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前言 

By Jocelyn Chang, Product Marketing Engineer 

产品营销工程师 

日常生活的电子产品和子系统变得越来越智

能，这就需要其“大脑”（硅芯片）在面对现实环境

中多种多样情况时，能够对各种可能最终影响系统

行为和性能做出可预测和期望的反应。这时，基准

电压源就出现在我们面前了。基准电压源是一种精

密的器件，专门设计用来维持恒定的输出电压，即

使在环境温度或者电源电压等参数变化的情况下

也一样。基准电压源其精度之高，它能用于除数据

转换器之外还能用于其他应用场合。你将在本文档

中看到其应用的范围表明了，基准电压虽然不是一

个新的概念，但它们是系统设计继续向前推进的一

个组成部分。 

本文对基准电压源作了综合的概述，包括基础

知识和设计应技巧。第一章重点介绍基准电压源的

基本特征。作者探讨了在一定情况下，电源设计人

员可能需要从一个拓扑结构中获得某些特性，同时

利用另一个拓扑的优点。第二章研究了基准电压源

性能和数据转换器的设计原则。第三章也是最后一

章，讨论了基准电压源的灵活应用，如低漂移直流

基准电压和电流源。 

我们已经从 TI 的顶级专家资料库中挑选并汇

编了这些主题供您参考，通过优化电路来帮助你节

省设计时间。这里举例说明的许多概念都来源于现

场客户的问题，同时我们在实验室中演示如何解决

这些问题。我们后续会将更多问题添加到这本电子

书之中，希望你能喜欢并将它作为未来重要的设计

资源。 
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第 1 章：基准电压源基本要素 

1.并联和串联基准，哪种拓扑最适合你？ 

By Christopher Dean 

与现实模拟世界进行交互的最常见方法是采

用模数转换器（ADCs）、传感器或其他应用专用集

成电路（ASIC）。精确测量的前提是需要一个不随

系统波动的基准电压，它应该不受输入电压或环境

温度等条件的影响。基准电压 IC 提供了一个稳定

的电压，而其他 IC 参考此基准电压以所需的精度

进行测量。 

有两种基准电压源：并联和串联基准二种类型。

它们都有自己的优缺点和应用场合，这些汇总在表

1 中。 

并联基准电压源 

并联基准电压源在功能上类似于稳压二极管，

当此器件流过最小工作电流后，其器件上的压降保

持恒定。并联基准作为一个固定压降来调节负载，

并且将负载不需要的电流分流到地。外部电阻用来

设定总的电源电流，其压降为输入电源与基准电压

二者的压差，如图 1 所示。 
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图 1  正基准电压源 

最大负载电流是由输入电压和外部电阻大小

决定。随着负载的变化，并联基准将吸收掉多余的

电流。

外部电阻大小，可以由方程 1 和 2 计算得到最

小值(RS_MIN)和最大值(RS_MAX)。 

你还可以使用并联基准得到一个浮地基准和

负向基准电压，而电路方程保持不变。浮地基准连

接的是另一个电势而不是地。一个可能的用法是组

合多个并联基准，以得到更高的基准电压，例如 15V

基准电压可以通过 10V 和 5V 的并联基准电压源组

合得到。

表 1  并联与串联基准电压源特性比较表 

对于负基准电压源，可以将负电源通过一个串

联电阻接到阳极（在正基准电压中即是地），并将地

接到阴极（在正基准电压中是输出端）。和正向输出

结构一样，输出是位于电阻和稳压器件之间，如图

2 所示。 

图 2: 负基准电压源 

串联基准电压

串联基准不需要任何外部电阻，器件上会通过

负载所需的电流，同时加上一个小的静态电流。然

而，正是因为输入电压直接加在器件上，而不是通

过串联电阻，所以对于串联基准，有一个参数即最

大额定输入电压需要考虑。图 3 即为一个典型的串

联基准电路。

图 3 串联基准电路 

对于串联基准而言，要求输入电压大小至少等

于输出电压并加上一定的裕量，输入与输出之间额

外的电压称之为压差，它一般随着负载电流增加而

增加。

串联基准有可能包含一个使能功能，当不需要

输出电压时，可以通过外部信号使能或禁用器件，

这样可以节省功耗。

如果当你为电路选择基准电压时，请记住这些

典型的用法：

l 并联基准应用场合：

宽范围输入电压或存在大的输入电压瞬

变。

负向或浮地基准电压。

l 串联基准应用场合：

负载电流变化，电源电流和负载电流同时

减小。

需要对基准源进行休眠或关断的场合。

2.如何利用并联基准实现超低压差

By Christopher Dean 

压差是指在一个给定负载情况下，VIN 和 VOUT

之间的最小电压差。你是否碰到过这样的场合，既

需要一个基准电压，它必须承受宽范围输入电压，

但又要能维持低压差工作？例如，许多低压差的串

联基准电压源所支持的输入电压不能超过 12V。这

时并联基准电源就变得非常方便了。在图 1 所示的

电路应用中，LM4040 并联基准电压为 4.096V，这

是模数转换器（ADC）的常用电压，因为 1mV 相

当于 12 位 ADC 的一个最低有效位（LSB）。 

https://www.ti.com.cn/product/cn/LM4040
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图 1：利用并联基准来驱动一个带外部参考引

脚的 ADC。 

并联基准需要一个外部电阻来设置供电电流。

可以从 ADC 数据表中确定基准电压的负载电流。

在本例中，我们使用 ADS8320。在图 1 所示的电路

中，在 ADC 数据表中，外部参考引脚的最大电流

为 80µA。当外部电阻值为 576Ω时，输入电压范围

在 4.19V 至 12.75V 之间时，电压参考值仍可以保

持在其工作区域内。其压差为 94mV，但其整个性

能范围内，输入电压超过了 12V。 

将并联基准电压和相同基准电压值（4.096V）

的串联基准相比，REF5040 规格书中显示其最大电

压差为 200mV。 

表 1 总结了 LM4040 并联基准源的电压和电流

参数。 

 
表 1 低压差 LM4040 并联基准源的电压和电

流参数。 

因为器件所需要的最大负载电流很小，只有

80µA，所以实现极低的压差也是有可能的，当负载

电流增加时，电阻 RS 也相应增加，这样会得到一个

更高的最低输入电压 VIN。 

3 如何用精密串联基准源实现并联基准的灵活性 

By Marek Lis 

串联基准电压源是一个三端器件：VIN，VOUT 和

GND。它在概念上与低压差电压调节器（LDO）相

似，但是其静态电流更小，输出精度更高。可以把

它想象成一个受电压控制的电阻（VCR），它位于

VIN 和 VOUT 之间。通过调整其内阻大小而得到基准

参考输出，请参阅图 1 中的框图。 

 
图1：串联基准电压源–VCR模型。 

和并联基准源相比，串联基准源通常具有更好

的初始精度和温度漂移。因此，如果你需要优于 0.1%

精度，和/或低于 25ppm/°C 的温漂时，你很可能需

要选择串联基准电压源。 

但是，并联基准电压源提供了更大的设计灵活

性，如在 VIN 输入范围，以及在多个器件堆叠可以

得到更高的参考电压，并能创建负向或浮地参考电

压。 

如何结合串联基准源的设计灵活性和串联基

准源的精度？ 

可以选择 REF5050 家族的产品，它们具有高精

度，稳定，低噪声，低温漂的特点，通过外部将 VIN

和 VOUT 引脚连接在一起。通过这样做，这个串联基

准电压源本质性被转变成为一个稳压二极管，但大

大减少了散粒噪声和反向击穿电阻的不利影响。当

你可以使用这个家族中的七种器件中的任何一种，

现在我们来重点关注一下 REF5050（5V 输出）和

REF5010（10V 输出）。 

图 2 中的简化原理图显示了 REF5050 的两个

主要电路元件：带隙运放（BandGapAmp）其增益

级用于确保 VOUT 电压恒定（不受温度和输入变化

的影响）; 和误差运放（ErrAmp)输出级，能够灌进

或输出至少 10mA 的负载电流，且对输出电压初始

精度没有影响。 

 
图 2：REF5050 的简化原理图。 

https://www.ti.com.cn/product/cn/ADS8320
https://www.ti.com.cn/product/cn/REF5040
https://www.ti.com.cn/product/cn/REF5050
https://www.ti.com,cn/product/cn/REF5010
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为了确保 VOUT 的初始精度和温漂，该 AB 类

输出晶体管都必须工作在线性区; 因此，漏源电压

（VDS）必须大于晶体管饱和电压 VSAT。所以，串

联基准的输入电压 VIN 必须至少高于 VOUT 一个压

差电压; 请参见图 3 中的电路。REF5050 压差最小

值在静态条件下（IOUT = 0）为 200mV。 

 

图 3：把 REF5050 的 ErrAmp 输出级放在一个

并联结构中。 

但是，通过将 VIN 和 VOUT 外部连接在一起（图

3 的右侧），VDS = 0V 和上端输出晶体管 PCH 完全

关闭。在这样下，输出偏置电流 IQ 会完全旁路掉

PCH 晶体管，直接从 VIN 流向低端输出晶体管，

NCH。这样在 VIN 和 GND 之间建立了一个精确的

基准参考电压。 

通过短接 VIN 和 VOUT，REF5050 变成了一个二

端子的并联基准电压，但它仍然保持了串联基准电

压的直流精度特性和温度特性。在这种结构配置下，

输出级偏置会比典型的静态电流要高一些，但是

REF5050 的精度和稳定性保持不变。 

图 4 和 5 是使用 REF5050 和 REF5010 作为基

本模块进行配置的例子。 

 
图4：REF5010和REF5050在正、负并联基准

电源中使用。 

 

图 5:利用 REF5050 堆叠串联得到更高的参考

电压和利用 REF5010 来实现双电压并联基准。 

鉴于 RS 的大小适合所需的最大值输出负载，

使用 REF5050 或 REF5010 作为并联基准参考对最

大电源没有限制电压，因为大部分电压降和功率将

在 RS 上。因此，可以利用 REF5050 系列电压基准

来设计一些新颖的电路，例如负向，双输出和浮动

基准。另外，你可以堆叠（串联）多个器件从而获

得任何期望的参考电压。 

REF5050 的两端子结构具有优异的特性，这基

本接近于一个理想的稳压二极管。将具有并联模块

的 REF5010 进行串联连接，我们能够构建特别高的

电压参考（千伏特级），同时具有非常高的电压精度

和极好的温度稳定性。 

4.精密基准电压源的电平转换 

By Marek Lis 

由于电路拓扑结构的限制，一些高精度串联基

准电压不会提供较低的输出电压，如 1.25V 或更低。

但只要有负电源可用，还是有一些方法可以通过电

平转换，在现有的基本电路上，创建得到较低输出

参考电压。 

新建立的基准电压源，其初始精度和漂移与原

始基准电压源的性能紧密相关，同时外部放大器

（运算放大器）的输入电压失调和漂移，以及匹配

电阻要满足适当的最低要求。 

产生 1.25V 精确基准电压的方法之一是利用电

平转换，如图 1 所示。REF5025 的标称输出电压为

2.5V，利用 OPA376 驱动其 GND 引脚到-1.25V，即

可以通过电平转换得到 1.25V 的基准电压。OPA376

的最大输入失调电压和漂移分别为 ±25µV 和

±1µV/℃，只要电阻 R1/R2 的匹配度在 0.01%以内，

产生得到的 1.25V 基准电压其初始精度和温度漂移

https://www.ti.com.cn/product/cn/REF5025
https://www.ti.com.cn/product/cn/OPA376
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也能达到与 REF5025 媲美的性能。 

由此产生的 1.25V 基准可以在低至±1.35V 或

高至±2.75V 的电源中工作; 它也可以工作于不对

称电源+1.35V/-4.15V，+4.15V/-1.35V或他们之间任

何电压，只要总的电源电压不超过 OPA376 的最大

供电电压 5.5V 就好。 

图1：创建一个1.25V精密基准电压 

图2：利用INA149作为双输出精密基准电压

源。

图3：利用OPA192和REF5050构建不对称精

密基准电压源。 

为了得到更高输出的精密基准电压，还可以将

REF5010 与差分放大器 INA149 一起使用，如图 2 

所示。由于 INA149 是精密的单位增益（增益为 1） 

差分放大器，其最大增益误差为 0.02%，以及最大 

的失调电压 VOS 为 1100µV，温漂系数为 15µV/°C， 

将它与 10V 精密电压参考组合使用，可以得到一个 

0.011%的输入失调相关的误差（1100µV/10V*100%）

以及 1.5ppm/°C 温漂（15µV/°C/10V * 1E+6）。这些

参数是在 REF5010 规定的最大初始精度和温度漂

移以内，从而确保双输出精密基准电压（如图 2 所

示）仍保留了 REF5010 的初始精度和温漂。 

就供电电源而言，如图 2 的结构是可以工作在

+ 5.2V 的最小电压（REF5010 内部存在 200mV 的

最大压差）和-6.5V（INA149 的输出可以线性降低

至 1.5V 的负电源）。在高端，最高正电源可以高达

13V（受 REF5010 的最大总电压 18V 所限制），而

负电压，Vee仅受 IAN149 的总供电电压 36V 决定，

因此可以在-30.8V（如果 VCC=5.2V）下工作，或-

23V（如果 VCC=13V）。

如图 2 所示，使用差分或仪表放大器（INAs），

并采用极好镭射精调内部电阻，以及温度系数的匹

配，这和图 1 所示的方案相比，其性能更高，成本

更低。因为图 1 所示的方案需要进行外部电阻匹配，

而匹配度优于 0.1%的电阻价格昂贵。 

对于更高的电源电压工作，你还可以构建任意

精确的基准电压，使用基准电压 IC 如 REF5050，

以及一个高压精密放大器如 OPA192。通过适当缩

放 R1 到 R4 电阻的比例（见图 3），可以将标称参

考电压值配置成任何所需的电源大小。OPA192 的

最大输入失调电压为±25µV，温漂为±0.5µV/°C，可

以确保由此产生的精密基准电压（如图 3 所示）保

持了 REF5050 初始的精度和温漂，不过前提是外部

电阻要达到 0.01%匹配度。 

对于图 3 电路的线性工作，最小正电源电压

（+1.2V）是受限于 REF5050 的电压差 200mV。最

小负电源电压（-4.3V）是基于 OPA192 定义的高于

负电源的 300mV 输出摆幅。最大的正电源电压

（14V）是受限于 REF5050 最大输入电压（18V），

同 时 最 大 的 负 电 源 可 以 高 达 -34.8V （ 如 果

VCC=+1.2V）或-22V（如果 VCC=14V），这仅受限于

OPA192 的最大供电电压（36V）。 

有多种方法可以将一个精密基准电压通过电

平转换到任何所需的电压。但是，你也必须特别小

心，不仅要正确选择外部元件如运算放大器，INAs

和电阻，同时也要保证最小/最大工作电源电压不会

降低了原始电路的整体性能。

5.可调并联基准电压源

By Jose Gonzalez Torres 

你有没有遇到这样一种情景，在你最喜欢的两

个甜点之间进行选择，并同时在想“为什么我不能

https://www.ti.com.cn/product/cn/REF5050
https://www.ti.com/lit/pdf/slva789
https://www.ti.com.cn/product/cn/REF5010
https://www.ti.com.cn/product/cn/INA149
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同时拥有？”同样，工程师们在设计可编程基准电

压源时，每天都会遇到类似的问题。 

对于工程师来说，一个非常普通的目标就是低

功耗设计，这提供了一系列功能：如检测温度，启

动电脑，甚至提供你喜好的甜品。但是你知道吗，

为了能够低功耗运行，工程师也不得放弃了其他的

优点。为了实现低功耗，工程师通常必须设计具有

非常低电流的的基准电压，但在整个工作温度范围

内其精度损失严重。有没有一种办法能让工程师得

到他们喜欢的甜点（蛋糕）并且吃掉呢？我想你已

经有答案了。 

首先，我们来看看基准电压精度的意义，以及

影响精度的条件。我们利用 TL431 来进行分析。如

果你有类似于图 1 的电路，你可以设置电阻 R1 和

R2 来获取基于基准电压参考的期望的阴极电压

VKA。你可以在这里找到更多如何使用的应用笔记。 

 
图 1:电源电流限制器。 

VREF 并不总是处于其标称值上; 实际上，取决

于器件的工作条件，它总是有一定的偏移量。表 1

为 TL431 规格书中直接影响 VREF 的一些参数。 

还可以使用公式 1 来计算有效的 VREF，它加入

了这些参数（典型）的集体效应，假设 VKA=5V，

阴极电流为 2mA。 

 

这实际上是告诉你，对于 TL431，现在是有效

的 VREF=2.4899V，或精度为 0.2%，这不是特别明

显的差异。但是通常在高温时，达到其最大值，你

会得到 VREF=2.539V 或 1.78%的精度。 

 

表 1：TL431 电气规格。 

这对你的系统有什么影响？ 

在一个模拟电路环境中，整个范围内的电压漂

移可能是触发运算放大器的阈值，44.5mV 的最大

偏移/6mV 的最小偏移可能意味着调节和待机之间

的差异，这可能导致系统故障。但是，当你考虑使

用 TL431 作为模拟-数字转换器（ADC）的基准电

压源时，这个问题时变得更加严重。最低有效位

（LSB）电压是基于转换器位数的精度。假设相同

的条件，5V 供电的 8 位 ADC，其 LSB 为 19.53mV，

在典型工作过程中应该很不错（如在公式 2 中看到

的）。但是在整个温度下工作将会改变，系统可能正

在读取错误的数据或错误地运行。 

 

那么你如何解决精度问题并仍然保持低功耗

操作？一种解决方案是使用 ATL431，它功耗更低

的同时精度更高。在相同条件下使用 ATL431 设计

与 之 前 一 样 基 准 ， 你 将 得 到 一 个 有 效 的

VREF=2.499V（0.95mV），或 0.03%的精度。这样在

现实模拟环境中，会有更大的误差空间，但更重要

的是，你现在可以使用更高分辨率（12 位）的 ADC

（公式 3）： 

 

可以看到，只要在正确方向上做一小的改变就

可以得与 TL431 原始设计相媲美的结果。 ATL431

作为解决方案之一，它提供了足够低的功耗，同时

在精度上也有改进，关键是没有牺牲其他性能。最

后我们看到，即便妥协，也有可能获得二全齐美的

结果。 

第 2 章：基准电压源的应用 

1.基准电压如何影响 ADC 性能：ADC 的基本操作 

By Bonnie Baker and Miro Oljaca 

当在设计混合信号系统时，许多设计人员更喜

欢对每个元件进行分别检查和优化。这其实是一种

目光短浅的方法，如果是想在一天之内就完成一个

可行的设计方案的话，此方法还勉强可行。考虑到

系统中不同单元的配置，设计人员必须全面了解，

不单单只是各个单独的元件，还要知道它们对整体

https://www.ti.com.cn/product/cn/TL431
https://www.ti.com/lit/slva445
https://www.ti.com.cn/product/cn/ATL431
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系统性能的影响。 

当设计一个模数转换器（ADC）时，关键是要

了解这种器件与基准电压源和基准缓冲器的相互

作用。正如许多设计者一样，本系列的第 1 部分独

立地分析 ADC 的基本操作原理，然后再分析其性

能特性（影响准确性和重复性的系统特性）。第 2 部

分深入研究基准电压器件，再次探讨了其基本操作

原理及其细节对 ADC 性能的影响。第 3 部分涉及

到基准电压缓冲器，以及连接在后面的电容，以及

如何确保放大器稳定。我们会将理论假设的结果与

实测结果进行比较并简要分析驱动放大器、基准电

压源、转换器之间的相互影响，随后研究了 ADC 转

换结果中的误差来源。 

ADC 的基本原理 

图 1 显示了用于逐次逼近型（SAR）ADC 的基

准电压系统，我们将在分成三部分来研究。顾名思

义，ADC 是将模拟电压转换为一个数字（代）码。

整体系统精度和测量的可重复性取决于转换器如

何有效地执行这个过程。 

可以使用静态规格参数来定义转换的精度，而

用动态规格参数和定义测量的可重复性。通常，

ADC 静态参数是电压失调误差，增益误差和转换噪

声。ADC 的动态参数是信噪比（SNR），总谐波失

真（THD）和无杂散动态范围（SFDR）。 

 

图 1：SAR ADC 的基准电压系统 

静态性能 

图 2 显示了理想和实际（或非理想）一个 3 位

ADC 的功能。实际的传递函数中存在一个电压失调

误差和增益误差。在示例的电路中，我们只考虑

ADC 增益误差，转换噪声和 SNR。 

 
图 2：具有失调和增益误差的理想和实际 ADC 转

换函数。 

公式 1 描述了理想的（无误差）ADC 的典型传

递函数： 

 

其中 Code 是十进制形式的 ADC 输出代码，

VIN 是模拟输入电压（单位:V），n 是 ADC 的分辨

率（或输出码位的位数），VREF 是模拟值电压参考

（单位:V）。 

公式 2 显示 ADC 输出代码是直接与模拟输入

电压成正比，且与基准电压成反比。公式 2 也表明

了这一点输出代码取决于位数（转换器分辨率）。 

非理想 ADC 的直流误差是电压失调误差和增

益错误。将失调误差引入传递函数，并重写公式 1

得到公式 2： 

 

其中 VOS_ADC 是 ADC 的输入失调电压。增益误

差等于从 0 到满刻度的理想斜率和实际斜率之差。

增益误差可以是小数或百分比。如果你仅考虑增益

误差（无失调误差）对 ADC 的影响，可以将公式 1

重写得到公式 3： 

 
 

在这里增益误差 GEADC，可以表示为： 

𝐺𝐸#$% =
实际增益 −理想增益

实际增益
 

从公式 3可以看出增益误差因子添加到了VREF

的初始精度。输出代码是反向正比于基准电压加上

增益误差。基准电压芯片产生的噪声引起的直流误
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差会对 ADC 的增益精度产生反向影响。本系列的

第 2 部分将专门说明介绍基准电压源误差的影响。 

等式 2 和 3 合并得到最终传递函数如等式 4 所

示： 

 

要分析 ADC 转换噪声，可以检查 ADC 的转换

曲线中的代码转换点。这些是在模拟输入电压改变

时，数字输出从一个代码切换到下一个的位置。从

代码到代码的转换点不是单一的阈值，而是一个不

确定的小区间。 

图 3 显示了转换的不确定性是由内部转换器噪

声造成。该不确定区间是通过从一个代码到另一个

代码转换的重复性测试来确定。 ADC 的转换噪声

对转换器的信噪比(SNR)有直接影响。重要的是要

理解这种现象，这个系列的第 2 部分会更多关注基

准电压源的噪声特性。 

 

图 3：3 位 ADC 的转换噪声。 

动态性能 

图 1 中电路总的系统噪声为固有 ADC 噪声和

来自模拟输入缓冲电路和参考输入电压噪声的总

和。图 4 显示了一个 SAR ADC 的简化内部电路。

为了确定 ADC 的动态性能，我们可以利用 ADC 输

出数据的快速傅里叶变换（FFT）图，这是通过一

定周期采样 ADC 输出得到的 FFT 图。FFT 曲线提

供了 SNR，本底噪声水平和 SFDR 信息。 

 

图 4：SAR ADC 的简化电路图。 

在示例电路中，我们只对 SNR 规格有兴趣。图

5 提供了这些规格的 FFT 图。一个用于确定 ADC

电路中噪声有用的方法是：检查图 5 中的 SNR，

SNR 是信号功率均方根值（RMS）对噪声功率均方

根值（RMS）的比例。FFT 计算的 SNR 是几个噪声

源的组合，其中可能包括 ADC 量化误差和 ADC 内

部噪声。从外部看来，基准电压源和参考驱动放大

器也作为整体系统噪音。SNR 的理论极限是等于

6.02n+1.76dB，其中 n 是 ADC 位数（比特数）。 

 
图 5：来自 16 位转换器的 8192 个数据样本的

FFT 图。 

THD 量化了系统中的失真度。THD 是谐波分

量功率的（尖峰）平方和根（RSS）与输入信号功

率之比。例如，在图 5 中，谐波分量被标记“2nd”到

“6th”。RSS 计算也被称为几个值的平方和的平方根。

尖峰毛刺由于 ADC 的非线性导致出现在输入信号

频率的倍数（基频频率）上。绝大多数制造商使用

前 6 到 9 次谐波分量来进行 THD 计算。 

如果 ADC 在 FFT 图中产生尖峰毛刺，则可能

是转换器有一些积分非线性误差。此外，毛刺可以

通过信号源或来自输入信号来自参考驱动放大器。

如果驱动放大器是罪魁祸首，放大器可能会出现交

越失真，或者可能是临界稳定，压摆率受限，带宽

受限或无法驱动 ADC。 
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来自电路中其他地方的注入噪声，如数字时钟

源或市电的频率也可以产生 FFT 结果中的毛刺。

SNR 和 THD 的组合可以确定器件的信号噪声和失

真（SINAD：信纳比）。许多设计者将 SINAD 称为

“THD”加噪声“或”总失真“。SINAD 是的 SNR 和

THD 进行 RSS（均方根）计算得到的; 也就是说，

它是低于一半的采样频率下（不包括直流），基波输

入信号的均方根值与所有其他频谱分量的均方根

值之和。而 SAR ADC 转换器的 SINAD 理论最小值

等于理想的 SNR，即 6.02n+1.76dB，即 SINAD 计

算公式为： 

 

SINAD 是一个重要的品质因素，它用一个简单

的计算公式用来计算 ADC 的有效位数（ENOB）（公

式 6）： 

 

在转换器数据的 FFT 图中，平均本底噪声（见

图 5）是在 FFT 图内所有 bin（区间）的 RSS 组合，

但不包括输入信号和信号谐波。可以选择样本数量

与 ADC 位数，以便使本底噪声低于任何我们感兴

趣的毛刺谐波信号。有了这些考虑，理论平均 FFT

本底噪声（以分贝为单位）为： 

 
其中 M 是 FFT 数据点数量，ENBW 是 FFT 窗

函数的等效噪声带宽。对于 12 位 ADC，FFT 的合

理采样点个数为 4096，这将产生-107dB 的理论本

底噪声。 

结论 

对于图 1 的应用电路，ADC 的增益误差，转换

噪声和 SNR 参数会产生影响。本系列的第 2 部分

将研究基准电压的直流精度和噪声对系统性能的

影响。 

2.基准电压源如何影响 ADC 性能：SAR ADC 基准

电压系统的设计和性能 

By Miro Oljaca and Bonnie Baker 

由于我们已经研究了一个模数转换器（ADC）

基本的操作原理（没有考虑基准电压），分析了性能

特点对系统精度和测量可重复性的影响，现在我们

来重点关注用于逐次逼近寄存器（SAR）ADC 基准

电压源的设计和性能系统。这也将通过一个实例来

演示如何设计一个用于 8 至 14 位 ADC 的外部基准

电压源。 

选择正确的 VREF 拓扑 

基准电压可以选择两端子并联或是三端子串

联结构。图 1 的左侧显示为一个两端并联基准电压

源，其中整个 IC 集成到了并联基准中与负载并联

工作。采用并联基准电压源，输入电压通过电阻连

接到器件阴极。这种器件的典型初始电压精度可以

从 0.5%到 5%，而温度系数约为 50 至 100µV/°C。

并联基准电压源可以用来构建正向，负向，浮地基

准电压源。 

 

图 1：基准电压配置。 

三端子串联基准电压源（图 1 右侧所示）与负

载串联一起工作。由内部带隙电压与内部放大器一

起产生输出基准电压。串联基准电压在输出和地之

间产生电压，同时向外部提供负载电流。随着负载

电流的增加或减少，该基准电压始终保持在 VOUT。 

串联基准电压源器件的典型初始电压精度可

以从 0.05%以 0.5%，而温度系数低至 2.5ppm /°C。

因为串联基准优越的初始电压精度和整体的温度

性能，可以利用这种类型的器件来驱动精密ADC的

基准引脚。超过 8 或 14 分辨率的 ADC，其最低有

效位（LSB）的精度为分别为 0.4%和 0.006%，一个

外部串联基准电压可以确保实现预期的转换精度。 

串联基准电压的另一个常见应用是在传感器

调节中。特别的，一个串联基准电压是用在桥式传

感器应用之中，这些应用中存在热电偶，热电堆和

pH 传感器。 

ADC 中串联基准电压的初始精度为 AD 转换

过程中提供了基准电压。输出电压的任何初始不准

确度都可以用硬件或软件进行校准。此外，温度系

数，线调整率，负载调整率或长期漂移等都会导致

基准电压源的输出精度变化。串联基准电压在这些

参数中都能提供更好的性能。 

了解基准电压源的噪声 

从本系列的第 1 部分知道 ADC 只有一个功能：

将输入电压与参考值进行比较电压，或基于输入信
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号和基准电压创建输出代码。第 1 部分给出了一些

图表和公式来描述 ADC 器件的基本传递函数，以

及其噪声特性。公式 1 为如图 2 所示理想 ADC 的

典型传递函数： 

 
其中 Code 是十进制形式的 ADC 输出代码，

VIN 是 ADC 的模拟输入电压，n 是 ADC 的位数

（bits），VREF 是基准电压的模拟值(量)。 

    
图 2：理想的 3 位 ADC 传输函数。 

公式 1 表明，基准电压源中的任何初始误差或

噪声都可以通过转换为增益误差体现在 ADC 输出

代码中。从 ADC 的负向满量程输入到正向满量程

度输入测试几个点，可以很清楚地看到基准电压的

噪声是 ADC 输入电压的函数。要评估电压基准噪

声以及整体噪音，有必要接近负向满量程和正向满

量程测量噪音。 

图 3 显示了测量基准源噪声的结果和系统中的

ADC 噪声。整体噪音不是恒定的但线性依赖于

ADC 的模拟输入电压。设计这种类型的系统时，请

务必保持基准电压源的噪声要低于 ADC 的内部噪

声。图 1 中二种拓扑产生的噪声大小，在整个频率

范围内是差不多的。串联基准电压中的电压噪声主

要来自带隙和输出放大器。这两个分量都在 1/f 区

以及宽带区产生噪声（见图 3）。 

 

图 3：ADC 输出端的总噪声与 ADC 输入电压

的关系。 

基准电压源的 1/f 噪声 

在绝大多数串联基准电压源规格书中，规格定

义输出电压噪声的频率范围为 0.1 至 10Hz，即包含

图 4 中的 1/f 区域。在更高的频率范围内，宽带噪

声取代了 1/f 区域中的噪声，通常称为 “粉红噪声”。 

 

图 4：频域中的电压噪声区域。 

基准电压源的宽带噪声  

一些制造商提供了基准电压源的输出噪声密

度规格。这种规格是通常用于宽频带区域的噪声，

比如在 10KHz 的噪声密度。宽带噪声是存在于更高

的频率区间，也被称为“白噪声”或“热噪声”。 

在基准电源源输出端，增加了一个低通滤波器

频率会降低输出端的宽频带噪声。这个滤波器是由

电容器，以及电容等效串联电阻（ESR）和输出放

大器的开环输出阻抗构成（见图 5）。 

 

图 5：串联基准电压源和 ADC 之间的低通滤

波器。 

表 1 给出了 TI 的 REF5040 测量的噪声结果，

这是在不同的频率带宽以及接不同的外部电容（值

和类型）下的比较。这些测量表明约 0.1Ω的低 ESR

的陶瓷电容，与钽电容 ESR 约为 1.5Ω相比，噪声

有增加的倾向。这种趋势是由输出放大器的稳定性

问题以及增益峰值造成的。 

https://www.ti.com.cn/product/cn/REF5040
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表 1：REF5040 在不同带宽下的测量噪声（采用不

同的电容值和电容类型） 

正如我们前面提到的，基准源中的两个噪音源

是内部输出放大器和带隙基准源。图 6 中 REF5040

的内部原理图显示 TRIM 引脚是直接接到带隙基准

源。在 TRIM 引脚增加一个外部电容就建立了一个

低通滤波器，可以提供近似的-21dB 带隙基准源的

宽带衰减。例如，一个小的 1µF 电容就会增加在

14.5Hz 处增加一个极点，在 160Hz 增加一个零点。

如果你需要更多的衰减，还可以使用一个较大值的

电容来代替 1µF 电容。如，一个 10µF 电容的转折

频率为 1.45Hz。这个低通滤波器会降低带隙噪声。

将 1µF 电容连接到 TRIM 引脚，REF5040 总输出均

方根（RMS）噪声会降低 2.5 倍。 

 
图 6：使用 TRIM 引脚过滤掉 REF5040 带隙噪

声。 

结论 

图 7 显示了一个完整的电路图，它可以用于一

个 8 到 14 位转换器。基准电压源的精度在这个系

统中是很重要的; 然而，你也可以用硬件或者软件

校准任何初始不准确度。另一方面，消除或减少基

准噪声仍然需要一定程度的表征和硬件滤波技术。 

 
图 7：8 位至 14 位转换器的基准电压电路。 

3.基准电压源如何影响 ADC 性能：为 16 位 ADC

转换器设计基准电压源 

By Bonnie Baker and Miro Oljaca 

现在是时候来挑战一下适用于 16 位以上的转

换器基准电压设计了。我们还将继续研究优化滤波

器噪声，以及相应的补偿方式。 

降低基准电压噪声的基础知识 

正如本系列的第 2 部分所讨论的那样，这两种

噪音来源是内部输出放大器和带隙基准。仍以第 2

部分所述的基准电压源来配置 8 至 14 位 ADC 作为

起点继续讨论。 

任何转换器的最低有效位（LSB）的大小在 5V

系统中等于 5V/2N，其中 N 是转换器位数。此电路

中 8 位 LSB 大小为 19.5mV，14 位 LSB 大小为

305µV。基准电压噪声的目标值应小于这些LSB值。

在输出端加一个外部电容构建得到一个低通滤波

器，从而减少了电路的带隙噪声。再增加另一个电

容作为无源低通滤波器可以进一步降低该电路的

输出噪声。 

图 1 显示了 TI REF5025 基准电压系列的参考

设计。在这个设计中，1µF 电容 C1，在内部带隙基

准处，可以提供至少 21dB 的噪声衰减。电容 C2，

与内部放大器开环输出电阻 RO 一起，在 VREF_OUT

引脚进一步降低了基准电压的输出噪声。在这里，

10µF 的陶瓷电容 C2 等效串联电阻（ESR）为 200mΩ。 

 

图 1：适用于 8 位至 14 位 ADC 的基准电压

源。 

图 2 显示了图 1 电路输出信号的快速傅里叶变

换（FFT）图。可以看到，输出噪声电平在 9kHz 左

右达到峰值，这是因内部放大器是接到容性负载 C2

上面产生的。这个峰值也是所测噪声主要的贡献者。 

https://www.ti.com.cn/product/cn/REF5025
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图 2：图 1 所示电路的 VREF_OUT 信号的 FFT

图。 

输出噪声，通过频率高达 80kHz 的模拟表进行

测量，其值约为 16.5µVRMS。如果将基准电压连接

到输入端 ADC，65kHz 频率范围内测得的噪声为

138µVPP。这个噪音水平结果使得图 1 电路可以做

为 8 至 14 位转换器的基准电压源。 

降低 16 位以上 ADC 的基准电压噪声 

由于图 1 中的基准电压电路会引入过多的噪声

到 16 位以上的转换器中，所以增加另一个低通滤

波器可以进一步降低基准电压源的输出噪声。该滤

波器由一个电阻 R1（10kΩ) 和一个电容 C3（10uF），

如图 3 所示。这个新增的 RC 滤波器，其转折频率

为 1.59Hz，这会减少宽频带噪声以及极低频率的噪

声。 

 

图 3：R1 和 C3 作为低通滤波器增加到基准电

压源电路中。 

图 4 可以看到，R1 和 C3 的增加对该系统的输

出噪声有显着性的影响，9kHz 的噪音尖峰消失了。

图 3 中的基准电路的输出噪声变为 2.2µVRMS 或

15µVPP，这减少近 90%。这种改进带来了噪声水平

如此之好，以至可以用于高达 20 位的 ADC 电路中。 

虽然结果看起很诱人，但是 R1 需要抽取电流，

会在其上产生电压降，这会 ADC 参考引脚上的电

压大小，有可能造成转换错误。因此，这个新电路

的输出将无法充分驱动ADC的输入基准电压引脚。

要实现这一点，需要在低通滤波器后增加一级缓冲

器。 

 

图 4：增加了 RC 滤波器后电路的 VREF_OUT 信

号 FFT 图。 

给基准电压电路增加一个缓冲器 

图 5 为一个 ADC 在转换过程中的基准驱动电

流的波动情况。该信号是用低电容探头，在 ADC 基

准电压引脚和 VREF_OUT 引脚通过 10kΩ 电阻 R1 测

量得到。图 5 中上方的即为 ADC 转换的触发信号，

当 ADC 接收到一个触发信号时，即为启动新的转

换。对于转换开始和每个输出代码比较，ADC 的电

压基准电路需要不同大小的电流（如下方的曲线所

示）。因此，连接到 ADC 的基准电压必须能够有效

地适应这些高频波动，同时保持极强的稳定性。 

 
图 5：ADC 基准参考输入所需的驱动电流 

图 6 为一个能够完全驱动高分辨率 ADC 的基

准电压源。在这个电路中，TI 的 OPA350 是在低通

滤波器（R1 和 C3）之后作为缓冲器加到了图 3 中

的电路中。OPA350 驱动的是一个 10µF 滤波电容

C4 和 ADC 的参考输入引脚。图 6 在 OPA350 输出

端测得的噪声，其值为 4.5µVRMS或 42µVPP。OPA350

输入偏置电流在 25°C 时为 10pA。这个偏置电流流

经 R1，会得到一个固定的 100nV 压降。这个电压

降不随 ADC 的位数变化而改变。的确，OPA350 的

输入偏置电流也会随着温度变化，但是可以到看其

最大电流在 125°C 时仍不超过 10nA。这样在整个

100°C 的温度范围内变化为 100µV。 

https://www.ti.com,cn/product/cn/OPA350
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图 6：带有附加缓冲器和输出滤波器的基准电压电

路。

让我们来仔细看看 R1 上的压降。这个压降会 

添加到 REF5025 和 OPA350 引发的误差中。  

REF5025 输出的初始误差为±0.05%，全温度范围内 

温漂为 3ppm/°C。使用 4.096V（REF5040）基准电 

压时，初始基准误差在室温下等于 2.05mV，而在 

125°C 时会再增加 1.23mV。因此，基准电压输出误 

差是远大于由 R1 和 OPA350 的失调和输入偏置电 

流变化产生的误差。

放大器稳定性

最后来看一下图 6 中的电路。如果 C4 和

OPA350 的开环输出电阻（RO_OPA350）改变了开

环电压增益（AOL）曲线的话，这样会造成系统临

界稳定，OPA350 的稳定性可能会受到影响，为了

说明这种现象，如图 7 所示输出电容 C4，其 ESR

为 0.2Ω，而 OPA350 的开环输出电阻（为 43Ω），

它们是如何改变了 OPA350 的 AOL 曲线的。可以

使用这些曲线很快地判断电路的稳定性。

一个电路具有良好稳定性，其运算放大器变化

后的 AOL 曲线和闭环电压增益（ACL）曲线的闭

合速度应为 20dB/十倍频程。该 OPA350 的开环输

出电阻为 43Ω，C4（RESR_C4）的 ESR 为 200mΩ。

对应的极点和零点位置为：

根据图 7 的频率响应曲线可知，图 6 中的电路

是稳定的。

图7：具有RC负载缓冲器的频率响应。 

不幸的是，这篇文章中的基准电压设计由于温

漂和初始增益误差，从而降低了ADC的性能。所以，

对于具有更高性能的21+位ADC系统基准电压源设

计，可能需要重点处理这些问题。

4. SAR ADC PCB 布局：电压参考信号布局

By Luis Chioye 

在设计高性能数据采集系统时，你可能要仔细

选择一个精确的模拟-数字转换器（ADC）和其他器

件模拟前端调节电路。花了几个星期的设计，进行

仿真模拟和电路优化后，你会很快进行电路板布局，

以应对紧张的项目周期。一周后，第一块原型电路

板拿到了并进行测试，然而，令你感到惊讶的是，

电路并没有按预期工作。

这种情形曾经发生在你身上吗？

PCB布局是对于实现预期的ADC性能至关重

要。在设计混合信号电路时，应该开始从接地设计

开始，通过PCB器件布局的和信号走线优化，将设

计划分为模拟，数字和功率部分。

参考路径是ADC布局中最关键的，这是因为所

有转换都是基准电压的函数。在传统逐次逼近(SAR) 

ADC架构中，参考路径也是最敏感的，因为基准引

脚上呈现出为一个动态负载。

由于基准电压在每次转换期间被多次采样，高

电流瞬变会出现在这个端子上，其中ADC内部电容

器阵列在输出位发生改变时进行开关和充电。基准

电压在每个转换时钟周期内必须保持稳定，并且稳

定为所需的N位分辨率，否则的话会出现线性误差

和丢码错误。

图1显示典型的12位SAR ADC基准端子上的转

换阶段期间的电流瞬变。

https://www.ti.com.cn/product/cn/REF5040
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图1：12位SAR ADC基准引脚上的电流瞬变。 

由于这些动态电流，需要使用高品质旁路电容

(CREF)对基准引脚进行去耦合。此旁路电容用作为

一个电荷存储器，可以在高频瞬变电流期间提供瞬

时充电电流。应该将基准旁路电容放置在尽量靠近

基准引脚的位置上，连线尽可能短并使得连线保持

低电感。 

图2显示了ADS7851的电路板布局示例，它是

一个具有两个独立内部基准电压的14位双通道

ADC布局图。 

 
图2. 具有两个独立内部电压基准的双ADC布局示

例图。 

在这个四层PCB电路板示例中，设计人员在器

件正下方使用了可靠的接地平面，并将电路区域划

分为模拟和数字部分，这样让敏感输入信号和基准

信号远离噪声源。采用的是10µF，X7R级，0805尺

寸的陶瓷电容器  (CREF-x) 来旁路REFOUT-A和

REFOUT-B基准输出。为了以实现最优性能，并且

将他们连接至使用0.1 Ω串联电阻上，以保持总体阻

抗在高频时较低且恒定，同时采用宽的走线来减少

引线电感。 

强烈建议把CREF与ADC放在同一PCB层上，

还应该避免在基准引脚和旁路电容之间放置任何

过孔。ADS7851的每一个基准接地引脚都应有单独

过孔接地，而每个旁路电容到接地的连接是低引线

电感连接形式。 

如果使用的是需要外部基准源的ADC，应该尽

量减少参考信号路径中的引线电感，这包括从基准

源缓冲器输出到旁路电容，再到ADC的基准输入。 

图3显示了一个18位ADS8881SAR ADC的布局

示例，它使用外部基准和缓冲器。通过将退耦电容

放置在引脚的0.1英寸范围以内，并且将其与宽度为

20mil的PCB走线和多个15mil大小的接地过孔相连，

这样可以保持基准电容和REF引脚之间的电感保持

小于2nH。建议仅使用一个10µF，X7R级，0805尺寸

陶瓷电容，额定电压至少要10V。 

基准缓冲器电路到REF引脚的走线长度要尽可

能的短，以确保快速稳定响应。 

REF引脚合适的去耦对于实现最优性能极为关

键。此外，在参考路径中保持低电感连接会使得基

准驱动电路在转换期间保持稳定，会使你向获得所

需的效果又走进了一步。 

 
图3. 具有外部基准和缓冲器的ADC的布局示例

图。 

如果想更深入了解，可以参考ADS8881和

ADS7851数据手册中的PCB布局指南部分。 

5.为 ADC 设计基准电压源 

By Peggy Liska 

高精度数据采集系统的设计必须要最大限度

地减少来自系统中各组件的误差，如由数据转换器

的基准输入上的引入的开关瞬变。在逐次逼近SAR 

ADC中，其内部电路是接通和断开不同的电容负载，

这在整个转换周期内会导致开关瞬变。其他数据转

换器，如delta-sigma ADC和数字-模拟转换器（DAC）

也会在基准引脚上产生开关瞬变。 

图1显示了SAR ADC的简化构架。在操作过程

中，ADC内部的开关S1和S2控制采集和转换周期。

当S1闭合并且S2打开时，由于阻抗改变，输入会产

生瞬变。有专门的详细技术资源，将讨论如何优化

输入电路以最大限度地减少输入瞬态的影响，例如：

单端多路复用的16位1MSPS数据采集参考设计。但

在这里，我们聚焦在基准输入引脚（VREF）上的瞬

https://www.ti.com.cn/product/cn/ADS8881
https://www.ti.com.cn/product/cn/ADS7851
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变，因为这些瞬变及其效果对系统性能的影响往往

在系统级设计中被忽视。 

 
图1：简化的SAR ADC内部架构。 

SAR ADC的VREF引脚内部是连接到一个电容

DAC（CDAC），在图1中以红色高亮显示。图2提供

了简化CDAC构架更详细的结构。CDAC是一个二

进制加权电容器阵列，它用来确定与基准电压相比

最匹配输入电压的数字量。关键点是基准输入引脚

连接到二进制加权电容阵列，这可能会导致在转换

周期内施加到VREF引脚的基准电压发生变化。阵列

中的电容不会与基准源处于同一电位，因此将电容

连接到外部基准电压时会出现大的浪涌尖峰电流。 

 
图2： CDAC内部架构-开关电容阵列。 

图3显示了在整个转换周期中基准输入电流的

尖峰，可能达到10mA级别，但持续时间很短（纳秒

级）。 

 

图3： SAR ADC的VREF引脚上瞬态切换信号。 

为了获得最佳的精度，将基准电压连接到SAR

输入需要响应大而快的电流尖峰。这些快速开关电

流瞬变会导致电压降（因为基准电压源的高输出阻

抗）。这个电压降直接影响到基准输出电压，以及到

ADC引脚VREF输入电压，这么导致ADC转换误差。 

为了减少开关瞬变引入的误差，基准电压应在

二个电流尖峰之间重新设定为期望的输出电压。假

设负载非常小并且变化缓慢，单独的基准电压源可

提供一个非常准确和稳定的电压。但是由于这些电

流尖峰持续时间很短，但是幅值很大，参考经常通

过一个高速运算放大器缓冲（见图4）。此外，在引

脚处放置一个电容可以提供瞬时所需要的电流。 

虽然高速运算放大器瞬态响应的角度下看来

很不错，但它们一般对直流精度没有优化，如失调

电压，线性度和温漂等。因此，很难找到既符合直

流精度的，同时也具有良好瞬态响应的缓冲器。在

一些情况下，包含两个放大器的放大器拓扑可能会

实现这一挑战性目标。前面提到的数据采集基准设

计指南详细地解释了这一种拓扑，并涵盖了基准电

压，缓冲放大器和相关滤波器组件的选择。 

 

图4：使用高速放大器的基准电压电路。 

为了简化所需的系统级设计的工作量，必须最

大幅度地减少开关瞬变对基准引脚的影响，TI的

REF6000基准电压系列集成了基准缓冲器。图5所示

这种集成在一个简化的数据采集系统中。优化的内

部缓冲器能够对很好地对数据转换器基准引脚上

产生的瞬变进行响应。同时也针对DC性能进行了

优化。集成基准电压和基准缓冲器的设计同时也减

少了电路板面积。 

 

图5：使用集成缓冲器的高精度基准电压电路。 

对于VREF引脚输入言，采用这种集成方法， 

ADC输入VREF引脚的性能得到优化，如高带宽，低

输出阻抗，直流优化特性。 

表1比较了理想ADC和基于不同基准电压电路

的ADC噪声和失真性能。你可以看到没有基准缓冲

器的话性能会下降。比较集成基准缓冲器到外部缓

冲器的结果，可以看到集成缓冲器基准的性能最佳。 

https://www.ti.com.cn/product/cn/REF6025
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表1：一个18位的ADC，在以1MSPS和10kHz输入

频率进行采样时，采用各种缓冲器的性能比较。

第 3 章：使用基准电压作为灵活的低漂移直流基准

电压或电流源

1.双基准电压源

By Ying Zhou 

开发一个低漂移系统是很困难的，特别是当使

用双极性输入信号时更是如此。如图1中显示的双

向电流检测的应用中，需要使用两个匹配很好的低

漂移基准电压源。其中第一个基准电压VREF定义

ADC的满量程范围，还需要另一个偏置电压，VBIAS，

来 对 双 极 性 信 号 进 行 电 平 转 换 ， 需 要 使

VBIAS=VREF/2。这样的话，ADC的正负摆幅相等。本

系列将讨论生成两个基准电压的三种拓扑结构。

图1：低漂移双向单电源低端电流检测系统。 

如图2所示，使用两个单独的基准电压是一个

简单直接的方法。

图2：解决方案1：采用两个单独的基准源。 

对于图1中的应用，VREF和VBIAS是3.0V和1.5V。

表1列出了几对低漂移基准型号。考虑到漂移，精度

和成本，针对3V基准电压时，REF5030A是一个很

好的选择。不幸的是，低漂移、固定的1.5V参考却

不容易获得。在这种情况下，你可以选择一个1.25V

的基准，如LM4140B，但是其会使ADC正负压摆范

围不平衡（一致）。

表1：低漂移基准电压漂移和精度比较。 

如果使用分压器给出3V基准电压，则可以采用

第二种解决方案，如图3所示。 

图 3：解决方案 2 显示了一个基准+分压器+缓

冲器。

这里，VBIAS 的漂移，如公式 1 所示，由基准漂

移 δREF，电阻分压网络漂移 δRDIV，和缓冲放大器漂

移 δBUF 所构成。 

对于一个相类似的低漂移解决方案，选择 0.1%，

5ppm/℃的温度漂移的电阻。考虑到放大器的满量程

范围为 1.5V，缓冲放大器的偏移量不是特别明显。

要满足输入偏移电压误差为 0.1%和 1ppm/°C 漂移

误差的目标，所选择的放大器应该小于具有 1.5mV

的输入失调电压和 1.5µV/°C 漂移。表 2 显示了为

该解决方案可以选择的器件。更多有关元件选择的

详细信息，请参阅低 TI Designs 参考设计库中的漂

移双向单电源低端电流检测参考设计。

 
表 2：解决方案 2 所需的器件（基准+电阻分

压器+缓冲器）。 

这里快速小结下两种方案：

•解决方案 1 是一个简单直接的方法，但仅限于

固定基准输出。VBIAS 不一定是 VREF/2。 

•解决方案 2 仅使用一个基准，因此 VBIAS 的漂

移将跟踪 VREF 的漂移而变化。由于电阻可以调整，

因此，当 VBIAS≠VREF/2 时，此解决方案具有很大价

值。缺点是，这个解决方案需要更多的器件。

https://www.ti.com.cn/product/cn/LM4140
www.ti.com/lit/slva789
https://www.ti.com.cn/product/cn/REF5030
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图 4 显示了使用双输出电压的第三种解决方案

参考（REF2030）从一个参考中提供 VREF 和 VBIAS

芯片。两个独立的缓冲器生成 VREF 和 VBIAS 来自带

隙 电 压 。 内 部 电 阻 的 大 小 合 理 配 置 使 得

VBIAS=VREF/2。表 3 列出了 REF2030 的主要规格参

数。 

 

图 4：解决方案 3（REF2030 双输出基准电压）。 

 
表 3：REF2030 规格参数。 

现在我们已经看到了三种不同拓扑来生成两

个基准电压，现在来比较解决方案性能，这从三个

角度来看：总体误差，漂移跟踪和输出之间的匹配。 

总体误差 

公式 2 将以百分比(%)形式转换为百万分之一

(ppm)： 

 
每个电压输出的总体误差性能指标取决于其

初始精度和温度范围的漂移，如公式 3 所示： 

 

在解决方案 1 中，由于 LM4140B 数据手册没

有给出典型的漂移大小，我们使用 70°C 的温度范

围的最大漂移规格进行计算。在解决方案 2 中，

REF5030A，电阻网络和一个缓冲器一起产生得到

VBIAS。因此，初始精度和漂移可以表示为这三个误

差源的根平方和（RSS），如公式 1 所示。由于

REF2030 和 REF5030A 使用箱形法（Box method）

确定温度漂移，用于计算的温度范围是整个工作范

围，或 165°C。 

表 4 显示 VREF 在解决方案 1 和解决方案 2 中

具有相同的性能时，其 VBIAS 输出的误差会大很多。

需要注意的是，VBIAS 在解决方案 2 中的误差包括

来自 VREF 的误差。由于两个输出上的高初始精度和

低温度漂移，解决方案 3 在三个解决方案中误差最

低。 

 

表 4：每种输出电压误差贡献比较。 

漂移跟踪和匹配 

双输出系统的另一个重要技术规格参数是漂

移跟踪，它描述特定温度范围内二个电压之间匹配

度，计算方法如公式 4 所示。图 5 显示了 REF2030

漂移跟踪性能典型值。 

 

 
图 5：VREF 和 VBIAS 跟踪与温度的关系曲

线。 

由于解决方案 1 是采用两个独立的基准电压，

理论上这两个基准可能不会直接跟踪彼此，所以跟

踪是其最大值温度漂移的 RSS 值（11 ppm/°C）。由

于 LM4140B 额定工作温度范围是从 0°C 到 70°C，

所以漂移跟踪也仅适用于此温度范围。 

在解决方案 2 中，因为 VREF 中的误差在两个

输出上同时存在的，VREF 和 VBIAS 之间的漂移跟踪

δ跟踪仅取决于来自电阻网络（δRES）和缓冲器的漂

移（δBUF），如公式 5 所示： 

 

如果给定初始精度误差，可以计算以 RSS 形式

表示输出的匹配程度（在温度为 25ºC 时），计算方

法如公式 6 所示。 

 
表 5 是一个比较总结。解决方案 2 中，漂移跟

踪和输出匹配很大程度上取决于电阻的精度。在跟

踪两个输出的解决方案 2 略好，输出的匹配是比解

https://www.ti.com.cn/product/cn/REF2030
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决方案 3 差得多。实际上，解决方案 3 要约好

900ppm。即方案 3 在 450°C 范围变化时，仍然能实

现和方案 2 一样的精度。 

 

表 5：输出匹配和漂移跟踪的比较。 

从这个比较中，可以看到解决方案 3 在大多数

情况下具有最佳的整体性能。但实际上，工程师必

须考虑除性能以外的更多因素。那么让我们来看看

这三种方法放一起来比较所占用的 PCB 空间和成

本。 

占用的空间和成本 

除了系统性能外，在高密度应用设计中，PCB

面积要求变得十分关键。图 6 中给出了每个解决方

案的所需 PCB 空间一览（未考虑去耦电容器）。 

 

图 6：三种解决方案所占用的 PCB 空间。 

表 6 显示了所需空间的简单计算（只考虑器件

本体尺寸）。通过集成双输出方案，只需要一个封装

尺寸为 4.64mm2 的 PCB 面积即可实现，相对于方

案 1 和 2，REF2030 减少了 83%和 67%的总空间。

从成本角度来看，REF2030 比方案 1 低 30%，比方

案 2 低 30%。 

 

表 6：所有三种解决方案占用的空间和成本。 

小结 

表 7 比较了所有三种解决方案。 

解决方案 1 由两个独立的基准电压构成，思路

非常简单，易于实现。然而，缺点也是显而易见的：

它在电压选择方面的可用性有限，二个输出之间没

有直接的漂移跟踪。此外，使用两个低漂移高精度

基准成本是非常高的。 

 
表 7：所有三种解决方案最终比较 

解决方案 2 需要更多元件和电路板空间，其成

本更低，漂移跟踪比解决方案 1 更好。解决方案 2

中 VBIAS 的精度比解决方案 1 要差，因为它取决于

VREF 的漂移，分压器和缓冲放大器。其优点是，解

决方案 2 在设计不同的偏置电压方面很灵活，尤其

在 VBIAS≠VREF/2 的应用场合中。 

解决方案 3 最显着的区别在于它是单芯片解决

方案，这种设计具有最佳的初始精度，以及更低的

成本和更小的 PCB 空间。事实上，和解决方案 2 相

比，其输出匹配率提高了 90%，且只占 67%的空间，

成本还降低了 30%。换句话说，如果你是针对性的

一个低漂移系统，并不想为实现高精密性能付出太

高代价的话，解决方案 3（REF2030）会是一个不错

的选择。 

2.精密的单输出基准电流源 

By Zachary Richards 

拉电流源和灌电流源是模拟电路的重要组成

部分，从有源模拟电路的简单偏置电路到电流电容

积分器复位和振荡器结构。实现电流源的一种方便

的拓扑是用运算放大器来驱动场效应晶体管（FET），

串联一个小的串联电阻并采样其上的电流作为反

馈来产生一个电流源。图 1 描述了这种拓扑。 

 

图 1：通过反馈产生的拉电流源和灌电流源电

路。 

如图 1 所示，两个电路都是利用负反馈强制在

RSET 电阻两端产生电压，灌电流和拉电流之值为

（等式 1 和等式 2）： 
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为了能让电流变为可以使用的直流电，分子在

公式 1 和 2 必须是定值。最简单的方法实现这一点

是使用并联基准电压源，如图所示图 2。 

 
图 2：通过基准电压反馈生成的灌/拉电流

源。 

请注意，在图 2 中，RLIM 电阻会降低过多的

输入电压并限制通过基准电压的电流。此外，一

个可调参考电压（如 LMV431）可以强制反馈电

压达到其最小值 ，这提供了一个重要的优势，将

会在后面探讨。将公式 1 和 2 重写为公式 3 和 4： 

 
将公式 3 和 4 结合起来，因为它们是完全一样

的，得到公式 5，可以求出产生任意 ISET 电流值的

RSET： 

 

必须在 FET 和 RSET电阻两端保持一定的裕量，

这限制了此拓扑的输出电压范围。最小化强制反馈

电压可以使输出电压有效范围达到最大。等式 6 和

7 分别描述了有效输出电压区域内部和外部的拉电

流源/灌电流源的行为： 

 

任意可调基准电压的内部 VREF 大约为 1.24V。

它通过带隙基准产生，这个特定的电压将最终确定

整个拓扑的限制。图 3 是灌电流源特性的示例（包

括线性电流压降），RSET 值为 124Ω。 

 

图3：灌电流源与输出电压特性 

在此，用双极结型晶体管（BJT）代替FET拓扑

结构可能会导致裕量需求略高，尽管最终这种替代

应该表现出来几乎完全相同。理想的电流源是电路

理论中的基本单元。虽然任何物理现实总是偏离理

想，但是了解这些缺点背后，可以减轻或避免它们

是很有意义的。在这种拓扑的情况下，你已经看到

了输出电压范围影响输出电流，以及基准电压在减

小此影响过程中扮演了重要的角度。 

3.单反馈器件构成的基准电流网络 

By Zachary Richards 

产生任意大小的直流电流是一件简单的事情，

只需要运算放大器反馈和一个基准电压源。但是，

如果要得到一些任意数量（例如N）的灌电流源（或

拉电流源），且每一个电流大小也是任意的，也许需

要某些复杂的模拟电路。参考电压的产生只需要单

一的实现，但是重复灌电流源整个反馈部分则让设

计成本和空间大量增加。所以问题就出来了：是否

有一种办法，只采用单一反馈源来实现一个偏置网

络？答案是肯定的，虽然它有点复杂，而且必须满

足一定的条件。图1即为这样的一个网络（仅以灌电

流源作为分析）。 

 
图1：灌电流（源）网络。 

金属氧化物半导体场效应晶体管（MOSFET）

的源极电压，VS和RSET电阻决定每条支路的（灌）

电流大小; 通过将外部支路的反馈移除（即，对于

所有N> 1），则无法对VSN直接进行控制。因此，必

须仔细选择RSETN来生成期望的任意第N支路（灌）

电流ISINKN。 

检查图1，公式1定义了第N个支路和第1个支路

https://www.ti.com.cn/product/cn/LMV431
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的电流比： 

 

重新整理公式1，求解R1至RN电阻比率MRN，得

到公式2： 

 

那么偏置网络中的第N支路的MOSFET源电压

VSN是多少？考虑处于饱和区的N沟通MOSFET，有

公式3： 

 
可以在很大程度上忽略沟道宽度调制的影响，

因为漏极电流随着漏极电压增加的电压会呈现在

RSET电阻上，并导致源极电压增加。为了保证

MOSFET导通流过电流，栅极电压必须大于源极电

压和阈值电压之和。也就是说，对于固定的栅极电

压，源极电压最终被钳位到至少低于它的阈值电压

降，并且没有任何漏极电压增加而导致漏极电流增

加。因此，要达到这个工作条件，RSET必须足够大

以满足如下公式的假设： 

 

基于公式3和4，公式1中的电流比率现在可以

重写为公式5所示： 

 

为了简化公式5，定义如下： 

 

将此定义代入公式5之中，并重新编排，可以推

导出VSN的公式（公式7和8）： 

 
现在将公式8代入公式2中，得到公式9和10： 

 
那么门槛电压和栅极驱动的压差VGT怎么衡量？

它由最终偏置网络中的第一个支路的反馈决定; 它

基本上是维持所需的电流ISINK1的电压，由公式11表

示： 

 

重新编排公式11，可以得到VGT的公式如下： 

 

将公式13代入公式10中，得到公式14： 

 
最终，我们可以重新写出电阻比公式，MRN，

它只与MIN有关（以及偏置网络器件的物理常数），

如公式15所示： 

 
那么，关于上术公式15，你怎么看？首先，对

于一个MIN比率为1，和预期的一样，相应的MRN比

例也将为1。其次，对于MIN大于1的值，请注意公式

15的分母中两个项的不同符号。这意味着取决于某

些物理量（Kn，RSET1，VREF）的大小，MRN可以任

意变化。因此，你应该避开这个区间，具体地，通

过确保每个支路电流（ N 个支路上的电流）

ISINKN≤1ISINK1，从而工作于MIN≤1区域。 

如果公式15中根项的分母（Kn，RSET1，VREF之

积）变大的话，这样导致 MRN和MIN之间的线性关

系在1:1的极限区间内。最终，VREF和RSET1可用值范

围增加的积将受到所需要灌电流大小的限制。不过

值得注意的是，对于一个固定的ISINK1值，增加VREF

也需要增加RSET1。产品中的最终变量Kn是MOSFET

的工艺跨导，这个参数与器件选择相关性很大。图

2说明了Kn对MRN和MIN线性关系的影响（Kn值范围

跨越5个数量级）。 
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图2：工艺跨导对电阻比和电流比的影响。 

跨导依赖于半导体载流子迁移率，氧化层介

电常数以及氧化层厚度（μ, εox, tox）这些材料

和工艺特性。请看公式16： 

 

然而，工艺跨导也是依赖器件的宽长比，一般

来说，较大面积封装的器件将导致公式15所示的线

性行为增强。虽然大多数数据表中不包含Kn这个参

数，但是可以从数据表参数计算得到正向跨导，通

常记为gm或gFS： 

 
回顾一下，工作在饱和区的NMOS漏极电流方

程为： 

 

忽略掉沟道长度调制影响，并重

写公式18，可以得到：        

 

将结果代入公式17之中，可以

利用公式20和21求出工艺跨导Kn。 

 

使用公式21，可以为偏置网络选择最佳的

MOSFET。更进一步，利用此参数值，再次使用公

式15来可以更准确地计算产生期望电流ISINKN的

RSETN电阻大小。 

在MIN≤1区域，公式15好像高估了RSETN的阻值，

也即就是说，它会导致电流比期望的值要低。但是，

理想的晶体管（MIN=MRN），在这个区间总是会低估

RSETN电阻值。因此，计算这两个值最终就得到了所

需确切值的边界。 

考虑两个随机选择的N沟道场效应晶体管

（NFET）：N沟道MOSFET A和N沟道MOSFET B，

其中列出的跨导gFS为5.5A/V2（ID=9A）和15A/V2（在

ID=31A）。假设你使用它们来构建一个网络，其

MIN=1/4; 表1显示了使用公式15计算校正的RSETN

和MRN比率（以及一些简单的设计值）。 

 

表1：对于MIN=1/4的电路参数和计算得到的

RSETN和MRN。 

 
图3：理想，校正和平均RSETN值下的灌电流与

漏极电压关系。 

 
表2：RSETN计算方法和结果精度。 

使用表1中列出的N通道MOSFET B，图3显示

了图1中电路的TINA-TI™仿用结果，这包括从理想

情况计算出来的RSETN值（在这些条件下为5Ω），校

正的情况（公式15）和两者的平均值三种不同的情

况。 

表 2 总结了使用两者的模拟结果 N 沟道

MOSFET A和N沟道MOSFET B三个RSETN值（如上

所述）以及它们的值相应的百分比误差。 

最后，如果你能满足一定的条件，即：在偏置

网络中，最主要反馈驱动的那条支路是网络中电流

最大的支路，而且其他支路都能保持合理的比例，

你就可以用一个单反馈器件来构建一个任意值的

偏置网络。这样，一个单基准电压的偏置网络就建

立起来了。 

4.简单、精密的灌电流（源）架构 

By Zachary Richards 

利用运算放大器反馈和基准电压，可以简单直

接来产生任意大小的直流电流。使用几个外部运算

放大器的架构，可用于实现单个或网络拉电流和灌

电流（源）。 

现在来讨论一下基准电压内部本身反馈的架

构。首先从基准电压的电气符号及其实际功能框图

开始，如下图1所示。 

 

图1：基准电压及其功能框图。 
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这里仍然用了稳压二极管的符号，因为这本质

还是基准电压的（表现）形为。然而，并可以通过

巧妙的设计而不是简单的通过器件本身。如图2所

示的自我偏置基准（阴极和参考连接在一起）电路。 

 
图2：基准电压典型电路。 

关于这个电路结构，你能感觉出点什么吗？首

先，对电路图2进行电流定义以及简化，可以得到公

式1的电流关系： 

 
IBIAS是运算放大器静态电流IQ和双极结型晶体

管（BJT）的发射极电流iE的总和。而正常工作时，

相对于发射极电流iE而言，运算放大器的静态电流

相比可以忽略不计，所以公式进一步可以简化为公

式2： 

 

等式3和4定义了发射极电流，仍然是基极-发射

极结的二极管方程，并假设具有理想因子的正向偏

置。 

 
如公式4所示，必须有一定的基极发射极电压

来维持偏置IBIAS。这意味着图2中的vref和VREF之间

存在偏差; 通过公式5，可以利用VREF和扰动电压εv

来定义vref： 

同样，可以利用基极-发射结电压和运放的增益

来定义扰动电压，如公式6和7所示。 

 

 

很明显，理想运算放大器其εv为零; 然而，我们

必须保守考虑其值。公式8中假定保持IBIAS所需的

VBE是0.5V，一般运算放大器的增益为10000倍： 

 

对于1.25V基准电压，这表明其误差为千分之

四或40ppm。也就是说，这种误差一般情况下来说

没有影响。现在考虑一下当增加输入电压时（也即

IBIAS）,这个εv会发生什么变化。具体来看，在任

意一个操作点位置将IBIAS增加一倍，如公式9和10

所示： 

 
将以式10除以公式9，可以看到IBIAS加倍后

VBE的变化，并化简得到公式11至13。 

 

最后，还可以导出如公式14和15所示的支持两

倍IBIAS所需εv的变化。 

 

代入室温度下的温度电压当量，VT，并（再次）

假设一般的运算放大器增益为10000倍，可以求解

公式15，得到一个Δεv值，这是使IBIAS加倍所需的

一个保守的值，这样得到公式16： 

 
在这种情况下，每次IBIAS加倍时，vref处的电

压都会增加仅为1.792µV。这是运算放大器增益乘

以基极-发射极二极管的指数伏安特性，用以模拟稳

压管齐纳击穿行为。 

如果以不同方式连接基准电压，可以利用其内

部运算放大器产生一个简单的拉电流源，如图3： 

 

图3：由简单基准电压产生拉电流源。 

为了更加直观的了解在这里发生了什么，可以
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用功能框图来重画电路图，如图4所示。 

 

图4：简单灌电流源功能框图。 

需要注意的是，在这里VIN，RBIAS和BJT电路基

本上充当了运算放大器的反相输出级。因此，可以

将总组合简化成一个具有新的增益AT和反向输入

极性的新运算放大器符号，如图5所示。 

 
图5：简单的灌电流源功能框图和等效电路。 

5.为隔离式 DC/DC 的并联稳压器进行安全设计 

By Ron Michallick 

你知道你使用的并联调节器存在安全隐患吗？

没有？别担心，解决方案是免费的。免费当然是很

好的。 

在隔离DC-DC转换器应用中，有一个非常常见

的反馈电路，它使用三端可调并联稳压器，如

ATL431和一个光电隔离器来将输出电压反馈到脉

宽调制器（PWM）控制器。这个电路简单、便捷易

用。但是，你可能不知道其中隐藏的静电放电（ESD）

/电气过应力（EOS）危险。 

乍一看，图1中的三端可调并联稳压器似乎不

会有EOS问题。VOUT上的过压将导致阴极电压跌落，

而且因为内部二极管的存在参考引脚的电压也不

会上升。同时串联电阻将限制稳压器的参考和阴极

引脚电流，从而保护了并联稳压器。因整流管钳位

电压以及串联电阻限制了并联稳压器的电流，所以

负电压VOUT也不会对并联稳压器造成损坏。 

 

图 1：用于隔离式 DC/DC 转换器的误差放大

器电路。 

但是，当发生 ESD 事件时，如果绝缘隔离上的

电压过高，并联稳压器可能会损坏。隔离中最薄弱

的部分通常是光电隔离器的引脚。 

一旦光电隔离器隔离层被破坏，ESD 放电回路

将通过并联稳压器，如图 2 中的红线所示，这是最

直接的路径。 

 

图 2：红线是 ESD 路径，在光电隔离器引脚

之间会有电弧。 

将电阻 R1 换个位置，从光耦阳极移至光耦的

阴极，这样可以保护并联稳压器不受上述 ESD 电

压（导致光耦绝缘失效）的影响。移动这个电阻对

系统电气性能或稳定性没有任何影响。它的工作原

理是因为在光隔离器失效后以输出电容作为泄放

路径。红线在图 3 显示了新的 ESD 路径。 

 
图 3：红线是 ESD 路径，在光电隔离器引脚之间

会有电弧。 

现在并联调节器不再位于 ESD 主路径中，所以

它会不受影响。电容吸收了所有的电流，这比并联

https://www.ti.com.cn/product/cn/ATL431
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调节器容许的 ESD 能量要大得多。取决于光电隔

离器上的哪些引脚会通过电弧，这会对 PWM 控制

器造成极大的危害，同时光电隔离器本身也有一定

的危险。

如果在 PCB 空间受限的设计中还可能会发生

另一种危险。如果你将调节器或其节点走线与隔离

的走线（热地电位）靠得太近的话，电弧有可能直

接涌入到调节器或其电路走线中，如图 4 所示。在

这种情况下，移动电阻 R1 则无效了。解决方案是

旋转一下并联调节器，将其阳极（地）最靠近隔离

绝缘。

图 4：电弧（红线）对并联基准的影响。 

为了提供额外的保护，可以在 PCB 二个地之间

人为增加一个火花间隙（spark gap），这样当 ESD

出现时，火花间隙会从这个足够低的击穿电压路径

经过，而不会窜入其他地方。从图 5 可以清楚地看

到，跨过火花隙间的电弧不会对其他器件造成应力。 

图 5：火花隙间可以保护其他器件，红线表示

电弧。

正如所看到的，通过简单的改进就可以极大地

提高 ESD 性能，而且如所承诺的，这些改进是不需 

要增加成本的。你可以将这里讨论的反馈安全电路

应用于所有三端可调并联稳压器，包括 TI 的 

ATL431/2，TL431/2 和 TLVH431。 
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