够提供包括两个供电轨的共模范围。CMOS 运算放大器中也可采用 P 型和 N 型 MOS 差

分对实现这一特性。OP284、AD8031 和 AD8552 等模型示例均可体现轨到轨输出级。 

ADSpice 宏观模型：瞬态响应 

多极点/零点级的性能优势很容易通过瞬态脉冲响应测试显示出来，如图 6 所示。该图

将一个实际 OP249 运算放大器（ADSpice 模型）与 Boyle 模型进行了对比。该图显示由

该模型中无限多个极点和零点产生的改进后的执行效果。 

 

图 6：OP249 跟随器（左）模型的脉冲响应对比，在保真度方面 ADSpice 模型（中）优

于 Boyle 模型（右） 

https://www.analog.com/cn/products/op295.html
https://www.analog.com/cn/products/op284.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8031.html
https://www.analog.com/cn/products/ad823.html
https://www.analog.com/cn/products/ad823.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8051.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8052.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8054.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8552.html
https://www.analog.com/cn/products/ad623.html
https://www.analog.com/cn/products/ad623.html
https://www.analog.com/cn/products/op284.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8031.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8552.html
https://www.analog.com/cn/products/op249.html
https://www.analog.com/cn/products/op249.html
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对单位增益跟随器电路而言，该瞬态分析图中的差异很明显。其中采用 OP249 放大器，

输出连接至反相输入，还采用 260pF 容性负载。 

如图所示，这会导致振铃，从运算放大器响应中可以看到（左）。注意，ADSpice 模型

可以准确预测过冲和阻尼振铃（中）频率。相比之下，Boyle 模型（右）可以预测大约

一半的过冲和小得多的振铃。 

ADSpice 宏观模型：噪声模型 

ADSpice 模型的一大改进是能够真实模拟运算放大器的噪声性能。对那些试图手动分析

噪声的人来说，能够在 SPICE 中模拟电路噪声实在令人兴奋不已。完整的分析十分繁琐，

需要添加来自所有有源器件和电阻的独立噪声贡献，并将其折合至输入端。 

为了便于实现这一目标，ADSpice 经过了改进，以包括能够精确模拟实际运算放大器宽

带和 1/f 噪声的噪声发生器。理论上，这首先包括在无噪声情况下制作现有模型，然后

是增加分立式噪声发生器，从而仿真目标器件。如前所述，所有的 ADI 模型都不一定针

对噪声精密特性而设计。但是，选定的器件模型针对噪声而设计，其典型应用包括低噪

声应用。 

第一步是练习调低模型的内部阻抗。例如，通过将极点/零点级的阻抗从 106Ω 的基极阻

抗减少到 1Ω，总噪声可以大大降低，如图 7 所示。 

 

图 7：为了实现低噪声工作，设计的第一步是减少极点/零点单元阻抗 

在图表中的“噪声”列，具有较大 R9 阻值的所示极点级噪声为 129nV/√Hz。但是，当

该电阻调低 106 倍至 1Ω 时，如“无噪声”列所示，级噪声为 129pV/√Hz。注意，跨导

https://www.analog.com/cn/products/op249.html
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和电容值也以相同倍数调整，保持同样的增益和极点频率。为使模型的输入级无噪声，

应在高电流下工作，并减少负载阻抗，使噪声贡献可忽略不计。将这些技术扩展用于整

个模型，可使其基本无噪声。 

一旦整体噪声减少，就会增加独立噪声源，一个针对电压噪声，两个针对电流噪声。使

用的基本噪声源拓扑结构如图 8 所示，可以经过设置来产生电压和电流噪声输出。 

 

图 8：基本 SPICE 噪声发生器由二极管、电阻和受控源组成 

注意，在 SPICE 中，半导体模型可以产生 1/f（闪烁）噪声。噪声发生器采用 DN1 之类

的二极管来产生这一部分噪声，模拟运算放大器的 1/f 噪声。通过合理规定二极管模型

参数和偏置电压 VNOISE1，1/f 噪声会经过定制，以匹配运算放大器。DN1 的噪声电流流

经零电压源。此处，VMEAS 用作测量器件，结合 DN1 的 1/f 噪声和 RNOISE1 的宽带噪声。 

RNOISE1针对具有适当宽带噪声的值来选择。VMEAS中的组合噪声电流由 FNOISE监控，

表现为 RNOISE2 上的电压。该电压随后会通过受控电压源与一个放大器输入串联注入，

如图 3 中的 EN（再看一次）。FNOISE 或受控电压源系数可用于整体噪声电压调整。 

电流噪声的产生与上述过程相似，除非不使用产生 RNOISE2 电压的电阻，两个电流受控

源可驱动放大器输入。噪声发生器在接地电压附近具有对称性时，直流误差就不会产生。 

ADSpice：电流反馈放大器模型 

如前所述，用于电流反馈放大器的全新模型拓扑结构已经开发完成，可以支持其独特的

输入级结构。该模型采用图 9 所示的拓扑结构，用于输入和增益级。模型的其余部分（未
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显示）包括多极点/零点级和输出级，本质上和电压反馈放大器相同，如上文所述。 

 

图 9：电流反馈运算放大器宏观模型的输入和增益级 

四个双极性晶体管输入级与实际电流反馈放大器类似，具有高阻抗同相输入(+IN)和低阻

抗反相输入(-IN)。在电流反馈放大器中，最大压摆率极高，因为动态压摆率电流不限于

差分对尾电流（与电压反馈运算放大器中一样）。在电流反馈运算放大器设计中，流经

反相输入的误差电流可能会大得多，和反馈网络产生的一样。从内部来看，该电流流经

Q3 或 Q4，并通过电流镜为补偿电容 C3 充电。 

ADSpice 模型的电流镜实际上是增益级 G1 和 G2 中的电压受控电流源。它们可以检测经

过输入级电阻 R1 和 R2 的电压降，并将其转换至 C3 充电电流。G1 和 G2 的值与 R1-R2

的倒数相等时，压摆电流也相等。通过 D1-V1 和 D2-V2 箝位 R1-R2 电压降后，最大电流

会受到限制，因此会设置最高压摆率。模型的开环增益或跨阻通过 R5 设置，开环极点

频率则由 C3-R5 设置（如前所述，见图 3）。R5-C3（节点 12）的输出可驱动模型的后

续频率整形级，还是以 EREF 为内部基准电压。电流反馈放大器有一项独特的特性，即

带宽与反馈电阻和内部补偿电容 C3 成函数关系。反馈电阻越低，带宽越高，直至达到

最低限制，即器件振荡时的值。模型包括低阻抗反相输入，因此，由于 RF 已经更改，

它可以精确模拟实际器件特性。图 10 针对 AD811 视频放大器将 ADSpice 模型与实际器

https://www.analog.com/cn/products/ad811.html
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件进行了对比。如图所示，模型可以针对 1kΩ 反馈电阻而非 500Ω 电阻准确预测极低频

率下的增益滚降。 

 

图 10：实际 AD811 电流反馈运算放大器（左）和宏观模型（右）对比显示，两者在反馈

阻抗变化时具有相似特性 

电流反馈放大器输入和增益级是对 ADSpice 模型的改进，可以增加模拟不同运算放大器

器件时的灵活性，并为设计周期速度提供净增加效果。 

模拟 PCB 寄生效应 

PCB 寄生效应可对电路的性能产生重大影响，对高速电路的影响尤为严重。输出节点上

几皮法的电容就可使稳定电路和振荡电路出现差异。因此，电路仿真时，必须仔细考虑

这些效应，才能获得有意义的结果。 

为了表明 PCB 寄生效应的影响，图 11（左）中的简单电压跟随器电路构建了两次。第一

次是在仔细排列的 PCB 上，第二次是在元件插入型原型板上。其中用到了 AD847 运算

放大器，因为其具有 50MHz 带宽，会使寄生效应变得更加明显（C 值越小，寄生效应越

明显）。 

https://www.analog.com/cn/products/ad811.html
https://www.analog.com/cn/products/ad847.html
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图 11：将 PCB 布局中的寄生效应谨慎控制在较低值，实验室测试（中）和仿真（右）结

果会趋于一致 

如前所述，该电路在合理布局的 PCB 上运行，具有干净的响应，过冲和振铃都很小（中）。

SPICE 模拟结果和实际器件也很接近，显示出相应的仿真结果（右）。 

另一方面，插入型原型板上的同样电路也显示出完全不同的结果。一般而言，它显示出

的性能会差得多，因为运算放大器输入周围的节点电容大得多，会将方波响应降低至严

重的振铃，性能比器件完全发挥作用时要差得多， 

分别如图 12 的中图和右图所示。左图的电压跟随器电路显示，额外电容为原型板的固

有电容。通过该测试电路和相应的分析，（最初）不精确的实验室测试和相应的 SPICE

测试之间未能达成一致。但是，当 SPICE 文件中包括相关 PCB 寄生电容时，仿真结果

就会与实际电路相符，如右图所示。 

 

图 12：没有低寄生效应时，实验室测试结果（中）和相应的仿真（右）依然不一致——

阻尼响应较差时 

该示例显示出几个要点。首先，PCB寄生效应很容易就能使高速电路表现得和简单SPICE
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分析结果不一致。其次，当 SPICE 网络列表经过调整，以便更合理地反映 PCB 的寄生

元件时，仿真结果就和实际实验室测试差不多。最后一点显而易见，具有最小寄生效应

的整洁 PCB 布局对高速设计至关重要。从更广阔的角度来看，如今的运算放大器已经

能够在 1GHz 甚至更高频率下工作了！ 

仿真还可以用作对 PCB 布局设计的初步测量，这一点也很有意思。如果在没有任何寄

生效应时，仿真结果与 PCB 相一致，可以确定 PCB 布局十分合理。 

寄生 PCB 元件并非仿真和试验板之间唯一可能产生差异的区域。电路在上电时可能会

表现出非线性特性，会导致器件锁定。器件还可能由于电源去耦不足或引脚电感而产生

振荡。SPICE 电路无需旁路，但实际电路通常都需要！实际上，不可能预测出放大器可

能面临的所有正常或异常工作条件。 

因此，电路必须在实验室中经过原型制作，并进行彻底检查。在上述设计阶段事先仔细

考虑，有助于尽可能防止在最终生产 PCB 时出现未知问题。 

其他 ADI 设计与仿真工具 

ADI 公司网站设计中心有大量的有用设计工具。其中，下列工具与本章节讨论的仿真

相关。 

ADIsimOpAmp 是一种在线工具，有助于电压反馈运算放大器的选择、评估和故障诊断。

它两种评估模式： 

1. “APET”模式（放大器参数评估工具）采用 National Instruments LabVIEW®和典型

参数数据对选定放大器的一般特性进行数学建模。借助这款工具，用户可以选择放

大器，快速配置电路，施加信号，以及评估一般性能。 

2. “SPICE”模式采用 MultiSIM9® SPICE 仿真引擎，用户可在 SPICE 环境下进行额外

测试。 
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ADIsimOpAmp 可用于快速选择及检查放大器参数性能，如增益带宽、压摆率、输入/输

出范围、差分电压、增益误差、负载电流、可能的稳定性问题和直流误差。APET 模式

仅限于一阶估算，额外评估应使用 SPICE 仿真和硬件测试完成。 

使用 APET 模式的基本仿真过程如下： 

1. 选择电路 

2. 输入电路元件值 

3. 选择并输入输入信号参数 

4. 选择待评估放大器 

5. 参数搜索 

6. 放大器向导 

7. 推荐放大器（反向搜索-见下文） 

8. 分析放大器响应 

9. 运行模型 

10. 查看结果 

“推荐放大器”功能采用输入的电路要求，对数据库中所有放大器执行参数计算。计算

完成后，就会由好至差的顺序列出器件。如果无法找到满足所有要求的放大器，搜索功

能会推荐最接近的器件。 

ADI 公司与 NI 电子实验台部通过 Multisim™ Analog Devices®版为电路板设计人员提供专

门用于评估 ADI 器件的 NI Multisim 免费下载版本。利用这款易用的交互式 SPICE 仿真

器，设计人员可以避免昂贵且费时费力的原型制作工作。 

借助 NI Multisim Analog Devices 版，工程师可以： 
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1. 构建仿真器件评估电路，快速评估 ADI 公司的 800 多种运算放大器、开关和基准电

压源。 

2. 在最多包括 25 个器件的目标电路拓扑结构中检验受测单元。 

3. 使用内置仪器和分析方法，包括示波器和最差情况分析。 

4. 轻松替换器件，确定设计选项。 

5. 与 ADI 公司设计中心相连，使用更多在线评估工具。 

6. 即时访问各种 ADI 器件的产品页面和数据手册。 

7. 升级为 NI Multisim 完整版，完成设计并使用 NI Ultiboard 转换成电路板布局。 

兼容 SPICE 的运算放大器宏模型 

目前，电路仿真领域呈现采用全方位电路仿真方法的趋势。我们认为，在所有安装的电

路仿真器中，有 75%用于系统设计，而不是 IC 设计。几乎所有这些仿真器都是 SPICE

的变体。随着电子行业不断发展，系统工程师面对日益增多的集成电路，尤其是无处不

在的运算放大器，也需要愈加精准的模型。但是，这些 IC 器件的速度和复杂性不断提

高，给初期的 SPICE 开发人员带来了始料未及的问题。 

由于典型的运算放大器中包含大量有源器件，仅使用晶体管级模型的电路仿真会消耗大

量时间，特别是电路中包含多个运算放大器时。由于涉及多个非线性方程，即使是简单

的半导体器件模型也会消耗大量计算时间。在某些情况下，完成整个仿真所需的时间可

能超过构建工程原型所需的时间。显然，这种情况完全背离了使用 SPICE 的初衷。 

幸运的是，我们可以通过使用尽可能准确地表示运算放大器的宏模型来缩短仿真时间，

而无需使用大量晶体管或其他非线性器件。然而，无论出于何种意图和目的，要设计一

个能完全模拟实际器件的宏模型是一个相当大的挑战。对于电路设计人员来说，运算放



 

微信搜索“ADI 智库”，获取更多技术资料 413 

大器模型要切实起到作用，则不能只涵盖所有重要的 DC 参数，还要能够在远超单位增

益交越频率的区域内合理地仿真近似 AC 特性。 

现有的宏模型是不够的 

许多运算放大器的宏模型已包含在多个可用软件仿真器的器件库中。这些模型大多数都

是基于 Graeme Boyle 和他的同事所做的初期工作，他们在 20 世纪 70 年代中期开发了

一些宏模型，以缓解当时已经超负荷的大型计算机的 CPU 时间紧张问题。Boyle 几乎去

除了宏模型中的所有晶体管，只保留了两个晶体管。保留的这两个器件构成了运算放大

器的差分输入级；后续的所有级都采用线性控制源、无源元件和二极管来实现。输入级

中保留的晶体管有助于仿真实际影响，例如偏置电流，以及输出 dV/dt 随差分输入电压

的变化。 

Boyle 方法大大减少了所有非线性元件的数量，所以每个放大器所需的仿真时间也大幅

缩短。相比完全采用晶体管的仿真，Boyle 结构确实有明显改善，但该结构仍有一些不

足之处，这也促进了新的宏模型的开发。该结构具有以下缺陷： 

• Boyle 模型只提供两个极（没有零）来显示整个放大器的频率响应一一这种配置仅

适用于较慢的运算放大器，完全不适合如今速度更快的器件。 

• 所有内部产生的节点电压都以地为基准，即使放大器相对于地“浮空”。这种配置

不能体现运算放大器的真实运行状况一一几乎所有可用的器件都不提供接地参考。 

• 输出端电流从连接到地的受控源流出，而不是像在实际放大器中那样从电源轨流出。

此特性完全排除了基于放大器的输出电流（在电源轨之间正确分流）来仿真电路的

情况。 

理想元件可以降低复杂性 

开发原始的 Boyle 模型（图 1）的电路拓扑结构时，使用了两种基本的宏模型建模方法



 

微信搜索“ADI 智库”，获取更多技术资料 414 

（称为简化法和构造法），这两种方法在开发新宏模型时也非常有用。 

 

图 1：Boyle 运算放大器宏模型的一个重大缺陷是所有电压都以地为基准 

这种简化技术使用简单的理想元件来代替电路的实际部分，从而持续降低运算放大器主

要内部级的复杂性。因此，可以通过利用此方法的功能模块来高度仿真实际电路。在图

1 中，输入级模型就是一个很好的简化示例。该模型保留了发射极耦合对的差分输入特

性，但消除了所有有源负载；它用理想元件代替尾电流源；并承担产生第二放大器极的

任务。增加一个电容(CE)即可使该模型在此级中提供一个极，而减少元件总数则能加快

仿真运行速度。 

另一方面，可以使用构造法构建一个完全由理想元件组成的电路模块，高度仿真器件实

际部分的行为。遗憾的是，构造法常常会导致一些子部分与实际等效部分毫不相似。图

1 的输出级就是一个很好的示例：它提供了必要的输出电压限幅，具有正确的输出电阻，

还提供了短路限流值；但与实际运算放大器原理图没有一点相似之处。 

开发改进的宏模型开发新的宏模型（图 2）的目的是创建一个能够像实际运算放大器一

样运行的模型；但它仍然必须足够简单，可以作为一个通用模型使用。图 3、图 4 和图

5 显示该模型由处理输入信号的几个级联部分组成。 



 

微信搜索“ADI 智库”，获取更多技术资料 415 

 

图 2：新运算放大器宏模型本质上是模块化的。在运算放大器设计中，可以通过级联任

何构建模块来获得任意数量的极和零点。 

 

图 3：新模型的输入级与 Boyle 模型的输入级相似，但之后所有级的结构都截然不同。 
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图 4：除提供零点的共模增益级外，还提供三种类型的频率成形网络 

 

图 5：新输出级还配有电流源，对供电轨之间的负载电流正确分流。 

由于该模型在构建时采用了简化技术，所以其输入级与 Boyle 模型非常相似。但是，由

于生成新模型的剩余部分时采用了构造法，在输入级之后，这两个宏模型毫无任何相似

之处。注意，在任何信号处理模块中都没有接地参考。相反，在实施差分至单端转换后，

所有内部产生的节点电压都以供电轨之间的中点为基准。这个中点在模型中称为 VH，由

两个连接在供电轨之间的等值电阻产生。 

在使用新宏模型对任何特定的运算放大器建模时，其最低要求基本上与 Boyle 拓扑的要

求相同：一个差分输入级、一个増益级和一个输出级。这种配置可以产生基本的双极频

率响应，且可以从仿真时间这个角度直接比较这两种宏模型。您可以在増益级和输出级
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之间添加单位增益极、极零点和零极点模块的任意组合，以获得所需的频率相关开环增

益滚降。模块之间的区别在于：极零点模块产生的极点频率比零点低，而零极点产生的

极点频率比零点高。 

图 2“模型参数的计算”显示了基于图 3、4 和 5 所示的构建模块构建运算放大器所需

完成的计算。只要给出所探讨的运算放大器的某些数据手册参数，结合必要的极零点位

置，就可以使用计算器轻松完成这些计算。 

图 3 中的输入级是一个简化双晶体管电路。新模型和旧模型的主要区别在于：在新模型

中，输入级使用与实际运算放大器同类型的输入器件，即 NPN 或 PNP 双极性器件、P

通道 JFET（或者如果适用，使用 N 通道器件），或者 MOSFET。Boyle 模型只允许在输

入级使用双极性器件，如果是对双极性输入运算放大器进行建模，这毫无问题。但是，

如果使用 Boyle 技术对一个 FET 输入运算放大器建模，则必须大幅提高输入晶体管的电

流增益，以获得所需的输入偏置电流。此外还必须通过发射极负反馈来降低其跨导。这

些更改导致的结果是：无法在宽输入差分电压范围（一般是 1 至 2V）内正确仿真 FET

输入放大器的输出 dV/dt 的常见变化。A 降级之后的双极输入级具有线性化、双曲正切

传递特性，而 FET 输入级具有平方律传递特性。显然，这些特性并不对等。因此，由于

FET 输入级的参数计算并不比双极性级复杂，所以在模型中使用正确的输入器件是有意

义的。 

所有表现出非理想行为的输入级参数（如失调电压、失调电流和输入电容）都使用单独

的理想元件进行建模。此外，在反相和同相输入端之间连接两个等值电阻，以产生共模

输入电压。模型的后续部分会用到输入电压，先进行扩展和频率成形，之后反馈到输入

级用于修正失调电压。 

SPICE 仿真器的发展 

电路仿真器 SPICE 及其増强版本 SPICE2 最初是加州大学伯克利分校在上个世纪 70 年
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代开发出来的。最初是为了帮助设计工程师在晶体管级分析集成电路（所以这个首字母

缩略词是表示：Simulation Program with integrated Circuit Emphasis，集成电路模拟的

仿真程序）。相比在实验室由人力计算，SPICE 支持使用计算机评估设计，其速度更快，

也更彻底。SPICE 迅速流行，很快传播到系统级设计社区，受到 IC 设计人员的青睐。 

初版 SPICE 是一个公用程序，仅象征性收取少量费用；但是，许多软件供应商都意识到

需要一个完全受支持、可以调整和不断改进的商用电路仿真器。这类程序的第一个基于

大型机的版本包括 Meta-Software 的 HSpice、NCSS 分时软件的 I-Spice 和电子工程软

件的 precision。近来，大部分大型机版本经过调整可用于工作站，还有一些可用于 IBM 

PC 和兼容产品。 

SPICE 的首个 PC 版本是由 MicroSim Corp 推出的 PSpice。之后陆续推出了其他版本，

例如 Intuso 丘推出的 IS-Spice。其他公司，包括 ADI 公司（提供一种名为 Saber 的行为

仿真软件包）已经选择脱离传统的 SPICE 格式，放弃使用“盒装”电路元件来构建模型。

相反，Saber 基于严格定义的用一种称为 Mast 的特定建模语言编写的方程来控制任何

所需电路模型的行为。 

该模型假设输入晶体管是完全匹配的，且没有任何会改变整体频率响应的结电容。但是，

通过为双极性级选择合适的电流增益，或为 FET 级选择合适的栅极漏电流，它也可以得

出正确的输入偏置电流。通过使负载电阻值等于晶体管跨导的倒数，可以将差分对的电

压増益设为单位增益。这个假设简化了确定压摆率限制元件的计算。为方便起见，将输

入级的尾电流标称值设为 1mA；但是，这个值可以降低到 100μA，10μA 或 1μA，具体取

决于放大器的总静态电流。 

増益级的特性 

该模型的开环增益通常在一个单级（见图 3）中实现，该级由两个电压控制电流源、两

个电阻、两个电容和一个电压限制网络组成。在这个级中，也会发生差分至单端信号转
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换。电压限制网络由一对二极管组成，每个二极管都连接到自己的电压源。该网络防止

增益级和模型的其他内部节点在输入过载驱动条件下出现超过电源轨电压的摆幅。在开

环增益级必须慶例电压；否则，后续节点可能会尝试仿真大信号（数百千伏）的产生。 

两个电容（与电阻并联）决定放大器主极点和压摆率。目前，宏模型只能处理对称的正

负压摆率，因为对称是最容易仿真的情况。但是，未来的增强宏模型可能允许仿真对称

正负压摆率之间的一些变化。最后，该级在这两个电压控制电流源上各添加一个直流分

量，构成放大器静态电源电流的主要部分。 

对运算放大器频率响应的研究表明，在大多数情况下，精确仿真实际器件在高频率下的

增益和相位变化需要两个以上的极点。此外，不同类型的运算放大器具有不同数量的极

点和零点。为了让这些不同类型的电路都能轻松转换成兼容 SPICE 的子电路（而不必每

次都从头开始），那么一个真正的通用模型必须是高度模块化的，并且具有任意数量（大

量）的极点和零点。所以，最终架构使用了所有单个运算放大器模型都通用的一些基本

构建模块。这些模块如图 4 所示。 

所有频率成形模块在 DC 条件下具有单位増益，因为每个电压控制电流源（VCCS）的

gm都等于从 VCCS（电压控制电流源）的每个节点连接至电源轨的电阻的倒数。这种拓

扑结构优势在于，在为一个特定放大器生成模型时，可以标注单独的极点或极零点对。

因而可以查看它们各自对放大器的净频率响应的影响，这样极零点调整变得非常容易。

因为所有频率成形模块在 DC 条件下都具有单位增益，所以这个过程不会改变模型的 DC

开环增益。 

图 4 中的共模增益级由两个 VCCS 组成，它们驱动两个等值电阻，每个电阻与一个电感

串联连接至其中一个电源轨。电感仿真大部分放大器随着输入频率增加而表现出的

CMRR 的典型衰减。输入共模电压（相对于 Vh节点）控制电流源。每个控制电流源的的

gm都等于相关电阻值除以 DC 条件下放大器的 CMRR 的值的倒数。 
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所以，从输入共模网络到内部共模增益节点的増益等于放大器的 CMRR 的倒数。（“增

益”一词用在这里并不恰当，因为共模增益的值要远小于单位增益）。 

电感器在共模增益上増加一个零点，这相当于在共模 CMRR 上增加一个极点。共模电压，

在经过扩展和适当的频率成形之后，按照理论要求输送回输入级。这一步通过将输入级

偏置电压源变成单位增益电压控制电压源来实现，其直流分量等于放大器的 Vos。 

图 5 中并未完全显示输出级的操作。在接收所有适当的频率成形之后，内部运算放大器

输出信号显示为以输出级处理之前的最后一个节点的 Vh 为基准的电压。输出模块中的

两个电压控制电流源驱动两个连接至供电轨的等值电阻，就像其他模块一样。但是，此

时，两个电压控制电流源的 gm 的排列方式使它们能够作为有源电流发生器。所以，每

个 gm 源产生的电流恰好足以通过并行电阻提供所需压降。 

当输出端没有负载时，该模型不会从任一电源轨吸取电流。所以，它表现得比较像是理

想的单位增益 B 类输出级，且无交越失真。因为两个电阻的值都等于开环输出电阻的两

倍，所以输出级看起来就像是以 Vh为基准的电压源，具有正确的 DC 输出电阻。仿真正

确的输出电阻意味 DC 着开环增益会在放大器加载时适当降低。 

模型参数计算 

以下公式可用于构建改进的宏模型，以实现任何运算放大器仿真。它分别针对每个可用

的构建模块进行计算，并讨论了一些电源考量因素。 

输入级和增益级计算 

a. 通用计算 

参考图 3 来确定此处提到的元件和信号。首先，选择 IEE，其值要略小于放大器的总静态

电流。为方便起见，可以将 IEE设置为 1mA、100 ㎂、10 ㎂或 1 ㎂， 
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其中 FP1=放大器主极点， 

 

Avol=开环直流增益 

 

FP2=第二放大器极点 

 

VT=0.02585VT=27°C 

IS=1x10-12A（两个二极管均适用） 

您可以将数据手册中的一些参数直接运用到模型中。这些参数包括： 

EOS=输入失调电压（仅限直流分量）； 

IOS=输入失调电流；CIN=输入电容。 

b. 双极性输入级计算 

首先，必须评估以下公式，确定是否可以使用新宏模型对讨论的运算放大器进行建模： 

 

其中 VT=0.02585VT（27°C 时）。 
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如果此方程成立，可以继续进行接下来的计算。如果不成立，则必须修改模型，使其与

特定的运算放大器匹配。 

 

其中 βF为输入晶体管的正向电流增益，IBIAS为输入偏置电流。 

 

其中 RID 为差分输入电阻。如果 RID 不是指定的数据手册参数，则将 R1 和 R2 的值设为

5x1011Ω。 

c. JFET 输入级计算 

如果设计中包含 JFET 输入级，则使用栅极至源极截止电压 Vto的默认值-2.000V。另外，

将第一级电流源的名称改为 Iss。主要计算是确定 β，即 JFET 的増益系数： 

 

其中 Iss为第一级尾电流。 

为了获得最大输出 dv/dt，尾电流只能来自差分对的一侧；因此需要差分输入电压等于： 

 

此外，输入偏置电流由栅极漏极电流和栅极源极漏电流组成。所以， 

 

其中 IBIAS为 27°C 时的输入偏置电流。此外， 
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其中 RID为差分输入电阻（一般为 1x1012Ω。最后，可以将 R5 和 R6 的值设置为零，因为

JFET 输入放大器通常不需要降级。 

频率成形级计算要确认频率成形级的参数，请参见图 4。在所有三类频率成形级中，为

方便起见，将 G3和 G4设置为 A/V 的 1X10-6倍。此 fz外，fp为零点频率，为极点频率。

然后，在极零点级， 

 

在零极点级， 

 

在极点级， 

 

共模增益级计算 

要确认共模增益级的参数，请参见图 4。 
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其中，fcm为共模极。 

输出级计算 

要确认输出级的参数，请参见图 5。二极管 D7和 D8的击穿电压标称值设置为 50V。通过

实验确定了电感 L5的值。为 ROUT开环输出阻抗；VT为 0.02585V（27°C 时）；所有二极

管的 IS均为 1X10-12A。所以： 

 

可以通过以下公式确定图 3 中电阻 R9和 R10的值： 

 

其中 dISY/dVsY表示电源电压变化引起的电源电流变化。该模型中 VCC与 VEE之间的总静态

电流为： 

 

其中，N 为该模型中频率成形和共模增益级的总数；R 一般为；1X10-6Ω 此值以及频率成

形级中 G 源的跨导，可以根据低功耗运算放大器适当调整； 
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IDC是增加至 G1和 G2源的直流偏移，以补偿模型的剩余部分消耗的电流和的静态电流之

间的差值。 

但是，这种简单的推挽式输出级存在一个微妙的问题。无论这个级是吸电流还是源电流，

负载电流总是均匀分布在两个电源轨上，而实际输出级不会如此。所以，以源负载电流

为例，净正电源电流的增加幅度只有流入负载中电流的一半。 

而负电源电流则是减少相同的量。为了补偿这种异常，会强制电流从正电源轨流向负电

源轨，数量正好是负载电流的一半。这种校正电流必须始终沿着相同的方向流动即使输

出电流的极性相反。 

因此，图 5 中两个校正源的作用是在供电轨之间产生一个等于输出电流一半的单极性补

偿电流。在 SPICE 中，因为难以实现绝对值 VCCS，所以必须具有两个线性校正源一个

校正源对应半个输出电流周期。与每个源串联的二极管执行半波整流，齐纳二极管确保

当电流反向时，始终为每个源提供导电路径。所有这些附加元件最终形成了一个输出级

模型，其直流行为非常接近实际电路的行为。 

为了解决发射极跟随器输出级阻抗随频率升高的典型现象，宏模型内置一个输出电感，

连接在中间输出节点和实际宏模型输出节点之间（参见图 5）。可以通过在模型上使用

容性负载来确定这个电感的值，经过不断试验和试错，直到过冲量与采用同样负载的实

际运算放大器极为接近为止。 

出色的运算放大器宏模型还必须具备短路电流限制特性，在图 5 中，通过使用二极管

D3和D4以及电压源V3和V4，将前一个频率成形级的输出电压(VF)箝位到中间输出节点(V0)

来实现限制。注意，在没有负载的情况下，前一级的信号始终等于理想的输出电压，并

且输出级就像是具有有限输出阻抗的电压源。二极管和电压源的作用相当于箝位有效输

出电阻上的压降。通过适当选择每个电压源，可以获得所需的输出限流。 

由于新结构的主要目标是提高交流精度，因此该模型也必须正确表示共模行为。因此，
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建模团队选择 PMI OP-42（JFET 输入运算放大器）作为第一个实验对象，主要是因为模

型无法正常仿真 JFET 输入级。虽然在测试整个模型之前，该团队必须计算出与 JFET

输入级有关的所有方程，但之后发现，从数学角度处理这个级相当容易，并不妨碍最终

的宏模型结构开发。 

过冲和欠冲 

图 6 显示随之得出的结果。实际 OP-42 具有约 10MHZ的增益带宽乘积，以及 50V/㎲的

对称压摆率。从该放大器的 CMRR 与频率关系曲线可以看出，该模型的共模增益级需要

一个零点（约 100KHZ处）。 
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图 6：OP-42 宏模型远比 BOYLE 模型复杂，需要更长的仿真时间，但其精度大幅提高。 

列表 1 所示为 OP-42 宏模型的网络列表，它有 8 个极点、2 个零点，以及在共模增益级

的 100KHZ 处的一个零点。即使是一个相对稳定的放大器模型也需要这些极点和零点，

以便准确地模拟实际器件在高频率下的增益和相位行为。 
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列表 1：OP-42 SPICE 宏模型网络列表 

 

查看网络列表的输出级部分可知，开环输出电阻为 45Ω。与输出端口串联的 250nH 电感

可以补偿高频率下有效开环输出阻抗的上升。由二极管 D3和 D4以及电压源 V3和 V4组成

的限流网络将最大输出电流箝位在约±30mA。 

仿真精度比较 

图 7 显示作为反相单位增益放大器连接的实际 OP-42 的增益和相位响应，该放大器具有

1KΩ 输入和反馈电阻，采用±15V 电源供电。在闭环增益曲线上，可以看到一个小峰值（约

2dB），在超过 2MHz 之后，相位偏移急剧增加。图 8a 和图 8b 显示在相同条件下，新
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OP-42 宏模型的增益和相位响应。增益响应显示与实际电路具有相同的闭环峰值；相位

响应与实际器件的相位响应几乎完全一样，至少达到 10MHz。 

 

图 7：以单位增益、反相配置连接 OP-42 时，增益响应在 6MHZ左右有一个小高峰；2MHZ

之后，相位偏移急剧增加。 

 

图 8：采用新的宏模型，OP-42 的仿真增益响应(a)与实际器件非常相似，在 4MHZ有一

个小峰值。相位响应(b)非常不错。这条曲线与实际器件的曲线非常接近。 

图 9a 和 9b 显示采用 Boyle 模型时的输出曲线，从中可以明显看出 Boyle 模型在响应精

度方面的缺陷。增益响应未出现 2dB 峰值，表明急剧滚降，在超过 10MHz 之后，结果

非常不准确。Boyle 模型的相位响应与实际电路的响应相去甚远。OP-42 宏模型采用多

个极零点补码，可以更准确地仿真实际电路的交流响应。 
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图 9：OP-42 的 Boyle 模型(a)在 4MHZ时，没有显示实际器件所具备的幅度峰值特性。相

位响应(b)也不是很准确，特别是在超过 10MHZ的区域。 

图 10 显示在 430pF 容性负载下，测量的反相单位增益 OP-42 放大器的瞬态响应。对于

400mVP-p 输入信号，大约有 75%的过冲和 100%的欠冲。新的宏模型仿真结果（参见

图 11）显示大约 115%的过冲和欠冲。这个仿真值与波形负半部的实际值相当接近，但与

正半部的实际值不同。对于这种异常，给出的解释是：尽管新的宏模型的输出级完全对

称，但所建模的运算放大器可能并非如此。OP-42 实际上具有不对称、完全由 NPN 晶

体管组成的输出级。所以，高频开环响应是可变的，具体取决于输出级是吸电流还是源

电流。 

 

图 10：具有 430pF 电容负载的 OP-42 在 500KHZ、200mV 峰值方波的驱动下显示 
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图 11：采用新的宏模型仿真 OP-42（采用 430pF 容性负载）的结果显示，该模型的输出

级具有对称性 

Boyle 配置也将运算放大器的输出级建模为完全对称的电压源，如图 12 所示，它在输出

波形负半部的欠冲仿真并不正确。它在正半部的仿真与实际电路非常接近，但是振铃频

率低于实际电路。 

 

图 12：采用 Boyle 模型仿真 OP-42 时，仿真了大约等量的过冲，但其振铃频率过低 

Boyle 方法本身不支持对非对称输出级行为建模，很遗憾，这种新的宏模型也是如此。

但是，这个缺陷是可以解决的。如果在生成模型的过程中发现过冲值与欠冲值不同，那

么在输出电感相关计算中应使用两个值中较大的一个。然后，在容性负载下，该电感值
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将会产生最差情况下的过冲和欠冲结果。 

执行时间比较假设宏模型不存在收敛问题，那么 SPICE 进行操作点计算或生成直流转换

曲线所需的时间很大程度上取决于网络列表中指定的电路元件数量。因此，新的 OP-42

宏模型的速度几乎比 Boyle 模型慢一半，需要进行 2.27 次迭代，才能得出最终的解决方

案。对于交流分析案例，情况也是这样，新的宏模型的运行时间几乎是 Boyle 宏模型的

两倍。但是，在仿真交流响应时，这两种模型需要的迭代次数基本是相同的。 

由于所涉因素很多，很难评估瞬态分析需要多大的计算量。特别是，新的宏模型会展示

比 Boyle 模型更多的细节。所以，仿真器必须使用更精细的时间步长，相应地执行更多

的计算。但是，模型中大量的理想元件使得模型具有很好的收敛性能。所以，有时可以

通过在单个时间步长内进行更多次迭代来加快分析速度，这样，仿真器可以保持粗略的

时间步长，并减少回溯次数。 

大多数 SPICE 仿真器将瞬变迭代次数默认为 10。您可以在.OPTIONS 部分将 ITL4 设置为

一个更大的数值（比如 40），以覆盖这个默认值。此外，将 RELTOL 放宽到 0.01（默认

值通常为 0.001），通过略微降低准确性也可加快运行时间。这种降低是可行的，因为

宏模型本身也只是一种近似法。但是，请注意，图 11 和图 12 是在 RELTOL 设置为 0.001

而不是 0.01 时生成的，所以曲线会更为准确。另一种加快瞬态分析速度的方法是使用

GEAR 积分，而不是梯形积分；但是，使用这种积分得出结果的振荡幅度要比实际结果

低得多。 

RELTOL 使用 0.01，ITL4 和梯形积分使用 40，OP-42 宏模型的瞬变运行速度比 Boyle 慢

3.64 倍，且需要 2.15 倍迭代。仿真速度虽然大幅降低，但是可以接受，并且精度大大提

高，足以抵消这种降低。 

OP-61 宏模型 

OP-61 是一种双极输入宽带精密运算放大器，典型的增益带宽积为 200MHz（测试频率
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为 1MHz 时），压摆率为 40V/㎲。 

图 13 所示的这种器件的模型比 OP-42 的模型稍微复杂一点。0P-61 的共模抑制在比

OP-42 的 CMRR 低的频率下开始滚降，但在 1MHz 时，其值仍然非常可观，为 80dB。网

络列表（参见列表 2）表明 0P-61 模型需要 9 个极点和 2 个零点来模拟开环频率响应，

并且共模增益在 40kHz 时为零。 

 

图 13：除了多了一个增益级之外，OP-61 的模型示意图与 OP-42 类似 
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列表 2：OP-61 SPICE 宏模型网络列表 

 

注意，这个模型在差分输入级和主增益级（参见图 13C）之间有一个额外的增益级（图

13 中的级 b），可以生成放大器主极点。这个特殊的模型需要额外的增益级，因为 OP-61

不能满足极限方程要求，该方程涉及双极性输入级的压摆率、开环增益和主极点频率（参

见框 1）。OP-61 模型需要 100dB 开环增益和 40V/㎲压摆率，但其增益带宽积（以及由

此得出的主极点频率）太高，无法由单个级生成所有开环电压增益。 
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所以，该模型使用两个增益级，共同提供所需的 100dB 增益。第一个增益级的增益为

200；第二个为 500。必须对第一个增益级箝位，以限制施加给第二个增益级中电压控

制电流源的最大驱动电压。这个箝位操作会限制传递给补偿电容 C5和 C6的峰值电流，

从而限制第二个增益级的最大 dV/dt。 

因为输入级的最大差分输出电压仅为 51.6mV，所以第一个增益级必须提供较大增益。

为了便于对电压源和二极管进行箝位，需要一个更大的电压。第一个增益级的 200 增益

在摆动期间可以产生相对于 Vh的±10.32V 无阻尼电压，但是无论使用哪个供电轨，箝位

电路都会将此值限制为约±5.0V。这种配置支持进行可靠箝位，即使电源电压低至±4.4V，

这也导致所需压摆率为 40V/㎲。 

仿真精度比较 

图 14 显示了配置为反相放大器、增益为 10 的实际 OP-61 的增益和相位响应测量值。其

中使用了一个 1KΩ 反馈电阻、一个 100Ω 输入电阻和±15V 电源。在 10MHz 范围内，振幅

响应出现约 3dB 的峰值，在 10MHz 以上，相位偏移急剧增加。对于这些响应，新的宏

模型（参见图 15a 和 15b）的测量值与 OP-61 非常一致。增益曲线显示，在稍高于 10MHz

的位置，出现了所需的增益峰值（稍微超出 2dB）。相位响应精度也非常不错；在 40MHz

时，误差只有 10°左右，可能在试验板由于寄生电容和其他物理效应导致的偏差范围内。

因此，这个新的宏模型是一个可以预测 OP-61 性能的有用工具，甚至可以在评估试验板

之前进行预测。 
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图 14：将一个实际 OP-61 连接为反相放大器，增益为 10 时，增益响应在 10MHz 时显示

达到 3dB 峰值。 

 

图 15：OP-61 宏模型的仿真增益(a)显示了在 10MHz 时的正确峰值。此外，它在 40MHz

时的相位响应(b)与实际器件的响应仅偏差 10°。 

图 16 显示了 OP-61 的瞬态响应，看起来非常不稳定，但该器件正在驱动 207pF 容性负

载。该波形显示过冲量和欠冲量之间存在一些不对称性（180%对比 220%），但是 OP-61

和 OP-42 一样，并没有完全平衡的输出级结构。所选的输出电感（模型中的 L5）在很

大程度上决定了仿真的瞬态响应与实际响应之间的相似程度。事实上，图 17 所示的仿

真产生了对称的过冲和欠冲（约 150%），与图 16 相比稍低，但其振铃频率则稍高。这

种差异对用户来说并不太重要。但是，如果这很重要，可以稍微增大输出电感的值，使
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仿真响应更接近实际器件响应。 

 

图 16：实际 OP-61 连接为反相放大器，且增益为 10，容性负载为 207pF 时，其瞬态响

应不太对称。输入信号为 500KHz 方波，峰值幅度为 10mV。垂直标度为 0.1V/div，水平

标度为 0.2 ㎲/div。 

 

图 17：OP-61 宏模型仿真的瞬态响应非常接近实际器件的瞬态响应 

通过与 OP-42（没有 OP-61 的 Boyle 模型）比较，您可以大致了解新 OP-61 模型的性能。

在计算直流偏置点时，OP-61 宏模型比 OP-42 宏模型更快。但是，进行交流响应仿真时，

OP-61 宏模型则比 OP-42 宏模型慢 1.18 倍。 

进行瞬态响应仿真时，OP-61 宏模型所花的时间是 OP-42 宏模型的 1.76 倍，迭代次数是

OP-42 的 1.56 倍。在这方面，您应该记住，瞬态运行的仿真时间随着输出振荡的加剧而
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增加。所以，直接比较 OP-42 和 OP-61 的执行时间并不公平，因为 OP-42 的响应比 OP-61

更平缓。 

仿真目标在不断改变 

计算机模型用于对一些物理现象进行准确建模；现象越复杂，计算机执行必要计算所需

的时间就越长。Boyle 运算放大器模型的目标是减少需要仿真的非线性元件的数量，从

而将运行时间缩短至可接受的水平。Boyle 模型在建立时并未考虑到最终准确性，但它

可以正确预测运算放大器的低频性能，对于当时的低性能器件来说，结果是令人满意的。 

但是如今，对更高性能的需求日益增长，如果可以准确预测新器件的性能，则可以帮助

避免设计错误，以免在生产阶段因纠正这些错误耗费大量成本。所以，准确的高频性能

建模至关重要，在这一领域，Boyle 模型无法满足需求。本文所描述的经过改进的运算

放大器宏模型不仅能比 Boyle 模型更准确地仿真运算放大器的高频响应和瞬态行为，还

不会耗费过多的 CPU 时间。如今，拥有了强大的桌面工作站，建模的重点是提高仿真

精度，而不是缩短执行时间。所以，新的宏模型提供了良好的折衷方案。 

这个新的宏模型的最大限制因素在于：为了保证 SPICE 的兼容性，该模型必须以包含实

际电路元件的网络列表的形式编写。一些新仿真器（如 ADI 公司的 Saber）允许您用专

门的编程语言来定义模型，无需采用电路类型架构。Saber 建模语言称为，与 C 语言非

常类似，可以有效管理内部变量。例如，允许完全用数学方法来描述新的宏模型的输出

级。Saber 模型不需要 Mast 模型用来对输出级电流实施校正的所有二极管和额外源。

输出级的定义方程会直接考虑从模型输出端获取的任何负载电流。在不久的将来，新的

宏模型很可能会在 Saber 中实现。 
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其他 

低噪声放大器选择指南 

当针对低噪声应用评估放大器的性能时，考虑因素之一是噪声，包括内部噪声和外部噪

声。本应用笔记将简要探讨有关内部和外部噪声的基本原理，并指出在为低噪声设计选

择放大器时涉及到的权衡问题。 

外部噪声 

内部和外部噪声源之间存在一定区别。外部噪声可以包括任何外部影响，比如外部器件

和电气/电磁干扰等。干扰是指以电压或电流形式存在的任何无用信号，既可能存在于放

大器引脚处，也可能存在于相关的电路中。干扰可能表现为尖峰、阶跃、正弦波和随机

噪声等。干扰可以来自任何地方：机械、临近电力线、射频发射器或接收器、计算机甚

至同一设备中的电路（即数字电路或开关型电源）。即使假设可以通过周密的设计和/或

电路板布局布线来消除所有干扰，放大器及其相关电路中的器件仍然会产生随机噪声。 

周围电路器件产生的噪声也必须考虑。当温度高于绝对零度时，所有电阻都是噪声源，

这是由于载荷子产生热运动而造成的结果，称为约翰逊噪声或热噪声。这种噪声随电阻、

温度和带宽的增加而升高。电压和电流噪声的计算公式如下所示： 

 

其中： 

Vn是电压噪声。 

k 表示玻尔兹曼常数(1.38 x 10-23 J/K)。 

T 表示绝对温度（单位：Kelvin）。 

B 表示带宽（单位：Hz）。 
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R 表示电阻（单位：Ω）。 

 

其中： 

In是电压噪声。 

k 表示玻尔兹曼常数(1.38 x 10-23 J/K)。 

T 表示绝对温度（单位：Kelvin）。 

B 表示带宽（单位：Hz）。 

R 表示电阻（单位：Ω）。 

一般而言，在室温下，一个 1kΩ 电阻的噪声约为 4nV/√HZ在进行深入分析时，还需考虑

电阻的其他噪声源，如触点噪声、散粒噪声以及与特定电阻型号相关的寄生噪声。在本

应用笔记中，我们只讨论约翰逊噪声，因为这种噪声与电阻值的平方根是成比例的。 

电抗不会产生噪声，但通过电抗的噪声电流却会产生噪声电压和相关寄生噪声。 

要降低电路输出的噪声，可通过降低电路中的器件总电阻或限制电路带宽。然而，降低

温度一般用处不大，除非能使电阻温度降至极低的水平，因为噪声功率是与绝对温度成

比例的， 

 

电路中的所有电阻均会产生噪声，必须始终考虑它们的影响。实际上，只有输入和反馈

通道中的电阻（通常在高增益配置中）有可能对电路总噪声产生较大的影响。噪声既可

认为来自电流源，也可认为来自电压源（在既定电路中，往往采用一种便于处理的形式）。 

内部噪声 

在放大器输出端，噪声通常以电压的形式表现出来，然而，这种噪声却是电压源和电流
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源共同产生的。一般来讲，所有内部噪声源都被折算到输入端，也就是说，内部噪声源

都被当作与理想的无噪声放大器的输入相串联或并联的不相关或独立的随机噪声发生

器（见图 1）。由于这些噪声源被视为随机噪声，并/或表现为遵循高斯分布，因此，在

叠加噪声源时，需要特别注意，详细内容如“叠加噪声源”一节所述。 

 

图 1：运算放大器噪声模型 

如果同一个噪声在电路中出现在 2 个或以上的点（比如，输入偏置电流补偿电路），那

么这两个噪声源为相关噪声源，在分析噪声的时候，应该考虑到相关噪声叠加因子的因

素。这篇应用笔记并没有更多的讨论相关噪声，因为一般情况下相关噪声源的影响一般

都小于 10%或者 15%，并且往往可以被省略掉。 

放大器的内部噪声可分以下几类： 

• 折合到输入端的电压噪声 

• 折合到输入端的电流噪声 

• 散粒噪声 

• “爆米花”噪声 

折合到输入端的电压噪声和折合到输入端的电流噪声是放大器噪声分析中最常见的指

标。通常定义为折合到输入端的谱密度函数或∆f 带宽中所包含的均方根(RMS)噪声值，

一般以 nV/√HZ（电压噪声）或 pA/√HZ（电流噪声）为单位。使用√Hz 的原因在于，
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噪声功率随带宽(Hz)而增加，或者，电压和电流噪声密度随带宽的平方根值(√Hz)而增加

（见公式 1 和公式 2）。 

四类内部噪声 

本节将介绍折合到输入端的电压噪声、折合到输入端的电流噪声、闪烁噪声和“爆米花”

噪声。 

折合到输入端的电压噪声 

折合到输入端的电压噪声(en)通常被视为一种噪声电压源电压噪声是经常被强调的噪声

指标；然而，如果输入阻抗较高，电流噪声往往会成为系统噪声性能的制约因素。这与

失调电压极为类似，输入失调电压通常成为输出失调的替罪羊，而实际上，当输入阻抗

较高时，造成输出失调的罪魁祸首是偏置电流。 

对于折合到输入端的电压噪声，需注意以下几点： 

• 对于最高性能的运算放大器，电压噪声可能低于 1nv√Hz。 

• 双极型运算放大器的电压噪声会低于FET运算放大器，但是其电流噪声会明显较大。 

• 双极型放大器的噪声特性取决于静态电流。 

• 现在的 FET 运算放大器能够在获得低电流噪声的同时，获得与双极型放大器性能相

近的低电压噪声，当然与最好的双极型输入放大器还有一些差距。 

折合到输入端的电流噪声 

折合到输入端的电流噪声(In)通常表现为通过两个差分输入端输出电流的两个噪声电流源。 

散粒噪声（有时称为肖特基噪声）是由于流过某个势垒（如一个 PN 结）的电流中的载

荷子随机分布而产生的电流噪声。散粒噪声电流(In)通过以下公式计算得出： 
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其中： 

IB表示偏置电流（单位：A）。 

q 表示电子电荷（单位：1.6 x 10-19 C）。 

B 表示带宽（单位：Hz）。 

简单双极型和 JFET 运算放大器的电流噪声通常在输入偏置电流的散粒噪声的 1dB 或

2dB 之内。该指标并不经常列于数据手册之中。 

对于折合到输入端的噪声，需注意以下几点： 

• 典型的双极型晶体管运算放大器，如 OP27，电流噪声为 400 fA/√HZ, Ib=10 nA.除偏

置电流补偿放大器外，不会随温度而发生大幅变化。 

• JFET 输入运算放大器（如 AD8610：5 fA/√HZ，其中，Ib=10 pA）的电流噪声尽管稍

低，但芯片温度每增加 20°C，其电流噪声就会增加一倍，因为温度每增加 10°C，

JFET 运算放大器的偏置电流会增加一倍。 

• 传统的带平衡输入的电压反馈运算放大器通常在其反相和同相输入端具有相等的

（相关或不相关的）电流噪声。 

• 许多放大器，尤其是那些带输入偏置电流消除电路的放大器，其相关噪声成分比不

相关噪声成分大得多。总体而言，可通过添加阻抗平衡电阻（使正负输入引脚上的

阻抗相匹配）来改善噪声性能。 

闪烁噪声 

运算放大器的噪声具有高斯特性，其谱密度（白噪声）在较宽频率范围内为一个常数。

随着频率的下降，受制造工艺、IC 器件布局和器件类型的影响，谱密度将开始按以下速

率升高：3dB/倍频程（CMOS 放大器）；3.5dB 至 4.5dB/倍频程（双极型放大器）；或

最高 5dB/倍频程（JFET 放大器）。 

https://www.analog.com/cn/products/op27.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8610.html
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这种低频噪声特性被称为闪烁噪声或 1/陣声，因为噪声功率谱密度与频率呈反比关系

(1/f)。在对数坐标图中斜率为-1。 

-3dB/倍频程（CMOS 类放大器）的外推谱密度线与宽带常数谱密度值相交的频率被称为

1/f 拐角频率，而且是放大器的一个品质因数（见图 2）。双极型和 JFET 放大器的 1/f

拐角频率通常低于 CMOS 放大器。 

 

图 2：噪声谱密度 

“爆米花”噪声 

“爆米花”噪声亦称为随机噪声，是失调电压或电流的突然变化，持续时间为数微秒，

振幅从几㎶到几百㎶不等。这种爆裂或“爆米花”噪声是随机的。通常，低温和高源阻

抗条件下最易于产生“爆米花”噪声。尽管导致“爆米花噪声”的根本原因并不是绝对

的，但晶格中存在的金属污染以及内部或表面缺陷都可能使 IC 产生“爆米花”或爆裂

噪声。虽然在现代晶圆制造中，人们花了大量精力来减少“爆米花”噪声的根源，但完

全根除是不可能的。更深入的对爆米花噪声的分析已经超出了我们这篇文章需要探讨的

范围。 
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叠加噪声源 

如果噪声源不相关（即一种噪声信号无法转换为另一种噪声信号），相加的结果并不等

于其算术和，而是等于其平方和的平方根。 

 

其中： 

Vni,TOTAL表示折合到输入端(RTI)的总噪声。 

en表示折合到输入端的电压噪声。 

In布表示折合到输入端的电流噪声。 

Rs表示放大器的等效源电阻或输入电阻。 

Vn(Rex)表示来自外部电路的电压噪声。 

请注意以下事项: 

• 同相输入中的任何电阻都具有约翰逊噪声，并将电流噪声转换为电压噪声。 

• 在高阻抗电路中，反馈电阻中的约翰逊噪声有可能产生较大影响。 

图 3 以勾股定理直观展示了公式 5 中的向量求和法。 

 

图 3：噪声源向量求和 
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噪声增益 

以上讨论的各种放大器电路噪声可归为折合到输入端(RTI)的噪声。要计算放大器电路的

总输出噪声，必须用放大器电路的噪声增益乘以输入中的总合成噪声。噪声增益是放大

器电路折合到输入端的噪声的增益，通常用来判断放大器电路的稳定性。 

为了简化噪声增益计算，可以将图 1 所示放大器电路简图中的噪声源简化为一个 RTI 总

噪声源(Vni,TOTAL)，如图 4 所示。一种常见做法是将总合成 RTI 噪声一次性折合到放大器

的同相输入端。 

 

图 4：简化放大器噪声电路 

 

其中： 

Vno,TOTAL表示折合到输出端(RTO)的总噪声。 

Vni,TOTAL表示折合到输入端(RTI)的总噪声。 

 

其中: 

Gn表示噪声增益。 
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R1表示反馈等效阻抗。 

R2表示输入等效阻抗 

在某些情况下，噪声增益和信号增益并不相等（见图 5）。需注意的是，闭环带宽通过

用增益带宽积（或单位增益频率）除以放大器电路的噪声增益来计算。 

 

图 5：信号增益与噪声增益 

情形 1：在同相配置中，信号增益和噪声增益都等于 1+R1/R2。 

情形 2：在反相配置中，信号增益等于-(R1/R2)，而噪声增益仍等于 1+R1/R2。 

选择低噪声运算放大器 

如果驱动一个带有一定源电阻的运算放大器，等效噪声输入则等于以下各项平方和的平

方根：放大器的电压噪声；源电阻产生的电压；以及流过源阻抗的放大器电流噪声所产

生的电压。 

如果源电阻很小，则源电阻产生的噪声和放大器的电流噪声对总噪声的影响不大。这种

情况下，输入端的噪声实际上只是运算放大器的电压噪声。 

如果源电阻较大，源电阻的约翰逊噪声可能远高于运算放大器的电压噪声和由电流噪声
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产生的电压。但需要注意，由于约翰逊噪声仅随电阻的平方根而增长，而受电流噪声影

响的噪声电压与输入阻抗成正比关系，因而对于输入阻抗值足够高的情况，放大器的电

流噪声将成为主导。当放大器的电压和电流噪声足够高时，在任何输入电阻值情况下，

约翰逊噪声都不会是主导。 

如果某个放大器的噪声贡献相对于源电阻可以忽略不计，则可通过运算放大器的品质因

数 Rs,0P来进行选择。这可以通过放大器的噪声指标来计算： 

 

其中： 

en表示折合到输入端的电压噪声。 

In布表示折合到输入端的电流噪声。 

图 6 给出的是 1 KHz 下，多种 ADI 高压（最高 44V）运算放大器的电压噪声密度对与 Rs,op

关系的比较，1 kHz。斜线显示了与电阻相关的约翰逊噪声。 
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图 6：ADI 公司的放大器噪声坐标图 

根据运算放大器数据手册中的数据（见图 8），可以为某个选定频率制作类似的曲线图。

例如，AD8599 的折合到输入端的电压噪声约为 1.07nV/√HZ，折合到输入端的电流噪声

为 2.3pA/√Hz(1kHz）。其 Rs,op值约为 465Ω(1kHz)。另外，需要注意以下几点： 

• 与该器件相关的约翰逊噪声等效于约为 69.6Ω 的源电阻（见图 6）。 

• 对于超过 465Ω 的源电阻，放大器电流噪声产生的噪声电压会超过源电阻产生的噪

声电压；放大器的电流噪声成为主要噪声源。 

若欲使用该图（见图 7），请执行第 1 至第 4 步。 

1. 通常情况下，源电阻是已知的（如传感器阻抗）。如果不知道电阻值，则根据周围

的或前端的电路器件进行计算。 

2. 在约翰逊噪声线上确定给定源电阻的位置，如 1kΩ。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8599.html
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3. 从第 2 步确定的点向坐标图右侧画一条水平线。 

4. 从第 2 步确定的点向左下方画一条直线线。斜率为，每下降 10 倍电压噪声则下降

10 倍电阻。 

 

图 7：为低噪声设计选择运算放大器 

位于线条右下方的放大器均为适用于目标设计的优质低噪声运算放大器，如图 3 阴影部

分所示。 

在图 7 所示例子中，适用于目标设计的优质产品有：AD8597、AD8599、AD797、

ADA4004-4、OP270、OP27/OP37、AD743/AD745 和 OP184。 

结论 

在针对低噪声设计评估放大器噪声性能时，应考虑所有潜在噪声源。 

运算放大器的主要噪声贡献取决于源电阻，具体如下： 

https://www.analog.com/cn/products/ad8597.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8599.html
https://www.analog.com/cn/products/ad797.html
https://www.analog.com/cn/products/ada4004-4.html
https://www.analog.com/cn/products/op270.html
https://www.analog.com/cn/products/op27.html
https://www.analog.com/cn/products/op37.html
https://www.analog.com/cn/products/ad743.html
https://www.analog.com/cn/products/ad745.html
https://www.analog.com/cn/products/op184.html


 

微信搜索“ADI 智库”，获取更多技术资料 451 

• Rs >> Rs,op；折合到输入端的电流噪声占优势。 

• Rs = Rs,op；放大器噪声可忽略；电阻噪声占优势。 

• Rs << Rs,op；折合到输入端的电压噪声占优势。 

概括而言，可通过以下方式减少或消除干扰信号： 

• 良好的布线技术，以减少寄生效应。 

• 良好的接地技术，如数字接地和模拟接地的隔离。 

• 良好的屏蔽。 

对于电阻性噪声源，请遵循以下规则： 

• 根据应用的需要来限制带宽。 

• 尽可能降低电阻值。 

• 使用低噪声电阻，如采用大金属薄片、线绕式和金属薄膜技术的电阻。 

• 尽可能减少电阻性噪声源的数量。 

• 在选择 ADI 低噪声放大器时，可借助图 8 和图 9，并以本应用笔记讨论的标准为依

据。 
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图 8：ADI 低输入电压噪声放大器选型表 
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图 9：ADI 低输入电流噪声放大器选型 

放大器电路设计：如何避免常见问题 

与分立半导体组件相比，使用运算放大器和仪表放大器能给设计师带来显著优。虽然有

关电路应用的著述颇丰，但由于设计电路时往往匆忙行事，因而忽视了一些基本问题，

结果使电路功能与预期不符。本应用笔记论述了最为常见的设计问题并提出了实用的解

决方案。 

缺少直流偏置电流回路 

最常见的应用问题之一是在交流耦合运算放大器或仪表放大器电路应用中，没有为偏置

电流提供直流回路。图 1 中，一个电容串接在一个运算放大器的同相(+)输入端。这种交

流耦合是隔离输入电压(VIN)中的直流电压的一种简单方法。这种方法在高增益应用中尤

为有用，在增益较高时，即使是放大器输入端的一个较小直流电压，也会影响运放的动

态范围，甚至可能导致输出饱和。然而，容性耦合进高阻抗输入端而不为正输入端中的

电流提供直流路径的做法会带来一些问题。 
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图 1：错误的交流耦合运算放大器电路 

输入偏置电流流经耦合电容，给其充电，直到超过放大器输入电路的额定共模电压或超

过输出限值。根据输入偏置电流的极性，电容充电或者向正电源电压方向，或者向负电

源电压方向。这个偏置电压会被放大器的闭环直流增益放大。 

这一过程可能较长。例如，对于一个带有场效应晶体管(FET)输入端的放大器，若其偏置

电流为 1pA，通过一个 0.1-µF 的电容进行耦合，则其 IC 充电率 I/C 为 

 

合 600µV/分。如果增益为 100，则输出漂移为 0.06V/分。可见，如果采用交流耦合示波

器做短时间的测试可能无法检测出这一问题，电路要在数小时后才会发生故障。总之，

避免这一问题是非常重要的。 
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图 2：双电源供电运算放大器输入端交流耦合的正确方法 

图 2 所示即是这一常见问题的一种简单解决方案。此例中，一个电阻连接在运算放大器

的输入端与地之间，从而为输入偏置电流提供了一个回路。为最小化输入偏置电流导致

的失调电压，在使用双极性运放的时候，考虑运放两个输入端的匹配问题，通常将 R1

设为 R2 和 R3 的并联值。 

但要注意的是，该电阻始终会给电路带来一定噪声，因而需在电路输入阻抗、所需输入

耦合电容大小与电阻引进的约翰逊噪声之间进行权衡。典型电阻值一般在 100,000Ω 至

1MΩ 之间。 

类似问题也会影响仪表放大器电路。图 3 所示的是通过两个电容进行交流耦合的仪表放

大器电路，也没有为输入偏置电流提供回路。该问题常见于采用双电源供电（图 3a）和

单电源供电（图 3b）的仪表放大器电路中。 
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图 3：错误的交流耦合仪表放大器电路 

如图 4 所示，如果变压器次级电路中未提供直流到地回路，这个问题也会发生在利用变

压器耦合的电路中。 

 

图 4：错误的变压器耦合仪表放大器电路 

图 5 和图 6 给出了此类电路的简单解决方案。在各输入端与地之间均添加了一个高值电

阻(RA,RB)。对双电源仪表放大器电路来说，这是一个简单而实用的解决方案。电阻为输

入偏置电流提供了一个放电路径。在双电源示例中，两个输入端均以地作为参考。在单

电源示例中，输入端既可以地为参考（VCM 接地）也可以一个偏置电压为参考，该偏置

电压通常为最大输入电压范围的一半。 

 

图 5：仪表放大器变压器输入耦合的正确方 
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同一原理也可用于变压器耦合输入端（图 5），除非变压器次级绕组有中心抽头，该中

心抽头既可接地，也可连接至 VCM。在这些电路中，存在一个因电阻和/或输入偏置电流

不匹配导致的较小失调电压误差。为使此类误差最小，可在仪表放大器的两个输入端之

间连接电阻值约为两个电阻十分之一（但与差分源电阻相比，该值仍较大）的另一个电

阻（从而将两个电阻桥接起来）。 

 

图 6：各输入端与地之间的高值电阻提供所需的偏置电流回路 

为仪表放大器、运算放大器和 ADC 提供基准电压 

图 7 所示的是一个单电源电路，是用一个仪表放大器驱动一个单端模数转换器(ADC)。

放大器基准电压源提供零差分输入时的偏置电压，而 ADC 基准电压源则提供比例因子。

通常在仪表放大器输出端与 ADC输入端之间使用一个简单的 RC低通抗混叠滤波器来降

低带外噪声。设计师一般倾向于采取简单的办法，比如利用电阻分压，来为仪表放大器

和 ADC 提供基准电压。在某些仪表放大器应用中，这种方法有可能导致误差。 

 

图 7：典型单电源电路中仪表放大器驱动 ADC 
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正确提供仪表放大器基准电压 

通常认为仪表放大器基准输入端是高阻抗，因为它是一个输入端口。因此，设计师可能

将高阻抗源，比如电阻分压器连接至仪表放大器的基准电压引脚。对于某些类型的仪表

放大器，这可能导致严重错误（见图 8）。 

 

图 8：不恰当的使用简单分压器来直接驱动三运放结构仪表放大器的基准引脚 

例如，一种流行的仪表放大器设计结构采用三运算放大器，其连接方法如图 8 所示。总

信号增益为 

 

其中： 

 

若通过低阻抗源驱动，基准输入端的增益为单位增益。但在此例中，仪表放大器的基准

引脚直接与一个简单的分压器相连。这破坏了减法电路的对称性以及分压电路的分配

比，降低了仪表放大器的共模抑制能力及其增益精度。但在某些情况下，R4 是可调的，

因而可降低其电阻值，降低量等于分压电阻的并联值（本例为 50kΩ）。此时，电路的

表现就像是将相当于电源电压一半的低阻抗电压源连接到保持原始值的 R4 上。此外，
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还可使减法器的精度维持不变。 

如果仪表放大器采用单芯片封装(IC)，则不能使用这种方法。另一考虑因素是，分压器

电阻的温度系数还应能跟踪 R4 以及减法电路中的其它电阻。最后，这种方法排除了调

节基准电压的可能。另一方面，如果试图通过在分压器中使用小电阻值来降低附加电阻，

则会增加电源的耗散电流，进而增加电路功耗。这并非好的设计方法。 

图 9 给出了一种较好的解决方案，该方案在分压器与仪表放大器基准输入端之间采用了

一个低功耗运放缓冲器。这种方法消除了阻抗匹配和温度跟踪问题，并且允许轻松调节

基准电压。 

 

图 9：利用运算放大器的低阻抗输出端驱动仪表放大器的基准引脚 

在利用电阻分压供电电源给运放提供基准的情况 

下保持 PSR 一个经常被忽视的问题是，电源电压 VS 的噪声、跳变、或漂移会反馈到基

准输入端进而直接叠加到输出上，仅受分压比影响而衰减。实际的解决方案包括采用旁

路和滤波器，甚至用高精度的基准 IC，比如 ADR121，来产生基准电压，而不是对 VS 进

行分压。 

在设计同时采用仪表放大器和运算放大器的电路时，这种考虑非常重要。电源抑制(PSR)

技术可将放大器与电源嗡嗡声、噪声以及跳变电压隔离。这一点非常重要，因为许多实

https://www.analog.com/cn/products/adr121.html
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际电路都包含、连接至或存在于电源电压不够理想的环境。除此之外，电源线路中存在

的交流信号可能流回电路并被放大，在某种条件下，还可能激发寄生振荡。 

现代运算放大器和仪表放大器的设计已具有出色的低频电源抑制性能。多数工程师也将

此视为必然。许多现代运算放大器和仪表放大器的 PSR 值达 80dB 至 100dB 以上，可使

电源变化的影响降低 1 万至 10 万倍。即使 PSR 值仅为 40dB，电源变化与放大器间的隔

离系数也可达 100。然而，高频旁路电容（如图 1 至图 7 所示）总是可取的，往往也是

必要的选择。此外，当设计师利用简单的电阻分压器来分压供电电源以及运放缓冲器来

为仪表放大器提供基准电压时，电源电压的任何变化都会几乎没有衰减的顺利通过电

路，直接叠加到仪表放大器的输出电平上。因此，除非采用低通滤波器，否则，IC 将失

去通常较为出色的 PSR 性能。 

在图 10 中，一个大电容被加至分压器，以滤除电源变化，从而使 PSR 保持不变。该滤

波器的-3dB 极点由 R1/R2 并联组合及电容 CF 设定。该极点应设为低于所关心的最低频

率 10 倍左右。 

 

图 10：对基准电路进行去耦处理以维持 PSR 

图 10 给出了一组-3dB 极点频率约为 0.03Hz 的参数。跨接在 R3 两端的小电容(0.01µF)
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可使电阻噪声最小。滤波器充电需要一定时间。根据图中所示值，基准输入端的上升时

间为几个时间常数（其中，T=R3Cf=5s），大约 10 至 15 秒左右。图 11 所示电路作了进一

步改进。这种情况下，运放缓冲器充当一个有源滤波器，可以用较小的电容实现等量的

电源去耦。此外，有源滤波器可设计提供更高的 Q 值，从而获得更快的开启时间。 

基于图 11 所示元件值，对电路进行了测试。其中，电源电压为 12V，6V 滤波后的基准电

压被提供给仪表放大器。一个频率可调的 1V 峰峰值正弦波被用来调制 12V 电源，并将

仪表放大器增益设为单位增益。在这些条件下，用示波器监测 VREF 和仪表放大器的输

出，随着频率的降低，示波器上未出现交流信号，直到接近 8Hz。在连接低电平输入信

号到仪表放大器时，测得该电路的电源范围为 4V 至 25V 以上。电路开启时间约为 2 秒。 

对单电源运算放大器电路进行去耦 

单电源运算放大器电路要求对输入共模电平进行偏置以处理正负摆动的交流信号。当采

用电阻分压供电电源的方法来提供偏置时，必须进行足够的去耦处理，以维持 PSR 不变。

一种常见的，但是错误的做法是通过一个带有 0.1µF 旁路电容的 100kΩ/100kΩ 分压电路

来向运算放大器的同相端提供 VS/2 偏置。如果使用这些值，电源去耦往往显得不足，

因为其极点频率仅为 32Hz。 

 

图 11：运放缓冲器接成有源滤波器驱动仪表放大器基准引脚 
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图 12：单电源同相放大器电路的正确去耦方法 

Midband Gain=1+R2/R1 

当电路工作在不稳定的环境下，图 12（同相放大）和图 13（反相放大）给出了如何获得

较好效果的 VS/2 去耦偏置电路。两种情况下，偏置功能均由同相输入端提供，反馈使

反相输入端获得相同的偏置，而单位直流增益则将输出偏置为同一电压。耦合电容 C1

与 BW3 一致，滚降低频增益。 

 

图 13：单电源反相放大器电路的正确去耦方法 

Midband Gain=-R2/R1 

如图 12 所示，在使用 100kΩ/100kΩ 电阻分压电路的时候，一条经验法则是，使用值至

少为 10µF 的 C2，实现 0.3Hz 时有-3dB 的滚降特性。实际上，100µF（0.03Hz 极点频率）
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的值就足以应付所有电路了。如图 12 所示，在使用 100kΩ/100kΩ 电阻分压电路的时候，

一条经验法则是，使用值至少为 10µF 的 C2，实现 0.3Hz 时有-3dB 的滚降特性。实际上，

100µF（0.03Hz 极点频率）的值就足以应付所有电路了。 

单电源应用中的偏置和去耦运算放大器 

单电源还是双电源？ 

汽车和水上设备等应用中的电池供电型运算放大器仅有一个电源可用。计算机等其他应

用虽然可用交流电源供电，但仍然只有一个单极性电源，如 5V 或 12V 直流电源。因而

在实际操作中，往往需要通过单极性电源来驱动运算放大器。但单电源模式确实存在一

些不足：各级均需采用额外的无源元件，而且如果执行不当，还可能造成严重的不稳定

问题。 

电阻偏置的常见问题 

单电源应用的内在问题通常不存在于双电源运算放大器电路之中。基本问题在于，运算

放大器是一种双电源器件，因而必须通过采用外部元件的某种偏置将运算放大器的输出

电压偏置到供电电压一半的位置。对于给定电源电压，这种方法可实现最大输入和输出

电压摆幅。 

在输入信号极小的某些低增益应用中，只可将运算放大器的输出电压调至高于接地电压

2V 或 3V 的水平。但多数情况下均需避免任何削波现象，因而需使输出电压偏置到电源

电压的一半附近。 

图 1 中的电路展示的是一种简单的单电源偏置法。这种同相交流耦合放大器电路通过一

个带有 RA和 RB两个偏置电阻的分阻器将同相引脚电压偏置到 Vs/2。如图所示，输入信

号 VIN则通过电容耦合至同相输入端。 
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图 1：存在不稳定因素的单电源运算放大器电路 

这种简单电路存在一些严重的局限性。其中之一是，运算放大器的电源抑制功能几乎荡

然无存，因为电源电压发生的任何变化都将直接改变分阻器设定的 Vs/2 偏置电压。电

源抑制(PSR)是运算放大器一项极其重要（而往往被忽视）的特性。 

由于电源电压每改变一伏特，分阻器电压将改变半伏特，因而电路 PSR 仅为 6dB。结果，

任何现代运算放大器通常具有的高电源抑制性能将不复存在，而该性能可大幅减少从通

过电源供电耦合至运算放大器的任何交流信号（即电源“嗡嗡”噪声）。 

更糟糕的是，在运算放大器必须向负载提供较大输出电流的电路中，往往会出现不稳定

现象。除非电源经过良好调节（且旁路设计得当），否则，供电电源上将出现较大信号
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电压。由于运算放大器同相输入端的基准电压直接来供电电源，因而这些信号将直接送

回运算放大器，由此引发“汽船声”（低频寄生振荡）或其他形式的不稳定现象。 

尽管通过精心设计布局、多电容电源旁路、星形接地和印刷电路板“电源层”等方法可

带来电路稳定性，但在设计中再引入一定的电源抑制显得更为容易。 

偏置网络与电源的去耦 

具体方法是对电路进行修改，如图 2 所示。其中，通过电容 C2 在分压器的抽头点设置

旁路，用以处理交流信号，恢复了一定的交流 PSR 性能。电阻 RIN为 VS/2 基准电压提供

直流回路，同时设定电路（交流）输入阻抗。 

 

图 2：经去耦的单电源运算放大器偏置电路 
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在许多已出版的应用电路中，RA 和 RB 采用一个 100kΩ/100kΩ 分压器，C2 电容值为

0.1 ㎌或类似值。但该网络的-3dB 带宽由 RA和 RB及电容 C2 构成的并联组合确定，等于： 

 

对于 30Hz 以下的频率，该电路实际上并无电源抑制功能，因而仍可能发生汽船声或其

他形式的不稳定现象。结果，供电电源上存在的 30Hz 以下信号可以轻易回到运算放大

器的正输入引脚中。 

这个问题的一种实用解决办法是增加电容 C2 的值。该值必须足够大，从而能够对分压

器电路通带带宽内所有频率起到旁路的功能。一条有效法则是将该极点设置为-3dB 输

入带宽的十分之一，由 RIN/CIN和 R1/C1 设定。 

需要注意的是，直流电路增益为单位增益。尽管如此，仍需考虑运算放大器的输入偏置

电流。RA/RB 分压器将增加大量与运算放大器的正输出端相串联的电阻，其值等于这两

个电阻构成的并联组合。要使运算放大器的输出电压维持在供电电压一半附近，就需等

值增加负输入端的电阻，以使这些电阻达到“平衡”。电流反馈运算放大器的输入偏置

电流通常不相等，进一步加大了设计的复杂性。 

因此，设计一种将输入偏置电流误差以及电源抑制、增益、输入和输出电路带宽等因素

统统纳入考虑的单电源运算放大器电路可能是一件极其复杂的事情。不过，通过一种实

用型方法却可大大简化设计过程。对于采用 15V 或 12V 单电源供电的共压反馈运算放大

器，含有两个 100kΩ 电阻的分阻器即可使电源功耗与输入偏置电流误差达到合理平衡。

对于 5V 电源，则可使用较低值的电阻，如 42kΩ 电阻。 

最后，有些应用需工作于新的 3.3V 标准之下。对于 3.3V 应用，务必确保运算放大器为

“轨到轨”器件，还需通过偏置使其尽量接近中位电压；偏置电阻的值可进一步降为27kΩ

左右。 
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注意，电流反馈运算放大器通常设计用于高频应用，R2 和杂散电路电容形成的低通滤

波器能极大地减少电路的 3dB 带宽。因此，电流反馈运算放大器往往需要使用电阻值极

低的电阻 R2。对于针对视频加速应用的 AD811 之类的运算放大器，若 R2 使用 Ik 欧姆电

阻，则可实现比较好的性能。因此，这类应用需在 RA/RB 分压器中使用电阻值低得多的

电阻，以将输入偏置电流误差减至最低。 

使用现代 FET 输入运算放大器而非双极器件可大幅减少输入偏置电流误差，电路必须工

作于极宽的温度范围时除外。后一种情况下，对运算放大器输入端的电阻进行平衡处理

仍不失为一种明智的预防措施。 

表 I 列出了图 2 所示电路的典型元件值，其中包括数种不同增益和 3dB 带宽。 

表 I 图 2 所示电路的典型元件值，其中 RA=RB=100kΩ，RIN=100kΩ，R2=150kΩ 

 

*电容值已依据下一最高公值作舍入处理。由于 CIN/RIN极点和 C1/R1 极点处于同一频率且

两者均会影响输入带宽，因此，各电容比其他情况下的单极 RC-耦合输入大 12。选择

C2 旨在提供相当于输入带宽 1/10 的转折频率。 

表 II 列出了针对数种不同增益和 3dB 带宽的典型元件值。 

表 II 图 3 所示电路的典型元件值，其中 R2=50kΩ 且 RA=RB=100KΩ 

https://www.analog.com/cn/products/ad811.html
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*电容值已依据下一最高公值作舍入处理。由于 C1/R1 极点和 C2/RA/RB极点处于同一频率且

两者均会影响输入带宽，因此，各电容比其他情况下的单极 RC-耦合输入大寸√2。 

 

图 3：所示电路与图 2 类似，只不过是反相放大器电路而已。 
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齐纳二极管偏置 

尽管分阻器偏置技术成本较低且能使运算放大器的输出电压始终保持为 VS/2，但这类运

算放大器的共模抑制性能却完全取决于 RA/RB及电容 C2 形成的 RC 时间常数。采用一个

能提供至少 10 倍于输入 RC耦合网络（R1/C1 和 RIN/CIN）RC 时间常数的 C2 值有助于确保

获得合理的共模抑制比。若 RA 和 RB 均为 100kΩ 电阻，只要电路带宽不是太低，C2 的

实际值可保持在极小水平。但为单电源应用提供所需 VS/2 偏置的另一种方法是使用齐

纳二极管稳压器。图 4 所示即为这样的一种设计。其中，电流通过电阻 Rz 流向该齐纳

二极管。电容 CN可帮助防止齐纳二极管产生的任何噪声馈入运算放大器。低噪声电路可

能需要使用大于 10 ㎌标定值的 CN。 

 

图 4：采用齐纳二极管偏置法的同相单电源放大器 
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应选择工作电压接近 VS/2 的齐纳二极管。所选电阻 Rz 需向齐纳二极管提供足够高的电

流，使其工作于稳定的额定电压之下并使其输出噪声维持于较低水平。降低功耗（和发

热量）、延长齐纳二极管的寿命也非常重要。由于运算放大器的输入电流实际上为零，

因此选择低功耗的齐纳二极管不失为一个好办法。虽然较好的选择是 250mW 型号，但

更为常见的 500mW 型号也是可以接受的。理想齐纳电流因制造商而异，但对于这种应

用来说，只要 Iz 处于 5mA（250mW 齐纳二极管）与 5μA（500mW 齐纳二极管）之间，

即是一种不错的折衷办法。 

在齐纳二极管的工作范围之内，图 4 所示电路基本上恢复了运算放大器的电源抑制性

能。但这种结果并非没有代价：此时，运算放大器的输出电压叠加在齐纳二极管的电压

上，而不是 VS/2。如果电源电压下降，大信号时可能会发生非对称限幅。此外，此时电

路的功耗更大。最后，仍需考虑输入偏置电流。电阻 RIN和 R2 应接近同一电阻值，以防

止输入偏置电流导致大的失调电压误差。 

表 III 可与电路 4 和电路 5 配合使用，以便为某些常见齐纳二极管应用提供实用的 RZ电

阻值。注意，为使电路噪声降至最低，应参考齐纳产品数据手册，选择合适的齐纳电流。 

表 III 配合图 4 和图 5 使用的建议 Rz值及摩托罗拉齐纳二极管产品型号 

 

表 IV 和表 V 分别为图 4 和图 5 列出了针对数种不同电路增益和带宽的实用元件值 
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图 5：采用齐纳二极管偏置的反相单电源放大器 

表 IV 图 4 所示电路的典型元件值，其中 RIN=R2=100kΩ 且 CN=0.1 ㎌。从表 III 中选择 Rz 

 

*电容值已依据下一最高公值作舍入处理。由于 CIN/RIN极点和 C1/R1 极点处于同一频率且

两者均会影响输入带宽，因此，各电容比其他情况下的单极 Rc-耦合输入大√2。 
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表 V 图 5 所示电路的典型元件值，其中 RIN=R2=100kΩ。从表 III 中选择 Rz 

 

*电容值已依据下一最高公值作舍入处理。由于 C1/R1 极点和 C2/%N极点处于同一频率且

两者均会影响输入带宽，因此，各电容比其他情况下的单极 Rc-ffl 耦合输入大√2。 

通过线性稳压器对运算放大器进行偏置处理 

基于新的 3.3V 标准的运算放大器电路需使用 1.65V 的偏置电压。常见齐纳二极管的最低

电压只能为 2.4V。获得这一偏置电压最简单的方法是使用线性稳压器，如 ADM663A 或

ADM666A 器件，如图 6 所示。 

 

图 6：采用线性稳压器的运算放大器单电源偏置电路 

虽然齐纳二极管通常是成本最低的稳压器类型，但线性稳压器的温度漂移比齐纳二极管

低，噪声更少。 

选择电阻 RA和 RB以提供所需 Vs/2 基准电压，请参阅 AD663A 数据手册。 

https://www.analog.com/cn/products/adm663a.html
https://www.analog.com/cn/products/adm666a.html
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直流耦合电池供电电路 

前面我们只讨论了交流耦合运算放大器电路。尽管在使用足够大的输入和输出耦合电容

的情况下，交流耦合电路可工作于 1Hz 以下频率，但有些应用要求名符其实的直流响应。 

电池供电应用允许使用“虚拟接地”电路，如图 7 所示。这种方法可从单电池提供双电

源电压，包括正负接地电压。运算放大器用于缓冲 Vs/2 分压器的输出。若采用低压电

池（如 3.3V），运算放大器应为“轨到轨”器件并能在该电源电压下有效工作。同时，

运算放大器还需提供足够大的输出电流，以便驱动负载电路。电容 C2 对于分压器起到

旁路功能，足以防止任何电阻噪声馈入运算放大器。该电容无需提供电源抑制功能，因

为负载电流直接到地，结果，任何信号电流从电池两端均等流出。 

 

图 7：用运算放大器为电池供电直流耦合应用提供“虚拟接地” 

选择电阻 RA和 RB以提供所需 Vs/2 基准电压，请参阅 AD663A 数据手册。 

噪声问题 

有些运算放大器应用需使用低噪声放大器，而低噪声放大器电路则要求信号通道具有低

电阻值。约翰逊（电阻）噪声等于 4nV 与电阻值（单位：kΩ）平方根之积。尽管一个
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1kΩ 电阻的约翰逊噪声仅为 4nV/√HZ，但 20kΩ 电阻则为 18nV/√HZ，100kΩ 电阻更是高

达 40nV/√HZ。即使通过电容（C2）将 RA/RB分阻器旁路到地，这些电阻也会对可用于

运算放大器反馈电阻的最小值形成限制；该值越大，约翰逊噪声越大。因此，低噪声应

用所用运算放大器的偏置电阻值需远小于此处规定的 100kΩ。但分阻器电阻值越低，电

源电流就越高，电池寿命越短。 

幸运的是，齐纳二极管偏置法可在不用大电阻的情况下提供 Vs/2。只要对齐纳二极管进

行旁路滤波，使其噪声不进入电路，噪声和电源电流均可维持于低位。线性稳压器是更

好的选择，因为其噪声和输出阻抗都极低。 

电路开启时间问题 

最后需考虑的一个问题是电路开启时间。开启时间近似等于所用最低带宽滤波器的 RC

时间常数。 

此处所示电路全部要求 RA/RB、C2 分压器网络的时间常数比输入或输出电路的时间常数

大 10 倍。这是为了简化电路的设计（因为最多有三个不同的 RC 极点设定输入带宽）。

此外，长时间常数有助于防止偏置网络在运算放大器的输入和输出网络之前“开启”，

结果，运算放大器的输出逐渐从零伏特升至 VS/2，而不是到达电源的上轨。此表提供

的是 3dB 转折频率的值，为 R1/C1 和 RLOAD/COUT的十分之一。例如：在图 2 中，若电路带

宽为 10Hz、增益为 10，表 I 建议的 C2 值为 3 ㎌，3dB 带宽为 1Hz。 

5 万欧姆（RA 和 RB 的并联组合）乘以 3 微法拉，等于 0.15 秒的 RC 时间常数。因此，

运算放大器的输出（大约）需要 0.15 秒以达到 VS/2。输入和输出 RC 网络的充电时间要

快 10 倍。 

在电路-3dB 低频带宽极低的某些应用中，电路开启时间可能极长。这种情况下，齐纳

偏置法可能是更好的选择。 
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输入“裕量”考虑 

有些专业运算放大器设计用于低压应用。若这些器件采用低压单电源（如 5V 或 3.3V）

供电，则可引入输入裕量限制。如果放大器输入级为非对称限制，就可能出现这种情况。 

例如：根据设计，AD8061 运算放大器的输入共模电压范围可向下延伸至“接地”（或

电源负轨）电压。但其输入电压只能在正电源电压 1.8V 的范围内浮动，才不会导致直流

误差和限制器件带宽。因此，如果此放大器以 5V 单电源供电且其正输入偏置为 VS/2

（2.5V），则输入电压可在负电源 2.5V 的范围内浮动（可低至零伏特）。但在不发生

限幅的情况下，正向只能浮动 1V。 

需要注意的是，如果放大器工作增益为 2.5 或更高，则不存在这个问题，因为在达到输

入级限值之前将达到最大输出摆幅(±2.5V)。但是，如果放大器工作增益较低，则正输入

偏置需低于 VS/2，以支持对称输入级限制。对于 AD8061，如果正输入偏置为 1.5V，则

可支持 3V 峰峰输入摆幅而不造成限幅。若要确定合适的单电源偏置电压，请参考相应

产品的数据手册。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8061.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8061.html
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低压放大器 

电池电压放电 

AD8517 采用低至 1.8V 的电源电压供电。该放大器可以在大多数常用电池的放电截止电

压下工作，因此非常适合电池供电应用。表列出了几种典型电池的标称电压和放电截止

电压。 

 

轨到轨输入和输出 

AD8517 具有出色的轨到轨输入和输出特性，采用低至 1.8V 的电源电压供电。由于该放

http://www.analog.com/media/en/technical-documentation/application-notes/584814216AN560.pdf
https://www.analog.com/cn/products/ad8517.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8517.html
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大器的电源电压范围设置为 1.8V ，因此共模电压可设置为 1.8VP-P，使输出摆幅无需限幅

便可达到任一电压轨。图 1 显示的是在单位增益下测定的输入和输出范围，频率为

22KHz，VS=1.8V，VIN=1.8VP-P。 

 

图 1：轨到轨输入输出 

在 AD8517 的整个额定工作电压范围内（1.8V 至 5V），都可以观察到该器件的轨到轨特

性。 

总谐波失真+噪声 

AD85X7 系列的总谐波失真非常低，使该放大器成为音频应用的理想之选。图 2 所示为

THD+N 图；在增益为的同相增益配置下，VS>3V 时，THD+N 约为 0.001%，VS=1.8V 时，

THD+N 约为 0.03%。但在反相配置下，在所有额定工作电压范围内均为 0.001%。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8517.html
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图 2：与频率的关系图 

微功耗基准电压发生器 

许多单电源电路被配置成偏置到电源电压的一半。在这些情况下，可以用通过放大器缓冲

的分压器创建假接地基准电压。图 3 即为这种电路的电气原理图。两个 1M 电阻产生基

准电压，同时仅从 1.8V 电源汲取 900nA 电流。从反相端连接至运算放大器输出端的电

容提供补偿，使旁路电容可以连接在基准输出端。该旁路电容有助于为基准输出建立交

流接地。 

 

图 3：微功耗基准电压发生器 
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麦克风前置放大器 

AD8517 非常适合用作麦克风前置放大器。图显示了实现方法。放大器增益设置为 R2/R3。

R1 用于偏置驻极体麦克风，C1 用于阻隔放大器与直流电压。 

 

图 4：麦克风前置放大器 

电话线路接口的直接配置 

图 5 显示了 600Ω 输系统的 1.8v 发射/接收电话线路接口。它允许以差分方式在 600Ω 压

器耦合线路上进行全双工信号传输。放大器 A1 提供增益，可经过调整以符合调制解调

器输出驱动要求。A1 和 A2 均配置成依靠单电源向变压器施加最高电平信号。放大器 A3

配置成差分放大器是出于以下两个原因： 

1. 防止发射信号干扰接收信号； 

2. 从传输线路提取接收信号，以便由 A4 放大。A4 的增益可采取与 A1 相同的方式调整，

以符合调制解调器的输入信号要求。由于采用标准电阻值，因而可使用 SPI（单列

直插式封装）格式的电阻阵列。通过与 AD8517 的 5 引脚 SOT-23 封装或 AD8527 的

8 引脚 MSOP 及 8 引脚 SOIC 封装耦合，该电路可提供紧凑型解决方案。 

https://www.analog.com/cn/products/ad8517.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8517.html
https://www.analog.com/cn/products/ad8527.html
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图 5：调制解调器的单电源直接配置 

用于驱动 ADC 的放大器 

应该使用什么样类型的放大器来驱动 ADC？ 

这类放大器可能包括单端及差分输入和输出，加上控制环路中的电压反馈(VFB)或电流

反馈(CFB)。专门的放大器可能会提供电平移位、级间隔离、单端至差分变换、差分至

单端变换，以及衰减或增益。 

VFB 以及 CFB 放大器的主要考虑因素有哪些？ 

对于 CFB 放大器，闭环增益大都与频率无关。另外，CFB 放大器能够提供较快速的压

摆率和低失真，高增益时其性能也要优于 VFB 放大器。而 VFB 放大器则能提供比 CFB

放大器更低的噪声和更好的直流性能。其它方面的折中在于设计约束。使用 VFB 运算放

大器时，尽管较高的电阻值会限制稳定性，但设计师在选择反馈电阻时具有很大的灵活

性，而 CFB 放大器的数据手册中通常会规定好反馈电阻的阻值，因此 CFB 放大器适合

于需要更高增益的应用。 
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差分 ADC 驱动器的优点是什么？ 

这类驱动器简化了单端至差分及差分至差分的转换、共模电平偏移及差分信号的放大。

相对于单端驱动器，它们有更低的失真和更快的建立时间。 

差分 VFB ADC 驱动器与单端放大器有何不同？ 

除了通常的反相和同相输入外，一些差分 VFB ADC 驱动器还有另外的输入 VOCM，它能够

偏移差分输出的共模电压（见图 1）。与 VFB 运算放大器相类似，闭环增益由输入电阻

和反馈电阻来设定，但对于反相输入和同相输入的电阻须是独立的且要匹配。内置的共

模反馈环路使得输出在很宽的频率范围上具有极好的平衡，外部元件无需严格匹配，于

是，差分输出与理想非常接近，即幅度一致，而相位严格相差 180°。同样，若需要，也

可通过 VOCM功能保持信号中的直流分量。 

 

图 1：一些差分电压负反馈放大器包括一个额外的 VOCM输入，这使得输出信号的共模电

压能够偏移。 

什么时候需要单端、带有衰减、具有电平转换功能的 ADC 驱动器？它们是如何工作的？ 

工业应用中经常包括由±10V 信号驱动的传感器，于是，在使用单端输入 ADC（这已成

为当今的设计小通则）时便会出现问题，因为 ADC 只能承受较小的输入信号摆幅。一

款电平转换 ADC 驱动器接收一个大信号，然后减小幅度，再对输出共模电压进行移位，

使得它能够与低电压、单电源 ADC 完全兼容，如图 2 所示。图中为一款专门为 ADC 优
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化的电平转换驱动器，为实现高达±10V 的传感器宽输出电压与电压范围有限的单端 ADC

的精确匹配提供了一个简便的方法。例如，一个直流为 0V、幅度为 20Vp-p(±10V)的输

入信号能转换成直流为 2.5V、幅度为 4Vp-p 的信号。 

 

图 2：图中所示为一款专门为 ADC 优化的电平转换驱动器，为实现高达±10V（工业应用

很常见）的传感器宽输出电压与电压范围有限的单端 ADC 的精确匹配提供了一个简便

的方法。 

实现电平转换的方法有许多，通常都是利用多个放大器、一个上述的差分驱动器，或者

专门用于电平转换的 ADC 驱动器来完成的。采用单差分驱动器的方案比多个放大器方

案要简单一些，而特殊功能的电平转换驱动器方案也比较简单。 

这些放大器中都内置有激光调整的电阻器，确保了较高的增益精度，同时还具有高共模

抑制比和低漂移的特性。最终的益处是放大器采用与 ADC 相同的电源电压，从而无需

采用多种电源电压。 

一款驱动器的-3dB 带宽为 1GHz，能以这个频率来驱动转换器输入吗？ 

如果您需要驱动高分辨率 ADC，不光要注意-3dB 带宽，还有增益平坦度，特别地，还

要考虑作为频率的函数的谐波失真。回想一下，在 VFB 放大器之中，-3dB 带宽只是简

单地反映出半功率点，之后开环增益则开始了-6dB/倍频程的滚降，这样为放大器的比

较提供了粗略的方法。 
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作为混合信号电路设计师，您必须关注的是将放大器的失真对 ADC 的有效位数(ENOB)

性能的影响降到最小。ENOB 是整个模拟信号链中的信噪比(SNR)+失真(SINAD)的函数，

ENOB=(SINAD~1.76)/6.02。因此，在您决策时请注意数据手册中的谐波失真曲线。 

为什么要使用有源驱动器，而不使用无源的变压器？ 

使用有源驱动器的主要原因是获取更好的通带平坦度，并将信号与 ADC 输入中的噪声

隔离开。变压器的频率响应起伏很大，而放大器的变化很小，在频率范围内通常仅为

±0.1dB。 

如果设计中需宽带增益，放大器能提供与 ADC 输入的更好匹配。再看频率响应，一些

放大器能提供直流耦合，而变压器无法处理慢速变化的信号。 

由于变压器是无源器件，无法提供级间隔离，变压器次级线圈上所产生的噪声将从 ADC

输入返回到原始信号源，而放大器可以缓冲具有低输出阻抗的信号源，为 ADC 输入与

原始信号源提供 70~80dB 的级间隔离。另一方面，变压器的优点是在高频段能够保持

更好的 SNR 和无杂散动态范围(SFDR)。不过，在第一或第二奈奎斯特区，可以采用一个

变压器或者一个放大器。 
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