
第 ４９ 卷 第 ３ 期

２０２６ 年 ６ 月

电 子 器 件
Ｃｈｉｎｅｓｅ Ｊｏｕｒｎａｌ ｏｆ Ｅｌｅｃｔｒｏｎ Ｄｅｖｉｃｅｓ

Ｖｏｌ􀆰 ４９　 Ｎｏ􀆰 ３
Ｊｕｎ. ２０２６

项目来源:贵州省科技成果应用及产业化计划重大项目(黔科合成果〔２０２４〕重大 ００６)ꎻ贵州省科技重大专项(黔科合平台

ＳＳＹＳ〔２０２５〕重大 ００６)
收稿日期:２０２６－０１－２１　 　 修改日期:２０２６－０２－２６

Ａｎ Ｉｎｔｅｇｒａｔｅｄ Ｏｐｅｒａｔｉｏｎａｌ Ａｍｐｌｉｆｉｅｒ ｗｉｔｈ Ｈｉｇｈ Ｐｒｅｃｉｓｉｏｎ ａｎｄ Ｈｉｇｈ Ｇａｉｎ∗

ＺＥＮＧ Ｊｉｃｈｕｎ１ꎬＬＵ Ｚｅｚｈｕｏ２ꎬＭＡ Ｋｕｉ１ꎬ３ꎬＹＡＮＧ Ｆａｓｈｕｎ１ꎬ３∗

(１.Ｃｏｌｌｅｇｅ ｏｆ Ｂｉｇ Ｄａｔａ ａｎｄ Ｉｎｆｏｒｍａｔｉｏｎ ＥｎｇｉｎｅｅｒｉｎｇꎬＧｕｉｚｈｏｕ ＵｎｉｖｅｒｓｉｔｙꎬＧｕｉｙａｎｇ Ｇｕｉｚｈｏｕ ５５００２５ꎬＣｈｉｎａꎻ
２.Ｃｈｏｎｇｑｉｎｇ Ａｎａｌｏｇ Ｆｏｕｎｄｒｉｅｓ Ｃｏ.ꎬＬｔｄ.ꎬＣｈｏｎｇｑｉｎｇ ４０１３３２ꎬＣｈｉｎａꎻ

３.Ｓｅｍｉｃｏｎｄｕｃｔｏｒ Ｐｏｗｅｒ Ｄｅｖｉｃｅ Ｒｅｌｉａｂｉｌｉｔｙ Ｅｎｇｉｎｅｅｒｉｎｇ Ｒｅｓｅａｒｃｈ Ｃｅｎｔｅｒ ｏｆ Ｍｉｎｉｓｔｒｙ ｏｆ ＥｄｕｃａｔｉｏｎꎬＧｕｉｙａｎｇ Ｇｕｉｚｈｏｕ ５５００２５ꎬＣｈｉｎａ)

Ａｂｓｔｒａｃｔ:Ａ ｈｉｇｈ￣ｐｒｅｃｉｓｉｏｎꎬｈｉｇｈ￣ｇａｉｎ ｏｐｅｒａｔｉｏｎａｌ ａｍｐｌｉｆｉｅｒ ｉｓ ｄｅｓｉｇｎｅｄ ｂａｓｅｄ ｏｎ ａ ｂｉｐｏｌａｒ ｐｒｏｃｅｓｓ. Ｔｈｅ ｂｉａｓ ｃｉｒｃｕｉｔ ｕｓｅｓ ａｎ ｉｍｐｒｏｖｅｄ
ｂａｓｅ￣ｅｍｉｔｔｅｒ ｖｏｌｔａｇｅ ｔｏ ｇｅｎｅｒａｔｅ ｔｈｅ ｂｉａｓ ｃｕｒｒｅｎｔꎬａｎｄ ａ ｃｕｒｒｅｎｔ ｍｉｒｒｏｒ ｐｒｏｖｉｄｅｓ ｃｕｒｒｅｎｔ ｔｏ ｏｔｈｅｒ ｍｏｄｕｌｅｓ. Ｂｙ ａｄｊｕｓｔｉｎｇ ｔｈｅ ｒａｔｉｏ ｏｆ ｒｅｓｉｓｔ￣
ａｎｃｅｓ ｒｅｌａｔｅｄ ｔｏ ｔｈｅ ｒｅｆｅｒｅｎｃｅ ｖｏｌｔａｇｅ ｉｎ ｔｈｅ ｂｉａｓ ｃｉｒｃｕｉｔꎬａ ｚｅｒｏ￣ｔｅｍｐｅｒａｔｕｒｅ￣ｃｏｅｆｆｉｃｉｅｎｔ ｒｅｆｅｒｅｎｃｅ ｖｏｌｔａｇｅ ｃａｎ ｂｅ ａｃｈｉｅｖｅｄ ａｔ ２５ ℃ . Ｔｈｅ
ｉｎｐｕｔ ｓｔａｇｅ ｅｍｐｌｏｙｓ ａ ｂａｓｅ ｃｕｒｒｅｎｔ ｃｏｍｐｅｎｓａｔｉｏｎ ｃｉｒｃｕｉｔꎬａｃｈｉｅｖｉｎｇ ｈｉｇｈ￣ｐｒｅｃｉｓｉｏｎ ｉｎｐｕｔ ｂｉａｓ ｃｕｒｒｅｎｔ ｃｏｍｐｅｎｓａｔｉｏｎ ｔｈｒｏｕｇｈ ａ ｃｏｍｍｏｎ￣
ｅｍｉｔｔｅｒ￣ｃｏｍｍｏｎ￣ｂａｓｅ ｃｕｒｒｅｎｔ ｍｉｒｒｏｒ ａｎｄ ａ β￣ｈｅｌｐｅｒ ｓｔｒｕｃｔｕｒｅ. Ｔｈｅ ｏｕｔｐｕｔ ｓｔａｇｅ ｕｓｅｓ ａ ｄｕａｌ￣ｂｕｆｆｅｒ ｓｔｒｕｃｔｕｒｅꎬｗｈｉｃｈ ｉｍｐｒｏｖｅｓ ｌｏａｄ￣ｄｒｉｖｉｎｇ
ｃａｐａｂｉｌｉｔｙ ｗｈｉｌｅ ｒｅｄｕｃｉｎｇ ｔｈｅ ｉｍｐａｃｔ ｏｆ ｅｘｔｅｒｎａｌ ｌｏａｄｓ ｏｎ ｔｈｅ ｏｕｔｐｕｔ ｓｔａｇｅ ｇａｉｎꎬａｃｈｉｅｖｉｎｇ ｈｉｇｈ ｇａｉｎ. Ｃｈｉｐ ｍｅａｓｕｒｅｍｅｎｔ ｄａｔａ ｓｈｏｗ ｔｈａｔ
ｔｈｅ ｏｐｅｒａｔｉｏｎａｌ ａｍｐｌｉｆｉｅｒ ｈａｓ ａｎ ａｖｅｒａｇｅ ｉｎｐｕｔ ｏｆｆｓｅｔ ｖｏｌｔａｇｅ ｏｆ －４.１５６ μＶꎬａｎ ａｖｅｒａｇｅ ｉｎｐｕｔ ｂｉａｓ ｃｕｒｒｅｎｔ ｏｆ －４.１６２ ｎＡꎬａｎ ａｖｅｒａｇｅ ｉｎｐｕｔ
ｏｆｆｓｅｔ ｃｕｒｒｅｎｔ ｏｆ －１.５４４ ｎＡꎬａ ｃｏｍｍｏｎ￣ｍｏｄｅ ｒｅｊｅｃｔｉｏｎ ｒａｔｉｏ ｍｅａｎ ｏｆ １３８.３２９ ２ ｄＢꎬａｎｄ ａ ｌａｒｇｅ￣ｓｉｇｎａｌ ｇａｉｎ ｍｅａｎ ｏｆ １２８.８９９ １ ｄＢ.
Ｋｅｙ ｗｏｒｄｓ:ｏｐｅｒａｔｉｏｎａｌ ａｍｐｌｉｆｉｅｒꎻｈｉｇｈ￣ｐｒｅｃｉｓｉｏｎꎻｈｉｇｈ￣ｇａｉｎꎻｂａｓｅ ｃｕｒｒｅｎｔ ｃｏｍｐｅｎｓａｔｉｏｎꎻｂｉｐｏｌａｒ ｐｒｏｃｅｓｓ
ＥＥＡＣＣ:１２２０　 　 　 　 ｄｏｉ:１０.３９６９ / ｊ.ｉｓｓｎ.１００５－９４９０.２０２６.０３.００３

一种高精度高增益的集成运算放大器∗
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摘　 要:基于双极型工艺设计了一种高精度、高增益运算放大器ꎮ 偏置电路使用改进的基极－发射极电压产生偏置电流ꎬ利用

电流镜为其他模块提供电流ꎻ通过调整偏置电路中基准电压相关阻值比例ꎬ可以在 ２５ ℃时实现零温度系数基准电压ꎮ 输入级

采用基极电流补偿电路ꎬ通过共射共基电流镜和 β￣ｈｅｌｐｅｒ 结构实现高精度输入偏置电流补偿ꎻ在输出级采用双缓冲结构ꎬ提
高带负载能力的同时减弱了外部负载对输出级增益的影响ꎬ以达到高增益的目的ꎮ 芯片实测数据表明:运算放大器平均输入

失调电压为－４.１５６ μＶꎬ平均输入偏置电流为－４.１６２ ｎＡꎬ平均输入失调电流为－１.５４４ ｎＡꎬ共模抑制比均值为 １３８.３２９ ２ ｄＢꎬ大
信号增益均值为 １２８.８９９ １ ｄＢꎮ
关键词:运算放大器ꎻ高精度ꎻ高增益ꎻ基极电流补偿ꎻ双极型工艺

中图分类号:ＴＮ７２２.７７　 　 　 　 文献标识码:Ａ　 　 　 　 文章编号:１００５－９４９０(２０２６)０３－０４９９－０９

　 　 运算放大器在众多电子电路设计中扮演着关键

角色ꎬ其性能往往对电路乃至整个系统的性能起决

定性影响ꎮ 高精度运算放大器尤其在精密测量设备

中具有核心作用ꎬ这就要求高精度运算放大器拥有

低输入失调电压、低输入失调电流及较低的输入偏

置电流[１]ꎬ这样可以确保信号转换过程中的稳定性

和准确性ꎬ从而提高整体系统的可靠性ꎮ
如何降低运算放大器的失调一直是研究热点ꎮ

从电路设计层面来说ꎬ一类常用方法是采用斩波调

制技术和自动调零技术[２－４]ꎬ属于动态矫正技术ꎬ是
以复杂的电路结构、更大的版图面积来达到提高放

大器精度的目的ꎻ另一类常用方法是采用场效应晶

体管或超 β 晶体管作为差分输入管来有效降低输

入偏置电流[５]ꎻ从工艺制造层面来看ꎬ现代互补双

极集成电路技术通过全介质隔离结构ꎬ在实现高性

能纵向 ＰＮＰ / ＮＰＮ 管匹配的同时ꎬ有效消除寄生参
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数对输入级的影响ꎬ这种工艺创新不仅将输入偏置

电流降低至微安级ꎬ更显著改善了输入失调电压的

温度稳定性[６]ꎻ除此之外ꎬ通过版图设计上的优化ꎬ
比如输入器件的对称或共质心布局、金属走线的精

心设计ꎬ同样可以降低失调[７]ꎻ也可通过对晶圆电

阻进行修调ꎬ从而达到降低失调的目的[８]ꎮ 李伟业

等[９]提出一种基极电流消除技术ꎬ有效降低了运算

放大器的输入偏置电流ꎬ并在此基础上加入集电极

－发射极电压补偿电路ꎬ提高了电路精度ꎬ芯片失调

电压为 ６.９４ μＶꎬ输入偏置电流低至 １２.３ ｎＡꎻ王靖

等[１０]采用轨到轨互补输入级ꎬ在此基础上加入新型

偏置电流补偿电路ꎬ使放大器的输入失调电流为

１１.９ ｎＡꎬ输出偏置电流为 ２９.８ ｎＡꎬ但输入失调电压

高达 １８８ μＶꎬ不适用于精密测量ꎻ胡林[１１] 采用折叠

式共射－共基结构提高运放的开环增益ꎬ通过优化

电路设计来减小输入偏置电流ꎬ测试数据表明运放

的开 环 增 益 为 １１５. ９ ｄＢꎬ 输 入 偏 置 电 流 为

２４.８９６ ｎＡꎬ但输入失调电压较高ꎬ为 ２４４.６５７ μＶꎮ
本文基于双极型工艺设计了一种具有基极电流

补偿结构的高精度、高增益运算放大器ꎬ实现了较低

的输入偏置电流ꎮ 利用 β￣ｈｅｌｐｅｒ 结构并加入射随器

对基极电流进行缓冲ꎬ减小对增益级电流的影响ꎬ从
而降低失调ꎬ实现高精度电流补偿ꎬ有效改善了系统

失调对运算放大器带来的影响ꎮ

１　 电路设计与实现

１.１　 整体电路结构

高精度高增益集成运算放大器整体电路结构如

图 １ 所示ꎬ由偏置电路、基极电流补偿电路、差分输

入级、增益级、输出缓冲级和频率补偿电路组成ꎮ

图 １　 整体电路结构

１.２　 偏置电路分析

偏置电路的主要用途是利用晶体管的基极－发
射极电压(ＶＢＥ)随温度变化的特性ꎬ提供一个与温

度变化无关的稳定电压参考ꎬ这对于保持运算放大

器的精度和稳定性至关重要[９]ꎮ 本设计的偏置电

路结构如图 ２ 所示ꎮ

图 ２　 偏置电路

左侧电阻 Ｒ２５与晶体管 Ｎ１８、Ｎ１９连接作为启动电

路ꎬ提供一个二倍 ＶＢＥ的电压ꎮ 当基准电路正常启

动时ꎬ右侧的电压也约为 ２ＶＢＥꎬ中间 Ｒ２６一条电路几

乎无电流ꎬ不影响基准电路ꎮ 提供一个基准电流

ＩＲＥＦꎬ将横向 ＰＮＰ 晶体管(本文简称 ＬＰ)ＬＰ １５与 ＬＰ １６

作为电流镜ꎬ使 Ｎ２８与 Ｎ２５电流大小成比例ꎬ其中发

射区面积 Ｓ２８ ∶Ｓ２５ ＝Ｍꎬ由此 Ｎ２８、Ｎ２５在 Ｒ２９上形成一个

ΔＶＢＥꎬ可知:

ＩＲＥＦ ＝
ＶＢＥ２８－ＶＢＥ２５

Ｒ２９
＝
ＶＴ􀅰ｌｎ

ＩＣ２８􀅰ＩＳ２５
ＩＳ２８􀅰ＩＣ２５
Ｒ２９

＝
ＶＴ􀅰ｌｎＭ
Ｒ２９

(１)

可以求得:

Ｒ２９ ＝
ＶＴ􀅰ｌｎＭ
ＩＲＥＦ

(２)

式中:ＶＢＥ为晶体管的基极－发射极电压ꎬＩＣ 为集电

极电流ꎬＩＳ 为反向饱和电流ꎬＶＴ 为热电压ꎮ Ｎ２０为 β￣
ｈｅｌｐｅｒ 三极管ꎬ降低由有限 β 引起的电流误差ꎮ Ｎ２８

的基极上产生正负温度系数叠加的电压:
ＶＲＥＦ ＝ＶＢＥ２８＋２ＩＲＥＦＲ５６ (３)

ＶＲＥＦ ＝ＶＢＥ２８＋２
ｌｎＭＲ５６

Ｒ２９
ＶＴ (４)

对该 ＶＲＥＦ求温度的偏导(忽略电阻温度系数):
∂ＶＲＥＦ

∂Ｔ
＝
∂ＶＢＥ２８

∂Ｔ
＋２
Ｒ５６􀅰ｌｎ４
Ｒ２９

∂ＶＴ
∂Ｔ

(５)

式中:
∂ＶＢＥ

∂Ｔ
与

∂ＶＴ
∂Ｔ

分别为负温度系数与正温度系

数ꎬ调整 Ｒ２９ 和 Ｒ５６ 的阻值比例ꎬ可使基准电压在

２５ ℃ 实现零温度系数ꎮ
基准电流被复制后ꎬ用在各个模块的偏置中ꎮ

由 Ｎ２８、Ｎ２５管产生的电流复制到 Ｎ１０、Ｎ３０和 Ｎ２９管ꎬ镜
像比例分别为 Ｎ２８ ∶Ｎ００ ∶Ｎ１０ ∶Ｎ２９ ＝ １ ∶２ ∶１ ∶１ꎬ这些电流

００５
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源管射极的负反馈电阻构成比例电流源有源负载ꎮ
电流镜像值主要由射极负反馈电阻决定:

ＩＮ２８
∶ＩＮ００

∶ＩＮ１０
∶ＩＮ２９

＝ ２ＩＮ２８
∶２ＩＮ２８

Ｒ３０

Ｒ４３
∶２ＩＮ２８

Ｒ３０

Ｒ１３
∶２ＩＮ２８

Ｒ３０

Ｒ２９

(６)
各路电流源如图 ３ 所示ꎮ Ｎ００支路为输入级提

供尾电流ꎬＮ１０ 支路为中间级的射随器提供偏置电

流ꎬＮ２９支路为输出级的射随器提供负载ꎬＬＰ １２支路

为输出级的射随器提供负载ꎬＬＰ １３支路为输出级的

增益级提供负载ꎬＬＰ ９ 与 ＬＰ １０为电流镜ꎬＬＰ ９ 支路为

增益级提供尾电流ꎮ ＬＰ １４与 Ｒ３４提供合适的电压抬

升ꎬ将 ＬＰ １１的集电极与基极电位保持相等ꎬ让 ＬＰ １１

处于临界饱和状态ꎮ

图 ３　 各路电流源

根据:

ＩＳ ＝
ｑＡＤｎｎｐ０
ＷＢ

ꎬＩＣ ＝ ＩＳｅｘｐ
ＶＢＥ

ＶＴ
(７)

式中:Ａ为发射极面积ꎬｑ为电子电荷量ꎬ由式(７)可
得ꎬ增大发射极面积能够在集电极电流确定的情况

下降低 ＶＢＥ电压ꎮ
假设 ＬＰ １１、ＬＰ １２、ＬＰ １３ 正确工作在电流镜模式

下ꎬ那么由其射极反馈电阻主要确定电流大小ꎬ电流

比为:

ＩＬＰ１１
∶ＩＬＰ１２

∶ＩＬＰ１３
＝ ＩＬＰ１１

∶ＩＬＰ１１

Ｒ１８

Ｒ３７
∶ＩＬＰ１１

Ｒ１８

Ｒ３３
(８)

１.３　 输入级及基极电流补偿电路

本设计采用标准双极晶体管对管构建差分输入

级ꎬ通过引入基极电流补偿电路以降低输入偏置电

流的同时保持了高输入阻抗[１１]ꎮ

输入级电路如图 ４ 所示ꎬ输入级采用非对称二

极管负载设计ꎬ二极管 Ｄ３ ~Ｄ７ 正向压降会在电路中

形成稳定的电压节点ꎬ将负载节点的电压钳位在一

个由二极管数量和正向压降决定的固定值上ꎬ以此

稳定输入级的静态工作点ꎮ 同时ꎬ二极管的正向压

降具有负温度系数ꎬ能够补偿输入级晶体管 ＶＢＥ随

温度的变化ꎬ减少输入失调电压的温漂ꎬ提升运放的

温度稳定性ꎮ ＩＢＩＡＳ１与 ＩＢＩＡＳ２分别为输入级和补偿模

块的偏置电流ꎬ当 ＩＢＩＡＳ１ 为两倍 ＩＢＩＡＳ２ 时ꎬ可以得到

ＩＣꎬＮ７
＝ ＩＢꎬＮ１

＋ＩＢꎬＮ４
ꎬ经过电流镜复制补偿到输入对管

基极ꎮ
即:

ＩＣꎬＮ７
＝ ２ＩＢꎬＮ８ꎬ９

＝
ＩＢＩＡＳ２

βＮ８ꎬ９

(９)

ＩＢꎬＮ１
＝ ＩＢꎬＮ４

＝
ＩＢＩＡＳ１

２βＮ１ꎬ４

(１０)

图 ４　 输入级电路

基极电流补偿电路如图 ５ 所示ꎬ由 ＬＰ ３、ＬＰ ４、
ＬＰ ５、ＬＰ ６、ＬＰ ７、ＬＰ ８、纵向 ＰＮＰ 晶体管(本文简称 ＳＰ)
ＳＰ １、ＳＰ ２ 和 Ｎ７、Ｎ８、Ｎ９ 构成了基极电流补偿电路ꎬ其
中 Ｎ８、Ｎ９ 与输入对管 Ｎ１、Ｎ４ 和 Ｎ２、Ｎ３ 完全相同ꎮ

当 Ｎ８、Ｎ９ 工作在与输入对管相同的集电极电

流时ꎬ此时流过 Ｎ７ 的集电极电流为 Ｎ８、Ｎ９ 的基极

电流之和ꎬ就等于单侧输入管的基极电流之和ꎮ
ＬＰ ３ ~ ＬＰ ８ 构成了 Ｃａｓｃｏｄｅ 电流镜ꎬ通过它们的电流

复制ꎬ并使用 ＳＰ １、ＳＰ ２ 的 β￣ｈｅｌｐｅｒ 结构来降低电流

误差ꎬ可以达到极高的电流补偿精度ꎬ使输入对管的

１０５
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图 ５　 基极电流补偿电路

基极电流降低到非常小的一个值ꎬ此时输入对管基

极电流近似为:

ＩＩＮＰ≈ ＩＢꎬＮ９
－ＩＣꎬＳＰ１

≈ＩＢꎬＮ９

１－ １

１＋ ２
βＰ(βＰ＋２)

é

ë

ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
(１１)

式中:ＩＢ 为基极电流ꎬＩＣ 为集电极电流ꎬβＰ 为 ＬＰ４ꎬＬＰ５ꎬ
ＬＰ７ꎬＬＰ８ 的电流放大倍数ꎬ电流源的系统增益误差主要

由有限的 βＰ 产生ꎬβＰ 越大输入偏置电流越小ꎮ

图 ６　 增益级电路

１.４　 增益级电路

图 ６ 所示为增益级电路ꎬ图中 Ｎ１１、Ｎ１２构成差分

放大器ꎬ用来进一步放大输入级的输出信号ꎮ 尾电

流由 ＰＮＰ 管 ＬＰ ９ 提供ꎬ该电流是偏置电路复合产生

的低温度系数电流ꎮ 同时ꎬＬＰＮＰ 晶体管的频率也

明显高于 ＮＰＮ 晶体管ꎮ 引入 Ｎ５、Ｎ６ 作为射随器来

降低从输入级吸取的电流ꎬ隔离 ＬＰＮＰ 晶体管的噪

声电流直接流过输入级的负载电阻ꎮ
Ｎ１６节点的增益可以计算为:

ＡＶ ＝ｇｍꎬＮ１６
􀅰
ｒＯꎬＮ１６

∥ｒＯꎬＬＰ１３
∥ＲＬꎬＳＰ３

１＋ｇｍꎬＮ１６
Ｒ３９

(１２)

式中:ＲＬꎬＳＰ３
为双缓冲级的等效输入阻抗ꎬｒＯ 为输出

阻抗ꎬｇｍ 为跨导ꎮ
对于差分输入单端输出加射极负反馈结构ꎬ其

增益计算公式为:

ＡＶ２ ＝
１

(１＋ｇｍꎬＬＰ１ꎬ２
ＲＳꎬＲ２３ꎬ２４)

􀅰

ｇｍꎬＬＰ１ꎬ２
( ｒＯꎬＮ１１ꎬ１２

＋ｇｍꎬＮ１１ꎬ１２
ｒＯꎬＮ１１ꎬ１２

ＲＳ)∥
　
　

é

ë
ê
ê

( ｒＯꎬＬＰ１ꎬ２
＋ｇｍꎬＬＰ１ꎬ２

ｒＯꎬＬＰ１ꎬ２
Ｒ２４)∥

Ｒ２２

２
ù

û
ú
ú (１３)

ｇｍꎬＬＰ１ꎬ２
＝
ＩＣꎬＬＰ１ꎬ２

ＶＴ
(１４)

式中:ＲＳ 为射极负反馈电阻ꎬｇｍ 为跨导ꎮ Ｎ１３发射极通

过电阻 Ｒ００、Ｒ３１连接到 ＶＳＳꎬ所以 Ｎ１３的集电极电流约为:

ＩＣꎬＮ１３
＝
ＶＢＥꎬＮ１１

－ＩＥꎬＮ１１
Ｒ２４

Ｒ２９＋Ｒ２７
＝
ＶＢＥꎬＮ１１

－
ＩＢＩＡＳ３Ｒ２４

２
Ｒ００＋Ｒ３１

(１５)

式中:ＩＥ 为晶体管发射极电流ꎮ 使其工作在放大

区ꎬ可以增大 βꎬ更有效地降低电流镜误差ꎻ此处的

ＩＢＩＡＳ３为增益级偏置电流ꎬ同时电流镜也增加了射极

负反馈电阻ꎬ提高电流镜精度ꎮ
Ｎ１７是增益级到输出级的射随器缓冲ꎮ 由于输

出级增益管的增益高达 １ ０００ꎬ需要非常大的电流源

负载ꎬ若直接使用 Ｎ１６实现高增益ꎬ由于有限的 β 会

导致 Ｎ１６基极对增益级单端输出抽取很大的基极电

流ꎬ造成严重的增益级电流不对称ꎬ产生失调ꎬ故加

入 Ｎ１７进行缓冲ꎮ Ｎ１７对 Ｎ１６抽取的基极电流进行射

随器缓冲ꎬ将原本的基极电流降低至:

ＩＢꎬＮ１７
＝
ＩＢꎬＮ１６

βＮ１７

＝
ＩＣꎬＮ１６

βＮ１６
βＮ１７

(１６)

当 Ｎ１７与 Ｎ１６的 β 越大时ꎬ对增益级的电流影响

就越小ꎬ失调也越低ꎮ Ｎ１７的射极电流由电阻 Ｒ００和

Ｒ３１设定(假设 Ｒ２２电压约为 ０):

　 ＩＥꎬＮ１７
≈
ＶＳＳ＋ＩＥꎬＮ１２

Ｒ１７＋ＶＢＥꎬＮ１２
＋ＶＢＥꎬＮ１３

－ＶＢＥꎬＮ１７

Ｒ００＋Ｒ３１
(１７)

从分析可以看出ꎬ调节 Ｒ３１可以同时调整 Ｎ１３的

β￣ｈｅｌｐｅｒ 效果和 Ｎ１７的射极偏置电流ꎬ降低失调ꎮ
１.５　 双缓冲输出级分析

本设计的双缓冲输出级电路如图 ７ 所示ꎮ 由

Ｒ４０ꎬＲ４１ꎬＬＰ １９ꎬＬＰ ２０提供高增益ꎬＳＰ ３、Ｒ３８、Ｎ２２在正半

周输出ꎬ提供高摆率ꎻＮ２４、ＳＰ ４ 在负半周输出ꎬ提供

高摆率ꎮ Ｎ２１、Ｒ５３和 ＬＰ １９、Ｒ５５为限流保护管ꎮ

２０５
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图 ７　 输出级电路

由图 ７ 有:

ＩＯＵＴꎬＭＡＸ≈
ＶＢＥꎬＮ２１ꎬＬＰ１９

Ｒ５３ꎬ５５
(１８)

为达到高精度的性能ꎬ需要极高的电压增益及

高输出阻抗ꎬ由 ＳＰ ３、Ｎ２２与 Ｎ２４、ＳＰ ３ 构成了输出级的

双射随缓冲结构ꎬ隔离来自负载对增益级的影响ꎬ消
除了交越失真ꎬ提高了带负载能力ꎮ

图 ８　 整体电路

进行小信号分析ꎬ双缓冲级的等效输入阻抗为:
ＲＬꎬＳＰ３

≈ ｒπꎬＳＰ３
＋(βＳＰ３

＋１)(ＲＬꎬＮ２２
∥ｒＯꎬＳＰ３

) (１９)
ＲＬꎬＮ２２

≈ ｒπꎬＮ２２
＋(βＮ２２

＋１)(ＲＬ∥ｒＯꎬＮ２２
) (２０)

ｒπ ＝
β
ｇｍ

ꎬｇｍ ＝
ＩＣ
ＶＴ

(２１)

式中:ｒπ 是晶体管的基极输入电阻ꎬＲＬꎬＮ２２
为 Ｎ２２的输

入阻抗ꎬＲＬ 为输出的负载电阻ꎮ 可以看到ꎬ即使负

载电阻很小ꎬ等效到 Ｎ１６集电极节点时ꎬ阻抗被放大

约 (１＋β) ２倍ꎬ可以避免增益的降低ꎮ
电路输出阻抗可以计算为:

ＲＯꎬＮ２２
＝
ｒπ＋ＲＯꎬＳＰ３

β＋１
æ

è
ç

ö

ø
÷ ∥ｒＯꎬＮ２２

ＲＯꎬＳＰ３
＝
ｒπ＋ＲＯꎬＮ１６

β＋１
æ

è
ç

ö

ø
÷ ∥ｒＯꎬＳＰ３

(２２)

ＲＯꎬＮ２２
≈ １
ｇｍꎬＮ２２

＋
ＲＯꎬＮ１９

(１＋β) ２ (２３)

式(２２)中:ＲＯꎬＮ１６
为 Ｎ１６集电极节点的阻抗ꎮ

Ｎ２３在输出短路接地时工作ꎮ 当输出被短路或

者接到 ＶＳＳ时ꎬ由于 ＳＰ ４ 的发射极电位很低ꎬ很容易

导致 ＳＰ ４ 的 ＢＥ 结反向击穿ꎬ此时由 Ｎ２３的 ＢＥ 结正

向导通ꎬ防止击穿ꎮ ＬＰ ２０作为输出加速管ꎬ当 ＳＰ ４ 开

始大输出时ꎬＬＰ ２０的射极电阻电流约为 ＶＢＥ / Ｒ４０ꎬ这
个电流叠加流入 Ｎ２６ꎬ增加 Ｎ２７电流ꎬ进而增加 ＳＰ ４ 基

极电流ꎬ增大输出能力ꎮ
此时有:
ＩＣꎬＳＰ４

↑→ＶＲ５５↑→ＶＲ５４↑→ＩＲ５４↑→ＩＣꎬＮ２６
↑→

ＩＣꎬＮ２７
↑→ＩＢꎬＳＰ４

↑ (２４)
这是一个正反馈ꎬ电流增加的上限由 ＥＭ３ 电阻

限制ꎮ
１.６　 整体电路设计

图 ８ 为本文设计的整体电路图ꎬ电容电阻 Ｃ２、
Ｒ２０、Ｃ３、Ｒ２１、Ｃ４、Ｒ４２为频率补偿模块ꎬＣ２、Ｒ２０设置主

极点ꎬ其余为 Ｃ４、Ｒ４２构成嵌套密勒补偿与 Ｃ３、Ｒ２１构

成前馈通路ꎮ 电容 Ｃ１ 使高频输入信号在第一级输

出单端化ꎬＣ２、Ｃ３、Ｃ４ 用于滤除电源线上的高频噪

声ꎬ提供更干净的电源电压ꎮ

３０５
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２　 电路仿真及版图设计

２.１　 电路前仿真验证

本设计依托 Ｃａｄｅｎｃｅ 平台ꎬ运用 Ｓｐｅｃｔｒｅ 软件完

成了电路在不同工艺角下的基本参数前仿真验证工

作ꎮ 各项测试的实验参数如未特别说明ꎬ均为电源电

压±１５ Ｖꎬ环境温度维持在室温 ２５ ℃ꎬ统一接入 ２ ｋΩ
的负载电阻ꎮ 部分特性参数如输入失调电压、相位裕

度和增益带宽积、电源电流前仿真结果如图 ９~图 １２
所示(以典型工艺角为例)ꎮ

图 ９ 所示是高精度高增益运算放大器的输入失

调电压的前仿真结果ꎮ 可以看出ꎬ输入失调电压随

温度升高而增大ꎬ当仿真温度为 １２５ ℃时ꎬ输入失调

电压达到最大值 １７.５６９ ２６ μＶꎬ但仍在指标范围内ꎬ
室温(２５ ℃)时仿真结果为 ８.３６９ ２６ μＶꎮ

图 ９　 输入失调电压前仿真结果

图 １０ 所示是运算放大器输入失调电流的前仿

真结果ꎬ顶点出现在－８ ℃时ꎬ此时输入失调电流为

－３１８.７７６ ｐＡꎬ而在室温(２５ ℃)时输入失调电流仅

为－３３２.３３３ ｐＡꎬ均符合要求ꎮ

图 １０　 输入失调电流前仿真结果

图 １１ 所示是运算放大器相位裕度和增益带宽

积的前仿真结果ꎬ２５ ℃时对应频率下的相位裕度为

７５°ꎬ单位增益带宽为 ７.５０ ＭＨｚꎻ
图 １２ 所示为运算放大器电源电流的仿真结果ꎬ

可以看到电源电流最大值出现在温度为 １２５ ℃时ꎬ
为 ３.８９３ ２２ ｍＡꎮ

图 １１　 相位裕度和增益带宽积的前仿真结果

图 １２　 电源电流的前仿真结果

２.２　 版图设计

芯片版图基于 ４０ Ｖ 双极型工艺设计见图 １３ꎮ
由于电路中各个器件功耗不同ꎬ版图需采用严格的

热对称设计ꎻ由于热梯度对失配影响较大ꎬ故在器件

排布方面要注意将匹配器件和功率器件间隔一定的

距离ꎬ故本设计中输入级和偏置电路远离输出级ꎬ以
降低热梯度对失配的影响ꎻ为减少热梯度对失配的

影响ꎬ差分对管采用对工艺梯度值不敏感的共质心

设计ꎬ这样能够降低对失调的影响ꎬ还可在一定程度

上提高差分对管的匹配度[１２]ꎮ

图 １３　 整体电路版图

版图设计完成后ꎬ在 Ｃａｄｅｎｃｅ Ｓｐｅｃｔｒｅ 软件中进行

设计规则检查(Ｄｅｓｉｇｎ Ｒｕｌｅ ＣｈｅｃｋꎬＤＲＣ)及布局与示

意图(Ｌａｙｏｕｔ Ｖｅｒｓｕｓ ＳｃｈｅｍａｔｉｃꎬＬＶＳ)验证ꎬ在满足版

图设计规则的前提下ꎬ提取版图寄生参数后在与前仿

真环境相同的仿真条件下对电路进行后仿真验证及

分析[１３]ꎮ 部分重点参数后仿真结果已列入表 １ꎮ

４０５
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３　 流片测试验证

图 １４ 为流片后的芯片照片ꎬ利用探针台对芯片

的焊盘引脚进行接线ꎬ在印刷电路板上完成测试电

路搭建ꎬ之后随机抽取同一晶圆上功能正常的 １００
颗芯片利用测试机对芯片的输入失调电压、输入偏

置电流、输入失调电流、共模抑制比、电源抑制比、增
益带宽积等参数进行测试ꎮ

图 １５　 芯片测试结果

测试结果如图 １５ 所示ꎬ由图 １５(ａ)可以看出运

算放大器输入失调电压测试值范围在－１５.９８０ ７ μＶ~
２４.６１５ ３ μＶ 之间ꎻ图 １５(ｂ)和图 １５(ｃ)所示为输入偏

置电流和输入失调电流测试值ꎬ输入偏置电流最大值

为 １３.４０５ ｎＡꎬ最小值为－７.２５６ ｎＡꎬ符合设计指标ꎬ输
入失调电流测试值范围为－１１.１０６ ｎＡ ~ １.３３８ ｎＡꎻ
图 １５(ｄ)所示为运算放大器共模抑制比测试值ꎬ最小

值为 １２２.０９７ ８ ｄＢꎬ优于设计指标ꎻ电源抑制比测试结

果如图 １５(ｅ)所示ꎬ可以看到运算放大器的电源抑制

比范围处在 １２８.１２２ ９ ｄＢ~１６５.０９ ９ ｄＢ 之间ꎬ优于设

计指标 １００ ｄＢꎻ图 １５(ｆ)所示为增益带宽积测试结果ꎬ
范围为 ９.００１ ３ ＭＨｚ~１２.２１４ ７ ＭＨｚꎬ该参数测试值均

优于设计指标 ５ ＭＨｚꎮ

图 １４　 流片后的芯片照片
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表 １ 所示为芯片仿真结果与实测数据中参数最

差值进行的对比ꎬ表中测试数据为多颗芯片测试结

果的平均值ꎮ 从表 １ 中可以看出寄生效应和工艺偏

差导致输入失调电压、输入偏置电流等关键参数出

现显著波动ꎬ但仍保持在合格区间ꎬ其余参数基本稳

定ꎬ整体一致性较好ꎮ
选取本设计芯片实测数据与已有文献中同类

设计的输入失调电压、输入偏置电流、共模抑制

比、增益带宽积等测试参数进行比较ꎬ对比结果如

表 ２ 所示ꎮ 文献[５]、文献[９]、文献[１０]与本文

均采用双极型工艺设计ꎬ从表中可见ꎬ本设计的芯

片输入失调电压、输入失调电流、输入偏置电流均

相对较低ꎬ增益带宽积较高ꎬ可满足高精度、高增

益的设计要求ꎮ
表 １　 芯片仿真与测试结果对比

参数 设计指标 前仿真数据 后仿真数据 实测数据

输入失调电压 / μＶ ≤２５ １７.５６９ ２６ ８.３６９ ２６ －４.１５６ ６７５
输入偏置电流 / ｎＡ ≤４０ １５.３４０ ６８ ９.３８０ ７ ４.１６１
输入失调电流 / ｎＡ ≤２ －０.３１８ ７７６ －０.３９６ ３３１ ９ －１.５４４
共模抑制比 / ｄＢ ≥１１４ １４２.４１８ ４ １４２.４８０ ３ １３８.３２９ ２
电源抑制比 / ｄＢ ≥１００ １３２.５１３ ６ １２２.８０２ １４０.１１１ ４
增益带宽积 / ＭＨｚ ≥５ ６.０６３ ８９８ ７.８１７ ０３２ １０.０３４ １
转换速率 / (Ｖ / μｓ) １.７ １.５８６ ３６３ ２.３８３ ８９ ２.１６３ ８

短路电流 / ｍＡ ８ ７.３７１ ９ ６.４３６ １５ ３.４３５ ９
大信号增益 / ｄＢ ≥１２０ １３０.２８９ ４ １２８.５４ １２８.８９９ １

表 ２　 本文与相关文献的运放参数对比

指标 本文 文献[５] 文献[９] 文献[１０]

输入失调电压 / μＶ －４.１５６ ６７５ ２９.６ ６.９４ １８７.８９
输入失调电流 / ｎＡ －１.５４４ ０.１８２ ０.６ １１.９
共模抑制比 / ｄＢ １３８.３２９ ２ ９４.２６ １３０ １２１.６

输入偏置电流 / ｎＡ ４.１６１ － １２.３ ２９.８
电源抑制比 / ｄＢ １４０.１１１ ４ ９９.１５ １２７ １１７.３
增益带宽积 / ＭＨｚ １０.０３４ １ ６.９５ １.９ ５.０５

４　 结论

本文设计了一种高精度、高增益的集成运算放

大器ꎮ 利用基极电流补偿结构实现了较低的输入偏

置电流ꎮ 增益级采用共射电路实现高增益ꎬ同时用

双缓冲结构减弱了外部负载对电路增益的影响ꎮ 采

用双极型工艺流片ꎬ实现了均值－４.１５６６ ７５ μＶ 的

输入失调电压ꎬ输入失调电流平均值为－１.５４４ ｎＡꎬ
输入偏置电流均值为 ４. １６１ ｎＡꎬ大信号增益达到

１２８.８９９ １ ｄＢꎮ 本设计实现了高精度电流补偿ꎬ有效

减小了系统失调带来的影响ꎬ可广泛运用在模数转

换器的采样和保持电路、精密测量仪器、自动控制系

统等领域ꎮ
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