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适用于高精度 ＡＤＣ 的高精度低噪声基准源∗
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摘　 要:提出了一种适用于高精度 ＡＤＣ 的高精度低噪声 ＣＭＯＳ 带隙基准电路结构ꎬ通过一路恒流源作用在二极管来实现高阶

曲率补偿技术ꎬ改善了传统基准电路结构在全温区电压温度系数大的问题ꎮ 对于放大器的随机失配电压造成的输出电压漂

移问题ꎬ采用斩波技术消除ꎮ 该结构采用了 ＴＳＭＣ ０.１８ μｍ 工艺ꎬ在 ５ Ｖ 电源电压下工作ꎬ功耗在典型条件下为 １.２ ｍＷꎬ电路

面积为 ０.２４５ ｍｍ２ꎮ 测试结果显示ꎬ通过一次室温修调后ꎬ在－４０ ℃到 ８５ ℃温度区间电路的温度系数可以达到 １.２×１０－６ / ℃ ꎮ
关键词:ＣＭＯＳ 带隙基准电路ꎻ曲率补偿ꎻ室温校准ꎻ斩波ꎻ温度系数

中图分类号:ＴＭ９３３.２１ꎻＴＮ７１０　 　 　 　 文献标识码:Ａ　 　 　 　 文章编号:１００５－９４９０(２０２３)０２－０２８９－０８

　 　 高精度基准电压源目前被广泛应用在模拟、数
模混合等大型集成电路中ꎮ 在高精度模数转换器

(Ａｎａｌｏｇ ｔｏ Ｄｉｇｉｔａｌ ＣｏｎｖｅｒｔｅｒꎬＡＤＣ)中ꎬ基准源为 ＡＤＣ
提供参考电压ꎮ 高精度 ＡＤＣ 为了得到更好的动态

及静态特性ꎬ对基准源的精度以及噪声要求都比较

苛刻ꎮ 同时ꎬ为了使 ＡＤＣ 芯片在整个应用温度范围

内正常工作ꎬ基准源输出电压的温度系数必须尽可

能地小ꎮ 基准源电路的基本工作原理是通过在双极

型晶体管的发射极－基极电压 ＶＢＥ上叠加一个正温

度系数(Ｐｒｏｐｏｒｔｉｏｎａｌ Ｔｏ Ａｂｓｏｌｕｔｅ ＴｅｍｐｅｒａｔｕｒｅꎬＰＴＡＴ)
的电压ꎬ得到一个零温度系数的输出电压[１]ꎮ 在设

计生产过程中ꎬ由于工艺偏差ꎬ一方面是双极型晶体

管自身特性与工艺厂提供的参数不匹配ꎬ另一方面

是在制造过程中掺杂的浓度偏差的问题ꎬ带隙基准

源室温输出电压以及温度系数会严重偏离正常的设

计值ꎮ 在标准 ＣＭＯＳ 工艺中ꎬ在整个温度范围内基

准电压源产生基准电压的数值通常会偏离设计值几

个百分点[２－３]ꎮ
为了消除工艺偏差的影响ꎬ校准电路被广泛应用

在基准源设计中ꎮ 在 ＣＭＯＳ 工艺下的带隙基准电路

中ꎬ通常使用双极型三极管的基极－发射极电压来产

生正温度系数的电压ꎮ 因为工艺偏差等原因ꎬ双极型

晶体管 ＶＢＥ电压的偏移主要是正温系数的变化ꎬ但是

ＣＭＯＳ 工艺运放的失配电压却并不是正温系数的ꎬ所
以各种误差的偏差方向不一致ꎬ因此单一的室温较准

往往不能满足需求ꎬ校准后测试的结果偏差会比较大

且方向不一致ꎮ 所以为了能达到更精确的温度系数ꎬ
在后期电路校正中通常会应用多温度点电压校准的

方法ꎬ但是这种方法提高了芯片制造的成本[２－３]ꎮ
为了仅使用室温校准的方法进行电路校准ꎬ尽

量减小运放的失配电压是电路设计改进中一个重要

的部分ꎮ 虽然可以根据运放输入管的尺寸进行运放
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失配电压的预估ꎬ但是工艺参数的偏差以及随机误

差使这种估算的准确度极大地降低ꎬ无法在实际校

准测试中利用预估的失配电压做到准确有效地计算

出校准码ꎮ 在设计运放时也会利用一些动态电路减

小失配电压ꎮ 在文献[４]中ꎬ利用自动零点技术减

小运放的失配电压ꎬ但是两相的自动零点操作使得

该输出电压不连续且在采样过程中增加了低频噪

声ꎮ 为了得到低噪声且连续的基准电压输出ꎬ斩波

(Ｃｈｏｐｐｅｒ)技术被应用到基准源电路中ꎬ然而这种技

术的应用容易使运放输出产生高频的电压纹波ꎬ为
了减小这种高频的电压纹波ꎬ通常需要使用额外的

大电容对输出电压进行稳压处理[５－６]ꎮ
针对上述问题ꎬ提出了一种新型的 ＣＭＯＳ 基准

电压源电路ꎬ通过斩波技术消除运放偏移ꎬ结合曲率

校正降低 ＶＢＥ的温度依赖性ꎬ剩余的 ＰＴＡＴ 电压误差

可以通过室温修调来消除ꎮ 利用斩波方法消除运放

失调电压产生的纹波可以通过开关电容陷波滤波器

有效地消除ꎮ 该基准源只需一次室温修调即可实现

低误差高精度输出ꎬ从 － ４０ ℃ 到 ８５ ℃ 温漂仅有

１.２×１０－６ / ℃ꎮ

１　 带隙基准源的误差源分析

典型的 ＣＭＯＳ 带隙基准电路结构如图 １ 所示ꎮ

图 １　 典型基准电路

带隙电压由下式给出

ＶＢＧ ＝ＶＢＥ１＋α􀅰ΔＶＢＥ ＝ＶＢＥ１＋
Ｒ１

Ｒ０
ＶＴ ｌｎＮ (１)

式中:ＶＢＥ是 ＢＪＴ 的基极－发射极电压ꎬα ＝ Ｒ１ / Ｒ０ 是

电阻 Ｒ１ 和 Ｒ０ 之间的电阻比ꎬΔＶＢＥ ＝ＶＴ ｌｎＮ是 Ｑ１ 和

Ｑ２ 的基极－发射极电压差ꎬＶＴ 是热电压ꎬＮ 是两个

双极型晶体管的发射极面积比ꎮ 影响带隙基准测量

精度的误差源主要包括运放的失调和 ＶＢＥ非线性的

温度依赖性ꎮ 本节将分析这些误差源对带隙基准源

精度的影响ꎮ

１.１　 工艺偏差影响 ＶＢＥ

在 ＣＭＯＳ 工艺中ꎬ可以用双极型三极管 ＢＪＴ 设

计带隙基准源ꎮ ＢＪＴ 的基极－发射极电压大小在很

大程度上取决于其饱和电流和集电极电流[２－３]ꎮ 如

果偏离其标称值ꎬ可写成:

ＶＢＥ ＝ＶＴ ｌｎ
ＩＣ
ＩＳ＋ΔＩＳ

≈ＶＢＥ ｜ ＩＳ＝０－ＶＴ
ΔＩＳ
ＩＳ

(２)

式中:ＩＣ 是双极型晶体管的集电极电流ꎬＩＳ 是双极

型晶体管的发射结反向饱和电流ꎬ其值与温度、发射

区及基区的掺杂浓度有关ꎬ还与发射结的面积成比

例ꎮ ΔＩＳ 表示 ＩＳ 的偏差ꎮ 由于 ΔＩＳ 主要由基极掺杂

的扩展和晶体管尺寸的扩展引入ꎬ因此可以假设

ΔＩＳ / ＩＳ 主要与温度无关ꎬ这表明由于饱和电流偏移

而导致 ＶＢＥ电压偏移ꎬ并且该电压偏差的绝对值是

ＰＴＡＴ 类型电压ꎬ可以通过单个 ＰＴＡＴ 校准来消除ꎮ
图 １ 中 Ｒ０ 和 Ｒ１ 的电阻变化会影响双极型三极

管的集电极电流 ＩＣꎬ从而改变 Ｒ０ 的电压值ꎮ 将电阻

偏移定义为偏差系数 δＲꎬ此时 ＶＢＥ 的电压可以表

示为:

ＶＢＥ ＝ＶＴ ｌｎ

ＩＣ
(１＋δＲ)
ＩＳ

≈ＶＢＥ ｜ δＲ＝０－ＶＴδＲ (３)

δＲ 和温度不相关ꎬ表示 ＶＢＥ的偏移电压的绝对

值也是 ＰＴＡＴ 类型的ꎮ
双极型三极管的电流增益 βＦ 也会影响 ＶＢＥ的电

压精度ꎬ因为虽然 ＶＢＥ由集电极电流决定ꎬ但 ＰＴＡＴ
电流实际上是通过带隙基准中的发射极传送到 ＢＪＴ
的ꎮ 如果 βＦ 偏离其标称值ꎬＶＢＥ可写成

ＶＢＥ ＝ＶＴ ｌｎ
ＩＥ
ＩＳ
􀅰
βＦ＋ΔβＦ

１＋βＦ＋ΔβＦ
æ

è
ç

ö

ø
÷ ≈ＶＢＥ ｜ ΔβＦ＝０＋ＶＴ􀅰

１
１＋βＦ

􀅰
ΔβＦ
βＦ
(４)

式中:ＩＥ 是 ＢＪＴ 的发射极电流ꎬΔβＦ 表示 βＦ 的偏移ꎮ
在一次的 ＰＴＡＴ 修调之后ꎬ剩余的 ＶＢＥ误差电压 ＶＥＲ

可以表示为:

ＶＥＲ ＝ＶＴ􀅰
ΔβＦ
βＦ

􀅰 １
１＋βＦ ｜ ｔ＝１２５ ℃

－ １
１＋βＦ ｜ ｔ＝２７ ℃

é

ë
êê

ù

û
úú (５)

式中:ΔβＦ / βＦ 是和温度不相关的ꎮ 当工艺参数 βＦ
以及预计的 ΔβＦ / βＦ ＝ ４０％表示在 ＶＢＥ电压经过一次

校准以后依然有 ０.８ ｍＶ 的误差ꎮ 这个误差电压是

非常依赖工艺变化的ꎬ是一个限制一次校准精度的

因素ꎮ
尽管 βＦ 以及 ΔβＦ / βＦ 的值会存在和工艺有偏差

的问题ꎬ导致电压值的偏差ꎬ但是同一批芯片的工艺

值偏差基本一致ꎬ在后期校准的过程中ꎬ可以通过单

０９２



第 ２ 期 尹芸婷ꎬ胡　 毅等:适用于高精度 ＡＤＣ 的高精度低噪声基准源 　 　

个晶体管的电压测量得到工艺参数的误差ꎬ从而减

去该误差值ꎮ
１.２　 运放失配电压

在考虑运放偏置的影响后ꎬ根据图 １ 的典型基

准带隙电路ꎬ基准电压可以表示为

ＶＢＧ ＝ＶＢＥ１＋
Ｒ１

Ｒ０
ＶＴ ｌｎＮ＋

Ｒ１

Ｒ０
＋１

æ

è
ç

ö

ø
÷ ＶＯＳ (６)

式中:ＶＯＳ是运放输入端的失调电压ꎮ 由于 ＶＯＳ是由

闭环增益(Ｒ１ / Ｒ０＋１)放大ꎬ一个典型的运放失调电

压(几毫伏)应用在带隙输出电压上会增加高达几

十毫伏的误差ꎮ 由于 ＣＭＯＳ 运算放大器的失调电压

漂移通常是非 ＰＴＡＴ 的ꎬ因此很难用单个 ＰＴＡＴ 修

调来减小它ꎮ 需要通过失调电压消除技术来消除失

调电压[７]ꎬ这将在第二节中讨论ꎮ
１.３　 ＶＢＥ的电压曲率

关于使用 ＰＴＡＴ 电压去对双极型晶体管的 ＶＢＥ

电压进行补偿ꎬ是在假设 ＶＢＥ电压和温度是仅有一

次系数的负相关关系ꎮ 然而ꎬ实际上 ＶＢＥ电压随温

度的变化是存在非线性的ꎬ所以带隙电压并不是完

全与温度无关的ꎮ 若在与温度无关的偏置电流下ꎬ
ＶＢＥ与温度的表达式如下式:

ＶＢＥ ＝Ｖｇ０－(Ｖｇ０－ＶＢＥꎬＴｒ)
Ｔ
Ｔｒ

－ηＶＴ ｌｎ
Ｔ
Ｔｒ

(７)

若在 ＰＴＡＴ 偏置电流下ꎬ基发射极电压可以表

示为:

ＶＢＥ ＝Ｖｇ０－(Ｖｇ０－ＶＢＥꎬＴｒ)
Ｔ
Ｔｒ

－(η－１)ＶＴ ｌｎ
Ｔ
Ｔｒ

(８)

式中:Ｖｇ０是已经推断出来的在绝对零度下的带隙基

准电压ꎬＴｒ 是预设计的参考温度点ꎬη是工艺参数相

关的常量ꎮ 上式的最后一项是带隙基准电压对温度

依赖的表达式ꎬ可以写成下式:

ＶＣ(Ｔ)＝
(η－１)ＶＴｒ
Ｔｒ

Ｔ－Ｔｒ－Ｔｌｎ
Ｔ
Ｔｒ

é

ë
êê

ù

û
úú (９)

上述关于 ＶＣ 和温度的表达式在整个应用的温

度范围(通常是－４０ ℃到 １２５ ℃)内ꎬＶＣ 变化会达到

数个毫伏ꎮ 这个变化需要依靠曲率校正去减小电压

的变化ꎬ将会在第二节中具体描述ꎮ

２　 误差校准技术

上述误差源中ꎬ工艺偏差引起的 ＶＢＥ电压的偏

差和由于电阻失配引起的 ＰＴＡＴ 误差可通过室温修

调进行校正ꎮ 运放的失配电压偏移引起基准电压绝

对值的变化ꎬ造成输出电压的离散度增大ꎬ需要额外

的失配电压消除技术对其进行减小甚至消除处理ꎮ

ＶＢＥ电压的曲率大ꎬ造成全温区的温度系数高ꎬ需要

额外的曲率补偿电路ꎬ减小 ＶＢＥ电压本身二次甚至

高次项的温度系数ꎮ 本文设计的基准源电路结合了

以上消除技术ꎬ通过一次室温修调就可以实现基准

电压在全温区高精度输出ꎮ
２.１　 室温修调

ＰＴＡＴ 误差都可以通过 ＰＴＡＴ 室温修调来消除ꎬ
如第一节所提到双极型三极管的电压 ＶＢＥꎬ因为受

工艺偏差的影响ꎬ反向饱和电流 ＩＳ 的偏差以及电阻

的扩散因子 δＲ 存在ꎬ电压 ＶＢＥ的偏差为 ＰＴＡＴ 类型ꎮ
通过校准修调电路中电阻的分辨率和预计的电压偏

移量ꎬ可以计算所需的修调位数ꎬ如下所示:

Ｂ≈ｌｏｇ２

ＶＳｐｒｅａｄ

ＶＲｅｓ
(１０)

式中:Ｂ 是校准网络的校准比特数ꎬＶＳｐｒｅａｄ是预计的

电压偏移量ꎬ ＶＲｅｓ 是电阻的分辨率ꎮ 为了达到在

－４０ ℃到 ８５ ℃ 温度范围内电压偏差在±０.１５％以

内ꎬ考虑电阻上的电压差为 ＶＲｅｓ ＝ ＶＢＧ×０.１５％×１ / ５ ＝
３.５ ｍＶꎬ如果预计基准电压的最差偏差是 ２０ ｍＶꎬ则
至少需要校准网络大约为 ６ 位ꎮ 根据实际情况ꎬ例
如考虑到实际的工艺参数偏差带来的范围会更大ꎬ
会增加校准网络的位数ꎮ

图 ２　 校准网络的电阻示意图

图 ２ 所示是加入校准网络的带隙基准电路结

构ꎮ 该电路可以通过改变基准电路中的一个电阻器

来完成修调ꎮ 由于关断状态 ＭＯＳＦＥＴ 开关的漏电

流可能为负ꎬ因此应考虑校准中的开关漏电流ꎬ所以

需要谨慎选择校准的电阻ꎮ 若校准的是电阻 Ｒ０ꎬ会
因为开关的漏电在支路上产生额外的电压ꎬ例如校

准电阻 ＲＴꎬ把漏电电流设为 ＩＬꎬ该电流流过校准电

阻 ＲＴ 以及电阻 Ｒ０ꎬ则会在支路上出现 ＩＬ×(Ｒ０＋ＲＴ)

１９２
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的电压差ꎮ 对于某些工艺来说ꎬ该电压差无法被忽

略ꎬ因为 ＭＯＳ 管的漏电会有几纳安ꎬ(Ｒ０ ＋ＲＴ)的电

阻值会有几十千欧姆ꎬ所以该压降会达到几百微伏ꎮ
而且ꎬＲ０ 作为产生 ＰＴＡＴ 电压的重要电阻ꎬ支路的

电压降一旦发生变化ꎬ会对带隙基准电压产生很大

的影响ꎮ 相对来说ꎬ如果在 Ｒ１、Ｒ２ 上加入校准网络ꎬ
对应的压降是对称的ꎬ所以相对于其他电阻来说ꎬ
Ｒ１ 和 Ｒ２ 更适合作为校准网络的电阻ꎮ
２.２　 运放失调电压消除

斩波技术用于减少运算放大器的偏移ꎬ如图 ３
所示ꎮ 与自动调零技术相比ꎬ斩波可获得更高的噪

声性能[８]ꎬ同时确保基准内部的运放直流增益能连

续为 ８０ ｄＢꎮ 如下图所示ꎬ输入对管以及负载管被

斩波ꎬ以减小由于晶体管失配引起的偏移ꎮ

图 ３　 斩波技术的应用示意图

由于信号通路在 ＣＨ１ 和 ＣＨ２ 是完全差分的ꎬ所
以完全差分对称结构的 ＭＯＳ 管 Ｍ１、Ｍ２ 以及 Ｍ１０、
Ｍ１１的失配误差可以通过斩波技术完全消除ꎬ但是

ＭＯＳ 管 Ｍ４、Ｍ５ 的自偏置结构使其失配误差无法完

全消除ꎮ 在斩波的高电平时(ＰＨ１)ꎬ由于 Ｍ４、Ｍ５ 分

别连接 Ｍ６、Ｍ７ꎬ其漏端的电流可以表达为:

ＩＤ６ ＝ ＩＤ４ ＝ β (ＶＧＳ４－ＶＴＨ４) (１１)

ＩＤ７ ＝ ＩＤ５ ＝ β (ＶＧＳ５－ＶＴＨ５) (１２)
式中:β是 ＭＯＳ 管的跨导系数ꎬＶＴＨ４、ＶＴＨ５是 ＭＯＳ 管

的阈值电压ꎬ因为 ＭＯＳ 管的 ＶＧＳ４ ＝ＶＧＳ５ꎬ所以 ＩＤ７可以

表示为:

ＩＤ７｜ ＰＨ１ ＝ ＩＤ６＋β(ＶＴＨ４－ＶＴＨ５)２＋２ βＩＤ６ (ＶＴＨ４－ＶＴＨ５) (１３)
在斩波的低电平时(ＰＨ２)ꎬＩＤ７可以表示为:

ＩＤ７｜ ＰＨ２ ＝ ＩＤ６＋β(ＶＴＨ５－ＶＴＨ４)２＋２ βＩＤ６ (ＶＴＨ５－ＶＴＨ４) (１４)
因为 ＭＯＳ 管 Ｍ４、Ｍ５ 此时交换了连接的方式ꎬ

所以剩余的漏电流失配误差可以表示为:

ΔＩＤ４ꎬ５ ＝
ＩＤ７｜ ＰＨ１＋ＩＤ７｜ ＰＨ２

２
－ＩＤ６ ＝βΔＶ２

ＴＨ４ꎬ５ ＝
ｇ２ｍ４ꎬ５ΔＶ２

ＴＨ４ꎬ５

４Ｉ４ꎬ５
(１５)

式中:ΔＶＴＨ４ꎬ５ ＝ＶＴＨ４－ＶＴＨ５代表阈值电压的失配误差ꎬ
ｇｍ４ꎬ５和 Ｉ４ꎬ５分别是 ＭＯＳ 管 Ｍ４、Ｍ５ 的跨导以及漏端

电流ꎮ 经过斩波后剩余运放的失配电压可以表

示为:

ＶＯＳ ｜ Ｒｅｓｉｄｕｅ ＝
ΔＩＤ４ꎬ５
ｇｍ１ꎬ２

≈
βΔＶ２

ＴＨ４ꎬ５

ｇｍ１ꎬ２
＝
ｇ２ｍ４ꎬ５ΔＶ２

ＴＨ４ꎬ５

４ｇｍ１ꎬ２Ｉ４ꎬ５
(１６)

运放的失配电压经过电阻以及双极型三极管的

比例放大后ꎬ一般会放大 ５０ 倍左右ꎬ若需要基准电源

电压的绝对值由于失配电压偏离±３σ 小于±０.１％ꎬ则
需要剩余的失配电压小于 ２４ μＶꎬ根据上述公式计算

可以推算出运放关键 ＭＯＳ 管的尺寸大小ꎮ
斩波技术对于集成芯片内部的应用比较友好且

方便ꎬ因为 ＡＤＣ 芯片内部一般会自带时钟信号电

路ꎬ芯片内部通过分频即可得到基准内部斩波电路

所需要频率的时钟信号ꎬ相对于文献[９]的结构ꎬ通
过在运放中增加一对双极型三极管来说ꎬ本结构增

加的面积更小ꎬ只需要增加几组开关以及逻辑门ꎬ实
现的结构更简单ꎮ
２.３　 曲率校正

ＶＢＥ电压可以利用两个具有不同集电极电流的

ＢＪＴ 之间的差异来校正曲率[１０]ꎮ
根据第一节 ＶＢＥ曲率的误差中所描述的ꎬ若采

用一条与温度完全无关的电流对双极型晶体管 Ｑ３

进行偏置ꎬＶＢＥ电压与温度的关系代入到本结构中可

以如下式:

　 ＶＢＥꎬＱ３(Ｔ)＝ Ｖｇ０－(Ｖｇ０－ＶＢＥꎬＴｒ)
Ｔ
Ｔｒ

－ηＶＴ ｌｎ
Ｔ
Ｔｒ

(１７)

而 Ｑ１ꎬ２的 ＶＢＥ电压与温度的关系如下式所示:

ＶＢＥꎬＱ１ꎬ２(Ｔ)＝ Ｖｇ０－(Ｖｇ０－ＶＢＥꎬＴｒ)
Ｔ
Ｔｒ

－(η－１)ＶＴｌｎ
Ｔ
Ｔｒ

(１８)

通过两个 ＶＢＥ相减来实现曲率补偿ꎬ其中一个

是 Ｑ１ꎬ２的 ＶＢＥꎬ利用的是 ＰＴＡＴ 集电极电流ꎬ而另一

个是 Ｑ３ 的 ＶＢＥꎬ利用的是通过强制获得的与温度无

关的集电极电流以及低温度系数电阻器ꎮ
相减后得到的电压如下式所示:

ＶＮＬ≅ＶＢＥꎬＱ３(Ｔ)－ＶＢＥꎬＱ１ꎬ２(Ｔ)＝ ＶＴ ｌｎ
Ｔ
Ｔｒ

(１９)

相减得到的这个 ＶＮＬ的表达式正是可以去消除

ＶＢＥ中的高次项的部分ꎬ通过在双极型晶体管的电流

Ｉ１ꎬ２减去和高次项温度相关的部分ꎬ即可消除 ＶＢＥ中

的高次项ꎮ 在图 ４ 中ꎬ引入了电阻 Ｒ４ꎬ５ꎬ基准电压的

输出表达式:

２９２
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ＶＯＵＴ ＝ＶＴ
Ｒ３ ｌｎ(Ｎ)
Ｒ０

æ

è
ç

ö

ø
÷ ＋ＶＢＥ

Ｒ３

Ｒ１

æ

è
ç

ö

ø
÷ ＋ＶＮＬ

Ｒ３

Ｒ４ꎬ５

æ

è
ç

ö

ø
÷ ＝

Ｒ３

Ｒ１

Ｒ１ ｌｎ(Ｎ)
Ｒ０

ＶＴ＋ＶＢＥ＋
Ｒ１

Ｒ４ꎬ５
ＶＮＬ

æ

è
ç

ö

ø
÷ (２０)

图 ４　 带高阶曲率补偿的基准电路

经过对上式的整理ꎬ电阻的比例可以表示为下式:

Ｒ４ꎬ５ ＝
Ｒ１

η－１
(２１)

上述的曲率补偿方法ꎬ仅需要增加一路额外的

电流镜和两个电阻即可实现ꎮ 该结构比文献[１１]
的方法要简单ꎬ而且其需要 ＭＯＳ 管的工作状态在亚

阈值区ꎬ当工艺、电源电压以及温度发生变化时ꎬ很
难保证 ＭＯＳ 管的工作状态ꎬ因为其不稳定性ꎬ所以

该方法很难在工业级应用领域广泛使用ꎮ 此外ꎬ本
结构所得到的校准结果要远优于[１２－１７]ꎬ得到的曲率

补偿的效果要好ꎮ

３　 测试结果

该基准电路由 ５ ＶꎬＴＳＭＣ ０.１８ μｍ 工艺制作而

成ꎮ 该基准源的版图如图 ５ 所示ꎬ其整体面积为

０.２４５ ｍｍ２ꎬ其中温度补偿电路面积为 ０.０２５ ｍｍ２、校
准的 ＴＲＩＭ 电路面积为 ０. ０６ ｍｍ２、运放面积为

０.０３３ ｍｍ２、镜像电路面积为 ０.０４２ ｍｍ２ꎮ

图 ５　 高精度基准的版图布局

图 ６　 基准电压绝对值的分布

　 　 样品验证时从中选择了 ８０ 颗样品进行测试ꎮ
斩波电路的频率设置为 ５１２ ｋＨｚꎬ为了验证斩波电

路对运放失配电压消除的有效性ꎬ采用相同的芯片

样本打开或者关断 Ｃｈｏｐｐｅｒ 电路ꎬ测试不同状态下

的基准电压输出ꎬ图 ６(ａ)展示了关闭 Ｃｈｏｐｐｅｒ 的基

准电压绝对值的分布ꎬ电压平均值为 １.０９７ ７ Ｖꎬ标
准差为 ３.８９ ｍＶꎬ输出电压的±３σ 范围为±１.０６％ꎻ

图 ６(ｂ)为打开 Ｃｈｏｐｐｅｒ 的基准电压分布ꎬ电压的平

均值为 １.０９６ ８ Ｖꎬ标准差为 １.１ ｍＶꎬ输出电压的 １ / ３
范围为±０.３１％ꎮ Ｃｈｏｐｐｅｒ 电路把±３σ缩小到原偏差

范围的 １ / ３ 左右ꎮ
在本文中ꎬ相比校准后电压的绝对值ꎬ更关注校

准后电压温漂的变化ꎬ因为很多工业级装置系统中

需要保持全温度范围基准电压的稳定性ꎮ

３９２
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根据预设计的偏差预估以及参数测试结果对默

认的校准码进行修改ꎬ对 ５ 颗随机挑选出来的样品

芯片进行了从－４０ ℃到 ８５ ℃范围内ꎬ定点的温度扫

描测量电压值ꎮ 为了更好地观察电压随温度的变

化ꎬ对测试的电压结果进行了归一化处理ꎮ 图 ７(ａ)
是未进行归一化处理的数据ꎬ因为电压的绝对值有

一定程度的离散性ꎬ图 ７(ｂ)是进行过归一化处理的

数据ꎬ可以比较清晰地看到电压随温度的变化趋势:
校准后电压对温度的曲线的形状趋势基本一

致ꎬ消除掉了部分二次曲率ꎬ根据本文提出的温度补

偿结构ꎬ 最小的温度系数测试结果仅有 １. ６ ×
１０－６ / ℃ꎬ平均温度系数 ２.４×１０－６ / ℃ꎮ

根据设计以及应用ꎬ要求基准的噪声积分到

１００ ｋＨｚ 时ꎬ积分噪声不再增加ꎬ所以测试中对噪声

的计算测量如图 ８ 所示ꎮ 图 ８(ａ)是没有开 ｃｈｏｐｐｅｒ
的基准源噪声 ＦＦＴ 曲线ꎬｃｈｏｐｐｅｒ 不开的积分噪声测

试结果为－８２ ｄＢＶꎬ转换为能量为 ６.３ ｎＶ２ꎻ图 ８(ｂ)
是打开 ｃｈｏｐｐｅｒ 的测试结果ꎬ基准的积分噪声测试

结果为－８６ ｄＢＶꎬ转换为能量为 ２.５ ｎＶ２ꎮ 测试结果

证明斩波技术确实能减小噪声ꎬ在本结构中将噪声

降到原来的 ４０％ꎮ
与其他同类型基准源电路的文献对比结果如

表 １ 所示ꎬ本文所提出的结构所得到的温度系数是所

有结构中最好的ꎮ 文本所提的高精度基准主要针对

５ Ｖ 电源的应用ꎬ而对比文献中一些低功耗的基准电

路可能更注重低压低功耗的设计ꎬ且该芯片应用在高

精度的 ＡＤＣ 芯片中ꎬ为了芯片整体的工作性能ꎬ高精

度基准源不适宜工作电流过低ꎬ所以整体功耗较高ꎮ

图 ７　 基准电压和温度之间的关系图像

图 ８　 基准电压 ＦＦＴ 图像

表 １　 与其他高精度基准源的参数对比

本文 文献[１２] 文献[１３] 文献[１４] 文献[１５] 文献[１６]

工艺 ０.１８ μｍ ０.１３ μｍ ０.１８ μｍ ０.１８ μｍ ０.１８ μｍ ０.３５ μｍ

温度范围 / ℃ －４０~８５ －４０~１２０ －４０~１２０ －５０~１２５ －４０~８５ －４０~１２５

温度系数(１０－６ / ℃ ) １.６ ４.２ ４.５ ５.９ １０ ５.３３

电源电压 / Ｖ ５ １.２ １.２ １.６~２.３ １.６５~３.６ —

工作电流 / μＡ １５０ １２０ ３６ １３ — —

电源抑制比 / ｄＢ －７８ －３０ －８４ －２８ — －５７

４９２
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４　 结论

本文介绍了一种高精度低噪声 ＣＭＯＳ 带隙基准

源ꎮ 重点讨论了三个关键问题:消除 ＶＢＥ的 ＰＴＡＴ 误

差的室温修调、减小基准电路中运放失调电压的斩

波技术和减小基发射极电压温度非线性的曲率校

正ꎮ 单室温度修调实现了从－４０ ℃到 ８５ ℃的温度

系数小于 ３×１０－６ / ℃ꎮ 所提出的误差抑制技术组合

可用于低成本、高效率、高精度 ＣＭＯＳ 带隙基准源设

计ꎬ对于高精度 ＡＤＣ 的转换而言ꎬ转换出的数字码

精度高ꎬ对 ＡＤＣ 的噪声贡献少ꎬ保证了 ＡＤＣ 具有良

好的动态特性ꎮ
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