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１８Ｖ供电８２ｐｐｍ?℃的０１８μｍＣＭＯＳ带隙基准源
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摘 要：带隙基准电压源是各类模拟?数模混合集成电路中的基础性部件，其性能直接决定了整体电路的
稳定性。ＣＭＯＳ工艺中的衬底三极管的放大倍数β较小，“发射极－基极”通路对三极管的集电极电流的分流
作用十分显著，导致带隙基准温度稳定性下降。此外，低电压条件下的电路缺乏足够的电压裕度，电源噪声的

影响已经不可忽略，基准源的抗电源噪声能力亟待加强。针对上述两个问题，分别提出了自适应的“发射极－
基极”电流补偿技术和使用电容直接耦合电源噪声负反馈的方案。基于０１８μｍＣＭＯＳ工艺的实现结果表明，
在－５５℃～１５０℃范围内，电源电压１８Ｖ情况下，输出基准电压的温度系数可达８２ｐｐｍ?℃，且中?高频段的电
源抑制比得到大幅度提高，直流段电源抑制比更可达－９０ｄＢ。
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在模拟?混合信号集成电路（ＩｎｔｅｇｒａｔｅｄＣｉｒｃｕｉｔ，
ＩＣ）中基准电压源是不可或缺的基础性部件。一
般来讲，ＣＭＯＳ电路的特性受温度的影响较大，因
此基准电压源的温度稳定性就显得尤为重要，高

稳定性的基准电压源是模拟?混合信号 ＩＣ设计中
的难点之一［１］。带隙基准源是一种在温度稳定性

和工艺兼容性上具有良好折中的基准电压源形

式，已有大量的研究针对带隙基准的稳定性展开。

文献［２］使用Ｂｕｌｋ电压源提高了带隙基准的抗温
漂能力，温度系数达到了５６８ｐｐｍ?℃；文献［３］采
用高阶补偿的方法提高带隙基准电路的温度稳定

性；文献［４］详细分析了运算放大器的输入失调对
带隙基准源温度稳定性的影响。此外，随着工艺

的不断进步，模拟 ＩＣ所采用的主流工艺已经逐渐
发展到０１８μｍ或更低，供电电压也相应地下降到
了１８Ｖ以下。低电源电压对电路最直接的影响
就是电压裕度下降，电源噪声的影响日渐显著，作

为一切电路行为基础的基准源迫切需要提高自身

抗电源噪声（ＰｏｗｅｒＳｕｐｐｌｙＲｅｊｅｃｔｉｏｎ，ＰＳＲ）的能力。
文献［２］使用共源共栅电流镜负载提高了带隙基
准电路的电源抑制比（ＰｏｗｅｒＳｕｐｐｌｙＲｅｊｅｃｔｉｏｎ
Ｒａｔｉｏ，ＰＳＲＲ），使得全电压范围内输出漂移小于
０４ｍＶ；文献［５］通过将电源噪声引入反馈回路将
基准电路的抗电源噪声能力提高到－１０６ｄＢ；文献
［６］在基准电路中增加专用的 ＰＳＲ增益级，电路
的ＰＳＲＲ可达－８２８ｄＢ；文献［７］则使用特殊的沟
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道长度调制补偿的方法实现曲率补偿。

温度稳定性和电源噪声抑制能力是基准电路

研究的重点，本文的工作也同样围绕这两个方面

展开。

１ 典型的带隙基准电压源

在ＣＭＯＳ工艺中，流过 ＰＮ结的电流一定时，
ＰＮ结的结电势对温度呈现反比例变化趋势，如式
（１）。而工作在不同集电极电流密度下的两个
ＢＪＴ管的发射极电压差与温度成正比例关系，如
式（２）。在式（１）和（２）中，ＶＢＥ为相应的 ＢＪＴ管的

发射极电压，Ｉｃ１和 Ｉｃ２分别为各 ＢＪＴ管的集电极电

流，Ｉｓ为饱和电流，ｍ为 ＰＮ结的扩散系数

（ＧｒａｄｉｎｇＣｏｅｆｆｉｃｉｅｎｔ，ＧＣ），ＶＴ为热电势，Ｅｇ为硅的
带隙能量，ｑ为单位电荷，Ｔ为绝对温标，ｎ为两
个ＢＪＴ管的发射结面积比。

ＶＢＥ
Ｔ

＝
ＶＢＥ－（３＋ｍ）ＶＴ－Ｅｇ?ｑ

Ｔ （１）

ΔＶＢＥ＝ＶＢＥ０－ＶＢＥ１＝ＶＴｌｎ
Ｉｃ１
Ｉｓ
－ＶＴｌｎ

Ｉｃ２
Ｉｓ

＝ＶＴｌｎｎ＝
ｋＴ
ｑｌｎｎ （２）

很显然，上述两种电压对温度分别具有正?负
向的响应，因此通过这两种电压的相互补偿可以

实现与温度无关的基准电压［１］，如式（３），其中α１
和α２为补偿系数。

ＶＲＥＦ＝α１ＶＢＥ＋α２ΔＶＢＥ （３）

ＶＲＥＦ＝ＶＢＥ２＋
Ｒ１
Ｒ０
ＶＴｌｎ( )Ｍ （４）

图１ 典型的带隙基准电路

Ｆｉｇ．１ Ｔｙｐｉｃａｌｓｔｒｕｃｔｕｒｅｏｆｂａｎｄｇａｐｒｅｆｅｒｅｎｃｅ

图１是一种基于上述思想的典型的带隙基准
结构。由于 Ｑ０与 Ｑ１管具有不同的发射结面积，

在ＰＭＯＳ管电流镜的作用下，电阻 Ｒ０上的压降满

足式（２）所表述的温度关系，并且流经电阻 Ｒ１的

电流与流经 Ｒ０的电流呈镜像关系，在 Ｑ２管“发
射极－基极”电压的补偿作用下，输出的电压 ＶＲＥＦ
如式（４）所示，ＶＲＥＦ与温度无关且满足式（３）的形
式［１］，其中 Ｍ为Ｑ１和 Ｑ０管的发射结面积之比。

２ “发射极－基极”电流对温度稳定性的
影响

分析式（２）的推导过程不难发现，参与计算

ΔＶＢＥ的两个ＢＪＴ管的发射结面积不等，而流经这
两个ＢＪＴ管的集电极电流相等是式（２）成立的必
要条件。由于ＢＪＴ管存在由发射极通向基极的电
流通路，因此图１给出的带隙基准电路中通过 Ｑ０
和 Ｑ１管集电极的电流无法保证精确相等。图 ２
对电路中ＢＪＴ管的电流流向进行了说明。

图２ ＢＪＴ管中的电流
Ｆｉｇ．２ ＣｕｒｒｅｎｔｓｅｐａｒａｔｉｏｎｉｎＢＪＴｓ

从图 ２中可见，虽然在 ＰＭＯＳ管电流镜的作
用下，Ｑ０和 Ｑ１所在的支路的下行电流 Ｉｅ相等，
但是受ＢＪＴ管“发射极－基极”电流分流作用的影
响，根据Ｋｉｒｃｈｈｏｆｆ电流定律，流经ＢＪＴ管集电极的
电流 Ｉｃ０和 Ｉｃ１不完全相等，式（５）表示了流经不同

ＢＪＴ管的电流组合。
Ｉｅ＝Ｉｃ０＋Ｉｅｂ０＝Ｉｃ１＋Ｉｅｂ１ （５）

基于（５）式，重新推导式（２），可以得到精确的

ΔＶＢＥ的表达，如式（８）所示。

ΔＶＢＥ＝ＶＢＥ０－ＶＢＥ１＝ＶＴｌｎ
Ｉｃ０
Ｉｓ
－ＶＴｌｎ

Ｉｃ１
Ｉｓ

（６）

＝ＶＴ ｌｎ
Ｉｃ０
Ｉｓ
－ｌｎ

Ｉｃ１
ＭＩ( )
ｓ
＝ＶＴｌｎ

Ｍ Ｉｅ－Ｉｅｂ( )０
Ｉｅ－Ｉｅｂ( )１

（７）

＝ＶＴ ｌｎＭ＋ｌｎ
Ｉｅ－Ｉｅｂ０
Ｉｅ－Ｉｅｂ( )

１
（８）

可见，由于ＢＪＴ管“发射极 －基极”通路对集
电极电流的分流作用，式（２）中ΔＶＢＥ不再是仅仅
与温度呈正比的物理量。根据式（８），ΔＶＢＥ中被
引入了非理想的“发射极－基极”电流因素。进一
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步地，由于ＢＪＴ管基极电流 Ｉｂ和集电极电流Ｉｃ的
比例关系，ΔＶＢＥ中非理想项的表达式可以改写为
式（９），而 ＶＲＥＦ的精确形式则表示为式（１０），其中

β０和β１分别为两个ＢＪＴ管的放大系数。

ｌｎ
Ｉｅ－Ｉｅｂ０
Ｉｅ－Ｉｅｂ１

＝ｌｎ
Ｉｅ－Ｉｅ?β０( )＋１
Ｉｅ－Ｉｅ?β１( )＋１ （９）

ＶＲＥＦ＝ＶＢＥ２＋ＶＴ
Ｒ１
Ｒ０
ｌｎＭ＋ｌｎ

Ｉｅ－Ｉｅ?β０( )＋１
Ｉｅ－Ｉｅ?β１( )[ ]＋１

（１０）
分析式（９）的组成，虽然在 ＣＭＯＳ工艺中，ＢＪＴ

管被认为具有良好的可重复性，但由于 Ｑ０和 Ｑ１
管的发射结面积不同，因此两者的β参数存在细

微的差别，而且这个差别随着温度的变化会呈现

不确定的趋势，使得式（９）无法约简为常量。另一
方面，在主流 ＣＭＯＳ工艺中，衬底 ＢＪＴ管是唯一兼
容所有工艺步骤的双极型器件，但其β参数较

小，通常不超过１０［８］，因此式（１０）中由“发射极－
基极”电流引入的非理想项不是小量，无法被忽

略。

综上可见，式（２）只是一种理想化的模型，由
于“发射极－基极”电流通路的存在，图 １中的带
隙基准电路将会产生较大的温度漂移，其温度稳

定性较差，温度系数（ＴｅｍｐｅｒａｔｕｒｅＣｏｅｆｆｉｃｉｅｎｔ，ＴＣ）值
较大。

３ 自适应电流补偿技术

根据前文的分析，“发射极－基极”电流的存
在使得基准电压 ＶＲＥＦ中包含了与工作状态相关的
非理想项，这无疑将在很大程度上影响带隙基准

的稳定性，使得ＴＣ值增大。

图３ “发射极－基极”电流补偿下的ＢＪＴ管的电流
Ｆｉｇ．３ ＣｕｒｒｅｎｔｓｅｐａｒａｔｉｏｎｉｎＢＪＴｓｗｉｔｈｂａｓｅｅｍｉｔｔｅｒ

ｃｕｒｒｅｎｔｃｏｍｐｅｎｓａｔｉｎｇ
非理想项的引入是由于“发射极－基极”通路

对电流的分流作用，因此补偿“发射极－基极”电
流，稳定ＢＪＴ管的集电极电流是从根本上消除这
些非理想项的技术手段之一。图３给出了一种电

流补偿方式，通过在ＢＪＴ管 Ｑ０和 Ｑ１的发射极各
引入一个大小分别等于其基极电流的补偿电流

（图３中阴影所示），使得流经各个 ＢＪＴ管集电极
的电流稳定且完全相等。根据 Ｋｉｒｃｈｈｏｆｆ电流定
律，可以得到如式（１１）和（１２）所示的电流方程组，
在补偿电流的作用下，ＢＪＴ管 Ｑ０和 Ｑ１的集电极
电流相等，并且均等于 Ｉｅ。

Ｉｅ＋Ｉｅｂ０＝Ｉｃ０＋Ｉｅｂ０ （１１）

Ｉｅ＋Ｉｅｂ１＝Ｉｃ１＋Ｉｅｂ１ （１２）
根据式（１１）和（１２），重新求取（２）式中ΔＶＢＥ

的表达式，如式（１３）所示。相应地，式（１０）中的非
理想项被有效地补偿抵消，ＶＲＥＦ的精确表达形式
符合式（４）。

ΔＶＢＥ＝ＶＢＥ０－ＶＢＥ１＝ＶＴｌｎ
Ｉｃ０
Ｉｓ
－ＶＴｌｎ

Ｉｃ１
Ｉｓ

＝ＶＴ ｌｎ
Ｉｃ０
Ｉｓ
－ｌｎ

Ｉｃ１
ＭＩ( )
ｓ
＝ＶＴｌｎＭ （１３）

精确补偿ＢＪＴ管的“发射极－基极”电流是实
现式（１１）电流关系的关键所在。在 ＣＭＯＳ工艺
中，电流镜电路具有良好的电流复制能力，图１中
的ＢＪＴ管 Ｑ０和 Ｑ１的“发射极－基极”电流可以
通过电流镜复制的方法采样，图４给出了自适应
基极电流采样的电路结构。

图４ 自适应基极电流采样

Ｆｉｇ．４ Ａｄａｐｔｉｖｅｂａｓｅｅｍｉｔｔｅｒｃｕｒｒｅｎｔｓａｍｐｌｉｎｇ

对比图４中 Ｑ３和 Ｑ０管，假定 Ｑ３和 Ｑ０具有
相同的发射结面积，针对 ＭＮ０管选择合适的电路
参数，在相同的发射极电流的作用下，Ｑ３和 Ｑ０
具有非常接近的工作状态。因此 Ｑ３管的“发射
极－基极”电流 Ｉｅｂ３非常接近于 Ｑ０管的“发射极

－基极”电流 Ｉｅｂ０。根据电流镜复制的原理，ＭＰ１
管的漏电流与 Ｑ３管的电流 Ｉｅｂ３呈镜像关系。

值得注意的是，由于 Ｑ０管在实际工作过程
中受到补偿电流 Ｉｅｂ０的作用，因此利用 Ｑ３管自适
应地采样 Ｑ０管的“发射极 －基极”电流时，同样
需要对 Ｑ３管进行电流自补偿。图４中 ＭＰ２管起
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到对 Ｑ３管自补偿的作用。

４ ＰＳＲ提高技术

电源电压的下降使得电路的电压裕度不断降

低，无法使用诸如共源共栅电流镜等结构来提高

整体电路抗电源噪声的能力。前文提及，文献［５］
和文献［６］中分别使用了不同的电路形式将电源
噪声引入控制环路，以形成负反馈来提高 ＰＳＲ，其
实质都是将电源噪声作为反馈量的一部分施加到

作为负载的 ＰＭＯＳ电流镜的栅极，形成负反馈来
提高ＰＳＲ。

使用电容直接耦合电源噪声的方法同样可以

达到上述目的，一种使用电源噪声电容耦合负反

馈的方式如图５所示。电容 Ｃ０将电源噪声同相
耦合到电流镜 ＭＰ２?ＭＰ３?ＭＰ４的栅端，使得电流镜
管的源端和栅端的噪声呈同相变化，这相当于对

ＰＭＯＳ电流源管引入了源极负反馈，稳定 ＭＯＳ管
的过驱动电压。图 ５中阴影部分为 ＰＳＲ增强电
路。

５ 整体电路与仿真测试结果

基于前文的设计思想，本文所设计的完整的

图５ 具有ＰＳＲ增强的带隙基准核心电路
Ｆｉｇ．５ ＢａｎｄｇａｐｃｏｒｅｃｉｒｃｕｉｔｗｉｔｈＰＳＲｉｍｐｒｏｖｅｄ

带隙基准源电路如图６所示。带隙基准的核心电
路（ＢａｎｄｇａｐＣｏｒｅＣｉｒｃｕｉｔ，ＢＣＣ）中使用了电容耦合
负反馈的ＰＳＲ提高技术，电流补偿模块Ⅰ（Ｃｕｒｒｅｎｔ
ＣｏｍｐｅｎｓａｔｉｎｇＢｌｏｃｋⅠ，ＣＣＢⅠ）针对小发射结面积
的ＢＪＴ管（Ｑ０和 Ｑ２）进行“发射极－基极”电流补
偿，电流补偿模块Ⅱ（ＣｕｒｒｅｎｔＣｏｍｐｅｎｓａｔｉｎｇＢｌｏｃｋ
Ⅱ，ＣＣＢⅡ）针对大发射结面积的 Ｑ１管进行电流
补偿。利用电容充放电原理的启动模块（Ｓｔａｒｔｕｐ
Ｂｌｏｃｋ）确保在每次上电过程中将运算放大器 ＯＰＡ
的输出下拉至低电位［６］。

图６ 使用自适应电流补偿技术和ＰＳＲ提高技术的带隙基准源
Ｆｉｇ．６ ＢａｎｄｇａｐｒｅｆｅｒｅｎｃｅｗｉｔｈｃｕｒｒｅｎｔｃｏｍｐｅｎｓａｔｉｎｇａｎｄＰＳＲｉｍｐｒｏｖｅｍｅｎｔ

提高带隙基准输出稳定度的关键在于电流补

偿。以图６中ＣＣＢⅠ为例，根据第３节的论述，Ｑ３
管复制 Ｑ０管或者 Ｑ２管的工作状态，在电流镜

ＭＮ０?ＭＮ１和 ＭＰ６?ＭＰ７?ＭＰ８的作用下，ＭＰ５管、ＭＰ７
管和ＭＰ８管的漏电流等同于 Ｑ０管或者 Ｑ２管的

基极电流。对于 ＣＣＢⅡ中的 ＭＰ９管和 ＭＰ１１管而

言，其漏电流等于 Ｑ１管的基极电流。图 ６中阴

影所示的路径即为针对 ＢＣＣ中三个 ＢＪＴ管的电
流补偿路径。

在此基础上，本文基于 ０１８μｍＣＭＯＳ１Ｐ６Ｍ
工艺实现了该带隙基准电压源，图７为测试芯片
的显微照片，白色框内为带隙基准电压源的测试

芯片，管芯面积为００１２ｍｍ２。
图８给出了本文提出的“发射极－基极”电流

补偿技术的 ＨＳＰＩＣＥＴＭ模拟效果示意图，其中图
（ａ）为基础带隙基准电路的仿真结果，图（ｂ）为电
流补偿之后的带隙基准电路的仿真结果。显而易

见，在 １８Ｖ电源电压，－５５℃～１５０℃的范围内，
采用基极电流补偿技术，带隙基准电路的温度稳
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图７ 测试芯片的显微照片

Ｆｉｇ．７ Ｍｉｃｒｏｇｒａｐｈｏｆｔｅｓｔｃｈｉｐ

定性由１４２ｐｐｍ?℃降低为８２ｐｐｍ?℃，其输出基准
电压值由１２２９７Ｖ变为１２４２１Ｖ，输出电压的峰值

由３５９ｍＶ下降为２１１ｍＶ，功耗开销由１８５μＷ增
加至４１７μＷ。由此可见，对带隙基准电压源中的
ＢＪＴ管施加基极电流补偿，能十分有效提高带隙
基准电路的温度稳定性。

对比使用上述 ＰＳＲ提高电路和未使用该技
术的带隙基准核心电路，其 ＰＳＲ响应对比如图 ９
所示。使用 ＰＳＲ提高技术之后，直流段 ＰＳＲＲ约
－９０ｄＢ，而中频段的ＰＳＲ能力提高了３０ｄＢ～４０ｄＢ
不等。

同时也需要注意到，采用基极电流补偿技术，

由于在传统的带隙基准的核心电路中增加了专门

的电流补偿回路，使得整体电路的功耗有较大的

增加。但总的说来，整体电路的功耗仍然处于较

小的范围内，对于高精度需求的应用而言，功耗的

适当增加是可以接受的。

图８ “发射极－基极”电流补偿的效果对比
Ｆｉｇ．８ Ｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｒｅｓｕｌｔ（ＮｏｃｏｍｐｅｎｓａｔｉｎｇＶＳ．ｃｏｍｐｅｎｓａｔｉｎｇ）

图９ ＰＳＲ提高电路的效果
Ｆｉｇ．９ ＥｆｆｅｃｔｏｆＰＳＲｉｍｐｒｏｖｅｍｅｎｔｃｉｒｃｕｉｔ

图１０中（ａ）图给出了芯片的测试环境构成，
（ｂ）图给出的是输出基准电压与温度的关系曲线。

为了避免因带隙基准电路输出驱动不足导致的测

试偏差，使用了如图 １０（ａ）中的运算放大器构成
的电压缓冲器结构驱动输出，利用 Ｔｅｍｐｔｒｏｎｉｃ○Ｒ

ＴＰ４３１０Ａ高低温仪产生测试温度环境，利用
Ｋｅｉｔｈｌｅｙ○Ｒ２０００型高精度万用表测量输出电压。
测试结果见图 １０（ｂ）中的响应曲线，该曲线基本
与模拟结果相符合，输出基准电压１２４２１Ｖ，其中
输出峰值 １２４３２Ｖ，谷值 １２４１０Ｖ，实测温度系数
为８６ｐｐｍ?℃。此外，在 １６Ｖ～２０Ｖ范围内，输
出参考电压的变化小于０１ｍＶ。与图８中的结果
相比，实测结果略差，这是由于测试电路、测试环

境中可能存在一些非确定性偏差，比如测试用的

运算放大器的输入漂移等。
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图１０ 测试环境与测试结果

Ｆｉｇ．１０ Ｔｅｓｔｅｎｖｉｒｏｎｍｅｎｔａｎｄｒｅｓｕｌｔ

６ 结 论

带隙基准电路广泛应用于各类模拟?数模混
合集成电路中，其温度稳定性和抗电源噪声的性

能直接决定了全芯片的稳定性。本文通过对带隙

基准电压源中的ＢＪＴ管施加自适应补偿电流的方
式，稳定了ＢＪＴ管的集电极电流，实现很高的温度
稳定性。另一方面，由于电源电压下降至 １８Ｖ，
电路中缺乏足够的电压裕度，无法使用共源共栅

电流镜等方式的 ＰＳＲ提高电路，本文则通过电源

噪声电容耦合的方式将电源噪声引入反馈回路，

有效地提高了整体电路的 ＰＳＲ。基于 ０１８μｍ
ＣＭＯＳ１Ｐ６Ｍ工艺的实现结果表明，使用本文提出
的电流补偿技术，能大幅度地提高带隙基准的温

度稳定性，在１８Ｖ电源电压，－５５℃～１５０℃的范
围内，其温度系数可达８２ｐｐｍ?℃，带隙基准的低
频段ＰＳＲＲ可达－９０ｄＢ，同时中频和高频段的ＰＳＲ
能力得到大大加强。表１给出了本文提出的带隙
基准源与前人结果的对比。

表１ 对比结果

Ｔａｂ．１ Ｒｅｓｕｌｔｓｆｏｒｔｈｉｓｗｏｒｋｃｏｍｐａｒｅｄｗｉｔｈｐｒｅｖｉｏｕｓｗｏｒｋ

Ｉｔｅｍｓ 文献［２］ 文献［３］ 文献［５］ 文献［６］ 本文

电压?输出电压 ５Ｖ?１１９６Ｖ １１Ｖ?０６５７Ｖ ３Ｖ?１２０１Ｖ ５Ｖ?０３８９Ｖ １８Ｖ?１２Ｖ

温度系数 ５６ｐｐｍ?℃ １０ｐｐｍ?℃ ７ｐｐｍ?℃ １５ｐｐｍ?℃ ８２ｐｐｍ?℃

ＰＳＲＲ ≤０４ｍＶ －５５ｄＢ －９６ｄＢ －８２８ｄＢ －９０ｄＢ
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