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第二， 学习《模拟电路技术》的学生，可以选读书中相关章节。本书可以保证你读懂
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为主阅读。书中大量实用电路，对实施设计是有用的。 
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5. 信号处理电路 
本章讲述一些信号处理电路。它们很常用，但是很杂乱，难以独立成章。因此集合到

一起，形成一章。 

5.1. 峰值检测和精密整流电路 

Section108. 峰值检测电路和精密整流电路 

峰值检测定义 

所谓的峰值检测电路，是及时发现被测波形的正峰值（或者负峰值），且能立即输出一

个与正峰值完全相等的直流电压。理论上的峰值检测电路，应不受被测信号幅度大小、频

率高低影响，输出如图 Section108-1 中绿色线所示。它包括峰值识别、峰值采样和峰值保

持电路，而峰值识别一般依赖于对波形的求导，导数为 0 包含正峰值和负峰值，因此要区

别当前状态属于正峰值还是负峰值。这样一来，电路就变得极为复杂。 

 
多 数 情 况 下 ， 峰 值 检 测 电 路 并 不 要 求 对 立 即 降 低 的 峰 值 实 现 准 确 识 别 ， 如 图

Section108-1 中的 A 位置，而是期望从一段能够接受的时间内找到最大值，这样的话，电

路将变得较为简单。因此，实际中我们见到的多数峰值检测电路，其实就是“规定时间内最

大值检测电路”。如图中红色线输出，它几乎不理睬峰值的突然降低，而仅对突然增加的峰

值敏感。 

最简单的峰值检测电路 

这种最大值检测电路，或者说峰值检测电路，通常可

以用图 Section108-2 所示的二极管加电容实现。它的基本

思想是，如果输入电压的正峰值高于电容上电压，就会通

过二极管给电容充电，一次不行两次，直到输入电压的正峰值等于电容上的电压。理论上，

电容没有放电回路，它的电压应该是此前若干个峰值电压中的最大值。 

图 Section108-1 峰值检测示意图 

黑色：输入待测波形 

绿色：理想峰值检测波形 

红色：实际峰值检测波形 

t/s 

u/V 

0V 

峰值误差 最大跌落 均值误差 

A B C 

图 Section108-2 最简单的峰值检测 

uI 

uO D 

C 
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这种电路最大的问题在于，输出的最大值总是小于输入峰值。比如输入一个幅度为 1V

的正弦波，输出电压可能维持在 0.98V 左右。 

理论上，即便存在二极管导通压降 0.7V，输出最大值与输入峰值之间的差异也不是

0.7V，而是 0V。原因是，二极管是逐渐导通的，只要输出电容电压小于 1V，那么二极管两

端就具有压差，就会产生哪怕很微小的充电电流，迫使电容电压上升，直到为 1V。 

但是，实际情况是，二极管不是反向完全截止的，它总是存在或多或少的反向漏电流，

电容自身也存在电流泄露，在非充电时段，电容电压会缓慢下降。当输出电压在 0.98V 时，

二极管两端的正向压降产生的充电电流，会引起电容电压上升，在非充电阶段，电容两端

电压会下降，当两者达到平衡时，即充电电荷数等于放电电荷数时，电容电压将维持在一

个均值上，一会儿充，一会儿放。 

因此，此电路要想实现输出电压等于输入峰值，必须保证二极管的反向漏电流很小。

并且，这种电路的输出准确性，还与输入信号幅度、频率密切相关。 

改进的峰值检测电路 

对 上 述 电 路 实 施 适 当 改 进 ， 可 以 有 效 提 高 测 量 准 确 性 。 如 图 Section108-3 ，

Section108-4 电路所示为两种改进电路，还有很多种改进电路本书未收录。这类电路的核

心设计思想是，将二极管至于反馈环中，尽量减小其导通电压对输出值的影响。 

 
 

 
但是，这类电路有以下缺点： 

1）具体电路的性能，与所选择的运放、二极管、电容都有密切关系，仅凭本书给出的

原理图是难以达到最优效果的。 

2）无法测量高频输入信号的峰值。理论上单向导电的二极管，在高频时会丧失这个性

能，因此这类电路一般仅能够对小于 100kHz 以下的波形实施峰值检测。 

  

图 Section108-3 峰值检测改进电路 1 

uI 

uO 
uO1 

D1 

C1 

A1 

A2 

图 Section108-4 峰值检测改进电路 2 

uI 

uO 
uO1 

R1 

D2 
D1 

C1 

C2 

A1 

A2 
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精密整流定义 

精密整流电路，也称为精密检波电路、或者绝对值电路，具体怎么称呼，取决于应用

场合不同，习惯叫法不同。其特点均为，将含有正负极性的交流信号，转变成只有单一极

性的直流信号。它与一般整流电路的主要区别在于，输入和输出之间没有二极管产生的压

降。这有助于用后级的低通滤波器准确识别信号的大小。 

精密整流电路分为半波整流、全波整流、非等权整流三种。 

 

半波精密整流 

半波精密整流电路如图 Section108-6a 所示。它有两个输出，根据自己的需要，可以

选择使用。图 Section108-6b 为两个输出端的输出波形。 

可以看出，电路的反馈网络中，由两个反向的二极管和电阻串联，形成了两个并联的

反馈支路。在输入信号大于 0 或者小于 0 时，信号的反馈路径不同。 

当输入信号为正值时，瞬间加载到运放的负输入端一个正值，则输出一定为负值，这

会让上面的反馈通路，即 DA 支路导通，信号路径为绿线所示，使得运放工作于负反馈状态。

此时，如果 R2A=R1，则根据虚短、虚短原则，输出端𝑢OA处为输入的反相，即： 

𝑢OA = −
𝑅2𝐴
𝑅1

𝑢I = −𝑢I 

此时，由于运放负输入端为虚短接地，电位为 0V，而运放的输出一定是负值，则下面

的支路，即 DB 支路是不导通的，R2B 上没有电流，因此𝑢OB与运放负输入端等电位，均为

0V。 

当输入信号小于 0 时，这个过程刚好相反，信号路径为电路图中红线所示。这就得到

了图 Section108-2b 的两个输出端波形。 

图 Section108-5 精密整流输入输出示意图 

(a) 半波精密整流 (b) 全波精密整流 (c) 非等权精密整流 

黑色：输入信号，红色：输出信号 

u/V u/V u/V 

t/s t/s t/s 
0V 0V 0V 
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全波精密整流和非等权精密整流 

在半波整流电路中，利用其中一个半波输出信号 uOA 或者 uOB，与原始输入信号进行加

权相加，可以得到可控制权重的整流信号，合理选择权重，可以实现全波精密整流，以及

非等权精密整流，原理如图 Section108-7 所示。 

 
电路如图 Section108-8 所示。 

𝑢OA = �
−
𝑅2𝐴
𝑅1

𝑢I；𝑢I > 0

0；             𝑢I ≤ 0
 

 

𝑢O = −
𝑅5
𝑅4
𝑢I −

𝑅5
𝑅3
𝑢OA =

⎩
⎨

⎧(
𝑅5
𝑅3

×
𝑅2𝐴
𝑅1

−
𝑅5
𝑅4

)𝑢I；       𝑢I > 0

−
𝑅5
𝑅4
𝑢I；                            𝑢I ≤ 0

 

合理选择电路中的电阻值，可以实现等权或者不等权的精密整流。比如，R1= R2A= R2B= 

R4= R5= R，而 R3= 0.5R，则输出为全波精密整流。改变 R3 可以改变正半周权重，以实现非

等权整流。 

图 Section108-6a 半波精密整流 

uI 

uOB 

uOA 

R1 

R2A 

R2B 
DA 

DB 
○+  

○-  

○+  
○-  

u/V 

0V 
uOA 

t/s 

uI 

u/V 

0V 

uOB t/s 
uI 

图 Section108-6b 半波精密整流输入输出波形 

u/V 

0V 
2uOA 

t/s 

uI 

uO/V 

t/s 
0V 

uO=-(uI+2uOA) 

图 Section108-7 全波精密整流和非等权整流的形成原理 

u/V 

0V 
kuOA 

t/s 

uI 

uO/V 

t/s 
0V 

uO=-( uI+kuOA) 
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利用这种思路，通过选择 R2A 和 R2B，先实现两个幅度不同的半波整流，然后将结果实

施相加，就可以得到正半周和负半周增益不同的效果。请读者自行设计完成。 

  

DA 

DB 

R1 

R2A 

R2B 

R3 

R4 R5 

uI uO 

图 Section108-8 全波精密整流（含非等权）电路 

uOA 

uI 
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5.2. 功能放大器 

放大器分为晶体管、运算放大器和功能放大器三类。其中，能够实现对信号的放大和

信息提取，又不是单独晶体管和运放的，称为功能放大器。比如程控增益放大器，首先它

是一个集成放大器芯片，可以对输入信号实施不同增益的放大，但它又不属于独立的晶体

管，也不属于标准的运放，因此将其归属于功能放大器(Function Amplifier)之列。 

功能放大器种类繁多，一般包括如下： 

1）仪表放大器：两个高阻输入 IN+,IN-，一个或者两个输出，高共模抑制比。 

2）程控增益放大器：放大器的增益可由外部数字量设置，或者由软件写入。 

3）压控增益放大器：放大器的增益可由外部控制电压改变。 

4） 差动放大器：由标准运放和若干个精密电阻组成的，类似于减法器电路的集成芯

片。 

5）电流检测放大器：专门用于检测负载电流，且不影响负载工作。 

6）对数放大器：多数实现输出电压为输入电流的对数运算。 

7）跨导和跨阻放大器：输入为电压、输出为电流的放大器称为跨导放大器，输入为电

流，输出为电压称为跨阻放大器。 

其中的仪表放大器、差动放大器和电流检测放大器，本书第 3 章已有部分介绍，而后

2 项超出了本书范围。 

特别说明，本节中的有效值检测芯片，严格意义讲，它不属于放大器。但是它太特殊

了，应用非常广泛，又没有地方归类，暂放与此。 

Section109. 有效值检测芯片 

有效值检测芯片，也称为 RMS-DC convertor，即输出直流量代表输入信号的有效值。

比如，给这个芯片输入一个幅度为 1V 的正弦波，它的输出一定是直流 0.707V。在一定频

率范围内，输出直流量不随频率变化，而仅与输入信号的有效值有关。 

至少有两家公司生产有效值检测芯片：Analog Devices Inc.（美国模拟器件公司，ADI，

也称亚德诺半导体），Linear Technology（美国凌利尔特公司，LT）。本节以 ADI 公司的

AD637 和 AD737 为例，阐述其工作原理。 

AD637 内部分析 

图 Section109-1 是 AD637 内部结构，红色为外部连线和作者增加的标注。其内部分为

4 块，分别为输入信号绝对值电压到电流的转换电路（由 A1/A2/Q1/Q2 组成），单象限平方

除法电路（A3 和 Q1/Q2/Q3/Q4），低通滤波的流压转换电路(A4)，以及 A5 组成的闲置缓冲

放大器——你可以使用，也可以不使用。至于图中的 Q5，则是为 dB 型输出设置的，与主

题分析无关。 

图中的偏置电路，和失调调整管脚，都与主题分析无关。 

首先，输入信号经过 A1/A2/Q1/Q2 组成的电路，将输入信号实现绝对值，并将绝对值

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/rms-to-dc-converters/ad637.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/rms-to-dc-converters/ad737.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/rms-to-dc-converters/ad637.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/rms-to-dc-converters/ad637.html?ADICID=yangebook4


新概念模拟电路——信号处理电路 

7 

转换成了电流 I1，有 

𝐼1 =
�𝑢𝐼𝐼2

𝑅24𝑘
                                       (1) 

根据晶体管伏安特性，Q1 和 Q2 具有相同的发射极电流，因此它们的 uBE 相同，有： 

𝐼1 = 𝐼𝐷𝐷𝐷𝑒
−0.5𝑢𝑋1𝑈𝑇                                   (2) 

解得： 

𝑢𝑋1 = −𝑈𝑇ln(
𝐼1
𝐼𝐷𝐷𝐷

)2                                   (3) 

对晶体管 Q4，同理可解得： 

 

𝑢𝑋2 = −𝑈𝑇ln(
𝐼3
𝐼𝐷𝐷𝐷

)                             (4) 

对晶体管 Q3，可以求得其 uBE 为： 

𝑢𝑋2 − 𝑢𝑋1 = 𝑈𝑇ln(
𝐼1
𝐼𝐷𝐷𝐷

)2 − 𝑈𝑇ln(
𝐼3
𝐼𝐷𝐷𝐷

) = 𝑈𝑇ln(
𝐼12

𝐼𝐷𝐷𝐷𝐼3
) 

则可解出图中红色的 I4（原图标注方向有误）： 

𝐼4 = 𝐼𝐷𝐷𝐷𝑒
(𝑢𝑋2−𝑢𝑋1)

𝑈𝑇 =
𝐼12

𝐼3
                             (5) 

注意此处，晶体管 Q4 的集电极电流，已经实现了对两个输入信号 I1、I3 的平方除法运

算，因此此电路称为单象限平方除法(one quadrant squarer/divider)电路。 

再看运放 A4，配合外部电容，形成了一个具有低通效果的流压转换电路，在电容足够

大的情况下，它的输出是一个直流电压，是对变化量𝐼4𝑅24𝑘的平均值。 
𝑈𝑅𝑅𝐷_𝑂𝑈𝑇 = 𝐴𝐴𝑅(𝐼4𝑅24𝑘)                                (6) 

而对于运放 A3 来说，它是一个压流转换电路： 

𝐼3 =
𝑈𝑅𝑅𝐷_𝑂𝑈𝑇

𝑅24𝑘
                                     (7) 

也就是流过晶体管 Q3 的集电极电流。 

利用式(6)，将式(5)、式(7)代入，得到： 

𝑈𝑅𝑅𝐷_𝑂𝑈𝑇 = 𝐴𝐴𝑅(𝐼4𝑅24𝑘) = 𝐴𝐴𝑅(
𝐼12

𝑈𝑅𝑅𝐷_𝑂𝑈𝑇
𝑅24𝑘

𝑅24𝑘) =
1

𝑈𝑅𝑅𝐷_𝑂𝑈𝑇
𝐴𝐴𝑅(𝐼12𝑅24𝑘2 ) 

将式(1)代入上式，整理为： 

图 Section109-1 AD637 内部结构图 

0V uX1 

uX2 

I4 

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/rms-to-dc-converters/ad637.html?ADICID=yangebook4
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𝑈𝑅𝑅𝐷_𝑂𝑈𝑇
2 = 𝐴𝐴𝑅(𝐼12𝑅24𝑘2 ) = 𝐴𝐴𝑅(

𝑢𝐼𝐼2

𝑅24𝑘2 𝑅24𝑘2 ) = 𝐴𝐴𝑅(𝑢𝐼𝐼2 ) 

即有： 

𝑈𝑅𝑅𝐷_𝑂𝑈𝑇 = �𝐴𝐴𝑅(𝑢𝐼𝐼2 )                             (8) 

式(8)表明，输出𝑈𝑅𝑅𝐷_𝑂𝑈𝑇为输入信号的方均根，即有效值。 

从分析过程看，输入信号可以是直流量，也可以是任意变化量，最终的输出一定是输

入信号的有效值。它并不要求输入信号必须是正弦波。 

AD637 对不同频率、不同幅度的输入正弦波，具有不同的输出准确性。当输入信号幅

度过小，或者输入信号频率过高时，误差会增大。图 Section109-2 描述了这种关系。从图

中看出，当输入 10mVRMS 正弦信号时，频率为 1kHz 时，输出为 0.01V，肉眼看不到误差，

但是频率增加到 10kHz 后，输出开始下降，在大约 80kHz 时，下降为原始值的 0.707 倍，

图中用一根±3dB 虚线表明了这个位置——注意图中有错误，最下面那个线的标注应为

10mV RMS INPUT，而不是 100mV。 

 
可以看出，当输入信号有效值在 1V 到 2V 时，针对同样的误差范围，AD637 具有最大

的频率范围，比如 1V 输入时，220kHz 以下都具有 1%以内的误差，2V 输入时，190kHz 以

下具有 1%以内的误差，而在 100mV 输入时，此误差的频率上限为 100kHz。 

比如有一个 1MHz 的正弦信号，要测量其有效值，如果施加给 AD637 的输入信号幅度

为 100mV，则它测出的结果大约只有 50mV，而输入为 1V 有效值时，其输出结果会小于

0.99V，大于 0.9V，因为这个点介于 1%误差线和 10%误差线之间。 

AD737 内部分析 

AD737 是 ADI 公司另一种思路的有效值检测电路，其内部结构如图 Section109-3 所示。 

第一部分，电流模绝对值电路 

一个 FET 输入运放，经过两个互补推挽晶体管，结合电阻 8kΩ，形成闭环负反馈。 

当输入为正信号时，上面晶体管导通，形成电流 iP，此电流经过上面 4 个晶体管组成

的威尔逊电流镜，形成 iPM= iP，注入 iIN： 

图 Section109-2 AD637 有效值输出与输入信号频率、幅度的关系 

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/rms-to-dc-converters/ad637.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/rms-to-dc-converters/ad637.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/rms-to-dc-converters/ad637.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/rms-to-dc-converters/ad737.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/rms-to-dc-converters/ad737.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/rms-to-dc-converters/ad637.html?ADICID=yangebook4
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𝑖𝐼𝐼 =
𝐴𝐼𝐼
𝑅8𝑘

 

当输入为负信号时，互补推挽中下面晶体管导通，形成电流 iN，直接注入 iIN： 

𝑖𝐼𝐼 = −
𝐴𝐼𝐼
𝑅8𝑘

 

因此，此绝对值电路的输出为 iIN： 

𝑖𝐼𝐼 = �
𝐴𝐼𝐼
𝑅8𝑘

� 

第二部分，有效值转换核心 

 
看左边电路，T1 管发射极电流为 iIN： 

𝑖𝐼𝐼 = 𝐼𝐷𝐷𝐷 × 𝑒
𝑢𝐵𝐵1
𝑈𝑇  

𝑢𝐵𝐵1 = 𝑈𝑇ln(
𝑖𝐼𝐼
𝐼𝐷𝐷𝐷

) 

对 T3 晶体管，由于它的发射极电流等于 T1 的发射极电流，因此它们具有相同的 uBE，

T1 和 T2 的基极接在一起，有下式成立： 
𝑢𝐵𝐵2 + 𝑢𝐵𝐵4 = 𝑢𝐵𝐵1 + 𝑢𝐵𝐵3 = 2𝑢𝐵𝐵1 

𝑢𝐵𝐵2 = 2𝑢𝐵𝐵1 − 𝑢𝐵𝐵4 

则 T2 管的发射极电流为： 

𝑖𝐼𝐼𝑅 = 𝐼𝐷𝐷𝐷 × 𝑒
𝑢𝐵𝐵2
𝑈𝑇 = 𝐼𝐷𝐷𝐷 × 𝑒

2𝑢𝐵𝐵1−𝑢𝐵𝐵4
𝑈𝑇 = 𝐼𝐷𝐷𝐷 × 𝑒

2𝑈𝑇ln( 𝑖𝐼𝐼𝐼𝐷𝐷𝐷
)−𝑢𝐵𝐵4

𝑈𝑇

= 𝐼𝐷𝐷𝐷 × 𝑒ln( 𝑖𝐼𝐼𝐼𝐷𝐷𝐷
)2 × 𝑒

−𝑢𝐵𝐵4
𝑈𝑇 = 𝑖𝐼𝐼2 ×

1

𝐼𝐷𝐷𝐷𝑒
𝑢𝐵𝐵4
𝑈𝑇

 

即 iINM 与输入电流的平方相关。 

而此时，对于晶体管 4 来说，如果外接电容足够大，电容上电压变化将非常小，近似

为固定值 uBE4，T4 发射极电流为 iAVR，如图右侧细化图。可知： 

iP 
iPM 

iN 

iIN 

iIN iINM 

iAVR 

iAVR2 

iAVR2 T2 

T4 

T5 

T6 

T7 

iINM 

iAVR 

iAVR1 
iAC 

-VS 

iAVR3 

T1 

T3 

T2 

T4 

iB 

图 Section109-3 AD737 内部结构，右侧为细致图 

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/rms-to-dc-converters/ad737.html?ADICID=yangebook4
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𝑖𝐼𝐼𝑅 = 𝑖𝐴𝐴𝑅 + 𝑖𝐴𝐴  

其中，iAVR 是 iINM 的平均值，因为在稳态时，电容上不存在直流电流，则有： 

𝑖𝐴𝐴𝑅 = 𝐴𝐴𝑅(𝑖𝐼𝐼𝑅) = 𝐴𝐴𝑅(𝑖𝐼𝐼2 ×
1

𝐼𝐷𝐷𝐷𝑒
𝑢𝐵𝐵4
𝑈𝑇

) = 𝐴𝐴𝑅(𝑖𝐼𝐼2 ×
1
𝑖𝐴𝐴𝑅

) =
1
𝑖𝐴𝐴𝑅

× 𝐴𝐴𝑅(𝑖𝐼𝐼2 ) 

即有： 

𝑖𝐴𝐴𝑅 = �𝐴𝐴𝑅(𝑖𝐼𝐼2 ) = �𝐴𝐴𝑅(�
𝐴𝐼𝐼
𝑅8𝑘

�
2

) =
1
𝑅8𝑘

�𝐴𝐴𝑅(𝐴𝐼𝐼2 ) 

到此为止，可以得到 T4 管的发射极电流即为输入电流的方均根，即有效值。 

第三部分，输出环节 

由 T4、T5、T6、T7，恒流源和 4 个二极管，以及 R8k 组成。首先通过 T5 将 T4 管的发

射极电流映射出来。因为两个晶体管的 uBE 相同，则它们的 iB 相同，为了避免两个晶体管

由于 uCE 不同而导致 iE 产生过大的差异，T6 和 T7 组成的复合管电路以及恒流源和 4 个二极

管开始发挥作用。 

首先，如果 T5 的集电极电位与其基极电位相同，那么它将和 T4 管工作状态完全相同，

此时一定有（右边细节图）： 
𝑖𝐴𝐴𝑅1 = 𝑖𝐴𝐴𝑅 

那么，T5 集电极电流将略小于发射极电流： 

𝑖𝐴𝐴𝑅2 =
𝛽

1 + 𝛽
𝑖𝐴𝐴𝑅 < 𝑖𝐴𝐴𝑅 

恒流源和 4 个二极管组成的恒压电路，产生了大约 4 倍的 PN 结电压，经过复合管消

耗 2 倍 PN 结电压，使得 T5 管的 uCE5 约为 2 倍 PN 结电压，稍高于 T4 管的 uCE4，以弥补

𝑖𝐴𝐴𝑅2的减小，使得下式成立： 
𝑖𝐴𝐴𝑅2 = 𝑖𝐴𝐴𝑅 

复合管存在下式： 
𝑖𝐴𝐴𝑅3 + 𝑖𝐵 = 𝑖𝐴𝐴𝑅2 

且𝑖𝐵 ≈
1

(1+𝛽)2
𝑖𝐴𝐴𝑅2，特别小。 

用复合管可以保证： 
𝑖𝐴𝐴𝑅3 = 𝑖𝐴𝐴𝑅2 = 𝑖𝐴𝐴𝑅 

而电阻的使用，将此电路演变成电压输出： 

𝐴𝑂𝑈𝑇 = −𝑅8𝑘 × 𝑖𝐴𝐴𝑅3 = −𝑅8𝑘 × 𝑖𝐴𝐴𝑅 = −𝑅8𝑘 ×
1
𝑅8𝑘

�𝐴𝐴𝑅(𝐴𝐼𝐼2 ) = −�𝐴𝐴𝑅(𝐴𝐼𝐼2 ) 

 

对于输入信号较低频率时，电容上的电压还是会有一些波动，输出端再使用一个低通

滤波电容，可以使得输出电压更为平稳。 
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Section110. 程控增益放大器 

程控增益放大器，英文为 Programable Gain Amplifier，简称 PGA。它的增益可以由程

序控制，一般有两种改变增益的方法： 

第一，管脚控制方式：通过程序或者开关，控制 PGA 增益管脚的高低电平，以此形成

多种状态，每种状态下，PGA 具有不同的增益。比如某 PGA 具有 3 个控制增益的管脚，通

过改变其高低电平，可以产生 23=8 种状态，分别为：000 代表增益为 1 倍；001 代表增益

为 2 倍；010 代表增益为 4 倍； ……111 代表增益为 128 倍。 

这种模式的 PGA 一般应用于需要的增益种类不多，或者不需要经常变化增益的场合。 

第二，程序写入方式：一般用 SPI 总线，由单片机发出 SPI 命令，将增益控制字写入

PGA 中，PGA 将根据这些命令决定自己的实际增益。 

这种模式的 PGA 一般用于需要的增益种类较多，或者需要频繁更换增益的场合。 

PGA103 

这是一款非常易用的程控增益放大器，

它只有一个输入端（输入信号相对于第 3

脚），输出信号相对于地，而增益受控于 1、

2 脚相对于第 3 脚的逻辑电平。 

逻辑信号来源于数字电路提供的逻辑

电压，或者开关提供的逻辑电压，低电平

范围为-5.6V~0.8V，高电平范围为 2.0V~V+。 

两个逻辑电平输入端 1 脚和 2 脚能够

产生 4 种逻辑状态，其中前 3 种代表增益

为 1 倍、10 倍和 100 倍，第四种状态，即

两者都是高电平，属于非正常状态。 

PGA204 

PGA204 既是程控增益放大器，又是仪表放大器。它的内部主体是一个三运放组成的

仪表放大器，具有仪表放大器的一切特征。传统的仪表放大器，其增益由用户选择外部电

阻实现，而 PGA204 的增益由外部逻辑电平控制，仅此区别。 

图 Section110-1 PGA103 内部结构图 
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图 Section110-2 是 PGA204/PGA205 内部结构图，注意 PGA205 与 PGA204 的区别在

于，PGA205 的增益可选值为 1、2、4、8，PGA204 的可选值为 1、10、100、1000。 

从结构图可以看出，它是一个经典的三运放仪表放大器（参见本书第 3 章 Section65

中举例 4），有两点不同之处：第一，它的两个输入端都具有过电压保护电路，第二，它的

增益电阻由外部数字逻辑电平决定，进而决定其实际增益。 

A0 和 A1 是两个数字逻辑电平输入脚，可以形成 4 种不同增益。 

PGA204/205 具有一个明显的优点，它的失调电压很小，只有大约 50μV。 

PGA112/113 

图 Section110-3 是 PGA112/PGA113 内部结构，这个芯片看起来复杂一些。PGA112 的可

选增益为 1、2、4、8……128 倍，PGA113 为 1、2、5、10……200。它与一般的 PGA 相比，

区别如下： 

1）它可以实现较为完善的 ADC 校准，图中 MUX 单元是 6 进 1 出的，从上到下分别为

1 倍校准电压 VCAL，通道 1，GND(CAL1)，0.9 倍校准电压 0.9 VCAL(CAL2)，0.1 倍校准电压 0.1 

图 Section110-2 PGA204/205 内部结构图 

图 Section110-3 PGA112/113 内部结构图 
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VCAL(CAL3)，以及基准电压输入 VREF(CAL4)。这样的内部结构对于用软件消除 ADC 的增益误

差和零点误差，非常有用。如何实施这种校准，请参阅本芯片的数据手册。 

2）通过 MUX 选择，它可以实现两路输入信号的分时测量。 

3）具有单独的模拟供电和数字供电，最后的输出级以数字系统供电，可以保证它与后

级 ADC 较为安全的衔接。 

4）具有独立的基准电压输入端，能够方便实现双极信号到单极信号的转变。 

5）由于控制量较多，它采用了 SPI 总线实现的程序写入方式，与处理器的数字衔接，

而不是前述几种 PGA 的管脚控制方式。 

6）PGA 的模拟部分，是单一正电源供电的，而不是其它 PGA 采用正负电源供电。 

以一个实用电路为例，如图 Section110-4 所示。该电路的输入信号有两个，分别为峰

峰值 200mV 的基于 0V 的双极信号 VIN0，以及没有告知幅度信息，但也是双极信号的 VIN1，

而 PGA 的输出要供给后级 ADC，要求信号变化范围必须在 0V~5V 之间，否则就会超出

ADC 所能容纳的电压范围，这就需要将输入的双极信号演变成单极信号，且对输入量实施

指定倍数的放大。 

图中以两种较为常用的方法，实施这种双极到单极的转换。 

对于一个满幅输入为 0~5V 的 ADC，一般设定它的中心电位即 2.5V 为 ADC 的信号静默

电位——即输入信号为 0 时，ADC 承受的实际电位。这样，当实际输入信号发生正负变化

时，ADC 承受的输入电压将围绕着 2.5V 变化，正负变化范围是一致的，且是最大的。因此，

为整个电路提供一个 2.5V 电位，是重要的。 

 
本电路中由图中画成一个电池模样的 2.5V 电压源提供稳定的 2.5V。这只是示意图，实

际电路中，可以有三种方法实现：2.5V 的电池，其噪声最小但随着长期使用存在电压跌落；

2.5V 的基准电压源，或者将 5V 供电电压实施等电阻分压，然后经过一个运放跟随器实现。 

第一种方法针对 VIN0 进行。通过 RA 和 CA 组成高通阻容耦合，使得 CH0 点在信号静默

时保持 2.5V，在信号变化时，只要频率足够高，信号将全部耦合到 CH0 点。如果已知输入

信号频率为 fi，那么必须有： 

图 Section110-4 PGA113 模拟部分局部电路 
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𝑓𝐿 =
1

2𝜋𝑅𝐴𝐶𝐴
≪ 𝑓𝑖 

图中显现，输入信号在 CH0 点已经变成 2.4V~2.6V 变化，即一个 200mV 峰峰值的信

号骑在 2.5V 的静默电位上，此后 PGA 以 2.5V 静默电位——信号参考地，将输入信号放大

指定的倍数（由 SPI 发送命令实现），且输出也骑在 2.5V 上。按照图中显现，输出在

0.5V~4.5V 变化，说明其增益为 20 倍，选用的是 PGA113。 

这种方法的缺点是，当输入信号频率过低时，阻容耦合有衰减，它不接受直流信号。 

第二种方法针对 VIN1 进行，采用纯电阻耦合，它能实现直流信号放大。利用叠加原理

分析，可得： 

𝐴𝐴𝐶1 = 𝐴𝐼𝐼1 ×
𝑅𝐵//𝑅𝑋

𝑅𝐴 + 𝑅𝐵//𝑅𝑋
+ 𝐴𝑅𝐵𝑅−𝐴𝐷𝐴 ×

𝑅𝐵//𝑅𝐴
𝑅𝑋 + 𝑅𝐵//𝑅𝐴

 

设定其中的 RA，根据对 VCH1 的大小、位置要求，可以求解得到另外两个电阻值。当然，

其中的 VREF_ADC 是外部引入的，一般来自于供电电压或者其它的电压基准。 

AD8253 

AD8253 是美国 ADI 公司生产的程控增益放大器。它具有 10MHz 带宽（1 倍增益时），

这在 PGA 中较为优秀。 

有两个增益控制脚 A1，A0，可以形成 4 种增益 1、10、100、1000。从图中可以看出，

它还具有另一个管脚，WR/，其含义是，该芯片的增益控制具有锁存写入功能，即仅在 WR

脚出现下降沿时，当时的 A1，A0 逻辑电平被 LOGIC 电路锁存，此后如果 WR 没有下降沿

出现，A1 和 A0 的变化不会影响 PGA 的增益。 

AD8253 也是仪表放大器结构。AD8251 与之类似，只是增益选择为 1、2、4、8。

AD8250 的增益选择为 1、2、5、10。 

 

AD8231 

AD8231 具有更多的增益选择，1、2、4、8……128 共 8 种，因此它具有 3 个增益控制

管脚，与 AD8253 类似，它的增益控制也具有锁存写入功能。 

图 Section110-5 AD8253 内部结构图与增益-频率特性 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8253.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8253.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8253.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8251.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8250.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8231.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8231.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8253.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8253.html?ADICID=yangebook4
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AD8231 具有极低的失调电压，其输入失调电压 VI_OS 典型值为 4μV，最大值为 15μV，

而“输出级失调电压”VO_OS 也只有典型值 15μV。这在程控增益放大器中属于非常优秀的。

对于这类放大器，当输入端接地时，其输出电压不为 0，此时的输出电压被称为“输出失

调电压”，用 UO_OS 表示，可以按照下式计算： 
𝑈𝑂_𝑂𝐷 = 𝐴𝐼_𝑂𝐷 × 𝐺𝐺𝑖𝐺 + 𝐴𝑂_𝑂𝐷 

世上没有完美的东西，如此优秀的失调电压指标，让人羡慕，但是其带宽下降为

2.5MHz。 

LTC6911 

LTC6911 是凌利尔特公司生产的程控增益放大器。图 Section110-7 是其数据手册上的

部分截图。可以看出，它是双通道的，单端输入、单端输出的，同步增益控制的，尾缀分

为-1 和-2 两种，区别在于两者的增益选择不同。 

它的内部不是仪表放大器结构，而是反相比例器结构，因此其输入电阻较小，为 10kΩ

到 1.25kΩ，取决于增益大小。 

 

程控衰减器 

前述的程控增益放大器，都是低频段的，其工作频率范围一般在 MHz。在几百 MHz 到

GHz 段，常用一种程控衰减器来实现程序控制的增益改变。 

Hittite 公司（已于 2014 年被 ADI 公司收购）生产的 HMC472ALP4E 是一颗 DC~3.8GHz

图 Section110-6 AD8231 内部结构图 

图 Section110-7 LTC6911 部分截图 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8231.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/specialty-amplifiers/programmable-gain-amplifiers/ltc6911.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/specialty-amplifiers/programmable-gain-amplifiers/ltc6911.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8231.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/specialty-amplifiers/programmable-gain-amplifiers/ltc6911.html?ADICID=yangebook4
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的衰减器，程控衰减 0.5dB~31.5dB，步进 0.5dB。 

有 6 个数字输入状态——低电平有效，以控制内部的 6 个衰减器是否串联到信号链中。

比如 V6、V4、V1 为低电平（有效），而 V5、V3、V2 为高电平，则输入 RF1 的信号，在

RF2 输出时，会有(0.5dB+2dB+16dB) 18.5dB 的衰减。 

  图 Section110-8 HMC472 内部结构 
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Section111. 压控增益放大器 

压控增益放大器是一种集成放大器，它的增益可由外部提供的电压控制，因此它的增

益是连续可调的，而不像程控增益放大器的离散可调。不同的公司对其命名稍有区别，TI

将其命名为 VCA，ADI 将其归属于 VGA，这些都不关键，关键的是，它的增益是由一个外

部电压连续控制的。 

在增益调节结果上，它分为 dB 线性和倍数线性两类。在控制方向上，有些芯片可实

现两种方向可选：电压增加—增益增加，或者电压增加—增益减小。在输入和输出结构上，

它分为单端或者差动两种。 

以压控放大器为核心，衍生出很多使用方便的芯片。有些芯片具有自动增益控制中需

要的幅度检测电路，有些芯片具有数字控制的最大增益选择，有些芯片甚至还包括程控增

益，配合压控增益实现大范围的连续调节。 

压控增益放大器的结构 

图 Section111-1 是典型的压控增益放大器结构，它一般包括信号输入端和输出端，以

及增益控制电压输入端。不同的放大器在输入、输出结构上有区别，有单端输入、差分输

入，单端输出和差分输出不同的组合。图 Section111-2 给出了 VCA810 外形，以及 AD8336

内部结构。 

 

 
以 AD8336 为例，在信号通道上，它分为 3 个部分：前置放大器 PrA，具有两个输入

端一个输出端；0dB~-60dB 的压控衰减器 ATTENUATOR，以及固定 34dB 的后级放大器。

从中可看出，压控增益环节是靠压控衰减器实现的。 

VIN VOUT 

VG 

VCA 

A=VOUT/VIN=f(VG) 

VIN+ 
VOUT+ 

VG+ 

VCA 

A=(VOUT+- VOUT-)/(VIN+- VIN-)=f(VG+- VG-) 

VIN- VOUT- 

VG- 

图 Section111-1 压控增益放大器外部结构 

图 Section111-2 VCA810 外型、AD8336 内部框图  

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad8336.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad8336.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad8336.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad8336.html?ADICID=yangebook4
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dB 线性和倍数线性 

所谓的 dB 线性(linear in dB)是指压控增益放大器的增益，以 dB 为单位与外部加载的控

制电压 VG 成线性关系。即 

A(dB)=a0(dB)+kVG 

多数压控增益放大器满足 dB 线性。 

所谓的倍数线性(linear in V/V)是指压控增益放大器的增益，以倍数为单位与外部加载

的控制电压 VG 成线性关系。即 

A(V/V)=a0(V/V)+kVG 

图 Section111-3 是两种控制关系的示意图。左图是 dB 线性的 AD8337，可看出当控制

电压 VGAIN 在-600mV~600mV 变化时，它的增益大约变化了 24dB，呈现出一个增益变化比

例 Gain Scale=24dB/1.2V=20dB/V，即每 V 电压变化引起 20dB 的增益变化。这是我们估算

的，不一定准确，查看 AD8337 数据手册，Gain Scale=19.7dB/V。据图可以写出增益—电压

表达式： 

A(dB)=12dB+VGAIN×19.7dB/V 

而右图是国家半导体公司(National Semiconductor)的 LMH6503，是一款倍数线性的压

控增益放大器。从图中可看出，当 VG 在-1V 到 1V 变化时，增益差不多从 0.1 倍变化到 10

倍。因此它也存在一个增益变化比例 Gain Scale=(10-0.1)/2V=4.95/V。据图可估算出下式成

立： 

A(V/V)=4.5+4.95×VG 

TI 的 VCA810/820 

德州仪器公司生产的 VCA810，是一款输入直接耦合的（可接受直流输入）压控增益

放大器，当控制电压在 0V~-2V 之间时，它的增益从-40dB 变到 40dB，为 dB 线性类。其

结构图如图 Section111-4。 

VCA810 为差分输入、单端输出结构，控制电压为单端输入。随着控制电压增加，将

使得增益减小，即它属于负控制方向。这有利于实现 AGC 功能——输出幅度越大，会导致

(a) AD8337——dB 线性 

图 Section111-3 压控增益放大器增益与控制电压关系图 

(b) LMH6503——倍数线性 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad8337.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad8337.html?ADICID=yangebook4
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增益越小，迫使输出幅度趋于稳定。 

VCA810 具有恒定带宽，约为 35MHz。 

VCA820 也是德州仪器产品，它的带宽更宽，约为 150MHz，但是其增益调节范围只有

40dB。图 Section111-5 是包括内部结构的应用电路图。 

 
除了在性能上与 VCA810 有所区别，在使用方法上，VCA820 也有更大的灵活性。最主

要的是其增益变化范围是可以由设计者自行设定的。从结构图可以看出，它的工作流程分

为如下几步，第一，将差分输入电压，通过外部电阻 RG，转变成内部电流 IRG，第二，经过

一个 2 倍电流放大器，进入压控的核心，以电流形式输出 I，最后经运放和外部电阻 RF 的

配合， 

 
得到输出电压： 

𝐴𝑂𝑈𝑇 = 𝐼 × 𝑅𝑅 = 𝑔(𝐴𝐺) × 2𝐼𝑅𝐺 × 𝑅𝑅 = 𝑔(𝐴𝐺) × 2
𝐴𝐼𝐼+ − 𝐴𝐼𝐼−

𝑅𝐺
× 𝑅𝑅

= 𝑔(𝐴𝐺) × 𝐺𝑚𝑚𝑚 × (𝐴𝐼𝐼+ − 𝐴𝐼𝐼−) 

图 Section111-4 VCA810 内部结构图 

图 Section111-5 VCA820 内部结构图 

I 2IRG 

IRG 

电流镜 
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其中，Gmax 称为最大增益，由两个电阻决定，且范围必须在 2 倍~100 倍之间，g(VG)是一个

无量纲的，VG 为自变量的函数，在 VG 介于 0V~2V 之间时，近似满足： 

𝑔(𝐴𝐺) = 0.01 × 10
𝐴𝐺
1𝐴  

即，VG=2V 时，具有最大增益 1 倍，VG=0V 时，具有最小增益 0.01 倍，电压调节增益的范

围为 100 倍，即 40dB。 

ADI 的 ADRF6516/6510 

ADRF6516/6510 是双路相同增益差分入—差分出，含 50dB 连续电压控制增益范围、

数字增益可选，程控滤波器的压控增益放大器。它们都具有灵活的，可以调节输出共模电

压的输出级，有利于直接与 ADC 相连（驱动）。它们的模拟系统都是单电源供电的，可以

接受直接耦合，也可以接受交流耦合。 

ADRF6516 有 3 处数字增益控制环节，前置 3dB/6dB，输出级 6dB/12dB，压控级的

50dB 范围最大增益可选为 28dB 或者 22dB；有一个连续电压控制增益的压控级，受压控

最大增益控制，其增益调节范围在(-22dB~28dB)或者(-28dB~22dB)。这给增益设置带来了

很大的灵活性。图 Section111-6 是 ADRF6516 的结构图。 

 
而 ADRF6510 只有一处数字控制增益环节，用一个 GNSW 脚的高低电平控制一个前置

的 6dB 或者 12dB，连续电压控制增益的压控级产生-5dB 到 45dB，范围为 50dB 的增益调

节。这使得其总增益可在 1dB 到 51dB 连续、或者 7dB 到 57dB 连续调节。图 Section111-7

是 ADRF6510 的内部结构图。 

图 Section111-6 ADRF6516 内部结构图 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/baseband-programmable-vga-filters/adrf6516.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/baseband-programmable-vga-filters/adrf6510.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/baseband-programmable-vga-filters/adrf6516.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/baseband-programmable-vga-filters/adrf6510.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/baseband-programmable-vga-filters/adrf6516.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/baseband-programmable-vga-filters/adrf6516.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/baseband-programmable-vga-filters/adrf6510.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/baseband-programmable-vga-filters/adrf6510.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/baseband-programmable-vga-filters/adrf6516.html?ADICID=yangebook4
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ADRF6516 具有一个 6 阶低通滤波器，截止频率可程控，由 1MHz 开始步进 1MHz 至

31MHz（5 位数字量控制），而 ADRF6510 从 1MHz 开始步进 1MHz 至 30MHz（5 位数字量控

制），略有差别。 

  

图 Section111-7 ADRF6510 内部结构图 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/baseband-programmable-vga-filters/adrf6516.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/baseband-programmable-vga-filters/adrf6510.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/baseband-programmable-vga-filters/adrf6510.html?ADICID=yangebook4
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5.3. 比较器 

比较器，具有两个模拟电压输入端 UIN+和 UIN-，一个数字状态输出端 UOUT，输出端只有

两种状态，用以表示两个输入端电位的高低关系： 

�𝑢𝑂𝑈𝑇 = 𝑈𝐶;        𝑖𝑓 𝑢𝐼𝐼+ > 𝑢𝐼𝐼−
𝑢𝑂𝑈𝑇 = 𝑈𝐿;        𝑖𝑓 𝑢𝐼𝐼+ < 𝑢𝐼𝐼−

 

其中的 UH 代表高电平，UL 代表低电平，具体的电位值，取决于系统的定义。比如常

见的数字系统中，有用 3.3V 代表高电平，0V 代表低电平，也有用+12V 代表高电平，-12V

代表低电平。它们无非就是两个可以明显区分的电位。 

Section112. 运放实现的比较器 

根据比较器的定义，一般采用两种方法实现比较器的功能：专用的比较器，以及用运

放实现的比较器。本节讲述用运放实现的比较器。虽然多数场合下生产厂家不建议用运放

做比较器，但在要求不高的场合，以及一些特殊场合，运放是可以作为比较器使用的。 

最简单的基于运放的比较器 

比较器应用时，一般都是将一个输入端接成固定电位，称为基准，用 UREF 表示，用另

一个输入端接被测电位 uI ，用于衡量被测电位 uI 到底是大于还是小于 UREF 。如图

Section112-1 是一个比较器的常用连接图，图 Section112-2 是它的输入输出伏安特性曲线。

此图中输出只有两种状态，分别为 UH，代表输入电压高于基准电压，UL，代表输入电压低

于基准电压。 

 
图 Section112-3 是一个用运放实现的比较器。实际运放具有极高的开环增益，当输入

电压大于基准电压时，两者的差值（正值）乘以极大的开环增益，一般都会超过正电源电

压，而使运放实际输出为正电源电压（假设运放为轨至轨运放）。当输入电压小于基准电压

时，两者的差值（负值）乘以极大的开环增益，一般都会低于负电源电压，而使运放的实

际输出为负电源电压，其伏安特性如图 Section112-4 所示。仅在输入电压非常接近于基准

电压时，运放的输出是一个不确定的值（图 Section112-4 中红色虚线内）。这个区域称为比

较器的不灵敏区。 

很显然，理想运放组成的比较器，不灵敏区为 0。 

UREF 

uI 

UIN+ 

UIN- 

UOUT 

图 Section112-1 理想比较器 

uI/V 

uOUT/V 
UH 

UL 

UREF 0 

图 Section112-2 理想比较器输入输出伏安特性 

uOUT 
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按照目前这个思路，读者一定会想到，比较器的不灵敏区越小越好，或者说，比较器

越灵敏越好。但是，实际应用中，却恰恰相反。 

问题来源 

过于敏感的人——你原本无意的一个眼神，他就能从中读出你的内心——会给朋友带

来很大的交往压力。与此类似，过于灵敏的比较器也会给控制系统带来烦恼。如图

Section112-5 所示，我们希望知道红色信号中，有多少个较大的涌动，图中可见有两个，

用一个比较器以绿色电压作为基准，可以在输出端得到两个明显的数字电平脉动。但是，

红色的输入信号中不可避免的包含噪声波动，如果将其接入一个电压增益为无穷大的，无

比灵敏的比较器，输出的数字量脉冲就不再是 2 个，而是非常多。图中右侧，是对浅蓝色

区域实施时间轴放大后的波形，可见红色波形中的噪声，围绕着基准电压来回翻转，由于

比较器非常灵敏，这些翻转都被输出呈现出来——6 个小脉冲，加上一个宽脉冲。 

 
我们其实不需要这些灵敏的输出翻转。怎么办呢？有很多其它方法可以解决这个问题，

比如在后期的软件处理中，剔除掉过于频繁的翻转。而在硬件上，有一种新的比较器结构

——迟滞比较器，可以解决这类过于灵敏带来的问题。 

迟滞比较器工作原理 

前面所述的比较器，只有一个固定的基准电压，称为单门限比较器。而迟滞比较器如

图 Section112-6 所示，它具有随输出状态变化的两个比较基准，这是它最为奇妙的地方。 

UREF 

uI 

UIN+ 

UIN- 

UOUT 

图 Section112-3 运放组成的比较器 

+VCC 

-VEE 

+VCC 

-VEE 

uI/V 

uOUT/V 

UREF 0 

图 Section112-4 运放组成的比较器伏安特性 

uOUT 

图 Section112-5 过于敏感的比较器产生的后果 

红色：输入信号 

绿色：基准电压 

黑色：比较器输出 

对浅蓝色区域在时间轴放大 
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迟滞比较器的工作原理如图Section112-7 所示。让我们从输入输出伏安特性来分析：

不管当前比较器的输出是什么状态，当输入电压足够负时，运放的负输入端（接输入）总

是小于正输入端电压，因此输出一定是正电源电压+VCC，输入输出工作点如图○A 点，此时

运放的正输入端作为比较基准，为kVCC： 

𝑘 =
𝑅1

𝑅1 + 𝑅2
 

随着输入电压逐渐增大，工作点沿着红色线一直向右移动，比较器一直维持着+VCC输

出，直到○B 点，输入电压大于kVCC，此时运放的正输入端电压小于负输入端电压，输出变

为-VEE，即图中○B 点处的红色跌落。此时，奇妙的是，比较基准立即改变：由原先的kVCC变

为-kVEE，其含义是，即便此时输入电压发生轻微的逆向翻转，比较器也不翻转。因此，

从○B 点到○C 点，红色线一直向右，然后以绿色线回转，到达kVCC处，比较器并不翻转，而

要沿着绿色线一直到○D 点，即uI小于-kVEE，比较器才重新回到高电平。 

这个比较器的输出状态，并不仅仅与输入状态相关，还与当前的输出状态有关，使得

输入输出伏安特性曲线，呈现出一种类似于磁滞回线的形态，因此称之为迟滞比较器。 

举一个例子：你是普通班的学生，你的成绩作为输入，比较基准为 90 分，如果你成

绩大于等于 90 分，就可以进入拔尖班，成绩低于 90 分就得回到普通班——这就是普通的

单门限比较器。如果你不幸，平均考试水准就是 90 分左右，那么你惨了，今天进拔尖班，

明天被踢出来，后天又进去了。这会造成每次考试都有大量的学生进出拔尖班，很混乱。

而迟滞比较器是这样的：要想进入拔尖班，考试成绩得大于等于 95 分，要想离开，成绩

得小于等于 85 分。这样，就诞生了两个比较点，高点 95 分，低点 85 分。这样就会使得

班级比较稳定。 

为了谋求稳定，生活中与此类似的事情很多。空调机的控制来源于室内温度与设定温

度的比较，热了，就打开制冷机，冷了，就关闭。但是它一定有至少两个设定基准温度，

否则制冷机就会频繁关闭、启动，因此它内部也是一个迟滞比较器。 

迟滞比较器，看起来比较迟钝，但带来的好处是，只有明确的、强有力的输入，才能

引起输出改变，而一旦改变，想要回去，得特别厉害的反向动作，才能实现。因此，图

Section112-5 的那些小扰动，就不再会引起输出的频繁变化，如图 Section112-8 所示。 

图 Section112-6 迟滞比较器 

uO uI 

R2 R1 

+VCC 

-VEE 

图 Section112-7 迟滞比较器工作原理 

+VCC 

-VEE 

uO/V 

uI/V 0 kVCC -kVEE 

○A 

○B 

○C ○D 

amber.jiang.sh
矩形
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但是，这种对小扰动的不敏感是有限度的。如上图，当一个毛刺的幅度超过两个基准

电压（也称为阈值电压）的差值时，即图中两根绿线之间的电压，仍会引起不期望的输出

翻转。 

多种形态的迟滞比较器 

图 Section112-6 仅是迟滞比较器的一种。第一，它的伏安特性曲线是顺时针旋转的；

第二，它的两个阈值电压是基于 0V 对称的。 

当把图中 R1 下端不接地，而接一个基准电压 UREF 时，就变成了更为通用的迟滞比较器，

如图 Section112-9 所示，它的伏安特性如图 Section112-11 所示，可以看出这是一个顺时针

迟滞比较器。图 Section112-10 是逆时针迟滞比较器，它的伏安特性如图 Section112-12 所

示。 

以图 Section112-9 为例分析其关键值： 

假设运放输出高电平为 UOH（对理想运放来说，此值为 VCC），输出低电平为 UOL，那么

对输入信号，电路有两个比较翻转点，较大的一个称为𝑈𝑅+，较小的称为𝑈𝑅−。 

设正反馈系数为 k，k 值越接近于 1，说明反馈越强烈，迟滞窗口越宽： 

𝑘 =
𝑅1

𝑅1 + 𝑅2
 

(Section112-0) 

当输出为高电平时，翻转点为： 

𝑈𝑅+ = 𝑈𝑂𝐶𝑘 + 𝑈𝑅𝐵𝑅(1 − 𝑘)                          (Section112-1) 

当输出为低电平时，翻转点为： 

𝑈𝑅− = 𝑈𝑂𝐿𝑘 + 𝑈𝑅𝐵𝑅(1 − 𝑘)                            (Section112-2) 

如果 UOH=-UOL，即输出对称，可以得到更为直观的表达，如图 Section112-11 所示： 

𝑈𝑅+ = (1 − 𝑘)𝑈𝑅𝐵𝑅 + 0.5𝑈𝑊𝐷，       𝑈𝑅− = (1 − 𝑘)𝑈𝑅𝐵𝑅 − 0.5𝑈𝑊𝐷 

uO/V 

uI/V 

0 

kVCC 

-kVEE 

VCC 

-VEE 

0 

t/s 

t/s 

图 Section112-8 迟滞比较器抵抗毛刺波形 
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其中，𝑈𝑊𝐷代表两个比较阈值之间的电压宽度，或者叫窗口电压。 

𝑈𝑊𝐷 = 𝑈𝑅𝐵𝑅+ − 𝑈𝑅𝐵𝑅− = (𝐴𝐴𝐴 + 𝐴𝐵𝐵)
𝑅1

𝑅1 + 𝑅2
 

(Section112-3) 

 

 
合理的选择电路结构，选择电阻值，可以做出符合设计要求的迟滞比较器：可改变顺

逆结构，可以改变中心阈值，可以改变阈值窗口电压。 

  

图 Section112-9 顺时针迟滞比较器 

uO uI 

R2 R1 

+VCC 

-VEE 

UREF 

图 Section112-10 逆时针迟滞比较器 

uO 

uI 
R2 

R1 

+VCC 

-VEE 

UREF 

图 Section112-11 顺时针迟滞比较器伏安特性 

+VCC 

-VEE 

uO/V 

uI/V 0 (1-k)UREF 

UWD 

UR+ UR- 

图 Section112-12 逆时针迟滞比较器伏安特性 

+VCC 

-VEE 

uO/V 

uI/V 0 
UR- 

UWD 

UR+ 

UREF/(1-k) 
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举例 1： 

输入信号在 0V~5V 之间，含有单次幅度最大 1V 的噪声。设计一个比较器电路，要求

当输入信号较低时，输出 0V，输入信号较高时，输出 5V，能抑制噪声引起的误翻转。 

解：首先确定电路结构，有两个选择：顺时针或者逆时针迟滞比较器。从伏安特性可

以看出，逆时针电路中，当输入信号很小时，其输出为低电平，输入信号较大时，输出高

电平，而顺时针电路刚好相反。因此选择逆时针电路。 

其次，决定运放的供电电压。从题目要求看，输出高电平为 5V，低电平为 0V，因此

运放的供电电压应确定为+5V 和 0V。至此，电路结构如图 Section112-13 所示。 

  
第三，求解关键值，包括电阻值和基准电压值。因电路结构不同于前述顺时针电路，

必须重新分析。 

电路的两个比较阈值电压均发生在使得运放正输入端电位等于 UREF 处，因此有： 

𝑈+ = 𝑈𝑅−
𝑅2

𝑅1 + 𝑅2
+ 5V ×

𝑅1
𝑅1 + 𝑅2

= 𝑈𝑅𝐵𝑅 

𝑈+ = 𝑈𝑅+
𝑅2

𝑅1 + 𝑅2
+ 0V ×

𝑅1
𝑅1 + 𝑅2

= 𝑈𝑅𝐵𝑅 

解得两个关键阈值电压为： 

𝑈𝑅− = (𝑈𝑅𝐵𝑅 − 5V ×
𝑅1

𝑅1 + 𝑅2
)
𝑅1 + 𝑅2
𝑅2

= 𝑈𝑅𝐵𝑅
𝑅1 + 𝑅2
𝑅2

− 5V
𝑅1
𝑅2

 

(Section112-4) 

𝑈𝑅+ = 𝑈𝑅𝐵𝑅
𝑅1 + 𝑅2
𝑅2

 

(Section112-5) 

根据题目要求，输入信号中存在 1V 噪声，因此两个阈值电压之差至少为 1V。为保险

起见，选择 UWD=2V。而中心阈值一般选择信号的中心，为 2.5V。所以有： 

𝑈𝑅+ − 𝑈𝑅− = 𝑈𝑊𝐷 = 2V = 5V
𝑅1
𝑅2

 

𝑈𝑅+ + 𝑈𝑅−
2

= 2.5V = 𝑈𝑅𝐵𝑅
𝑅1 + 𝑅2
𝑅2

− 2.5V
𝑅1
𝑅2

 

据此，解得： 
𝑅1
𝑅2

=
2
5

；𝑈𝑅𝐵𝑅 = 3.5V ×
𝑅2

𝑅1 + 𝑅2
= 2.5V 

取 R2=5kΩ，R1=2kΩ，UREF=2.5V，完成电路设计。如图 Section112-14 所示。其中基准

电压 2.5V 依靠两个 2kΩ 电阻分压实现，并联的 10μF 电容可以降低电源噪声的影响。 

  

图 Section112-13 举例 1 电路结构 

uO 

uI 
R2 

R1 

+5V UREF 

图 Section112-14 举例 1 实际电路 

uO 

uI 

R2 R1 

+5V 

UREF 

5kΩ 2kΩ 

2kΩ 

2kΩ 

C 

10μF 
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举例 2： 

输入信号在 0V~5V 之间，含有单次幅度最大 1V 的噪声。设计一个比较器电路，要求

当输入信号较低时，输出 5V，输入信号较高时，输出 0V，能抑制噪声引起的误翻转。 

解：此例与上例唯一的区别在于输入输出关系刚好相反。因此，必须选择顺时针迟滞

比较器。根据前述分析，可知两个比较阈值电压分别为： 

𝑈𝑅+ = 3.5V；𝑈𝑅− = 1.5V 

设 
𝑅1

𝑅1 + 𝑅2
= 𝑘 

利用式(Section112-1)和式(Section112-2)： 

𝑈𝑅+ = 𝐴𝐴𝐴
𝑅1

𝑅1 + 𝑅2
+ 𝑈𝑅𝐵𝑅

𝑅2
𝑅1 + 𝑅2

= 5𝑘 + 𝑈𝑅𝐵𝑅(1 − 𝑘) = 3.5 

𝑈𝑅− = −𝐴𝐵𝐵
𝑅1

𝑅1 + 𝑅2
+ 𝑈𝑅𝐵𝑅

𝑅2
𝑅1 + 𝑅2

= 0 + 𝑈𝑅𝐵𝑅(1 − 𝑘) = 1.5 

解得，k=0.4，𝑈𝑅𝐵𝑅 = 2.5V。取电阻 R1=2kΩ，根据 k=0.4，计算出 R2=3kΩ，据此设计

电路如图 Section112-15 所示。但是这个电路还不实用。第一，图中的 2.5V 还需要另外制

作一个电源来提供。第二，没有选择合适的 E 系列电阻值。为此，修改电路如图

Section112-16 所示。 

电路中用戴维宁等效原理，将 2.5V 串联 2kΩ 变为 5V 经两个分压电阻 R1A 和 R1B 提供。

要求 R1A 等于 R1B，且它们的并联值等于 2kΩ。同时，对所有计算电阻实施 E96 系列选择，

得到如图所示的电阻值。 

 
  

图 Section112-15 举例 2 电路 

uO uI 

R2 R1 

+5V 

2kΩ 

3kΩ 

2.5V 

图 Section112-16 举例 2 实用电路 

uO uI 

R2 R1B 

+5V 

4.02kΩ 

3.01kΩ 
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4.02kΩ 
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Section113. 集成比较器及其关键参数 

使用运放做比较器，是教科书中常见的。但是在实际应用中，一般很少使用运放作为

比较器，而使用专门生产的集成比较器。 

几款常见的集成比较器 

1）LM393：这是德州仪器公司(TI)生产的一款双比较器，一套电源服务于内部两个独立

的比较器，其管脚顶视如图 Section113-1 所示。每个比较器有两个输入端，一个输出端，

其简化结构如图 Section113-2 所示。 

 
从图中可以看出，该比较器分为输入级差动放大电路（图中前 6 个晶体管 T1a~T3b 和

一个 80μA 恒流源），为双入单出型，其输出为晶体管 T3b 的集电极；此后为第二级单入单

出放大电路，由 T4 和 80μA 恒流源负载组成，为共射极高增益放大；输出级由 T5 组成，

为一个集电极开路晶体管。集电极开路的晶体管，主要用于灵活设定输出电平，必须外接

直流电压和电阻，才能正常工作。其正常使用方法如图 Section113-3 所示，在集电极输出

端外接了一个电阻 RC，一个直流电源 VCC，其原理如下： 

当受前级影响，T5 可能工作于两种状态：饱和状态，或者截止状态。当 T5 处于饱和

状态时，CE 之间电压为晶体管饱和压降，约为 0.1~0.3V，此时输出电压 uO 即为此值，即所

图 Section113-2 LM393 简化结构图 

T1a 

T2a T2b 

T1b 

T3a T3b 

T4 

T5 

图 Section113-1 LM393 管脚图 
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谓的低电平输出。当 T5 处于截止状态，电阻 RC 上只有极为微小的漏电流，不足以产生明

显的压降，此时输出电压 uO 为 VCC，由用户自行选定。 

 
这样做，可以灵活的，由用户自行设定输出电平大小。常见的方法是将后级数字电路

的供电电压作为 VCC，这样，输出的高低电平就自然与后级匹配。 

举例 1： 

输入信号为 10kHz 正弦波，幅度为 10V，直流偏移量 0V。要求设计一个比较电路，不

考虑噪声抑制，后级数字电路输入电阻为无穷大。要求当输入信号为正半周时，输出为高

电平，在 2.5V~5V 之间，当输入信号为负半周时，输出为低电平，在 0V~0.5V 之间。正弦

信号过零点与输出数字信号的变化点之间延迟不超过 2μs。 

解：对最后一条要求，即延迟时间小于等于 2μs，这涉及到比较器的一个关键参数：

传输延迟，tpd。具体介绍在本节后半部分讲解，对 LM393 来说，在大幅度输入信号情况下，

此值为典型值 0.3μs。符合本例要求。同时，LM393 的供电电压可以高达 30V 以上，输入

电压范围可以在 0V~VCC-1.5V，当 30V 供电时，可以高达 0V~28.5V。如果将输入幅度为

10V 的正弦波实施 15V 提升，那么输入信号范围为 5V~25V，满足 LM393 的要求。 

因此，可以采用 LM393 实现本例要求。设计电路如图 Section113-4 所示。 

 
图中，直流电源 V1 为 30V，给比较器供电，以保证比较器的输入端可以承载

0V~28.5V 的模拟电压输入。直流电源 V2 为 5V，配合电阻 R5，给集电极开路结构供电，

当输出晶体管饱和导通时，输出电压 VF2 小于 0.3V，晶体管截止时，输出电压接近 5V。 

图中电容 C2 和电阻 R2、R1 实现了 15V 提升电路，将原本基于 0V 的幅度 10V 的正弦

波，移位到 15V 为直流偏移量，幅度为 10V 的正弦波。这是一个高通电路，截止频率为： 

𝑓𝐶 =
1

2𝜋𝑅𝐶
=

1
2𝜋(𝑅1//𝑅2)𝐶2

= 3.183Hz 

+VCC 

RC 

uO 
比较器 

T5 

图 Section113-3a 集电极开路输出低电平 

+VCC 

RC 

uO 
比较器 

T5 

图 Section113-3b 集电极开路输出高电平 
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图 Section113-4 举例 1：LM393 典型应用电路 
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当 10kHz 信号输入时，据式(Section79-5)，此电路的增益为： 

��̇�(𝑓)� = 𝐴𝑚 ×
1

�1 + (𝑓0𝑓 )2
= 1 ×

1

�1 + ( 3.183
10000)2

= 0.99999995 

相移为式(Section79-6)，超前的： 

𝜑(𝑓) = tan−1
𝑓0
𝑓

= tan−1
3.183
10000

= 0.018237° 

换算成时间，约为： 

∆𝑡 = 𝑇 ×
𝜑(𝑓)
360°

= 100𝜇s ×
0.018237

360
≈ 5ns 

由此可见，此高通电路在完成 15V 提升的同时，对信号幅度和相移，几乎没有影响。 

图中电阻 R3 和 R4 完成一个 15V 分压，作为比较电压基准，并联电容 C1 起到低通滤

波作用，以保证基准电压尽量少受到电源波动的影响。 

至此，该电路仿真得到的各点波形如图 Section113-5 所示。从图中可以测得，输出信

号高电平为 5V，低电平为 0.15V，延迟时间约为 0.3μs。整体符合设计要求。 

 
2）AD790 

AD790 是美国 ADI 公司的一款经典比较器，它具有灵活的两组电源：模拟输入环节可

以单电源+5V，也可以双电源±VS=±15V；输出电源 VLOGIC 一般为+5V，以保证输出数字量电

平与后级数字电路匹配。这种结构，对比较器来说，是最为理想的。因为多数模拟量，可

能是正负信号，且范围较大，而数字量输出一般均为 0/5V，或者 0/3.3V。AD790 的管脚图

和内部结构简化示意如图 Section113-6 所示。 

图 Section113-5 举例 1 各关键点波形 
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http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ad790.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ad790.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ad790.html?ADICID=yangebook4


新概念模拟电路——信号处理电路 

32 

 
AD790 具有较为适中的传输延迟，约为 45ns。它的输入失调电压较小，约为 250μV，

这在比较器中属于优秀的。另外，AD790 还具有一个锁存脚，可以将此前的数字量输出状

态保存住，而不再受输入信号变化的影响。这个功能可以在 Σ-ΔADC 的调制器中得到应用。 

特别的，AD790 内部具备较为有效的迟滞和低毛刺输出级，可以大幅度提供比较器输

出稳定性。 

3）LT1394 

这是一款延迟时间约为 7ns 的高速比较器，与此类似的有 TI 公司的 TL3016；Linear 

Technology 公司的 LT1016 和 LT1116。 

LT1394 的管脚分布如图 Section113-7 所示。它只有一套电源，其中 V+脚（正电源）一

般为+5V，这也决定了输出高电平约为 3V 左右，而 V-脚（负电源）有两种选择：可以为-

5V，此时两个输入脚+IN 和-IN 输入电压范围则为-5V~+3.5V；也可以为 0V，此时两个输入

脚+IN 和-IN 输入电压范围则为 0V~+3.5V。 

 
LT1394 有两个互补的输出Q和Q�，还有一个锁存脚。 

4）LTC6752 

LTC6752 是一个家族(Family)，包括 LTC6752，LTC6752-1，LTC6752-2，LTC6752-3，

LTC6752-4 共 5 种芯片，其传输时延均为 2.9ns，属超高速比较器。不同的尾缀，主要区别

在于：数字电源和模拟电源是否分离；迟滞阈值是否可调或者是否具备锁存功能；是否具

备低功耗模式，以及是否具备互补输出等。当然，这也导致不同尾缀的型号，具有不同的

封装。 

这 特 别 像 一 个 新 车 问 世 ， 具 有 基 础 版 、 运 动 版 、 豪 华 版 等 不 同 版 本 一 样 。 图

Section113-8 是其典型应用电路。从图中可以看出，两个输入信号具有比较大的共模成分，

图 Section113-6 AD790 管脚和内部结构框图 

图 Section113-7 LT1394 管脚图 

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ad790.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ad790.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ad790.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1394.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1016.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1116.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1394.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1394.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ltc6752.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ltc6752.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ltc6752.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ltc6752.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ltc6752.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ltc6752.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ltc6752.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ad790.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1394.html?ADICID=yangebook4
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又有细微的差模，比较器可以灵敏发现这些差异，并在输出端呈现 50ns 内翻转 10 次左右

的结果。 

 

集成比较器与运放的区别 

与运放相比，集成比较器有以下不同： 

1）灵敏度较低 

为保证速度快，集成比较器内部的电压增益级数一般很少，其开环增益大约在几万倍

到几十万倍，远小于运放的开环增益，大约为几十万倍到几千万倍。这导致它的灵敏度更

低——对微小信号的反应比较迟钝。但是，前面学过的内容告诉我们，其实我们并不介意

比较器迟钝一些。 

2）失调电压较大 

像运放一样，比较器也有失调电压。当一个输入端接 0V 时，另一个输入端引起输出

翻转的电压并不是 0V，而是输入失调电压 VOS，对比较器来说，VOS 一般是 mV 数量级。

而精密运放的 VOS 可以小至 1μV 以下。 

3）速度快 

前面列出了几种常见比较器，其传输时延从 0.3μs 到 2.9ns，其实还有更快的，比如

ADCMP572/573，传输时延低至 150ps，即 0.15ns。而运放的至稳时间，特别是考虑到运放

从一端饱和进入另一端饱和需要的恢复时间，多数都在 10ns 以上甚至 100ns 以上，根本

无法与比较器相比。 

4）输入结构适合于宽范围输入 

运放天生就是为放大电路设计的，它默认两个输入端不会存在过大的电位差——因为

虚短——因此，在两个输入端存在较大电位差时，运放内部的晶体管会进入深度的饱和状

态，而要摆脱这种状态需要花费很长时间，这会进一步增大延迟时间。在实际应用中，比

较两个信号的大小，不可避免会出现两者差异较大的情况，而集成比较器在设计时就考虑

到了这点，并采取了措施，使其能够接受较大的输入电位差。 

另外，很多运放在输入电位接近于电源轨时，会发生工作异常，而多数集成比较器能

够承受超过电源轨的输入电位。 

5）丰富的输出结构 

理论上说，比较器的输出已经属于数字域，多数情况下，比较器的输出状态会被数字

电路读取并用于执行后续动作。因此，比较器的输出电平，应该与后级的数字电路相匹配。 

图 Section113-8 LTC6752 典型应用 

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/adcmp572.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/adcmp573.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ltc6752.html?ADICID=yangebook4
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现有的集成比较器考虑到了这一点，一般都能为用户设计好输出电路，满足上述要求

——它可能具有用于输入端的正负电源，还具有用于输出的数字电源，或者将输出端设计

成集电极开路、发射极开路、推挽输出、TTL/CMOS 输出、LVDS（低压差分）等结构，以

方便用户自己选择合适的芯片，以产生合适的输出类型。 

而运放，它压根就不赞成用户将其用于比较器，因此不会考虑这么周到。 

集成比较器的关键参数 

以 ADI 公司的 AD790，TI 公司的 TLV3501 为例。其中，对参数的定义符号各公司可能

有不同，本书以通用符号为准。Section113-9 为 AD790 数据手册截图局部。 

 
截图中，第二行给出的基本测试条件为本表范围，为 25℃以及±15V 模拟供电和+5V 数

字供电。在各项中又有不同的测试条件，在 Conditions 列中给出。第一列为参数名称，最

后一列为参数单位，中间三列为三种不同性能不同的尾缀器件（当然价格也不同）的参数

结果。 

1）失调电压 VOS 

在截图中输入特性部分，AD790 将其写作“Offset Voltage”。以 AD790K/B 为例，该值

典型值为 0.05mV，最大值为 0.25mV，这都是 25℃下的测试结果。而下一行 Conditions 列

中出现的 TMIN to TMAX，是指在全部温度范围内，因此只有最大值 0.5mV。 

此处的典型值一般指正态分布中的标准差 σ，指 68.2%（1σ 的包容量）的被测品，其

失调电压小于 0.05mV。而最大值是指厂家的限制：你买到的任何一颗样片，在规定的测

试条件和测试方法下，其失调电压“不会”超过 0.25mV。这是厂家给用户的保证。 

失调电压对比较器的具体影响，可参见图 Section113-10。 

2）滞回电压 VHYS 

在截图中输入特性部分，AD790 将其写作“Hysteresis”（迟滞），其典型值为 0.4mV。

其含义是，当比较器负输入端输入电压基准 UREF，则比较器会产生滞回现象，即它存在两

个比较点： 

当比较器处于 UOL 低电平输出时，正输入端电压超过 UR+，才会引起输出变为高电平： 

图 Section113-9a AD790 数据手册截图局部 1 

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ad790.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ad790.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ad790.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ad790.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ad790.html?ADICID=yangebook4
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𝑈𝑅+ = 𝑈𝑅𝐵𝑅 + 𝐴𝑂𝐷 + 0.5𝐴𝐶𝐻𝐷               (Section113-1) 

当比较器处于 UOH 高电平输出时，正输入端电压低于 UR-，才会引起输出变为低电平： 

𝑈𝑅− = 𝑈𝑅𝐵𝑅 + 𝐴𝑂𝐷 − 0.5𝐴𝐶𝐻𝐷               (Section113-2) 

滞回电压是比较器本身的结构形成的，与外部增加的正反馈产生的滞回电压是两回事

（参见 Section112 迟滞比较器工作原理）。与外部正反馈形成的滞回电压相比，比较器的滞

回电压一般较小，即，比较器本身有一定的抗干扰能力，如果不满意，用户可以自行设计

外部的正反馈迟滞电路。 

 
图 Section113-9b 是 TLV3501 截图显示的输入失调电压和滞回电压参数。 

3）传输时延 tPD(Propagation Delay) 

假设输入信号为方波，从输入超过应翻转电压（图 Section113-10 中红色圆点）开始，

到输出的改变到达一半时，所花费的时间，称为传输时延，用 tpd 表示，分为上升时延和下

降时延。它们不一定相等，且与过驱电压相关。快速比较器目前可以实现小于 1ns 的延迟

时间，而运放要达到这个指标，几乎是不可能的——多数是微秒数量级的。 

 
定义中出现的过驱电压，英文为 Overdrive，它不是比较器的参数，而是对输入信号的

一 种 描 述 ： 输 入 电 压 超 过 比 较 点 的 值 ， 分 为 正 过 驱 电 压 和 负 过 驱 电 压 两 种 ， 如 图

图 Section113-9b TLV3501 数据手册截图局部 1 

uI/V 

UREF+VOS 

UODR(正过驱 overdrive 电压) 

UODF 

tpdR tpdF 

t/s 

t/s 

uO/V 

UR+ 

UR- 

 (负过驱电压) 

 VHYS(滞回电压) 

UOL 

UOH  (上升延迟时间) 

(下降延迟时间) 

 图 Section113-10 集成比较器参数定义 

 图 Section113-11 TLV3501 的传输时延与过驱电压的关系 
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Section113-10 所示。过驱电压越小，会导致比较器传输时延越大，当过驱电压超过一定值

后，传输时延会逼近最小值。图 Section113-11 为 TI 公司超高速比较器 TLV3501 的数据手册

截图，它描述了该比较器的传输时延与过驱电压的关系。以正向过驱（左图，rising）为例，

当过驱电压为 50mV 或者 100mV 时，输出曲线已经非常接近，其传输时延大约为 3~4ns，

而过驱电压为 5mV 时，其传输时延明显增大，约为 7~8ns。 

此时，即可定义另外一个参数，叫传输时延消散(Propagation Delay dispersion)，是指

当过驱电压从小（一般为 5mV）到最大，产生的传输时延差值的绝对值。以上述的

TLV3501 为例，该值为 4~5ns 左右。 

4）传输时延偏差(Propagation Delay Skew)和最大开关频率(Maximum Toggle Frequency) 

传输时延偏差，是指在相同测试条件下，上升时延和下降时延的差值的绝对值。图

Section113-12 为 TLV3501 数据手册截图，可以看出，其传输时延偏差典型值为 0.5ns，约

为传输时延的 1/10。 

 
最大开关频率，是指该比较器的输入信号快速穿越比较点时，其输出能够反应并给出

方波输出的最大频率，这一般可以由传输时延算出，因此多数比较器不给这个参数。比如

TLV3501 给出的最大开关频率为 80MHz，对应的输入信号周期为 12.5ns，这基本上就是比

两倍的传输时延稍大一些。 

5）输入电压范围(Input Voltage range) 

比较器对输入电压有限制，分为共模输入电压范围和差模输入电压范围。 

所谓的共模输入电压范围，Common Mode Voltage Range，与我们常规对共模的理解

不同，它是指单一输入管脚对地电压的范围，其实就是绝对电压范围。图 Section113-13 为

AD790 数据手册截图，其共模输入电压范围最小值为-VS，最大值为+VS-2V，当电源电压为

±15V 时，其共模输入电压范围是-15V~+13V，即每个管脚的输入电压都必须在此之内。 

 
而差模输入电压范围，则是指两个输入端电位差，多数比较器没有这个要求，它们只

提供了共模输入电压范围而没有差模输入电压范围。对这类比较器，只要共模输入电压范

围满足要求即可。但 AD790 有此要求，如截图所示，Differential Voltage 为±VS，即在电源

电压为±15V 时，其差模输入电压范围是±15V。乍一看，很高兴，差模输入范围很宽吗，和

电源电压一样。其实不然，这是一个陷阱。仔细想，它的要求是，两个输入端电压的差值

必须大于-15V，小于+15V，这其实只用到了电源整个范围的一半。举例，VIN+=10V，VIN-=-

10V，两者都在共模输入电压范围之内，其差值却为 20V，超限了。 

比较器还有其他参数，比如输入偏置电流、失调电流、输出电压、功耗等，都与运放

图 Section113-12 TLV3501 数据手册截图局部 2 

 图 Section113-13 AD790 数据手册截图局部 2 

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ad790.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ad790.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ad790.html?ADICID=yangebook4


新概念模拟电路——信号处理电路 

37 

的参数定义一样，在此不赘述。 

举例 2： 

输入信号为 10kHz 正弦波，幅度为 10V，直流偏移量 0V。要求设计一个比较电路，不

考虑噪声抑制，后级数字电路输入电阻为无穷大。要求当输入信号为正半周时，输出为高

电平，在 2.5V~5V 之间，当输入信号为负半周时，输出为低电平，在 0V~0.5V 之间。正弦

信号过零点与输出数字信号的变化点之间延迟不超过 100ns。 

解：此例与举例 1 唯一的区别在于延迟时间，由 2μs 降低为 100ns，显然要求更高了。

前述的 LM393，其传输延迟约为 300ns，不能满足要求，而 AD790 传输延迟约为 45ns，

基本靠谱，至于是否可行，还得精细计算。 

第一步，进行时间估算。题目要求的时间应包括两部分，第一是图 Section113-14 中的

t1，第二为传输时延 tPD，两者之和不应超过 100ns。所谓的 t1，是考虑到输入失调电压、

滞回电压等因素，输入信号过零点后要经过这个时间才能达到比较器的翻转阈值。计算如

下： 

 
首先计算阈值电压 UR+，查阅 AD790 数据手册得𝐴𝑂𝐷最大值为 1mV，滞回电压𝐴𝐶𝐻𝐷最大

值为 0.65mV，将 AD790 负输入端接地，则𝑈𝑅𝐵𝑅=0V，据式(Section113-1)得： 

𝑈𝑅+ = 𝑈𝑅𝐵𝑅 + 𝐴𝑂𝐷 + 0.5𝐴𝐶𝐻𝐷=1.325mV 

已知输入信号频率为 10kHz，幅度为 10V，则有： 

10 sin(𝜔𝑡1) = 10 sin(2𝜋𝑓𝑡1) = 1.325mV，解得𝑡1 =
sin−1 0.001325

10
2𝜋𝑓

= 2.109ns 

可知，选择传输时延最大值为 45ns 的 AD790，加上 t1，也远小于 100ns，符合要求。 

第二步，进行输入电压范围判断。AD790 在±15V 供电时，可承载共模输入电压范围是

-15V~13V，差模电压范围是±15V。当负输入端接地，正输入端接输入信号，则共模输入电

压范围是±10V，满足共模输入电压范围要求，而差模输入范围也是±10V，也满足要求。 

第三步，进行输出电压判断。当 AD790 的逻辑电源接+5V，则其输出高电平最小值为

4.3V，输出低电平最高值为 0.5V，满足设计要求。综上分析结论，可以选择 AD790 实现举

例 2 要求。故设计电路如图 Section113-15 所示。 

 图 Section113-14 过零点时间分析 

 UR+ 

 输入波形 

 输出波形 

 0 

 u/V 

 t/ns 
 tPD 

 t1 

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ad790.html?ADICID=yangebook4
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http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ad790.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ad790.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ad790.html?ADICID=yangebook4
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举例 3： 

输入信号为 50MHz 正弦波，输出阻抗为 50Ω，幅度为 10V，直流偏移量 0V。要求设

计一个比较电路，其输出提供给 3.3V 数字系统，用于测量频率。 

解：首先，必须使用超高速比较器，且能够接受正负电压输入。LT1715 的传输时延典

型值为 4ns，在正负 5V 供电时可以接受-5V~+3.8V 的输入电压。由于此例涉及高频正弦信

号，需要考虑阻抗匹配，因此整个比较器电路的输入电阻应为 50Ω。此时考虑使用电阻分

压，可以将高幅度输入信号衰减到±3.8V 之内。 

设计电路如图 Section113-16 所示。电阻 R1 为信号源输出电阻，R2 和 R3 之和为 50Ω，

完成阻抗匹配。按照图中分压关系，在比较器的正输入端会得到幅度为 3.5V 的正弦波，没

有超过 3.8V 上限。VS+接 3.3V 数字电源，可使输出（比较器第 8 脚）与后级数字系统匹配。 

 

 

AD790 

+15V 

-15V 

+5V 

 图 Section113-15 举例 2 电路 

uOUT 
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LT1715CMS

Vs+VCC

GNDVEE
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V2
10 Vpk 
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0° 

V3
5 V 

V4
3.3 V 

R1

50Ω R2
15Ω

R3
35Ω

 图 Section113-16 举例 3 电路 

 图 Section113-17 举例 3 电路输入输出波形 

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1715.html?ADICID=yangebook4
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Section114. 比较器的应用 

比较器，是看起来非常简单，但又极为难缠的器件。刚学过模拟电子技术，第一次使

用比较器，通常会被其诡异的表现难倒，并百思不得其解：如此简单的一个比较器，怎么

这么不听话呢？ 

翻转抖动及其抑制方法 

比较器最常见的诡异现象就是翻转抖动：以一个基准电压为 0V，输入信号为从-1V 到

1V 的三角波为例，当输入信号穿越基准电压点时，理论上，第一，输出信号应该立即翻转，

干脆利索。第二，输入信号应该不受任何影响。但实际情况如图 Section114-1 左图所示，

第一，输出信号在翻转位置出现了多次抖动，然后才归于平静，第二，输入信号居然也出

现了抖动毛刺。 

造成这种现象的原因很多，电源稳定性不强、地线稳定性不强，是主要原因。其本质

原理是，比较器的输出端突然发生状态变化时，会导致内部工作电流发生脉冲式突变，这

个变化电流作用在电源电压上，会导致电源电压出现脉动，作用在地线上，会导致地线电

位出现脉动。这种脉动带来的直接后果就是，比较器的输入状态发生变化：原本输入信号

已经高于基准电压，却因为地线脉动的存在，出现瞬间的输入信号低于基准电压，比较器

出现误翻转。这种误翻转持续作用，就会出现翻转抖动。 

翻转抖动的存在，一定是输入信号处于基准电压附近时发生。当输入电压持续增大，

以至于地线抖动不足以改变比较器的输入状态，则输出就归于平静了。 

 
克服翻转抖动的本质方法是加强电源和地线的稳定性，就是想尽一切办法让电源和地

线接近理论要求：不管电源、地线上流过多大电流，其电压都是恒定不变的。比如加粗电

源线（地线）、缩短电源线（地线）长度，增加合适的电源旁路、去耦电容，使用高质量的

地平面，或者将数字地和模拟地分开且实现单点对接。这些，将在下一小节中阐述。 

克服翻转抖动的另外一种方法，就是给比较器增加迟滞：用正反馈将原本开环的比较

器，改变成迟滞比较器。这种方法在本书 Section112 中已经陈述，请参考。图 Section114-1

右图，即为增加了迟滞后的波形，可见其翻转抖动几乎不存在了。 

图 Section114-1 摘自 ADI 公司学习指南《MT-083，Comparator》。 

 图 Section114-1 比较器的翻转抖动及克服抖动带来的效果 
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高速比较器应用注意 

高速比较器更易出现各种各样的诡异现象。设计之初就必须牢记如下规则，以最大程

度的避免出现诡异现象。“高速比较器应用注意”部分内容摘自 Linear Technology 公司 Jim 

Williams 的技术文章“A Seven-Nanosecond Comparator for Single Supply Operation” (AN72)，

该文以高速比较器 LT1394 为例，介绍了多种应用中出现的问题，以及克服方法。本书在引

用时保留了原图图号和图题。 

1）一定要给比较器电路增加合适的旁路电容 

前面我们说过，要想尽一切办法保持电源和地与理论的接近。旁路电容就是其中一个

办法：在器件电源管脚的最近处，对地接一个或者两个电容，以避免突变电流在漫长的电

源线上——含有电阻和电感——产生的突变压降。 

Figure 3 是一个未经旁路的 LT1394 输出波形，可以看出，它是如此混乱不堪。而经过

不合适旁路(Poor Bypassing)的如 Figure 4 所示，它看起来好了一些，但仍有过冲和低电平

毛刺。文中没有给出完美旁路产生的效果，但我们可以想象。 

我们知道，所有的电容器，都不是理想电容。不同种类的电容器，与理想电容的差异

也不同。在旁路电容选择上，有很多经验之谈。一个较大的铝电解电容，比如 10μF，与一

个较小的陶瓷电容比如 10nF，两者并联作为旁路电容，是多数情况下较好的配合。并且，

这个电容组必须焊接在比较器电源管脚的根部，越近越好。 

 
2）一定要给比较器电路使用地平面(Ground Plane) 

地平面，是印刷电路板上一大块铜皮形成的区域，直接连接到电源地上。在双层电路

板中，它可能占据了绝大部分空闲区域，而在多层电路板中，它通常是一个独立的层，占

据该层整个面积。地平面，在电路中表征接地节点。 

由于地平面具有极大的面积，直接带来的好处有两点：第一，它具有极低的导通电阻，

可以在通过大电流时保持地平面上任意两点之间的电位差足够小，以利于“地”与理论接近。

第二，它还具有极低的电感，对高频电流，也不会产生足够大的压降。 

在一个电路板中，如果可以将模拟区域和数字区域明确分开，那么地平面有时也会被

分成两大块，一块服务于洁净的模拟电路，另一块服务于肮脏的数字电路，两块地平面之

间用较细的导线或者 0Ω 电阻联通。 

即便使用了地平面，也不能完全保证比较器的地管脚非常稳定，还必须保证比较器的

接地引脚与地平面之间的引线足够短，且足够粗。这样说来，对高速比较器而言，用插座

是绝对不行的。 

3）用高速布线技术实施 PCB 设计 

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1394.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1394.html?ADICID=yangebook4
amber.jiang.sh
矩形
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高速布线技术有别于低速，关键在于考虑了杂散参数。在低频领域，电路板中的两个

隔离线，具有足够大的电阻，但在高速领域，它们之间的杂散电容就会起作用。同时，长

长的导线存在的电感，也会跳出来破坏正常的工作。因此，走线、位置、间距、方向、粗

细、长短、过孔等，都将对高速电路产生不可忽视的影响。此事说来话长，要设计高速比

较器电路，必须认真研读相关资料。 

4）使用合适的探头、示波器 

如果要观察比较器输入输出状态，则一定要注意，探头和示波器不是理想的，它们会

影响电路的正常工作。 

Figure 5 是比较器 LT1394 的两个输出波形，A 线来自于使用了正确的探针补偿，B 线

则使用了错误的。诡异之处在于，两者的输出供电都是 5V，B 线却具有高达 8V 以上的幅

度，这看起来让人匪夷所思。 

 
要解释这个现象，必须了解示波器探头和探头衰竭补偿，如图 Section114-2 所示。首

先，任何一个示波器的输入端都存在输入电阻 R1，约为 1MΩ，以及输入电容 C1（包括电缆

线），约为几十 pF，如图中左上角。VF2 为接入示波器内部测量电路的节点。可以看出，

这是一个低通网络，其截止频率约为： 

𝑓𝐶 =
1

2𝜋(𝑅𝐷//𝑅1)𝐶1
=

1
2𝜋 × 100 × 75 × 10−12

= 21.2MHz 

这就是普通 1:1 探头表现出的低通效果，它无法实现高频信号的测量。 

其次，我们来看看 1:10 探头，就是常见的 1/10 衰竭探头。它的模型如图中右上角。探

头中串联了一个电阻 R3 和电容 C3 的并联，这就是衰竭补偿。当低频时，VF3 约为 VF1 的

1/10，示波器会识别目前使用了 1/10 衰竭探头，于是自动将测量结果乘以 10。当频率逐渐

增大时，只要满足探头中的 R3C3 等于示波器输入端的 R1C1，就可以实现一个奇妙的效果：

VF3 的带宽得以扩大了 10 倍。整个电路中 4 个输出的频率特性如图 Section114-3 所示。从

图中可以看出，VF3 的-3dB 带宽为 211MHz，且在此频率内，增益保持在-20dB。 

同样的道理，当探头中的串联电阻改为 99MΩ，就实现了 1:100 探头，这在 GHz 高频

示 波 器 中 使 用 ， 相 应 的 ， 它 的 并 联 电 容 也 变 为 0.7576pF ， 以 满 足 R4C4=R1C1 。 从 图

Section114-3 看出，VF4 的带宽拓展到 2.11GHz。 

现在，让我们看看如果两个 RC 时间常数不一致会带来什么效果。图 Section114-2 右下

角电路中，我们将 C5 由应该的 8.33pF 改为 20pF，在图 Section114-3 中我们看到，VF5 在

10kHz~10MHz 的增益不是-20dB，而是-13.53dB，当示波器将其乘以 10，即得到 6.47dB，

约为 2.1 倍，这就是我们看到的波形幅度有原先的 4V 变为 8V 的根本原因。 

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1394.html?ADICID=yangebook4
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因此，第一，在测量大于 20MHz 信号时，除了选择带宽足够的示波器外，还要使用

1:10 衰竭探头，第二，该探头内部的补偿电容必须和示波器本身的电容相匹配，以满足两

个阻容时间常数相等的基本要求。第三，每个示波器内部的电容（加上电缆线的电容）都

是存在差异的，一个新探头和示波器对接后，必须完成微调才能达到匹配。 

在测量高频信号时，随意更换探头，就如同给近视者随意更换眼镜一样。 

探头的补偿状态，一般分为正确补偿、欠补偿，以及过度补偿。对一个方波输入，当

欠补偿时，会出现过冲和振铃，当过度补偿时，会引起较大的滞后和明显的爬坡效果。

Figure 6 中，对 LT1394 这样 7ns 传输时延的比较器，其输出波形居然出现了 50ns 的明显

爬坡，就是因为过度补偿带来的。 

5）注意降低信号源内阻 

高速比较器接收的是高速信号，因此它非常惧怕低通滤波器。信号源电阻，也就是前

级信号的输出电阻，会与比较器输入端电容组成低通滤波器。 

 图 Section114-2 示波器探头模型和探头衰减补偿 
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 图 Section114-3 示波器探头模型和探头衰减补偿的仿真频率特性 
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提高此低通滤波器上限截止频率，是唯一的解决方案。而要如此，则有两条路：第一，

降低前级信号源的输出电阻，第二，降低比较器输入端的等效输入电容。一般来说，比较

器入端等效电容主要由比较器芯片性能决定，也受线路与周边“地”之间的杂散电容影响。 

当选择了输入端电容最小的比较器，又通过优秀的电路板设计，将杂散电容降至最小，

此时应重点考虑降低前级信号源内阻。 

比较器典型电路 

以举例方式，给出一些常见的比较器应用电路。 

举例 1：单电源过零比较 

过零比较，是比较器最为常见的一个应用。对正弦信号来说，实现过零比较，可以获

得信号的 0 度相位和 180 度相位。 

有些比较器可以双电源供电，有些则只能单电源供电；对可以双电源供电的比较器，

有时受整机设计限制，只能采用单电源供电。此时，面对一个双极性（有正有负）输入信

号，就会出现输入信号在负端时超过了比较器的共模输入范围问题。图 Section114-4 是

LT1394 的过零比较电路，这是一个单电源供电电路。它的特点在于，面对负输入信号，肖

特基二极管 1N5712 可以起到保护作用。另外，由于信号属于高频，传输线中必须做的阻抗

匹配 RT 示于图中。 

 
在过零比较中，一般不使用迟滞电路，否则过零点将发生偏移。 

举例 2：过零比较的动态迟滞 

所谓的动态迟滞电路，是指形成迟滞的正反馈电路，由电阻和电容串联形成，在比较

器发生翻转后的短暂时间内，比较基准电压存在迟滞效应，随后迟滞效应逐渐消失，回归

到 0 电压比较状态。它既能抵抗比较器的误翻转，又能保证比较基准维持在 0V。图

Section114-5 电路为高速比较器 TLV3501 形成的单电源动态迟滞过零比较电路，图中的

Vout 是将比较器输出值分压 1/5，其目的只是为了多个波形在同一张图中显示时，其它波

形更加清晰。 

图中 VG1 为 1MHz 正弦波，幅度为 1V，直流偏移量为 0V；VG2 为叠加的噪声信号，以

30MHz，200mV 幅度，0V 直流偏移量的正弦波模拟之。图中的 TLV3501 是一款 4.5ns 的

单电源比较器。电阻 R3 为输入信号的源电阻，R4 为电路中与源电阻匹配的电阻，1N5817

 图 Section114-4 举例 1 电路，LT1394 的过零检测电路 

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1394.html?ADICID=yangebook4
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为肖特基二极管，保证信号负电压时，加载到比较器输入端的电压不会低于-0.2V：

TLV3501 对输入电压的要求正是如此。 

 
此电路的工作波形如图 Section114-6 所示。我们从图中 t1 时刻开始分析。t1 时刻是比

较器电路全部进入稳定的时刻，此时输出电压为 0V，电容放电已经完成，流过电阻 R1 和

R2 的电流为 0，比较器正输入端电位为 0V，输入信号经阻抗匹配分压后，到达比较器负

输入端约为大于 0V，小于 500mV，这样的输入状态，可保证输出为 0V。这个状态，将一

直持续到 t2 时刻。 

t2 时刻，一个关键动作发生：VF2 第一次小于 0V，比较器立即发生翻转，由 0V 开始

变为 5V（经 1/5 分压后即图中 1V）。由于电容 C1 的电压仍是 0V，且不可能突变，而流经

电容的电流会突变为：5V/(R2+R1)=4.762mA，则 VF4 电位会突变为 4.762mA 乘以 50Ω，为

0.238V。这个电流将给电容充电，且随着电容电压的上升，电流逐渐减小。VF4 从 0.238V

开始，逐渐下降，成为一条负指数放电曲线，其时间常数为 τ=C1(R2+R1)，约为 31.5ns。显

然，在 0~1τ 内，VF4 尚未归 0，还能保持足够大的正电压，这相当于一个迟滞效应。此时，

即便输入信号又发生了大于 0 的情况，但都没有超过 VF4 的瞬时电压，因此也就无法引起

比较器的误翻转。 
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 图 Section114-5 举例 2 电路，TLV3501 的过零检测电路 
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随着时间的流逝，VF4 逐渐又回归到 0V，进入 t3 阶段。此时，比较器重新开始以 0V

为基准的比较行为。再次发生翻转时，波形回到了图中的 t=0 时刻，输出由 5V 迅速变为

0V，电容存在一个放电行为，VF4 出现一个-0.238V 的突变，产生了负向的迟滞效果，随

后逐渐趋于 0V，进入 t1 开始的稳态。 

动态迟滞的核心是，比较基准仍是 0V，但在翻转后的一个短瞬间，会产生迟滞效果。

这个迟滞效果的电压大小，以及持续时间，取决于电阻电容的配合： 

1）τ=C1(R2+R1)，决定了迟滞效果的持续时间。 

2）R2 和 R1 的比值，决定了迟滞突变电压（即例子中的 0.238V）的大小。R2 相对越

大，该值越大。 

举例 3：预放大提高比较器灵敏度 

本例的原始变化信号为 1mV 阶跃信号，产生 500μV 过驱，理论波形示意如图

Section114-7 所示，其中假设比较器的失调电压为 0，无迟滞。要求比较器在 18ns 内产生

与之对应的翻转，即图中的 tpdR 和 tpdF 的最大值小于 18ns。本例的难度在于输入信号太小。 

比较器的灵敏度和反应速度是矛盾的。因此，多数高速比较器为了追求 ns 甚至百 ps

数量级的传输时延，通常会牺牲灵敏度指标，使得比较器的最小差值电压在几 mV 时，才

有明确的翻转——从数据手册可以看出，多数比较器的指标测量中，都以 5mV 过驱电压为

最小值。因此，对高速比较器来说，一个仅有 500μV 的过驱电压，要想驱动比较器翻转，

是极为困难，也是极不可靠的。 

因此，要对输入信号进行预放大，然后驱动比较器，才能得到要求的结果。LT1394 数

据手册中给出了一个电路，如图 Section114-8 所示。 

 图 Section114-6 举例 2 电路输入输出波形 
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图中，LM733 为一款高速程控增益放大器，原属美国国家半导体(NS)公司，已经停产。

它可以实现 3 种增益设定，分别为 400，100 和 10 倍，在 100 倍增益时，具有 90MHz 带

宽，6ns 传输时延，以及 4.5ns 上升时间，加上比较器 LT1394 的 7ns 传输时延，基本可以

满足题目要求的 18ns 传输时延要求。但是很遗憾，它的直流性能非常差，输出失调电压居

然达到 1V 数量级。图中电路为此采用了另外一组电路，由低频精密放大器 LT1126 组成的

差动放大器电路，也实现 100 倍，然后将其输出和 LM733 的输出，通过阻容耦合（图中的

1μF 电容和 1kΩ 电阻）汇集在一起，起到互相补充的作用。 

 
以 LT1394 正输入端为例，其表达式为： 

𝑢1394_𝑖𝑖 = 𝑢733_𝑜𝑢𝑜 ×
𝑅

1
𝑆𝐶 + 𝑅

+ 𝑢1126_𝑜𝑢𝑜 ×
1
𝑆𝐶

1
𝑆𝐶 + 𝑅

= 𝑢733_𝑜𝑢𝑜 ×
1

1 + 1
𝑆𝑅𝐶

+ 𝑢1126_𝑜𝑢𝑜 ×
1

1 + 𝑆𝑅𝐶
 

 图 Section114-7 举例 3 的输入信号和要求的输出信号 
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 图 Section114-8 基于 LM733 的 LT1394 预放大电路，取自 LT1394 数据手册 
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式中，第一项为一个高通表达式，第二项为一个低通表达，其截止频率相同，将

R=1000，C=1μF 代入，为 159Hz。 

对直流信号，LM733 具有不确定的失调，该失调电压在第一项中被抑制为 0。而

LT1126 的失调电压非常小，在第二项中表现为系数 1。因此，加载到比较器输入端的直流

信号，完全取决于 LT1126 实现的 100 倍放大，即为输入直流量的 100 倍。 

对远大于 159Hz 的信号，LM733 具有准确的 100 倍放大，乘以第一项的系数，应为 1，

而第二项的系数近似为 0，因此，加载到比较器输入端的高频信号，完全取决于 LM733，

为输入高频信号的 100 倍。 

对 0Hz~159Hz 附近的信号，LM733 可以实现 100 倍准确放大，但第一项的系数不为 1，

LT1126 也能实现 100 倍准确放大，第二项系数也不是 1。但是请注意，此时 LM733 的输出

信号，与 LT1126 的输出信号，是完全相同的，都是 100 倍，无相移。即有： 

𝑢1394_𝑖𝑖 = 𝑢733_𝑜𝑢𝑜 ×
1

1 + 1
𝑆𝑅𝐶

+ 𝑢1126_𝑜𝑢𝑜 ×
1

1 + 𝑆𝑅𝐶

= 𝑢𝑖𝑖 × 100 ×
1

1 + 1
𝑆𝑅𝐶

+ 𝑢𝑖𝑖 × 100 ×
1

1 + 𝑆𝑅𝐶

= 𝑢𝑖𝑖 × 100(
1

1 + 1
𝑆𝑅𝐶

+
1

1 + 𝑆𝑅𝐶
) = 𝑢𝑖𝑖 × 100 

这说明，这个频段内的信号，到达 LT1394 的输入端，也是 100 倍放大。综上所述，

在 0Hz 到很高频率（LM733 带宽内），这个阻容耦合电路均实现了 100 倍放大，且克服了

LM733 直流失调电压的影响。 

这种设计思路，与 Section128 将要介绍的复合放大电路，有异曲同工之妙。LT1394 数

据手册中给出了测试电路波形，如图 Section114-9 所示。 

 
左图是以较低扫速（5μs/DIV，即每格 5μs）获得的输入输出关系。A 为电路图中

+INPUT 脚波形，而-INPUT 被接地。可以看出它是一个约为 25μs 宽的 1mV 阶跃信号，B 为

LM733 的正端输出信号经示波器交流耦合获得的波形，可以看出它阶跃明显，幅度约为

50mV，是对输入信号的准确 50 倍放大（LM733 的负输出端也有-50 倍放大，两者差值为

100 倍放大）。而 C 为 LT1126 的正输出端波形，可以看出它的总体幅度也是 50mV 左右，

但上升沿出现了严重的缓慢爬坡，且有抖动，这已经不再是输入信号的 100 倍放大，而是

变形结果。D 为比较器 LT1394 的正输入端信号，是 B 和 C 通过阻容耦合叠加的结果。注意，

 图 Section114-9 举例 3 电路关键点波形，取自 LT1394 数据手册 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-speed-op-amps-bandwidth-greaterthanequalto-50mhz/lt1126.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-speed-op-amps-bandwidth-greaterthanequalto-50mhz/lt1126.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-speed-op-amps-bandwidth-greaterthanequalto-50mhz/lt1126.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-speed-op-amps-bandwidth-greaterthanequalto-50mhz/lt1126.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1394.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1394.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-speed-op-amps-bandwidth-greaterthanequalto-50mhz/lt1126.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1394.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1394.html?ADICID=yangebook4
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第一，它阶跃明显，几乎是输入信号的完美 100 倍。第二，它没有采用示波器交流耦合，

即它的直流分量几乎为 0，抵抗住了 LM733 的失调电压。E 为比较器输出，可以看出，它

准确的翻转了。这说明，该电路对 1mV 阶跃，500μV 过驱电压，具有明确的灵敏。 

右腿展示了该电路的传输时延。可以看出，从输入信号的爬坡中点，到输出信号的爬

坡中点，约为 1.6 格，即 16ns，满足了设计要求的 18ns。 

本例中采用的 LM733 已经停产，但这种设计思路没有停产。读者可以自行选择合适的

放大电路代替 LM733，也可以选用其他精密放大器代替图中的 LT1126。 

举例 4：快速事件捕获 

一个快速事件，比如一个窄脉冲的出现，可能只有几个 ns，转瞬即逝，处理器可能还

来不及看见，它就消失了。本例电路，可以将这个快速事件产生的比较器翻转，延续保持，

直到你不需要它的时候。 

图 Section114-10 是 LT6752-2 数据手册给出的一个参考电路。快速事件来自于比较器

正输入端，为一个 50mV，10ns 的脉冲。比较器的负输入端为一个来自正电源的分压基准，

约为 3.6mV，对地的 0.1μF 电容是为了减小电源噪声对基准电压的影响。设计的核心在于

对比较器 LE/HYST 管脚的应用。 

 
LTC6752-2 的 LE/HYST 脚，是一个复用脚，该管脚电压 ULH 对比较器有如下影响： 

1）当 ULH-VEE<0.3V，比较器满足锁定条件，进入锁定状态。此时，比较器将此前的输

出保持不变，直到前述的锁定条件消失。 

2）当 ULH-VEE>0.3V，比较器的输出将跟随输入状态变化，不再锁定，且此时的 ULH-VEE

将直接决定比较器的滞回电压。该值越大，滞回电压越小，直至滞回电压为 0。 

粗略看，这是一个反馈系统。图中的 NXP 74LVC1G38，是一个高速漏极开路输出的与

非门。当 RESET 脚为低电平时，对与非门来说，输出将是高电平，使得比较器既没有锁定，

也没有过大的滞回，就是一个简单的比较器。 

当 RESET 脚变高，就进入了快速事件捕获状态。当没有输入快速事件时，比较器正输

入端为 0V，负输入端为 3.6mV，输出为 0V，与非门的输出为高电平，比较器处于等待比

较的正常工作状态。一旦快速事件发生，比较器输出立即变为高电平，这导致与非门输出

 图 Section114-10 举例 4 电路，取自 LTC6752-2 数据手册 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-speed-op-amps-bandwidth-greaterthanequalto-50mhz/lt1126.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ltc6752.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ltc6752.html?ADICID=yangebook4
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变为低电平，使得比较器进入锁定状态，其原本的输出高电平将被保持住，不管输入快速

事件是否消失。此时，比较器就死了，不管输入怎么变化，输出都不变化。 

唯一能够救活比较器的，是 RESET 脚。一般来说，快速事件捕获电路，其目的是把输

入的短瞬变化“定格”，等待后续的处理器电路处理它。处理器像一个反应迟钝的老人，在

慢腾腾读取了快速事件状态后，会将 RESET 脚重新变低，此时的与非门立即变高，比较器

又回到了最初的比较状态。 

整个过程的输入输出波形示于图 Section114-11。 

 
处理器命令 RESET 变高，进入快速事件捕获状态，在横轴第一个格子中间位置，输入

信号发生了一个微小的扰动，这引发了输出变高。变高的输出，迫使 LE/HYST 脚变低，使

得比较器保持输出高电平，即使输入扰动消失。这个阶段从横轴 0.5 格到横轴 1.6 格，供处

理器读取。第 1.6 格处，RESET 变低，这是处理器完成了读取工作，告知本电路回归原态。

但奇怪的是，此时比较器应该立即进入正常比较状态（正输入为 0V，负输入为 3.6mV，输

出应为低电平），但可以看出，实际的输出一直持续高电平长达 4 格多，约为 210ns。 

要搞懂这是为什么，必须知道比较器的 LE/HYST 内部输入结构，以及 1G38 与非门的

内部输出结构。图 Section114-12 画出了两者之间的关系。 

对 LTC6752-2 的 LE/HYST 脚，其内部存在一个基准 1.25V 和一个 20kΩ 电阻，对芯片状

态起作用的是图中的 ULH。显然，如果它被悬空，芯片默认该脚电压为 1.25V，处于非锁定

状态，且具有大约 5mV 的滞回电压。 

而 74LVC1G38，可以将其简化成一个与门和一个漏极开路晶体管的串联。在逻辑上，

漏极开路晶体管可视为一个非门。当 GT 脚为高电平时，晶体管被导通，输出为低电平，

而 GT 脚为低电平时，晶体管阻断，输出状态取决于外部电路。注意，1G38 的输出端具有

一个大约为 4.5pF 的输出电容，这来自于它的数据手册。 

下面，结合内部结构来分析前述的过程。 

 图 Section114-11 举例 4 输入输出波形，取自 LTC6752-2 数据手册 

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ltc6752.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ltc6752.html?ADICID=yangebook4
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在 1.6 格处之前，OUT 为高，RESET 为高，则 GT 为高，晶体管处于导通状态，ULH=0V，

比较器处于锁定状态。 

1.6 格处，RESET 突变为 0，导致 GT 立即变低，晶体管立即关闭，此时，1.25V 内部电

源开始通过 20kΩ 电阻给 CO 充电，ULH 则开始从 0V 向 1.25V 爬升，爬升时间常数为： 
𝜏 = 𝑅𝐿𝐶 × 𝐶𝑂 = 20000 × 4.5 × 10−12 = 90ns 

随着 ULH 的逐渐上升，比较器开始摆脱锁定状态进入比较状态，但此时的滞回电压仍

很大，比较器并不会在 ULH=0.3V 时立即翻转，而会在 2τ~3τ 后，ULH 上升到 1.2V 左右时，

滞回电压已经足够小时，才发生翻转。实测为 210ns，就是这个原因。 

举例 5：脉冲延展电路 

前述的快速事件捕获电路，第一依赖于 LTC6752-2 的特殊锁定功能，第二还得用

RESET 复位，麻烦且不通用。而脉冲延展电路，则是将短瞬间变化窄脉冲信号，延展成一

个宽度可控的宽脉冲信号，以利用慢速的处理器发现它。这类似于数字电路中的单稳态电

路。 

图 Section114-13 是 LTC6752-2 数据手册提供的脉冲延展电路。比较器 U1 为主比较器，

其负输入端设定为 10mV，以确保在输入信号无效时（悬空）比较器 U1 始终处于 0V 输出。

此时，比较器 U2 也是 0V 输出。二极管和 1kΩ 电阻支路不导通。 

当大于 15mV 的输入信号加载到正输入端，U1 翻转为高电平，这个变高的电平作用到

U2 的输入端，立即使得 U2 的输出变高，二极管导通，使得比较器 U1 的正输入端维持为大

于 10mV 的状态，即便输入信号变为 0V，由于输入信号含有 50Ω 输出电阻，仍有如下分

压关系成立： 

𝑈𝐼𝐼+1 ≈ 𝑈𝑂𝑈𝑇2 ×
𝑍𝑂𝑈𝑇//49.9

𝑍𝑂𝑈𝑇//49.9 + 1000
= 3.3V ×

25
1025

= 80.49mV 

这个电压足以保证比较器 U1 维持输出高电平。如果这个状态能够持续下去，这个电路

就相当于一个触发器了——一个微小脉冲的进入，导致输出翻转并持续下去。 

 图 Section114-12 LTC6752 的 LE/HYST 脚和 1G38 的输出脚内部结构 

 RLH 

 20kΩ 

 1.25V 

 ULH 

 VEE=0V 

 CO=4.5pF 

 T  OUT 

 RESET 
 GT 

 LTC6752-2  74LVC1G38 

 LE/HYST 

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ltc6752.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ltc6752.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ltc6752.html?ADICID=yangebook4
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但，这个状态不会持久。比较器 U2 在悄悄改变。注意，比较器 U2 在刚变为高电平输

出时，其正输入端电压为： 

𝑈𝐼𝐼+2 = 3.3V ×
2000

11000 + 2000
= 0.508V 

而比较器 U2 的负输入端刚开始为 0V，U2 输出一旦变为高电平，它就然后通过电阻

RT=6.65kΩ 给电容 CT=100pF 充电，时间常数为 665ns。在电容电压到达 0.508V 之前，比

较器 U2 维持输出高电平。在 t=T 时刻，电容被充电到 0.508+V，一定会导致比较器 U2 翻

转为 0V。此时，对 U1 来说，输入信号已经消失了，U2 也变为 0V 了，输出自然就回归到

0V 了。这样，U1 就出现了一个宽脉冲，其脉冲宽度受充电过程影响。电容充电电压随时

间变化关系为： 

𝑢𝐼𝐼−2(𝑡) = 3.3 × (1 − 𝑒−
𝑜
𝜏) = 3.3 × (1 − 𝑒−

𝑜
𝑅𝑇𝐴𝑇) 

在 T 时刻，被充电到 0.508V，有： 

3.3 × (1 − 𝑒−
𝑇

𝑅𝑇𝐴𝑇) = 0.508 

解得： 

𝑇 = ln(
3.3

3.3 − 0.508
) × 𝑅𝑇𝐶𝑇 = 0.167 × 665ns = 111ns 

显然，增大时间常数可以获得更宽的脉冲，改变 0.508V 设置也可以。 

举例 6：保险丝电路 

图 Section114-14 是 LT1016 数据手册提供的一个保险丝电路，它和交流电过流保护的

保险丝、空气开关的功能类似：当负载过重（阻值很小的负载）导致电流过大时，自动阻

断供电线路。在人工发现负载已经摘除时，手动复位恢复电路供电——推上空气开关或者

更换保险丝。 

图中的开关动作来自晶体管 Q1，它能够通过正常工作时足够大的负载电流。而 Q1 的

动作，又取决于晶体管 Q2 的状态： 

1）当 Q2 处于截止状态时，就像 Q2 被拔掉一样。28V 电压通过 330Ω 电阻打通晶体

 图 Section114-13 LTC6752 实现的脉冲延展电路 

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1016.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/ltc6752.html?ADICID=yangebook4
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管 Q1 的发射结，导致晶体管 Q1 处于饱和状态，电路给负载正常供电。 

2）当 Q2 处于饱和状态时，Q2 的集电极电位约为 0.3V，即 Q1 的基极电位，这个电位

完全无法打通 Q1 的发射结，导致 Q1 处于阻断状态，供电就被切断了。 

而导致 Q2 动作的，是比较器 LT1016。下面我们从右侧的 10Ω 碳膜电阻开始，看过流

保护是如何实现的。 

LT1193 是一款早期的电流检测放大器，它能够将正输入端和负输入端之间的电压，通

过外部选定的 900Ω 和 200Ω 增益电阻，实施(1+900/200)倍的放大。图中两对 1kΩ 和

9kΩ 电阻，是将 10Ω 检测电阻上的电压，实施 1/10 分压，以避免 28V 供电电压直接接触

LT1193 的输入端：LT1193 的输入电压必须在供电电压之内。 

 
如果 LT1193 实现 10 倍增益（将 200Ω 可调电阻调为 100Ω），则其输出电压为： 

𝑢𝑂𝑈𝑇_1193 = 10(𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−) = 10(0.1𝑢𝑈𝑈 − 0.1𝑢𝐷𝑂𝑊𝐼) = 𝑢𝑈𝑈 − 𝑢𝐷𝑂𝑊𝐼 = 𝑖𝐿𝑂𝐴𝐷 × 10𝛺 

其中，𝑢𝑈𝑈为 10Ω 电阻顶端电位，𝑢𝐷𝑂𝑊𝐼为 10Ω 电阻底端电位。 

这样，在比较器的负输入端设定一个参考电压，就可以作为电流超限的检测，以电流

上限为 250mA 为例，则可以将负端电位设定为 250mA× 10𝛺=2.5V。 

此时，如果负载流小于 250mA，则 LT1193 的输出电压就会小于 2.5V，比较器 LT1016

输出为低电平，此电平一方面通过 1kΩ 电阻作用到 LT1016 的锁存端，禁止锁存（使得比较

器工作在正常状态），另一方面，通过 300Ω 电阻和 2.4kΩ 电阻，在晶体管 Q2 的基极产生

大约为 V 的直流电位，保证 Q2 处于截止状态，结合前面分析可知，此时电路可以正常工

作。 

一旦负载电流超过 250mA，则 LT1193 的输出电压就会大于 2.5V，比较器 LT1016 立即

 图 Section114-14 LT1016 实现的 18ns 保险丝电路 

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1016.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-speed-op-amps-bandwidth-greaterthanequalto-50mhz/lt1193.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-speed-op-amps-bandwidth-greaterthanequalto-50mhz/lt1193.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-speed-op-amps-bandwidth-greaterthanequalto-50mhz/lt1193.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-speed-op-amps-bandwidth-greaterthanequalto-50mhz/lt1193.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-speed-op-amps-bandwidth-greaterthanequalto-50mhz/lt1193.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1016.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1016.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1016.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-speed-op-amps-bandwidth-greaterthanequalto-50mhz/lt1193.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1016.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1016.html?ADICID=yangebook4
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翻转为高电平，此电平一方面通过 1kΩ 电阻作用到 LT1016 的锁存端，使得锁存生效，比较

器将一直处于高电平输出，另一方面，通过 300Ω 电阻和 2.4kΩ 电阻，给晶体管 Q2 的基

极施加导通条件，迫使 Q2 处于饱和状态。结合前面分析可知，此时 Q1 将被切断，像保险

丝被烧断一样。由于 Q1 被阻断，负载电流变为 0，10Ω 检测电阻上的电压就会变为 0，加

载到比较器正输入端的电压也变为 0，按说比较器应该回归到低电平，但由于 LATCH 脚的

锁存作用，比较器输出无法变化。即，一旦过流切断 Q1，则 Q1 始终被切断。 

除非，在卸掉过重的负载后，人工按下 RESET 开关，LATCH 脚被强制变为 0V，锁存失

效，整个电路会回归到最初状态。 

如果没有 LATCH 脚的参与，这个电路将处于振荡状态：过流导致比较器变高，Q1 阻断，

检流电阻压差为 0，比较器变低，Q1 导通，又过流导致比较器变高，如此往复。这样，在

实际工作中是不合理的。 

举例 7：峰值检测电路 

峰值检测电路，可以采用本书 Section108 中以二极管为核心的电路。这种电路的准确

性较好，误差一般在 1mV 左右，但其带宽较小，一般只能做到 100kHz 以下。而本例的电

路，不再使用二极管，而以比较器为核心构造，其带宽可以做到 10MHz 左右。 

图 Section114-15 电路，以 LM311 数据手册电路为核心修改而成。图中的晶体管都是

LM311 内部的，这是一个集电极开路输出型比较器。左图为正峰值检测电路，右图为负峰

值检测电路。以正峰值检测为例，其工作原理如下： 

刚上电时，电容 C1 无电荷，其电压为 0V，当输入信号大于 0V 时，比较器输出低电

平，意味着内部晶体管处于导通状态，电源 J1 通过晶体管给电容 C1 充电。即，只要输入

信号中存在比 C1 电压高的情况，C1 就会被充电。只有 C1 电压升至输入信号的正峰值，充

电动作才会结束。此时，C1 的电压就是输入信号的正峰值。当然，在很久没有充电情况下，

C1 电荷会通过 R2 电阻放掉，导致电压下降，又会引发充电动作产生。这是一个动态的平

衡。 

 
由于比较器 LM311 的速度不是很快，这个电路仅能检测信号频率小于 200kHz 的信号。

要想实现更高频率信号的峰值检测，需要更高速的比较器。我用 Multisim 实现的基于高速

比较器 LT1715 的正峰值检测电路如图 Section114-16 所示。仿真实测表明，在 1V，10MHz

输入信号情况下，其检测误差小于 7%。当然，这个电路只是抛砖引玉，对其中晶体管选

择、比较器选择，以及电容值和放电电阻选择，都有进一步研究的可能。 
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 图 Section114-15 LM311 实现的峰值检测电路 

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1016.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1715.html?ADICID=yangebook4
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举例 8：可调占空比的方波发生电路 

比较器还可以用于波形产生，可以利用晶振，也可以利用阻容元件。图 Section114-17

电路原型来自于 TLV3501 数据手册。本电路有一个特点，V2 是可变的，可以通过改变该电

压，以改变方波的频率和占空比。其余的，这个电路与运放组成的方波发生器原理相同。 

 
当 V2 电压确定后，假设比较器输出高电平为𝐴𝑉1𝐶，低电平为𝐴𝑉1𝐿，则图中 VF3 测试

点就会出现两个电平： 

𝐴𝑉3𝐶 =
𝐴2 + 𝐴𝑉1𝐶

3
 

(Section114-1) 

𝐴𝑉3𝐿 =
𝐴2 + 𝐴𝑉1𝐿

3
 

(Section114-2) 

VF2 测试点电压将在上述两个电平之间，做充电、放电运动，当 V2=8V，R1=1kΩ，

C1=62nF 时，电路关键点仿真波形如图 Section114-18 所示。 
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 图 Section114-16 高速比较器 LT1715 实现的峰值检测电路 
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 图 Section114-17 高速比较器 TLV3501 实现的方波发生电路 

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/comparators/high-speed-comparators-lessthan-100ns-propagation-delay/lt1715.html?ADICID=yangebook4
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在比较器高电平阶段，VF2 电压变化与时间的关系为： 

𝐴𝑉2𝐶(𝑡) = 𝐴𝑉2𝐶(0) + (𝐴𝑉2𝐶(∞) − 𝐴𝑉2𝐶(0))(1 − 𝑒−
𝑜
𝜏) = 𝐴𝑉3𝐿 + (𝐴𝑉1𝐶 − 𝐴𝑉3𝐿)(1 − 𝑒−

𝑜
𝜏) 

图中 TH 时刻，VF2 被充电到 VF3H，因此得下式： 

𝐴𝑉3𝐶 = 𝐴𝑉3𝐿 + (𝐴𝑉1𝐶 − 𝐴𝑉3𝐿)(1 − 𝑒−
𝑇𝐻
𝜏 ) 

(Section114-3) 

将式(Section114-1)和式(Section114-2)代入，得： 
𝐴2 + 𝐴𝑉1𝐶

3
=
𝐴2 + 𝐴𝑉1𝐿

3
+ (𝐴𝑉1𝐶 −

𝐴2 + 𝐴𝑉1𝐿
3

)(1 − 𝑒−
𝑇𝐻
𝜏 ) 

解得： 

𝐴𝑉1𝐶 = 𝐴𝑉1𝐿 + (3𝐴𝑉1𝐶 − 𝐴2 − 𝐴𝑉1𝐿)(1 − 𝑒−
𝑇𝐻
𝜏 ) 

𝐴𝑉1𝐶 − 𝐴𝑉1𝐿
3𝐴𝑉1𝐶 − 𝐴2 − 𝐴𝑉1𝐿

= 1 − 𝑒−
𝑇𝐻
𝜏  

 

𝑒−
𝑇𝐻
𝜏 =

3𝐴𝑉1𝐶 − 𝐴2 − 𝐴𝑉1𝐿 − 𝐴𝑉1𝐶 + 𝐴𝑉1𝐿
3𝐴𝑉1𝐶 − 𝐴2 − 𝐴𝑉1𝐿

=
2𝐴𝑉1𝐶 − 𝐴2

3𝐴𝑉1𝐶 − 𝐴2 − 𝐴𝑉1𝐿
 

 

𝑇𝐶 = 𝜏 ln(
3𝐴𝑉1𝐶 − 𝐴2 − 𝐴𝑉1𝐿

2𝐴𝑉1𝐶 − 𝐴2
) 

(Section114-4) 

 
在比较器低电平阶段，以 TH 点为时间 0 点，VF2 电压变化与时间的关系为： 

𝐴𝑉2𝐿(𝑡) = 𝐴𝑉2𝐿(∞) + (𝐴𝑉2𝐿(0) − 𝐴𝑉2𝐿(∞)) × 𝑒−
𝑜
𝜏 = 𝐴𝑉1𝐿 + (𝐴𝑉3𝐶 − 𝐴𝑉1𝐿)𝑒−

𝑜
𝜏 

图中 TL 结束时刻，VF2 被放电到 VF3L，因此得下式： 

𝐴𝑉3𝐿 = 𝐴𝑉1𝐿 + (𝐴𝑉3𝐶 − 𝐴𝑉1𝐿)𝑒−
𝑇𝐿
𝜏  

(Section114-5) 

将式(Section114-1)和式(Section114-2)代入，得： 
𝐴2 + 𝐴𝑉1𝐿

3
= 𝐴𝑉1𝐿 + (

𝐴2 + 𝐴𝑉1𝐶 − 3𝐴𝑉1𝐿
3

)𝑒−
𝑇𝐿
𝜏  

解得： 
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𝑇𝐿 = 𝜏 ln(
𝐴2 + 𝐴𝑉1𝐶 − 3𝐴𝑉1𝐿

𝐴2 − 2𝐴𝑉1𝐿
) 

(Section114-6) 

以图 Section114-18 为例，设 VF1H=4.97V，VF1L=0.13V，将 V2=8V，R1=1kΩ，C1=62nF，

τ=R1C1=62μs 代入式(Section114-4)、式(Section114-6)，得： 

𝑇𝐶 = 𝜏 ln(
3𝐴𝑉1𝐶 − 𝐴2 − 𝐴𝑉1𝐿

2𝐴𝑉1𝐶 − 𝐴2
) = 62𝜇s × ln(

3 × 4.97 − 8 − 0.13
2 × 4.97 − 8

) = 77.6𝜇s 

𝑇𝐿 = 𝜏 ln(
𝐴2 + 𝐴𝑉1𝐶 − 3𝐴𝑉1𝐿

𝐴2 − 2𝐴𝑉1𝐿
) = 62𝜇s × ln(

8 + 4.97 − 3 × 0.13
8 − 2 × 0.13

) = 30.0𝜇s 

此值与图 Section114-18 显示的仿真实测值基本吻合。 

从式(Section114-5)和式(Section114-6)可以看出，输出方波的高电平时间和低电平时间

均与 V2 密切相关，调节 V2 可以改变输出频率与占空比。 
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5.4. 功率放大电路 

前面讲述的所有放大电路，都没有涉及大功率输出问题。所谓的功率放大电路，是指

输出能够驱动较重的负载（即其阻值较小），能向外提供较大功率输出的放大电路。 

能够实现功率放大的电路非常多，包括以电子管加变压器为核心的早期电路，以及以

晶体管为核心现代电路。在日新月异的电子世界中，让我们感到奇怪的是，古老的电子管

至今还在生产并用于高品质音响放大电路中——在音响发烧友的眼中，胆管（即电子管）

制作的功率放大器，就如手工打造的汽车，高质量的胶片相机一般，是顶级奢侈的。而在

日常生活中大量存在的功率放大器，都是以晶体管为核心的。这种功率放大电路，以晶体

管工作状态为特征，被分为如下五类： 

甲类(Class A)：在输入信号的一个周期内，晶体管一直处于放大区，其导通角为 360°。

即便输入信号为 0，晶体管也在燃烧电力。甲类功放是晶体管功率放大电路中最为保真的，

其音质最为优美，但功耗也是最大。 

乙类(Class B)：在输入信号的一个周期内，晶体管只有一半时间导通，其导通角为

180°。通常使用两个互补的晶体管，一个 NPN，负责正半周导通，一个 PNP，负责负半周

导通。在没有信号输入时，两个晶体管都不导通，能节省电力。乙类功放具有极为严重的

交越失真——在两个晶体管交接权力时，会出现两者都不管的区域，虽然它效率较高。这

个致命缺点导致它在音响功率放大中处于先天劣势——声音很难听，省电有什么用？ 

甲乙类(Class AB)：晶体管的导通角大于 180°，小于 360°。它是在乙类功放的基础上，

适当提高导通角，将两不管区域变为“都管”区域，它带来的好处是，交越失真大幅度减少，

而功耗的提高是有限的。在对音质要求不是特别高的场合，这种放大器应用广泛。 

丙类(Class C)：晶体管的导通角小于 180°，大于 0°。它的效率更高，但失真较之乙类

更为严重。这是射频放大电路中的专用电路，并不使用在音频功放中。 

丁类(Class D)：这是一种全新的架构，也称为数字功率放大。晶体管在整个工作过程

中，只工作在两种状态，或者是饱和导通，流出大电流而 C、E 之间压降近似为 0，导致其

功耗近似为 0；或者工作在截止状态，流出电流为 0，而 C、E 之间承受很高电压，导致其

功耗仍为 0。控制系统根据输入信号大小，控制晶体管的饱和、截止周期，以形成不同的

占空比，输出环节对此不同占空比的方波实施低通滤波，以获得与输入信号成正比的模拟

光滑信号。这种方法目前还没有占据主流，但是科学家和工程师都对它充满期望。 

上述各类功率放大器，它们绝大多数都是为音响电路服务的——扩音机、汽车音响、

手机音响等，虽然设计思路不同，但都有如下 4 个目的： 

1）能提供足够大的输出功率； 

2）具有足够高的效率； 

3）具有足够小的失真； 

4）尽量低的成本和尽量小的体积。 

而上述 4 项，在多数情况下是矛盾的。围绕着功率放大电路，无非就是扬长避短，物

尽所能——有点像三国演义，以 A 类、AB 类和 D 类为主的功率放大器，已经持续战斗了

几十年。  
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Section115. 功放电路的功率和效率 

任何一个音频功放电路，都可以简化为如图 Section115-1 所示的电路结构。它一般有

正负电源供电，放大器本体，输入信号 ui，以及负载电阻 RL 等几个部分。其中，为了保证

扬声器在静默时不存在直流电流，隔直电容 COUT 被置于放大器输出和负载电阻之间。 

为了方便计算效率和输出功率，一般均默认输入信号为单一频率正弦波。由于全部信

号均以一个周期为重复，因此所有的积分均以一个正弦波周期进行。 

 

输出功率 POUT 

当输入信号为一个单一频率正弦波，理想的功放输出也是一个同频正弦波，但幅度由

功放本体决定，因此输出波形为： 
𝑢𝑂𝐿(𝑡) = 𝑈𝑜𝑚𝑠𝑖𝐺𝜔𝑡 

其中，𝑈𝑜𝑚为输出正弦波幅度。此时，可得输出功率为： 

𝑃𝑜𝑢𝑜 =
1

2𝜋
�
𝑢𝑂𝐿2 (𝑡)
𝑅𝐿

𝑑𝜔𝑡
2𝜋

0

=
𝑈𝑜𝑚2

2𝜋𝑅𝐿
� 𝑠𝑖𝐺2(𝜔𝑡)𝑑𝜔𝑡
2𝜋

0

=
𝑈𝑜𝑚2

2𝜋𝑅𝐿
�

1 − 𝑐𝑐𝑠(2𝜔𝑡)
2

𝑑𝜔𝑡
2𝜋

0

=
𝑈𝑜𝑚2

2𝜋𝑅𝐿
×

1
2

× 2𝜋 −
𝑈𝑜𝑚2

2𝜋𝑅𝐿
� 𝑐𝑐𝑠(2𝜔𝑡)𝑑𝜔𝑡
2𝜋

0

=
𝑈𝑜𝑚2

2𝑅𝐿
− 0 =

𝑈𝑜𝑚2

2𝑅𝐿
 

也可以按照有效值标准定义求解，得到相同的结论： 

𝑃𝑜𝑢𝑜 =
𝑈𝑜𝑜𝑚𝑜
2

𝑅𝐿
=

(√2
2 𝑈𝑜𝑚)2

𝑅𝐿
=
𝑈𝑜𝑚2

2𝑅𝐿
 

(Section115-1) 

电源消耗功率 PPW 

已知正电源流出电流为 iC(t)，负电源流入电流为 iE(t)，则电源消耗功率为： 

𝑃𝑈𝑊+ =
1

2𝜋
� 𝐴𝐴𝐴 × 𝑖𝐴(𝑡)𝑑𝜔𝑡
2𝜋

0

=
𝐴𝐴𝐴
2𝜋

� 𝑖𝐴(𝑡)𝑑𝜔𝑡
2𝜋

0

 

𝑃𝑈𝑊− =
1

2𝜋
� 𝐴𝐵𝐵 × 𝑖𝐵(𝑡)𝑑𝜔𝑡
2𝜋

0

=
𝐴𝐵𝐵
2𝜋

� 𝑖𝐵(𝑡)𝑑𝜔𝑡
2𝜋

0

 

𝑃𝑈𝑊 = 𝑃𝑈𝑊+ + 𝑃𝑈𝑊− 
(Section115-2) 

 

+VCC 

-VEE 

功放 
ui 

uOL uO 

iC 

iE RL 

Section115-1 功放电路的输出功率和效率计算 
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效率 η 

功放的效率是指输出功率和电源消耗功率的比值。 

𝜂 =
𝑃𝑜𝑢𝑜
𝑃𝑈𝑊

 

(Section115-3) 
 

晶体管耗散功率或功放耗散功率 PT 

电源消耗功率减去输出功率，剩余的就是功率放大晶体管的耗散功率 PT。 
𝑃𝑇 = 𝑃𝑈𝑊 − 𝑃𝑜𝑢𝑜 

(Section115-4) 

PT 的存在，会导致功放晶体管（们）发热。严格说，这个剩余功率还包含组成功放的

其它辅助电路消耗的功率，因此也可称之为功放耗散功率。但是，在整个功放中，耗散功

率绝大多数是功放晶体管消耗的，辅助电路消耗的功率可以忽略不计。 
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Section116. 甲类功放 

 

甲类功放的设计思想是最为原始的，也是奢侈品音响电路中最常见的。它最大的优点

是，失真极小，可以发出高保真声音信号。它最大的缺点是，效率极低——浪费电能严重，

且发热严重。因此，它更多用于高档音响电路中。 

甲类功放的特点是，无论有无输入信号，晶体管都处于放大区。其实，本书第 2 章讲

述的晶体管电路，都属于甲类放大电路。 

将它们用于功率放大，无非就是解决大功率输出问题，以及由此带来的失真、散热等。 

最简单的甲类功放 

用本书第 2 章讲述的最基本的单晶体管放大电路，只要把晶体管换成大功率管，并合

理选择电阻和电容值，就可以实现甲类功率放大，如图 Section116-1 所示。 

 
但是这种电路存在很多问题。 

首先 RC 必须很小，至少应该小于负载电阻，也就是扬声器的电阻值，一般为 8Ω，才

能保证与负载相比，电路具有足够小的输出阻抗。假如 RC 取 4Ω，为了保证 UCEQ 处于电源

电压 20V 的中点附近，也就是 10V 左右，RC 上需要流过 2.5A 的静态电流。此时，无论有

无信号输入，电路都消耗着至少 20V×2.5A=50W 的静态功耗。其次，这个电路由于输入伏

安特性存在严重的非线性，导致输出也存在很严重的谐波失真。因此，没有人使用这种电

路。 

电路 JLH1969 

J. L. Linsley Hood 在 Wireless World, April 1969 发表的 “Simple Class A Amplifier：A 10-

W design giving subjectively better results than class B transistor amplifiers”，给出了第一个

成型的晶体管甲类放大器，该放大器至今仍在被使用，并被音响发烧友津津乐道。 

电路结构如图 Section116-2 所示。电路中的阻容参数和晶体管型号以及电源电压，均

为作者按照需要自行选择的，与原图不同。 

电路分为输入和电压放大级 Q4、电压放大和输出级 Q3、Q2、Q1，以及通过电阻 R9、

R8 和 C4 组成的反馈支路。 

首先，各个晶体管的静态通过反馈回路确定。可以看出，利用环路极性法，从

RL 

RC 

图 Section116-1 最简单的甲类功放 

C2 

IBQ 

ICQ RB 

EC 

C1 
ui 

uo 

amber.jiang.sh
矩形
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Q2E(Q1C)○+ →R9○+ →Q4E○+ →Q4C○+ （共基极结构，同相）=Q3B○+ →Q3C○- （共射极结构，

反相）=Q2B○- →Q2E○- ，形成反馈环路，为负反馈。这个负反馈一定能够使得各个晶体管

都处于合适的稳定状态下。此时，只要调整R6、R7 的电阻比例，就可以确定Q4 的基极电位

UQ4B，则： 
𝑈𝑄2𝐵 = 𝑈𝑄4𝐵 + 0.7𝐴 + 𝑈𝑅9 

一般来说，R9 上的压降并不大，只要让 UQ4B 稍低于供电电压中点(20V)，就可以实现

𝑈𝑄2𝐵=20V。图中选择 R7 等于 82kΩ，即可实现。至此，Q2、Q1 的静态电位得到了控制。 

Q2 的静态基极电流由 R1 与 R5 之和确定： 

𝐼𝑄2𝐵 =
𝐸𝐴 − 𝑈𝑄2𝐵
𝑅1 + 𝑅5

=
𝐸𝐴 − 𝑈𝑄2𝐵 − 0.7𝐴

𝑅1 + 𝑅5
=

19.3𝐴
𝑅1 + 𝑅5

 

而 Q2 的静态发射极电流为： 
𝐼𝑄2𝐵 = (1 + 𝛽)𝐼𝑄2𝐵 

Q1 的集电极静态电流一定等于 Q2 的发射极静态电流。 

其次，对于信号，同样存在上述反馈环路，也是负反馈。唯一的区别是，R8 和 C4 介入

到了反馈环路中，这稍稍降低了反馈系数。 

利用大运放法，可以看出，Q4+Q3+Q1Q2 形成了一个开环大增益放大器，其开环增益

约为几百倍，经过反馈电阻网络回送到了 Q4 的输入端，形成了一个大闭环。因此，总的

闭环增益为： 

𝐴𝑢𝑢 =
𝑢𝑜
𝑢𝑖

= 1 +
𝑅9

𝑅8 + 1
𝑗𝜔𝐶4

≅ 1 +
𝑅9
𝑅8

（在电容𝐶4足够大时） = 13.27 

需要稍加说明的是，在 Q3 处，Q3 的输出是一分为二的，反相放大的 Q3C 进入 Q2 实

施射极跟随器在 Q2E 输出，同相跟随的 Q3E 进入 Q1 实施反相放大在 Q1C（也就是 Q2E）

输出，最终合二为一的。换句话说，Q2 支路，是先反相放大，然后同相跟随，Q1 支路，

是先跟随，然后反相放大，汇总到一起的。这一点，用成语“殊途同归”解释，是恰当的。 

 
这个电路仍然具有很大的静态功耗，因此使用散热片给输出晶体管散热，以保持

其处于非高温下工作是必须的。它最大的贡献在于输出失真度得到了明显的降低。 

第一点，Q1 和 Q2 的协同工作，使得它们在任意时刻都存在一种互补关系，如果

图 Section116-2 JLH1969 电路结构 
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输入是正弦波的正半周，导致 Q1 的 uBE1 减小，iE1 减小，那么 Q2 的 uBE 就一定增大，

iC2 增大，输出电流是两者的减法。输入信号负半周持续了一个相反的过程，但是输出

电流还是两者的相减。最终导致在正负两个半周，输出波形出现了对称。这客观上降

低了偶次谐波的出现。第二点，这个电路在开环失真度下降的基础上，又引入了强烈

的负反馈，进一步降低了失真度——参见本书第 3 章内容。 

本电路输出失真度可以做到小于 0.05%~0.1%。 

  



新概念模拟电路——信号处理电路 

63 

Section117. 乙类功放和甲乙类功放 

甲类功放消耗的静态功耗非常巨大，通常可以达到几 W，几十 W 甚至几百 W，而其

效率一般只能做到 10%左右，即，有 90%的功耗都消耗在发热上了。无论强调低功耗（长

待机时间）的手机，还是汽车音响、家用音响，这样的消耗都是用户难以忍受的。因此，

甲类功放仅用于对音质有特别高要求的用户。 

乙类互补功放给出了另外一种方案，用两个互补的晶体管实现推挽输出，在静态时几

乎不消耗功率，这大幅度提高了效率，理论上最高效率可以达到 78.5%。 

乙类互补功放工作原理 

乙类功放电路结构如图 Section117-1 所示。图中 Q1 为 NPN 管，Q2 为 PNP 管，两者均

为大功率管。图中正负电源对称。 

  
在输入信号静默时，两个晶体管的基极电位为 0V，它不足以打通任何一个晶体管的

BE 结，因此两个晶体管均处于截止状态，电源不提供电流，负载电压为 0V。 

当输入信号为正弦波的正半周时，且输入电压高于 0.7V 后，Q1 被打通，输出电压约

为输入电压减去 0.7V；当输入信号为正弦波的负半周时，且输入电压低于-0.7V，Q2 被打

通，输出电压约为输入电压加上 0.7V。遗憾的是，当输入电压介于-0.7V~0.7V 之间时，两

个管子均处于临界或者彻底的不导通状态，输出电压近似为 0。这就造成了输出波形的变

形，如图 Section117-2 所示，图中黑色波形为输入正弦波，绿色是输出波形。对这种由正

半周过渡到负半周时产生的输出变形，即失真，我们称之为交越失真。交越失真，是乙类

功放固有的缺点。 

在乙类功放中，每个晶体管负责处理输入信号的半个周期，其导通角近似为 180°。 

乙类功放的输出功率 

如果考虑到交越失真，输出波形变得非常复杂，难以用简单数学去计算。所幸的是，

交越失真给输出波形带来功率影响并不是很大。因此，在计算乙类功放的输出功率和效率

时，一般都无需考虑交越失真，即认定输出波形等同于输入波形，为一个标准的正弦波。 

设输出波形幅度为𝑈𝑜𝑚，则根据式(Section115-1)，得到输出功率为： 

𝑃𝑜𝑢𝑜 =
𝑈𝑜𝑜𝑚𝑜
2

𝑅𝐿
=

(√2
2 𝑈𝑜𝑚)2

𝑅𝐿
=
𝑈𝑜𝑚2

2𝑅𝐿
 

(Section117-1) 
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图 Section117-1 乙类功放电路结构 
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图 Section117-2 乙类功放的输入输出 
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可知，输出功率正比于输出幅度的平方。 

乙类功放的电源消耗功率 

此时，电源消耗功率分为正半周和负半周两种情况。在输入信号正半周，正电源 VCC

提供输出电流，而负电源处于休息状态；而在输入信号负半周，负电源提供输出电流，正

电源处于休息状态。因此，总的电源耗散功率即为正电源在正半周的耗散功率，或者，也

是负电源在负半周的耗散功率。根据式(Section115-2)，得到总电源耗散功率为： 

𝑃𝑈𝑊 =
1
𝜋
�𝐴𝐴𝐴 × 𝑖𝐴(𝑡)𝑑𝜔𝑡
𝜋

0

=
𝐴𝐴𝐴
𝜋
�
𝑈𝑜𝑚𝑠𝑖𝐺𝜔𝑡

𝑅𝐿
𝑑𝜔𝑡

𝜋

0

=
𝐴𝐴𝐴 × 𝑈𝑜𝑚

𝜋𝑅𝐿
� 𝑠𝑖𝐺𝜔𝑡𝑑𝜔𝑡
𝜋

0

=
2 × 𝐴𝐴𝐴 × 𝑈𝑜𝑚

𝜋𝑅𝐿
 

(Section117-2) 

可知，电源消耗功率正比于输出电压幅度。 

乙类功放的效率 

由此得到整个电路的效率为： 

𝜂 =
𝑃𝑜𝑢𝑜
𝑃𝑈𝑊

=

𝑈𝑜𝑚2
2𝑅𝐿

2 × 𝐴𝐴𝐴 × 𝑈𝑜𝑚
𝜋𝑅𝐿

=
𝜋𝑈𝑜𝑚
4𝐴𝐴𝐴

 

(Section117-3) 

可知，在电源电压固定的情况下，输出信号幅度越大，效率越高。一般情况下，乙类

放大电路的输出信号幅度可以达到正电源电压减去 Q1 的饱和压降，如果忽略这个差异，

可以认为输出幅度最大值为+VCC，此时可以达到最大效率： 

𝜂𝑚𝑚𝑚 =
𝜋𝑈𝑜𝑚_𝑚𝑚𝑚

4𝐴𝐴𝐴
≈
𝜋
4

= 78.5% 

(Section117-4) 

即在理论分析中，乙类功放的效率最高为 78.5%，这是甲类功放望尘莫及的。 

乙类功放的晶体管耗散功率 

在乙类放大电路中，晶体管的耗散功率等于电源消耗功率减去输出功率： 

𝑃𝑇 = 𝑃𝑈𝑊 − 𝑃𝑜𝑢𝑜 =
2 × 𝐴𝐴𝐴 × 𝑈𝑜𝑚

𝜋𝑅𝐿
−
𝑈𝑜𝑚2

2𝑅𝐿
 

(Section117-5) 
 

图 Section117-3 绘制了 VCC=20V，RL=8Ω 时，随着输出幅度的增加，输出功率、电源功

率、晶体管耗散功率的变化曲线。可以看出，晶体管耗散功率存在最大值，或者说，并不

是喇叭越响，晶体管发热越严重。晶体管最发热的时刻，恰恰发生在输出幅度不是最大的

时候，而是在图中 12V 附近。 

用数学可以证明这一点，对 PT 求导，导数为 0 处即为最大值发生处。 

𝑑𝑃𝑇
𝑑𝑈𝑜𝑚

=
2 × 𝐴𝐴𝐴
𝜋𝑅𝐿

−
𝑈𝑜𝑚
𝑅𝐿

= 0 
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解得： 

𝑈𝑜𝑚 =
2 × 𝐴𝐴𝐴

𝜋
= 0.6366𝐴𝐴𝐴 

 (Section117-6) 

此时，输出功率恰好等于晶体管耗散功率，且均为电源耗散功率的一半，即效率为

50%。 

 

甲乙类功放工作原理 

在乙类功放的基础上，为了减小交越失真，电路中增加了两个电阻和两个二极管，形

成一种新的电路结构，称之为甲乙类功放，如图 Section117-4 所示。 

甲乙类功放的工作原理类似于乙类功放。新增加的支路，使得输入信号静默时，两个

晶体管不再处于截止状态，而处于可控的微导通状态：Q1 的基极电位约为 0.7V，有能力打

通 Q1，Q2 的基极电位约为-0.7V，也有能力打通 Q2，此时 Q1 和 Q2 均处于微弱导通状态，

从 VCC 到-VEE 存在静态电流。这个静态电流是可控的，当两个电阻选择较小值时，D1 和

D2 的导通压降将比较大，Q1 和 Q2 就流过较大的电流值。 

这样，看起来静态功耗将不再是 0，效率比乙类降低了，但是它带来了失真较小的好

处： 

Q1 的基极电位为： 
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图 Section117-3 乙类功放的功率随输出幅度的变化 
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𝑢𝐵𝑄1 = 𝑢𝑖 + 𝑢𝐷1 

而输出电位为： 
𝑢𝑜 = 𝑢𝐵𝑄1 − 𝑢𝐵𝐵𝑄1 = 𝑢𝑖 + 𝑢𝐷1 − 𝑢𝐵𝐵𝑄1 

二极管的导通压降𝑢𝐷1近似为 0.7V，而 Q1 的发射结压降𝑢𝐵𝐵𝑄1也近似为 0.7V，如果忽

略它们的差别，而认为它们近似相等，则有： 
𝑢𝑜 = 𝑢𝑖 + 𝑢𝐷1 − 𝑢𝐵𝐵𝑄1 ≈ 𝑢𝑖 

即输出近似为输入，因此也就不存在交越失真了。 

这只是理论分析，实际上，上述的两个压降并不是严格相等，交越失真仍是存在的，

只是远比乙类放大电路小得多。 

因此，在实际的乙类放大电路中，使用标准乙类的电路非常少见，而大量采用了甲乙

类电路。或者说，甲乙类电路就是乙类电路的实用性选择。很多标记为 Class B（乙类）的

电路，细看都是甲乙类。 

功放的单电源供电 

功放电路可以用正负电源供电，这样可以获得良好的对称性，以最大程度降低失真。

但是在很多便携设备中，为了降低体积、重量和成本，也采用单一电源供电。 

图 Section117-5 是两个单电源供电的功率放大器，采用单一 20V 供电。(a)图的输入信

号，通过一个隔直电容耦合到图中 VF2 点。静态时，VF2 点的上下电路是相同的，从 T1 基

极流进多少电流，就有多少电流从 T2 基极流出，因此 VF2 点静态电位是 20V 的一半，10V。

而 VF3 的静态电位只能是 10V——如果比 10V 高，那么 T1 的 BE 电压将小于 T2 的 EB 电压，

T2 就会产生较大的电流，导致电容 C1 被放电（电流从右向左流），VF3 电位就下降；反之

则 VF3 电位上升。最终的结果是，静态时电容上没有电流，VF3 保持 10V 电位。 

这个电路的好处是，对输入信号的静态电位没有要求，只要不击穿 C2 即可。缺点是

需要增加一个大电容，以保证其低频相应。 

 
(b)图电路的输入是直接耦合型的，输入信号必须具备合适的静态直流电平，比如 10V。

此时，VF3 则一定是 10V。如果 VF3 小于 10V，那么 T1 就会导通——哪怕是微弱导通，给

电容 C1 充电，导致 VF3 电位上升。而一旦 VF3 大于 10V，T2 就会导通，给电容 C1 放电。

总之，VF3 只有等于 10V，静态才会出现。 

上述电路在动态时，与双电源电路基本一致。  
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图 Section117-5 功放的单电源供电 

(a) 交流耦合输入 (b) 直接耦合输入 
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降低失真度的基本原理 

仅仅依靠二极管压降去抵消 PN 结压降，是无法将失真度降低到设计要求范围内的。

为了进一步降低失真度，必须使用其它方法。 

要想让输出波形失真很小，以下的思路是必须的。 

1）让放大器的开环增益是尽量线性的。要实现这一点，必须知道产生开环增益非线性

的原因是什么，然后一一消除。 

原因之一：交越失真。目前的处理方法，就是引入甲乙类放大电路结构，除此之外还

没有更好的方法。 

原因之二：晶体管输入伏安特性的非线性。它是一条类似于指数的曲线，第一它不是

直线，第二它的斜率是上大下小的，第三，它的非线性是随着幅度的增加而增加的。对于

第一条，目前没有办法。对于第二条，目前的方法是使用对称设计，使其相互抵消。对于

第三条，很简单，让输入信号足够小。 

2）如果实在不能保证开环增益的线性度，那么引入强烈的负反馈会消弱非线性，这在

本书第 3 章有描述。因此，在相同的非线性情况下，负反馈越强烈，对失真的消除就越有

效，而负反馈的强弱，完全取决于 AF 的大小，提高开环增益 A，提高反馈系数 F（也就是

降低闭环增益）是可行的两个根本策略。 

功率管置于反馈环内的功率放大电路 

图 Section117-6 电路中，两个功率管 T1 和 T2 被放置在了大反馈环内，此时交越失真就

很难发生了。解释如下： 

两个晶体管只要有一个处于放大状态，则从运放输出 uO1→uO→uin-→uO1 的负反馈环路

就是通的，在满足负反馈条件下，运放 A1 的两个输入端虚短，则可解出： 

𝑢𝑂 = (1 +
𝑅𝑅
𝑅𝐺

)𝑢𝐼 

(1) 

此时不存在交越失真。 

 
我们先假设输入电压为 0，则 uO1 为 0，两个晶体管均不导通，处于截止状态，uO 为 0，

输入变化无法引起输出 uO 变化，存在交越失真。当输入电压为 uI_min 时，使得： 

图 Section117-6 将功率管至于反馈环内 
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�(𝑢𝐼_𝑚𝑖𝑖 − 𝑢𝐼𝐼−) × 𝐴𝑢𝑜� = �𝑢𝐼_𝑚𝑖𝑖 × 𝐴𝑢𝑜� = |𝑢𝑂1| ≥ 0.7 
(2) 

则运放的输出足以打通两个晶体管中的一个，使其工作于放大状态，负反馈环就建立了，

而负反馈环路一旦建立，式(1)就成立了，交越失真也就消失了。因此，式(2)是交越失真存

在与否的分界条件，当 Auo=105： 

�𝑢𝐼_𝑚𝑖𝑖� ≥
0.7
𝐴𝑢𝑜

= 70𝜇𝐴 

就不再出现交越失真。 

换句话说，当输入信号大于 70μV，输出就不再出现交越失真。 

需要注意的是，当输出信号与输入信号一致，是一个标准正弦波，那么运放的输出端

uO1 就一定不是正弦波，而是一个正半周加 0.7V，负半周减 0.7V 的奇怪波形。 

图 Section117-7 是一种进一步改进的电路，它在前述电路基础上，又增加了串联二极

管的甲乙类措施，试图进一步降低交越失真。 

 

举例 1 

电路如图 Section117-7 所示。电源电压为 VCC= VEE=20V。假设电阻 R2、D1、D2、R1 支

路的功耗很小，运放功耗很小。图中 RF=10kΩ，RG=1kΩ，RL=16Ω，晶体管输出功率和耐压

足够大，运放和晶体管的频率响应足够。 

1）当输入为幅度 1V，频率为 1kHz，直流偏移量为 0V 的正弦波，求此时的输出功率、

电源功率、效率，以及晶体管耗散功率。 

2）假设两个晶体管具有相同的 2V 饱和压降，求正弦波输入时，最大不失真输出电压

有效值，以及此时的输出功率、电源功率、效率和晶体管耗散功率。 

3）当输入为幅度 1V，频率为 1kHz，直流偏移量为 0V 的方波，求此时的输出功率、

电源功率、效率，以及晶体管耗散功率。 

解：首先，整个电路的电压增益为： 

𝐴𝑢 =
𝑢O
𝑢I

= 1 +
𝑅F
𝑅G

= 11 

1）当输入为 1V 正弦波时，输出幅度为： 
𝑈𝑜𝑚 = 𝐴𝑢𝑈𝑖𝑚 = 11V 

图 Section117-7 将功率管至于反馈环内——含二极管 
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根据式(Section117-1)，得输出功率为： 

𝑃𝑜𝑢𝑜 =
𝑈𝑜𝑚2

2𝑅𝐿
=

121
2 × 16

= 3.78125W 

根据式(Section117-2)，得电源功率为： 

𝑃𝑈𝑊 =
2 × 𝐴𝐴𝐴 × 𝑈𝑜𝑚

𝜋𝑅𝐿
=

2 × 20 × 11
3.1416 × 16

= 8.7535W 

则效率为： 

𝜂 =
𝑃𝑜𝑢𝑜
𝑃𝑈𝑊

=
3.78125W
8.7535W

= 43.197% 

也可根据式(Section117-3)，得效率为： 

𝜂 =
𝜋𝑈𝑜𝑚
4𝐴𝐴𝐴

=
3.1416 × 11

4 × 20
= 43.197% 

根据式(Section117-5)，得晶体管耗散功率为： 
𝑃𝑇 = 𝑃𝑈𝑊 − 𝑃𝑜𝑢𝑜 = 8.7535 − 3.78125 = 4.97225W 

2）当晶体管具有 2V 饱和压降时，最大不失真输出幅度为 20V 减去 2V，即 18V。此时

输出幅度为： 
𝑈𝑜𝑚 = 18V 

根据式(Section117-1)，得输出功率为： 

𝑃𝑜𝑢𝑜 =
𝑈𝑜𝑚2

2𝑅𝐿
=

324
2 × 16

= 10.125W 

根据式(Section117-2)，得电源功率为： 

𝑃𝑈𝑊 =
2 × 𝐴𝐴𝐴 × 𝑈𝑜𝑚

𝜋𝑅𝐿
=

2 × 20 × 18
3.1416 × 16

= 14.3239W 

则效率为： 

𝜂 =
𝑃𝑜𝑢𝑜
𝑃𝑈𝑊

=
10.125W

14.3239W
= 70.686% 

根据式(Section117-5)，得晶体管耗散功率为： 
𝑃𝑇 = 𝑃𝑈𝑊 − 𝑃𝑜𝑢𝑜 = 14.3239 − 10.125 = 4.1989W 

注意，此时输出幅度比前一问时更大了，但晶体管耗散功率却减小了。 

3）对于幅度 1V 方波输入，可知其输出幅度仍为 11V，但前述公式都不能直接使用，

需要重新分析。 

由于是方波输出，正负是对称的，对电阻来说无所谓正负，其功率是相同的。因此有： 

𝑃𝑜𝑢𝑜 =
𝑈𝑜𝑚2

𝑅𝐿
=

121
16

= 7.5625W 

此时电源消耗功率为： 

𝑃𝑈𝑊 = 𝐴𝐴𝐴 × 𝑖𝐴 = 20 ×
𝑈𝑜𝑚
𝑅𝐿

= 13.75W 

效率为： 

𝜂 =
𝑃𝑜𝑢𝑜
𝑃𝑈𝑊

=
7.5625W
13.75W

= 55% 

可知此时的效率即为输出幅度和电源电压的比值。 

晶体管耗散功率为： 
𝑃𝑇 = 𝑃𝑈𝑊 − 𝑃𝑜𝑢𝑜 = 13.75 − 7.5625 = 6.1875W 
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Section118. 关于功放的其它知识 

“玄妙”的高品质功放 

很多大功率高品质功率放大电路，目前仍采用分立晶体管实现，甚至使用电子管实现。

后者称为胆机——电子管看起来像个玻璃吹造的暖瓶胆，而前者称为石机——半导体硅来

源于砂石。这类功放多数采用甲类功放实现，也就是 A 类功放。 

研究功放、扬声器、耳机等组成的高品质音响系统，是有趣的，也是极为困难的，这

里面蕴含着丰富的研究内容。 

这个领域中，用户的参与度非常高，产品的细微差别都会被用户发现，甚至改进。一

个高质量的音响系统，不仅与纸面设计、实际用料相关，还与调试、预热、老化等诸多因

素相关，最终靠听者的听觉感悟来决定。因此不可避免的，这个领域中除一般性的科学定

义外，还有很多“玄妙”的名词被广大“发烧友”接受并津津乐道，比如某个声音听起来

比较“暖”。 

他们花费大量的金钱，购买奢侈品级别的功放、导线、扬声器，利用业界传播的方法，

对产品进行“摩机”，并相互交流经验，展示自己的成果。 

本书不介绍这种高品质功放。 

在要求不是很高，且对体积、成本有一定限制的音响中，功放多数采用集成功率放大

器——生产厂家将复杂的功率放大电路集成在一个芯片内，设计者只需要给外部配置少量

的无源部件，比如电阻、电容或者电感，就可以组成一个性能还说得过去的功放。这就是

集成功放。这类产品包括手机音响、汽车音响，以及其它便携式设备的音响。 

集成功放主要分为两种：AB 类，也就是我们此前讲过的甲乙类；以及本节即将讲述的

D 类。在介绍这类集成功放之前，我们先了解一些关于功放的其它知识。 

Hi-Fi 音响 

Hi-Fi 是 High Fidelity（高保真）的缩写，读音为 Haifai。所谓的高保真，是指音响系统

能够使听者获得与原音几乎完全一致的听觉感受，而音响系统包括原始音响文件，数模转

换器，基本信号链路，以及功率放大电路和扬声器，甚至包括听音室内的回声系统等。 

评价一个音响系统是否达到 Hi-Fi 级别，需要两方面的衡量，一个是仪器测量得出的指

标，属于客观评价，另一个是听者群体给出的主观评价。 

目前有些手机的音效已经号称达到了 Hi-Fi 级别。 

类似的这种缩写，还有 Wi-Fi，是 Wireless Fidelity（无线保真）的缩写，它是一个有商

标性质的无线传输方法，广泛应用于很多便携式设备中。此段乃题外话。 

功放的输出类型 

功率放大电路具有多种输出类型，各有优缺点。 

变压器型 

功放的输出信号加载到一个音响变压器的原边，扬声器接在变压器的副边上，这种类
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型称为变压器输出型。目前使用较少。 

优点： 

1）低压下可以发挥电源电流能力，在负载阻抗不变的情况下，提供大功率输出。 

2）副边可以有极低的输出阻抗，在电子管本身输出阻抗较大的情况下，实现与负载的阻抗

匹配，以驱动 4Ω 或者 8Ω 的低阻扬声器。 

缺点： 

1）本身频响平坦度不够，与制作工艺密切相关。 

2）体积大，成本高，重量大。 

但是，因其阻抗转换功能，在电子管音响电路中应用广泛。 

OTL 型 

输出无变压器型(Output TransformerLess)，用一个电容将直流电压输出隔离，而仅输

出交变信号。应用非常广泛。著名的 JLH1969 电路就属于 OTL 型。 

 
它的优点是省去了昂贵沉重的变压器，并且使用单电源供电。但是，由此带来的问题

是，电容必须很大才能保证功放的低频性能，另外电路的对称性也相应下降。 

OCL 型 

输出无电容型(Output CapacitorLess)，将输出直接与扬声器相连。 

它的优点是省去了大电容，改善了功放低频特性。缺点是必须使用双电源供电，电路

复杂程度提高。下图就是一个典型的甲乙类 OCL 型功放，输出端没有电容。 

 

图 Section116-2 JLH1969 电路结构 
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看起来这个电路非常简单，为什么要说这种电路的复杂程度提高了呢？原因之一是，

这种电路中，理论上 0 输入时，扬声器上应该是 0 电压输出，但是要做到这点非常困难，

两个晶体管的不对称会导致输出达不到 0 电压，必须增加必要的反馈或者其它调节环节才

能解决。由于没有隔直电容，导致静态直流量和动态交变量混在一起，处理起来就更加困

难。 

BTL 型 

对 BTL 有 两 个 解 释 ， 一 是 Bridge Tied Load （ 桥 接 负 载 ）， 一 是 Balanced 

TransformerLess（平衡式无变压器），实际上说的是一回事。前述输出结构中，扬声器都

是一端接地，另外一端接功放的输出信号。对扬声器来讲，这是不平衡的。在 BTL 中，扬

声器的两个端子分别接两路功放的输出，并且要求两路功放的输出，是相对于一个固定电

压互反的。换句话说，BTL 中的扬声器，是由一对儿差分信号驱动的，这既类似于电桥，

也就是桥接负载，又属于平衡接法，也就是 Balanced。 

图 Section118-1 是 OTL 电路与 BTL 电路的简化结构图。可以看出，右侧的 BTL 电路，

是用两个功率放大器，对输入信号进行不同极性的放大，一个是同相放大，另一个是反相

放大。在输入信号正峰值时，uo+可以达到的最大值为+VCC，而此时，uo-可以达到-VCC，负

载上得到的峰值电压为 2VCC；同样的分析原理，当输入信号负峰值时，负载上可以得到-

2VCC 的峰值电压。 

而左侧的 OTL 电路，uo 的正峰值电压为+VCC，负峰值电压为-VCC。两者相比可知，在

电源供电完全相同的情况下，BTL 的负载上可以获得比 OTL 电路大 1 倍的输出电压，进而

能够使得输出功率是 OTL 电路的 4 倍。 

这是 BTL 电路的最大优点，特别在便携式设备的低电源电压情况下，这个优点非常珍

贵。 

当然，BTL 需要两套功率放大器，而且最好具有良好的对称性，就是它的缺点了。 

 

D 类功放原理 

前述的全部功率放大器，当输入信号为正弦波时，其功率晶体管或者全部处于放大区

——甲类，或者 50%时间处于放大区——乙类，或者大于 50%时间处于放大区——甲乙

类。当一个管子工作于放大区时，其 uCE 不为 0，iC 也不为 0，势必造成晶体管存在自身的

功率耗散，其瞬时功率就是 uCE×iC。这样，电源提供的功率中，有一部分就被晶体管耗散

掉了。导致其效率无法再提高。 

D 类功放，思路非常妙：它首先把输入信号调制成与信号幅度相关的方波——或者 0，

或者 1，比如用 1 的占空比代表原输入信号幅值，这叫 PWM(Pulse Width Modulation)调制，

图 Section118-1 OCL 和 BTL 功放电路结构区别 

+VCC 

-VCC -VCC 

+VCC 

m 倍 -m 倍 

ui 

PA+ PA- 

uo+ uo- m 倍 
PA RL 

RL 

uo 

ui 
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然后用 PWM 波去驱动功率晶体管，此时，功率晶体管或者完全导通——电流 iC 很大，但

电压 uCE 就是晶体管的饱和压降，非常小，瞬时功率为两者的乘积也就很小；功率晶体管

或者完全关断——电流 iC 很小，但电压 uCE 可以很大，瞬时功率为两者的乘积也很小。理

论上，功率晶体管无论通还是断，几乎都不消耗功率。 

最后，利用 LC 组成的二阶低通滤波器，将经过功率管驱动的 PWM 波实施低通滤波，

将占空比变化的方波信号重新解调成与输入信号幅度相关的输出波形。由于 LC 本身在理

论上不消耗功率，这样就会大幅度提高功率放大器的效率。 

将输入信号加载到一个高速比较器的正输入端，将高频三角波（PWM 载波）加载到该

比较器的负输入端，就可以形成如图 Section118-2 所示的 PWM 波形。为了清晰表示该过

程，图中高频三角波的频率并不是很高——只是输入信号频率的 8 倍，实际中三角波频率

一般是输入信号频率的几十倍甚至上百倍——但是那样会让读者看不清楚。 

 
一个简易 D 类放大器（纯粹为说明原理而设计，不能实用）如图 Section118-3 所示。

图中，输入正弦波为 50Hz，1V，输入三角波为 5kHz，1.2V，考虑到后级功率管 T1 和 T2 实

际组成的是一个 CMOS 反相器，本例中比较器的接法和上述原理刚好相反，在音频电路中

这不影响什么。VF3 点输出即为 PWM 波，当输出为高电平时，T1 完全导通而 T2 完全截止，

当 VF3 输出低电平时，结果刚好相反，在此期间两个晶体管均不消耗功率。L1 和 C1 组成

的二阶低通滤波器负责将 PWM 信号实施低通滤波，以呈现出与输入信号相同的正弦波。 

图 Section118-2 PWM 调制的波形生成示意图 

输入信号 高频三角波 比较器输出的 PWM 波 

上图中的 PWM 波 
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结合负载情况合理选择 LC 滤波器的参数，对输出波形影响很大。或者说，在 D 类功

放中，如何设计输出滤波器，是相当复杂的。本书不深入探讨，只做简单描述。 

理论上，低通滤波器的截止频率应该介于输入信号频率和三角波频率之间，才可以保

留输入信号，而滤除 PWM 波中的载波。 

图 Section118-4 是电感为 100nH，电容为 100μF 带来的滤波效果。显然，PWM 波频

率为 5kHz，而 LC 滤波器的特征频率为 50.35kHz(1 (2𝜋√𝐿𝐶)⁄ )，滤波器无法将载波滤除，

导致输出波形中包含巨大的 PWM 痕迹。 

 
图 Section118-5 是电感为 10μH，电容为 1000μF 带来的滤波效果。此时 LC 滤波器的

特征频率为 1592Hz(1 (2𝜋√𝐿𝐶)⁄ )，滤波器可以将相当程度的 5kHz 载波滤除，导致输出波形

在保持输入信号的情况下，尚有部分 PWM 痕迹。 

图 Section118-3 一个简易 D 类功放，非实用电路 
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图 Section118-6 是电感为 1000μH，电容为 1000μF 带来的滤波效果。此时 LC 滤波器

的特征频率为 159.2Hz(1 (2𝜋√𝐿𝐶)⁄ )，滤波器将 PWM 波几乎完全滤除，呈现出与原输入波

形几乎一致的输出波形。 

 

无输出滤波器型 D 类功放 

传统 D 类功放的输出必须增加储能性质的 LC 低通滤波。原因是，当输入信号为 0 时，

PWM 波是一个占空比为 50%的方波，此时，两个功率管将交替导通，给负载施压。如果

没有 LC 滤波器的储能，负载将不断消耗电源功率。而经过 LC 滤波器储能后，实际加载到

负载电阻上的电压近似为 0，导致负载不消耗功率，而 LC 本身也不消耗功率，类似于正电

图 Section118-5 10μH，1000μF 滤波效果图——VF5 输出端 
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图 Section118-6 1000μH，1000μF 滤波效果图——VF5 输出端 
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源付出的功率经 LC 储能后，被负电源吸收，或者相反。 

而无输出滤波器型 D 类功放（Filterless CLASS D，或者 Filer-FreeTM CLASS D），采用一

种特殊的调制方法，且使用 BTL 桥接负载形式，会产生一种奇妙的效果：它不需要 LC 低

通滤波，也能够保证在 0 输入时电源不提供功率输出，进而降低了功放的静默损耗。当然，

为了将输入信号从 PWM 波中提取出来，采用铁氧体磁珠配合扬声器本身的电感和电容，

也能达到相同的滤波效果。 

按照常规思路，将单端输出接负载的形式改为桥接负载形式，可以将 PWM 波实施反

相处理，然后分别接到两个功率驱动晶体管对儿中，负载桥接在两个输出端之间即可。但

是这种方法就会存在上述问题：当 0 输入时，如果没有 LC 储能滤波，就会导致电阻负载

不断消耗功率。无滤波器 D 类功放的妙处在于，它将输入信号反相，如图 Section118-7 所

示，然后对两个互反的输入信号分别进行 PWM 调制，调制后信号无需再经过反相器，直

接驱动两个功率管对儿。 

当输入为 0 时，VF2 占空比 50%，VF3 占空比 50%，且两者同相，实际输出为两者

的差值，如图中的 VF4，一定为 0，即使没有 LC 滤波，负载两侧的压差也是 0，不会消耗

功率，如(a)图。 

当输入为 0.1V 时，加载给左侧比较器的是 0.1V，而加载给右侧比较器的是-0.1V，因此

它们的占空比就不一样了，两者出现了相位的差异，相减为 VF4，即实际加载到负载的电

压，就出现了一个窄的正向脉冲，如图(b)。图(c)是输入 1V 时情况，可以看出它是一个较

宽的正脉冲。而图(d)是输入-1V 情况，出现的是较宽的负脉冲。 

这种方式，在目前的 CLASS D 功放中经常使用。在实际电路中，输出端一般要经过铁

氧体磁珠，配合扬声器实现低通滤波。本书不做更深入介绍。 
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图 Section118-7 无滤波器 CLASS D 功放中的 PWM 波形成电路 
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D 类功放的优缺点和发展前景 

D 类功放一诞生，就带着高效率的特点。如果不考虑晶体管饱和压降、漏电流，以及

从截止区进入饱和区的过渡时间，还有 LC 本身非理想带来的功率耗散，那么理论上 D 类

功放可以实现 100%的效率，而考虑到上述诸多因素，现在的 D 类功放通常可以达到 90%

以上的效率，这是其它功放望尘莫及的。 

在强调能源效率的场合，这种优点是极为突出的，因此 D 类功放的发展前景是可观的。 

D 类功放也有其缺点，就是载波带来的输出波形失真，在失真度指标上，多数 D 类功

放在-40dB~-60dB 附近，它目前还难以与甲类功放、甲乙类功放相比。 

但是，科学的发展总是让人难以捉摸，当大批科学家和资金投入到 D 类功放的失真度

指标上，而不是甲类和甲乙类的效率指标上，那么几年或者几十年后，鹿死谁手，难以预

料。 

目前，也就是 2015 年，A 类、AB 类和 D 类的三国演义激战正酣。 

AB 类集成功放举例 

图 Section118-9 是德州仪器公司生产的 LM386 的内部结构图，这是一款较早期的 AB

类功率放大器。它属于单电源供电低压功放，适合于便携式设备的音频输出，在 16V 供电

情况下可以达到最大 1W 的输出，多数情况下应工作于百 mW 状态。 

LM386 具有半电源电压输出，即其输出静态电压一般为电源电压的 1/2，同时它具有

20~200 倍的电压增益，在单电源供电情况下，可以接受基于 0V 的输入信号。换句话说，

此时，它的输入电压可以小于 0V。这看起来很奇妙，一般情况下，我们总是认为当电源供

T

0.00 1.00m 2.00m 3.00m 4.00m 5.00m

VF1

-1.00m

600.00u

VF2

-20.00

20.00

VF3

-20.00

20.00

VF4

-60.00p

60.00p

T

0.00 1.00m 2.00m 3.00m 4.00m 5.00m

VF1

99.90m

0.10

VF2

-20.00

20.00

VF3

-20.00

20.00

VF4

-10.00

40.00

T

0.00 1.00m 2.00m 3.00m 4.00m 5.00m

VF1

-1.00

-999.00m

VF2

-20.00

20.00

VF3

-20.00

20.00

VF4

-40.00

10.00

T

0.00 1.00m 2.00m 3.00m 4.00m 5.00m

VF1

999.00m

1.00

VF2

-20.00

20.00

VF3

-20.00

20.00

VF4

-10.00

40.00

图 Section118-8 无滤波器 CLASS D 功放中的 PWM 波形成示意 

(a) 输入电压 0V (b) 输入电压 0.1V 

(c) 输入电压 1V (d) 输入电压-1V 
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电电压为 0V~5V 时，输入信号应在 0V~5V 之间，最好在 2.5V 上下摆动。但 LM386 不是这

样，它希望你输入基于 0V 的信号。 

让我们花点时间分析一下这个奇妙的功放。 

粗看电路以了解信号大致走向 

T1 和 T2 晶体管对组成输入级，而 T3 对组成的电流镜，作为 T2A 的有源负载，以提供巨

大的单级电压增益，从 T3A 的集电极输出，这样，输入级就形成了差分、共射极放大电路，

其输出驱动 T4，而 T4 的头顶（集电极）是一个恒流源，具有极高的等效电阻，这使得 T4

组成共射极放大电路，也具有极高的电压增益。此后，两个二极管的介入，配合 T5、T6T7

组成的互补推挽电路，实现了减少交越失真、低阻、大电流输出的射极跟随器。这是不考

虑反馈情况下的信号走向，看懂这个非常重要。同时注意，电路中从输出第 5 脚，接了一

个 15kΩ 电阻回送到 GAIN1 脚（即图中 uy 处），显然这形成了反馈。 

 
分析电路中的反馈性质。 

图中以绿色为标记。从起点出发，设为○+ ，F1 为第一段反馈传递过程，因为是电阻分

压传递，因此极性不变化，uy处仍为○+ ，F2 是一个发射极输入、集电极输出的共基极传递，

同相，因此T3A集电极，也就是T4 基极仍为○+ ，F3 为基极输入，集电极输出的共射极传递，

反相，因此T4 集电极为○- ，此后，信号可以经过两个分支，F4A和F4B均为射极跟随器传递，

同相，导致输出端仍为○- ，即终点为○- ，这就形成了负反馈。这很好。 

分析电路的静态 

静态分析是指两个输入端均接地时（等效于输入信号接入，但输入信号幅度为 0，

LM386 接受的是基于 0V 的输入，因此要接地），电路的工作状态。分析过程看图

Section118-9a。 

1）UX=UY≈1.4V，这是两个 PN 结的导通电压。因此，图中 150Ω 和 1.35kΩ 上没有静态

电流。 

uy 

图 Section118-9  AB 类集成功放 LM386——结构和反馈极性 
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2）由于 T3A 和 T3B 组成的是电流镜，其 BE 电压相等，可知静态的 I1=I2。相应的，可以

得到，I1A=I2B。这样，I1B 全部来源于第 7 脚旁边的两个 15kΩ 电阻，而 I2A 全部来源于输出脚

和 UY 之间的 15kΩ 电阻。由此，有下式成立： 

𝐼1𝐵 =
𝐴𝐷 − 𝑈𝑋

30𝑘𝛺
=
𝐴𝐷 − 1.4

30𝑘𝛺
 

𝐼2𝐴 =
𝐴𝑂𝑈𝑇 − 𝑈𝐻

15𝑘𝛺
=
𝐴𝑂𝑈𝑇 − 1.4

15𝑘𝛺
 

由于前述分析，两者相等，则有： 
2(𝐴𝑂𝑈𝑇 − 1.4) = 𝐴𝐷 − 1.4 

解得： 
𝐴𝑂𝑈𝑇 = 0.5 × 𝐴𝐷 + 0.7 

即静态时，输出电位约为电源电压的一半，稍高一点。 

 
分析电路的动态 

重点分析电路增益，以负输入端输入信号 ui（基于 0V 的纯动态量）为例，因此正输

入端接地，使用图 Section118-9b。 

1）图中所有标注的量，均为纯粹的动态量，即变化量，因此下标为小写。 

2）图中所有成对晶体管（下标分别为 A、B）均具有相同的性质。 

3）T2B 的 rbe2，和 T1B 的 rbe1 的求解过程为（T2A、T1A 对应相等）： 

𝑟𝑏𝑒2 = 𝑟𝑏𝑏′ +
𝑈𝑇
𝐼𝐵2𝐵

(1 + 𝛽)
≈

(1 + 𝛽)𝑈𝑇
𝐴𝐷 − 1.4

30𝑘𝛺
=

(1 + 𝛽)𝑈𝑇 × 30𝑘𝛺
𝐴𝐷 − 1.4

 

(1) 

𝑟𝑏𝑒1 = 𝑟𝑏𝑏′ +
𝑈𝑇
𝐼𝐵1𝐵

(1 + 𝛽)
≈

𝑈𝑇
𝐼𝐵2𝐵

(1 + 𝛽)(1 + β)
≈

(1 + 𝛽)(1 + 𝛽)𝑈𝑇 × 30𝑘𝛺
𝐴𝐷 − 1.4

= (1 + 𝛽)𝑟𝑏𝑒2 

(2) 
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图 Section118-9a  AB 类集成功放 LM386——静态分析 
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4）设图中输入为动态量 ui，以及两个未知动态量 ux，uy，从右侧 T1A、T2A 入手，列出

动态量基尔霍夫电压方程，可以得到： 
𝑖2

(1 + 𝛽)
𝑟𝑏𝑒2 +

𝑖2
(1 + 𝛽)(1 + 𝛽)

(𝑟𝑏𝑒1 + 50𝑘) = 0 − 𝑢𝑦 

根据式(2)，将𝑟𝑏𝑒1用𝑟𝑏𝑒2表示： 
𝑖2

(1 + 𝛽)
𝑟𝑏𝑒2 +

𝑖2
(1 + 𝛽)(1 + 𝛽)

((1 + 𝛽)𝑟𝑏𝑒2 + 50𝑘) = −𝑢𝑦 

化简得式(3)： 

𝑖2(
2(1 + 𝛽)𝑟𝑏𝑒2 + 50𝑘

(1 + 𝛽)(1 + 𝛽)
) = −𝑢𝑦 

𝑖2 =
−𝑢𝑦(1 + 𝛽)(1 + 𝛽)
2(1 + 𝛽)𝑟𝑏𝑒2 + 50𝑘

 

(3) 

5）从左侧 T1B、T2B 入手，考虑到从 BYPASS 上下共 30kΩ 电阻上流过的动态电流远小

于流过 RG（即 150Ω 和 1.35kΩ 串联或者外部并接一个电阻形成的总阻值）的电流，因此 i1

流向如图所示，列出动态量基尔霍夫电压方程，可以得到： 

𝑖1𝑅𝐺 +
𝑖1

(1 + 𝛽)
𝑟𝑏𝑒2 +

𝑖1
(1 + 𝛽)(1 + 𝛽)

(1 + 𝛽)𝑟𝑏𝑒2 = 𝑢𝑖 − 𝑢𝑦 

对上式化简，得到式(4)： 

𝑖1(
(1 + 𝛽)𝑅𝐺 + 2𝑟𝑏𝑒2

(1 + 𝛽)
) = 𝑢𝑖 − 𝑢𝑦 

𝑖1 =
(𝑢𝑖 − 𝑢𝑦)(1 + 𝛽)

(1 + 𝛽)𝑅𝐺 + 2𝑟𝑏𝑒2
 

(4) 

6）由于电流镜的存在，T2A 和 T2B 不仅静态电流相同，动态电流也相同，即𝑖1 = 𝑖2： 
(𝑢𝑖 − 𝑢𝑦)(1 + 𝛽)

(1 + 𝛽)𝑅𝐺 + 2𝑟𝑏𝑒2
=
−𝑢𝑦(1 + 𝛽)(1 + 𝛽)
2(1 + 𝛽)𝑟𝑏𝑒2 + 50𝑘

 

右式分母上 50kΩ 远小于2(1 + 𝛽)𝑟𝑏𝑒，对上式化简过程如下，得到式(5)： 

ui 

ux 
uy 

i1 i2 

2i1 

图 Section118-9b  AB 类集成功放 LM386——动态分析 

T1B 

T2B 

T3B T3A 

T1A 

T2A 

T4 

T5 

T6 

T7 
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(𝑢𝑖 − 𝑢𝑦)(1 + 𝛽)
(1 + 𝛽)𝑅𝐺 + 2𝑟𝑏𝑒2

=
−𝑢𝑦(1 + 𝛽)

2𝑟𝑏𝑒2
 

(𝑢𝑖 − 𝑢𝑦)(1 + 𝛽) × 2𝑟𝑏𝑒2 + 𝑢𝑦(1 + 𝛽)((1 + 𝛽)𝑅𝐺 + 2𝑟𝑏𝑒2) = 0 
(1 + 𝛽) × 2𝑟𝑏𝑒2 × 𝑢𝑖 − (1 + 𝛽) × 2𝑟𝑏𝑒2𝑢𝑦 + 𝑢𝑦(1 + 𝛽)((1 + 𝛽)𝑅𝐺 + 2𝑟𝑏𝑒2) = 0 

(1 + 𝛽) × 2𝑟𝑏𝑒2 × 𝑢𝑖 = ((1 + 𝛽) × 2𝑟𝑏𝑒2 − (1 + 𝛽)((1 + 𝛽)𝑅𝐺 + 2𝑟𝑏𝑒2))𝑢𝑦 

𝑢𝑦 = 𝑢𝑖
(1 + 𝛽) × 2𝑟𝑏𝑒2

(1 + 𝛽) × 2𝑟𝑏𝑒2 − (1 + 𝛽)((1 + 𝛽)𝑅𝐺 + 2𝑟𝑏𝑒2)
= −𝑢𝑖

2𝑟𝑏𝑒2
(1 + 𝛽)𝑅𝐺

 

(5) 

之所以推导出式(5)，是想说明一个事实：此电路在工作时，uy 处的动态电位是与输入

信号 ui 反相的，这才营造出左侧 i1 与右侧 i2 如图所示的电流方向。 

7）将式(5)代入式(4)，得式(6)： 

𝑖1 =
(𝑢𝑖 − 𝑢𝑦)(1 + 𝛽)

(1 + 𝛽)𝑅𝐺 + 2𝑟𝑏𝑒2
=

(𝑢𝑖 + 𝑢𝑖
2𝑟𝑏𝑒2

(1 + 𝛽)𝑅𝐺
)(1 + 𝛽)

(1 + 𝛽)𝑅𝐺 + 2𝑟𝑏𝑒2
= 𝑢𝑖

((1 + 𝛽)𝑅𝐺 + 2𝑟𝑏𝑒2
(1 + 𝛽)𝑅𝐺

)(1 + 𝛽)

(1 + 𝛽)𝑅𝐺 + 2𝑟𝑏𝑒2
=
𝑢𝑖
𝑅𝐺

 

(6) 

8）由此可以得到输出电压的表达式： 

𝑢𝑜𝑢𝑜 = 𝑢𝑦 − 2𝑖1 × 15𝑘𝛺 = −𝑢𝑖
2𝑟𝑏𝑒2

(1 + 𝛽)𝑅𝐺
−

2𝑢𝑖
𝑅𝐺

× 15𝑘𝛺 = −𝑢𝑖(
30𝑘𝛺
𝑅𝐺

+
2𝑟𝑏𝑒2

(1 + 𝛽)𝑅𝐺
) 

即，电压增益为： 

𝐴𝑢 =
𝑢𝑜𝑢𝑜
𝑢𝑖

= −(
30𝑘𝛺
𝑅𝐺

+
2𝑟𝑏𝑒2

(1 + 𝛽)𝑅𝐺
) 

由于后一项远小于前一项，近似得出式(7)： 

𝐴𝑢 =
𝑢𝑜𝑢𝑜
𝑢𝑖

= −
30𝑘𝛺
𝑅𝐺

 

(7) 

当 GAIN8 和 GAIN1 之间没有任何连接时，RG=1.5kΩ，此时𝐴𝑢 = −20，当 GAIN8 和

GAIN1 之间短路时，RG=0.15kΩ，此时𝐴𝑢 = −200，因此 LM386 可以实现 20 倍到 200 倍的

电压增益。为了不影响电路的静态工作，一般在 GAIN8 和 GAIN1 之间，不会直接短路，而

是使用一个电容短路，在保持静态分析不变的基础上，改变电路动态增益。 

如果想实现介于 20~200 的电压增益，可以在 GAIN8 和 GAIN1 之间并联一个电阻和电

容的串联体。 

仿真实例验证 

利用 TINA-TI 仿真软件，绘制 LM386 仿真电路如图 Section118-9c 所示。图中 NPN 管

对电路分析影响不大，PNP 晶体管参数如下：β=567，rbb’=10Ω。 

第一步，进行静态验证：按照估算，图中 VF7 应为 1.4V，VF4 也为 1.4V，而 VF2 应为

10.7V，仿真实测结果为：VF7 为 1.12V，VF4 也为 1.12V，而 VF2 为 10.37V，总体稍有误差。

造成误差的主要原因有两个：第一，假设晶体管 BE 导通压降为 0.7V 是比较冒失的；第二，

图中 T5 和 T6 组成的电流镜，存在电流误差，即 AM1 静态电流要大于 AM2 静态电流（这

个结论是正确的，可以参考本书第 2 章电流镜部分）。这会导致 VF2 电位要比粗略估算稍

低一些。仿真实测发现，AM1=628.58μA，AM2=617.2μA，与分析吻合。按此计算有： 
VF2 = 1.12V + 0.6172 × 15 = 10.378V 

第二步，进行动态分析准备，即求解出图中 T1 管的 rbe1，按照 AM1=628.58μA，得： 
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𝑟𝑏𝑒1 = 𝑟𝑏𝑏′ +
𝑈𝑇
𝐴𝐴1

(1 + 𝛽)
= 23.5𝑘𝛺 

此处的𝑟𝑏𝑒1即前述分析中的𝑟𝑏𝑒2，总之是上面那个 PNP 管的，请勿混淆。 

 
第三步，求解电压增益。在仿真环境中，设 VF1 为直流分量 0V，幅度 14.142mV（AC

测量有效值应为 10mV），频率为 1kHz 的正弦波。对比结果为： 

理论估算输出，VF2_AC=10mV×20 倍=200mV，仿真实测为 203.21mV，基本吻合。 

理论估算 VF4，利用式(5)和前述计算的 rbe： 

𝑢𝑦 = −𝑢𝑖
2𝑟𝑏𝑒2

(1 + 𝛽)𝑅𝐺
= −10mV ×

2 × 23.5
568 × 1.5

= 0.55mV 

仿真实测为 0.596mV，基本吻合。 

第四步，改变电压增益。保持输入信号不变，仍为有效值 10mV 的 1kHz 正弦波，将图

中的 R4 两端并联一个较大电容，以保持静态不变情况下，将电压增益改为 200 倍。 

理论估算输出，VF2_AC=10mV×200 倍=2V，仿真实测为 1.99V，基本吻合。 

理论估算 VF4，利用式(5)和前述计算的 rbe，得𝑢𝑦 = 5.5mV，仿真实测为 5.71mV，基

本吻合。 

  

T1 !PNP

T2 !PNP

T3 !PNP

T4 !PNP

T5 !NPN T6 !NPN

V1 20V

R
1 

50
kO

hm
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2 

50
kO

hm

R3 150Ohm

R4 1.35kOhm R5 15kOhm

R
6 

15
kO

hmR
7 

15
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T7 !NPN

T8 !NPN

IS1 100uA

D
1 

1N
11
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D
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1N
11
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T9 !NPN

T10 !PNP

+

VG1

VF1 

VF2 

VF4 
VF7 

A
M

1 

A
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图 Section118-9c  AB 类集成功放 LM386——TINA-TI 仿真 
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5.5. 测量系统的前端电路 

大千世界的物理量，有些能够被人类感知，这需要我们的五官和皮肤，比如温度、湿

度、光强、声音、重量、气味等；有些不能被人类直接感知，比如红外光、次声波、无味

气体浓度，这就需要专门的传感器。但是在电学测量系统中，人工是不能介入的，因此无

论能否被人类感知，我们都需要专门的传感器，将这些物理量转变成电量——电压、电流

或者电荷，然后利用现有的测量技术，对这些电压或者电流信号（多数情况下是电压信号）

实施放大、滤波等处理，最终通过 AD 转换器将其变成数字量，进行更为复杂的分析，以

得出我们需要的结论。 

测量系统的前端电路(front-end)，就是和传感器首次接触的电路。不同的传感器，具

有不同的输出性质，电压型、电流型或者电荷型，也具有不同的输出结构和输出阻抗。因

此，不存在“万用”的前端电路，或者说，针对不同的传感器，就会有不同的前端电路。多

数情况下，前端电路是一个有源器件组成的放大电路或者转换电路，负责将传感器输出的

电量，转换成合适的、正比于传感器输出的电压信号，以供后级电路使用。前提是，前端

电路不能影响传感器的正常工作。 

前端电路的好与坏，是决定整个测量系统的关键。 

Section119. 仪表放大器及其应用电路 

让我们从一个称重传感器入手，看前端电路的作用。 

入门：仪表放大器及其在称重中的应用 

电阻应变片式称重传感器 

一个重物有多重？拿在手里掂量一下，可以估计出大致重量。但是，交给测量系统，

要得出准确的重量，我们该怎么办呢？有很多种办法，但最为常见的方法是电阻应变式：

它将四个应变片电阻固定在横梁上，当重物压迫横梁时，横梁会发生弯曲，导致应变片变

形，变形的应变片电阻值会发生相应改变——被拉长的应变片电阻变大，被缩短的应变片

电阻变小，如图 Section119-1 所示。随着重力的增加，电阻减小的称为 RD，也就是图中横

梁上方的应变片电阻，有两个，图中只画了一个，横梁下方的，随重力增加而电阻值变大

的称为 RU，也有两个。将这四个电阻构成图 Section119-2 所示的电路，就形成了电阻应变

片式称重传感器。 

 图 Section119-1 电阻应变式结构 

应变片 

应变片 
横梁 

施加重力 

横梁变形 

阻值变小 

阻值变大 

RD 

RD RU 

RU 

uOUT+ 

uOUT- 

EC 

图 Section119-2 桥式接法等效电路 
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假设外接电压 EC=5V，在没有重物施加时，4 个电阻相等均为 R。则有： 

𝑢𝑂𝑈𝑇+ = 𝑢𝑂𝑈𝑇− = 2.5V 

此时，差分输出电压为两者之差，等于 0。 

当某个固定质量为 Weight 的重物施加时，应变片电阻发生大小相同，方向相反的变化： 

𝑅𝐷 = 𝑅 − ∆𝑅(𝑊𝑒𝑖𝑔ℎ𝑡)，𝑅𝑈 = 𝑅 + ∆𝑅(𝑊𝑒𝑖𝑔ℎ𝑡) 

导致差分输出电压发生变化： 

𝑢𝑂𝑈𝑇+ = 𝐸𝐴 ×
𝑅𝑈

𝑅𝐷 + 𝑅𝑈
= 𝐸𝐴 ×

𝑅 + ∆𝑅(𝑊𝑒𝑖𝑔ℎ𝑡)
2𝑅

= 0.5𝐸𝐴 + 𝐸𝐴 ×
∆𝑅(𝑊𝑒𝑖𝑔ℎ𝑡)

2𝑅
 

(1) 

𝑢𝑂𝑈𝑇− = 𝐸𝐴 ×
𝑅𝐷

𝑅𝐷 + 𝑅𝑈
= 𝐸𝐴 ×

𝑅 − ∆𝑅(𝑊𝑒𝑖𝑔ℎ𝑡)
2𝑅

= 0.5𝐸𝐴 − 𝐸𝐴 ×
∆𝑅(𝑊𝑒𝑖𝑔ℎ𝑡)

2𝑅
 

(2) 

而两者的差值为： 

𝑢𝑂𝑈𝑇+ − 𝑢𝑂𝑈𝑇− = 𝐸𝐴 ×
∆𝑅(𝑊𝑒𝑖𝑔ℎ𝑡)

𝑅
 

(3) 

此时，只要对传感器的两个输出信号实施减法，就可以得到与重物质量 Weight 成正比

的输出电压。 

减法器不能直接用于称重检测 

首先想到的应该是减法器。但是，它有问题。图 Section119-3 是一个使用减法器实现

的称重检测电路。让我们分析一下这个电路存在的问题。 

 
图中绿色部分为传感器。图 Section119-4 是对电路的等效：电阻的变化产生分压比变

化，即 E1 和 E2 都发生了变化，同时传感器还有两个输出电阻 R1 和 R2，，它们也是随重物的

施加而变化的： 

 
 

𝑅1 = 𝑅2 = 𝑅𝑈//𝑅𝐷 =
𝑅2 − (∆𝑅)2

2𝑅
= 0.5𝑅 −

(∆𝑅)2

2𝑅
 

RD 

RD RU 

RU 

uOUT+ 

uOUT- 
EC 

图 Section119-3 桥式接法电路 
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图 Section119-4 桥式接法的等效电路 
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根据减法器公式：“在上下支路电阻比相等情况下，输出等于正输入减去负输入，乘以

电阻比”，由于 R1=R2，有： 

𝑢𝑂 = (𝐸2 − 𝐸1) ×
𝑅𝐵

𝑅𝐴 + 𝑅1
 

(4) 

注意，式(3)表明，传感器的两个空载电压输出相减，正比于重物质量，而式(4)中，前

一项正是这个与重物质量成正比的量，而后一项却不是固定的，随着重物的增加，R1 会越

来越小，导致减法器的增益越来越大，这就导致输出呈现出与输入不成正比的“非线性”现

象。 

可以看出，问题的核心在于传感器的输出电阻，也就是 R1，是随着重物的变化而变化

的。要抵抗这个变化对输出的影响，唯一的方法就是让后级放大电路具有无穷大的输入电

阻。但是，减法器的输入电阻很小，不满足这个要求。这时候，我们想到了仪表放大器，

它具有极大的输入电阻。 

重温仪表放大器 

仪表放大器，在本书第 3 章 Section65 略有涉及。仪表放大器有 3 个最主要的特点： 

第一，它一定是差分输入的，具有两个完全对称的正负输入端，它的输出正比于两个

输入端的差值电压。 

第二，它的两个输入端都具有极高的输入阻抗。 

第三，它具有极高的共模抑制比，理论上，其输出表达式为： 
𝑢𝑂𝑈𝑇 = 𝐺 × (𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−) 

(5) 

从这个表达式可以看出，两个输入端的共模量被完全减掉。例如，两个输入端分别为 0.1V

和 0V，与两个输入端分别为 2.1V 和 2V，其输出结果是完全一致的。 

图 Section119-5 是一个三运放组成的仪表放大器内部结构简图。从中可以得出： 

𝑢𝑂𝑈𝑇 = (
𝑅𝐺 + 2𝑅1

𝑅𝐺
×
𝑅3
𝑅2

) × (𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−) 

其增益为一个与外接电阻 RG 相关的值，因此用户可以通过选择 RG 来决定电路增益。

图 Section119-6 是仪表放大器(INA)的电路符号。 

 
仪表放大器有很多吸引人的地方：首先，只需选择一个电阻即可决定电路增益；第二，

图 Section119-5：三运放仪表放大器内部简图 

uIN- 

uIN+ 

RG 

R1 

R1 R2 

R2 R3 

R3 

uOUT 

VREF 

uX 

uY 

iXY INA 

uIN- 

uIN+ 

uOUT 

VREF 

+V 

-V 

RG 

图 Section119-6：仪表放大器电路符号 
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如果是单端输入信号，把 uIN-接地，输入接 uIN+，它是同相放大器；把 uIN+接地，输入接 uIN-，

它就是反相放大器；第三，也是最重要的一点，在使用过程中完全不需要考虑对传感器的

影响问题，因为它具有足够大的输入阻抗，几乎不从传感器取用电流。 

仪表放大器可以直接用于称重检测 

将称重传感器和仪表放大器直接相连，就构成了称重检测电路，如图 Section119-7 所

示。图中设计没有考虑供电最优化问题，使用了三套电源：传感器电源 EC、仪表放大器正

电源+V，仪表放大器负电源-V。 

此电路中，传感器有两个输出节点 uOUT+和 uOUT-，含有输出电阻（变化的），但是仪表

放大器的 uIN+和 uIN-端具有极高的输入电阻，就消除了传感器输出电阻变化对电路增益的影

响。且仪表放大器也实现了两个输入端电压的相减。 

 

仪表放大器在其它信号检测中的应用 

仪表放大器具有极高的共模抑制比、极高的双端输入电阻，对两个输入实现精准减法，

使得它几乎不会受到传感器输出电阻的影响，且能够抑制信号线存在的共模干扰，因此在

信号检测领域获得了广泛应用。 

心电检测 

人体存在多种电活动。从心脏窦房结发出的心电信号，在体表和肌肉中传播，在身体

的不同位置，会有不同的电位变化。心电图(electrocardiogram-ECG)是描述这种电位随时间

变化的波形图，1885 年荷兰生理学家 W.Einthoven 首次记录并命名了心电图，此后 100 多

年来，利用心电图对心脏健康状况进行评估并做出诊断，已经成为一种常见手段。1924 年

W.Einthoven 因此而获得诺贝尔医学或生理学奖。 

心电信号的定义分为双极信号和单极信号两种，所谓的双极心电信号，是指体表两个

具有不同电位的位置之间的电位差，而单极信号则定义一个电位不变点作为放大器的一个

输入，另一个输入则来源于某个体表位置的变化电位。 

在人体的体表，不仅存在心电信号，还有肌肉活动引起的肌电，以及周边电磁波引起

的各种共模干扰（即在各个体表处均存在的干扰信号），要准确提取其中的心电信号，需要

uIN- 

uIN+ 

RG 

R1 

R1 R2 

R2 R3 

R3 

uOUT 

VREF -V 

+V 

图 Section119-7 称重传感器与仪表放大器（内核）的完整接法 

RD 

RD RU 

RU 

uOUT+ 

uOUT- 
EC 

传感器 
仪表放大器 
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电极片与皮肤紧密接触，还需要后级检测电路通过不同的方法，将不需要的干扰信号滤除

掉。其中重点要将共模干扰信号滤掉。 

心电信号的幅度约为 1mV 数量级，而人体存在的共模信号（多数来源于 50Hz 工频）

可以高达 V 数量级。有两种方法对抗如此大的共模干扰：第一，高共模抑制比的前级放大

器，第二，对消驱动。 

所谓的对消驱动，是将人体上的共模信号取出，经过高倍数反相放大后再回送到人体

——一般是右腿，进而使得人体的共模信号大幅度下降的措施，下面解释其原理： 

我们用一个示波器的探头接触人体，会在示波器上观察到很难看的 50Hz 波形，幅度

约为几 V 甚至更高。这就是人体上的共模干扰，它来源于周边 220V 交流电。 图

Section119-8 的(a)图通过电容模型解释了人体的工频共模干扰来源，图中 C1 是人体与交流

电之间存在的微小电容，约为 1pF 数量级，而 C2 是人体与大地之间的等效电容，约为

10pF 或者更大。而人体内部本身是低阻的，约为百 Ω，在此可视为一个节点，则有： 

�̇�2 =
𝑍2

𝑍1 + 𝑍2
× �̇�1 =

1
𝑗𝜔𝐶2

1
𝑗𝜔𝐶1

+ 1
𝑗𝜔𝐶2

× �̇�1 =
𝐶1

𝐶1 + 𝐶2
× �̇�1 

(6) 

当 C1=1pF，C2=50pF，U1=220V，可知 U2=4.3V，也就是我们在示波器上看到的共模干

扰。如此之大的干扰电压，把 mV 数量级的心电信号完全淹没了。这不好。 

引入图(b)所示的对消电路后——把人体共模信号实施-A 倍放大（也就是反相放大），

通过一个电阻 R1 回送到人体，则会出现下式（放大器入端高阻，不存在电流）： 
𝐼1̇ = 𝐼2̇ + 𝐼3̇ 

即： 
�̇�1 − �̇�3

1
𝑗𝜔𝐶1

=
�̇�3
1

𝑗𝜔𝐶2

+
�̇�3 − (−𝐴�̇�3)

𝑅1
 

 

 
化简过程及结论为： 

(�̇�1 − �̇�3)𝑗𝜔𝐶1 = �̇�3𝑗𝜔𝐶2 + (1 + 𝐴)
�̇�3
𝑅1

 

�̇�1 = �̇�3
𝑗𝜔(𝐶1 + 𝐶2) + (1 + 𝐴)

𝑅1
𝑗𝜔𝐶1

 

U1 

C1 

C2 

U1 U2 

C1 

C2 

R1 

-A 
U3 

人体低阻 
人体低阻 

图 Section119-8 右腿对消驱动原理 

(a) 工频干扰来源 (b) 对消电路减少工频干扰 

-AU3 

I1 

I2 I3 
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�̇�3 =
𝑗𝜔𝐶1

𝑗𝜔(𝐶1 + 𝐶2) + (1 + 𝐴)
𝑅1

�̇�1 =
𝐶1

(𝐶1 + 𝐶2) + (1 + 𝐴)
𝑗𝜔𝑅1

�̇�1 

(7) 

将𝜔 = 2π𝑓 = 314.16，R1=100k，A=100 倍代入，得： 

�̇�3 =
1 × 10−12

51 × 10−12 + 101
𝑗 × 314.16 × 100 × 103

�̇�1 =
10−12

51 × 10−12 − 3.2 × 10−6𝑗
�̇�1

≈ 3.11 × 10−7𝑗 × �̇�1 = 𝑗68.4𝜇𝐴𝑜𝑚𝑜 

即引入对消驱动后，人体上实际存在有效值为 68.4μV 的工频干扰，且有 90 度超前相

移。我们先不管相移，至少知道，此时人体上的工频干扰确实下降了很多，由原先的 4.3V

变为 68.4μV。 

对比式(7)和式(6)，可以得到减少的倍数，简称对消衰减比： 

𝐾 =
�̇�3
�̇�2

=

𝐶1
(𝐶1 + 𝐶2) + (1 + 𝐴)

𝑗𝜔𝑅1

�̇�1

𝐶1
𝐶1 + 𝐶2

× �̇�1
=

𝐶1 + 𝐶2

(𝐶1 + 𝐶2) + (1 + 𝐴)
𝑗𝜔𝑅1

≈

𝑅1
1

𝑗𝜔(𝐶1 + 𝐶2)
1 + 𝐴

=
𝑍𝑅
𝑍𝐴

×
1

1 + 𝐴
 

(8) 

从式(8)可知，引入对消驱动后，衰减比 K 与如下因素有关，A 越大衰减越厉害，电阻

越小衰减越厉害，容抗越大（即电容越小）衰减越厉害。 

图 Section119-9 是德州仪器公司的仪表放大器 INA333 数据手册提供的一个 ECG 前端

电路。明白了对消驱动原理，看图就简单了。 

首先，从测量原理看，图中 RA（右臂）和 LA（左臂）代表两个输入信号节点，一般

用金属夹子夹在左右手腕上，而 RL（右腿）则是金属夹子夹在右脚踝上，所有做过心电图

检测的人都见过这个过程。RA 和 LA 之间存在电位差，此信号为差分信号，属于双极导联，

即心电图中的 I 导联。仪表放大器 INA333 以 10 倍差模增益，以及高达 100dB 的共模抑制

比，将差模信号放大，将共模信号抑制，形成 VO，供后级实施其它处理。 

其次，为了降低人体上的 50Hz 工频共模干扰，引入了对消驱动：INA333 的增益电阻

被拆分成两个 2.8kΩ，中点电位就是 RA 和 LA 的共模信号，此共模信号经过图中右下方的

OPA2333 组成一个跟随器，再经过一个 A=-39 的电压放大，通过一个 390kΩ 电阻加载到

右腿上，完成了对消驱动。按照式(8)估算，对消抑制比 K 约为 0.000156 倍，即-76dB。 

因此，此电路在处理共模信号上采取了两个措施：对消驱动对人体原本存在的共模量

实施了-76dB 衰减，再经过高 CMRR 的仪表放大器，共模量得以进一步衰减。 

第三，图中 OPA2333 跟随器的输出，除给后级-39 倍放大之外，还驱动了屏蔽层。屏

蔽的核心是，用一个极低输出电阻的源，给屏蔽层一个固定电位，就能够保证外部的干扰

难以突破这个坚实的电位，也就无法影响 RA 和 LA。那么，坚实的固定电位取什么呢？可

以是信号地线，但最好是 RA 和 LA 的共模，这样的话，能够保证该电位与 RA 和 LA 之间的

电位差最小。图中取的屏蔽层电位，就是 RA 和 LA 的共模。 
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仪表放大器用于麦克风信号检测 

有些麦克风需要高压电源，有些不需要。此电源被称为幻影电源(Phantom Power)。图

Section119-10 是一个可选择电源的麦克风前端电路。图中 R1 和 R2 和麦克风的两个差分输

出端相连，给麦克风提供可选的 48V 幻影电源。当有声音出现时，传感器 3 脚和 2 脚之间

存在 48V 的共模电压，又存在随声音变化的差模信号。经过 C1~R5、C2~R4 组成的高通滤波

器，到达 INA217 的正输入端、负输入端，实现了隔直和低频信号的滤除，其下限截止频率

为： 

𝑓𝐿 =
1

2𝜋𝑅5𝐶1
=

1
6.2832 × 2200 × 47 × 10−6

= 1.54Hz 

差模的音频信号(20Hz~20kHz)送达 INA217 的输入端，仪表放大器通过调节电位器 R7

对其实施可变的电压增益，根据 INA217 的增益公式（见图 Section119-11）： 

 

G = 1 +
10𝑘𝛺
𝑅𝐺

= 1 +
10𝑘𝛺
𝑅6 + 𝑅7

 

 

 

图 Section119-9 使用仪表放大器 INA333 构成的 ECG 前端电路 

图 Section119-10 使用仪表放大器 INA217 构成的麦克风前端电路 
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因此，最大增益为 R7 等于 0 时，为 1251 倍，

这取决于 R6；最小增益发生在 R7 等于最大值即

1.6kΩ 时，为 7.219 倍，这主要取决于 R7。 

电路图中，4 个 1N4148 起到保护仪表放大

器输入端的作用。 

由 OPA137 组成的反馈电路，将输出经过一

个积分器后回送到 REF 端，总体是一个高通作

用，起到了降低输出失调电压的目的，在本书

Section120 详细讲解。 

INA217 在 1000 倍放大时，仍具有超过

80kHz 的-3dB 带宽，能够满足一般音频放大的

要求。 

仪表放大器用于 PLC 中的信号转换 

在较远距离传输模拟信号时，以电流信号传输比电压信号传输，有更强的抵抗干扰能

力：干扰信号一般具有较高的电压值，却不能提供较大的干扰电流。前面我们已经见过，

人体上具有高达几 V 的电压，但我们却不能使用这个电压给手机充电。根本原因在于这个

干扰电压具有较高的输出电阻，一旦要求它提供大电流输出，它就不行了，像一个虚张声

势的人。 

因此，在工业环境中经常使用电流来传递模拟信号，4~20mA 电流是一个规范。 

PLC（Programable Logic Controller 可编程控制器）是工业环境中较为常用的标准化仪

器，它有数字量输入和输出，也有模拟量输入和输出，在核心控制器和标准化编程输入的

控制策略指挥下，完成用户设定的任务。其中，模拟量的输出可以选择采用 4~20mA 实施，

而检测另外一个 PLC 发出的模拟电流信号，就由本 PLC 内部的仪表放大器来实现。图

Section119-12 为 4~20mA 电流接收器标准电路。 

AD8420 是一个电流模仪表放大器，其输出表达式为： 

𝑢𝑂𝑈𝑇 = (1 +
𝑅2
𝑅1

) × (𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−) 

图中 iIN 是前级转换器发出的模拟电流信号，范围在 4~20mA，由此得到： 

𝑢𝑂𝑈𝑇 = (1 +
𝑅2
𝑅1

) × 𝑖𝐼𝐼 × 5𝛺 = 𝑖𝐼𝐼 × 200.1𝛺 

即 AD8420 组成的电路，实现了 200.1Ω 的流压转换系数。当输入为 4mA 电流时，输

出近似为 800mV，输入为 20mA 时，输出近似为 4V。 

在此使用仪表放大器，可以消除长线传输时引入的共模干扰。 

图 Section119-11 INA217 内部构造 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8420.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8420.html?ADICID=yangebook4


新概念模拟电路——信号处理电路 

91 

 
图 Section119-13 是过程控制中更为常用的一种模拟量接收电路，它不仅能够检测电流

输入，也能检测电压输入。 

首先，仪表放大器 AD8422 被接成正负 15V 供电，它具有较为宽泛的输入电压范围

（从-13.8V 到+13.8V）和输出范围（从-14.8V 到+14.8V），这为各种不同范围的输入提供了宽

广的空间。 

其次，在终端模块后面，用一个电阻分压网络帮助输入信号实现不同的转换。注意，

仪表放大器输入端前方串联的两个 1kΩ 电阻，在一般分析中并不起作用，它们没有任何电

流流过，也不会产生电压跌落，只是负责将左侧电压传递到右侧而已。然而它们是有用的，

利用仪表放大器输入端内部固有的电容，它们组成了一个低通滤波器，用以滤除高频的干

扰。 

第三，仪表放大器被接成了 2.5 倍差模放大。其负输入端接地，因此 uIN-=0V，而且其

REF 端接成 2.5V，根据不同的接法，有如下关系： 

1）对于最高端的±10V 输入： 

𝑢𝑂𝑈𝑇 = 2.5𝐴 + 𝑢𝐼 ×
8.45 + 0.049

42.2 + 34 + 8.45 + 0.049
× 2.5 = 2.5𝐴 + 0.2508𝑢𝐼 

2）对于±5V 输入，有： 

𝑢𝑂𝑈𝑇 = 2.5𝐴 + 𝑢𝐼 ×
8.45 + 0.049

34 + 8.45 + 0.049
× 2.5 = 2.5𝐴 + 0.4999𝑢𝐼 

3）对于±1V 输入，有： 
𝑢𝑂𝑈𝑇 = 2.5𝐴 + 𝑢𝐼 × 2.5 = 2.5𝐴 + 2.5𝑢𝐼 

4）对于±20mA 输入，图中的 8.45kΩ 同 1kΩ 电阻一样不起作用，有： 
𝑢𝑂𝑈𝑇 = 2.5𝐴 + 𝑖𝐼 × 49.9 × 2.5 = 2.5𝐴 + 124.75𝑖𝐼 

根据前述分析，可以得到 AD8422 的输出是骑在 2.5V 上的，变化范围为±2.5V，因此最

大值为 5V，最小值为 0V，这个范围对于±15V 供电的 AD8422，毫无输出压力。 

图 Section119-12 AD8420 组成的 4~20mA 接收器 

iIN 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8422.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8422.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8422.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8420.html?ADICID=yangebook4
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学习任务和思考题 
1）图 Section119-9 心电图电路中，为什么右腿驱动电路的输出要经过一个 390kΩ 电

阻加载到右腿上。按照理论分析，此电阻越小对共模干扰的抑制能力越强，为什么要用这

么大的电阻？请从以下几个角度分析此问题： 

（1）电极与皮肤之间的接触电阻通常是多大？有多大的变化范围？选取 390kΩ 电阻

是否会降低接触电阻变化带来的不确定影响？ 

（2）整个右腿对消驱动，是一个闭环电路，其稳定性是否受到此电阻的影响？ 

 

2）在 ADI 公司官网(http://www.analog.com/cn)上，找到仪表放大器，统计仪表放大器

种类的数量，随机下载一些芯片的数据手册，应用指南等，结合前述讲解内容，学习之。 

 
  

图 Section119-13 AD8422 组成的过程控制模拟量接收器 

http://www.analog.com/cn?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8422.html?ADICID=yangebook4
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Section120. 仪表放大器使用注意事项 

仪表放大器看起来很简单，像一个自动档汽车。它只需要一个电阻就可以实现期望的

电压增益，这导致很多人无论什么情况只要是放大，就使用仪表放大器，即便是简单的 10

倍放大器。这肯定不对，因为它远比普通运放贵得多，且高频性能很差。 

另外，仪表放大器也不是你想象的那么简单。有很多轻视它而导致的错误，本节细述

之。 

仪表放大器输入端不能承载高共模电压 

图 Section120-1 左侧是一个 100V 高电压用电回路，负载 RL 不确定，要求测量流过负

载的电流。为此，常见的方法是串入一个已知阻值的 RSENSE，通过测量 RSENSE 两端的电位

差(u+- u-)，就可以换算出流过负载的电流 iLOAD。 

𝑖𝐿𝑂𝐴𝐷 =
𝑢+ − 𝑢−
𝑅𝐷𝐵𝐼𝐷𝐵

 

测量电位差可以用减法，一种是标准减法器，一种是仪表放大器。先看减法器： 

图 Section120-1 右侧是标准减法器，为了避免高共模电压击毁运放输入端，图中采用

了 900kΩ 和 100kΩ 串联分压，使得达到运放正输入端的电压只有 10V，负输入端也是

10V（因为虚短）。也就是说，高共模电压 100V 只是加载到了减法器的输入端，并没有加

载到运放的两个输入端上，运放是安全的。 

当 RSENSE 远小于 RA 时，近似有： 

𝑢𝑂 =
100𝑘𝛺
900𝑘𝛺

(𝑢+ − 𝑢−) = 0.1(𝑢+ − 𝑢−) 

可知，减法器可以承受高达 100V 的共模信号输入，也测量出 RSENSE 两端电位差，只

是衰减到原先的 0.1 倍。 

 
而仪表放大器则不同。图 Section120-2 是一个错误电路，照此连接会烧毁仪表放大器。

可以看出，左侧没有变化，右侧的减法器被换成仪表放大器，也是实现减法。此时，100V

的共模信号直接加载到了仪表放大器的输入端，也就是加载到了内部运放的正输入端上，

没有电阻分压，在 15V 供电下，仪表放大器一定会被烧毁。 

特别需要注意的是，仪表放大器具有极高的共模抑制比，但这并不代表它能承受高共

模输入。就如一个放大器的放大倍数很大，并不代表它成输出高电压，是一个道理。 

RSENSE 

RLOAD 
EC 

100V 

iLOAD 

u+ 

u- 

RA u1 

u2 

uO 
RA 

RB 

RB 

900kΩ 

100kΩ 

900kΩ 

100kΩ 

图 Section120-1 减法器能接受高共模输入电压 

+15V 

-15V 



新概念模拟电路——信号处理电路 

94 

 

读懂失效图 

从一个实际问题说起 

问题描述：电路如图 Section120-3 所示，设计 INA 放大倍数为 5 倍，输入差压为 0.2V，

期望输出-1V，为什么仿真输出只有-800 多 mV？ 

 
可以看出，INA333 的正输入端电压为 2V，负输入端电压为 2.2V，差值为-0.2V，如果

仪表放大器的差模增益为 5 倍（G=1+100kΩ/RG，RG=25kΩ），理论上输出应为-1V，但是为

什么输出电压只有-800 多 mV 呢？而且我们发现，供电电压为±2.5V，输入和输出的范围

都没有超过电源范围。很奇怪吧。 

其实一点都不奇怪，将 INA333 内部电路画出，如图 Section120-4 所示。按照虚短虚

断法进行分析，得到红色的理论分析电压值。很明显，运放 A1 的输出电压理论值为 2.6V，

这已经超过了供电电压 2.5V，因此运放 A1 处于饱和输出状态，输出最大电压假设为 2.5V

RSENSE 

RLOAD 
EC 

100V 

iLOAD 

u+ 

u- 

uIN- 

uIN+ 

RG 

R1 

R1 R2 

R2 R3 

R3 

uOUT 

VREF -15V 

+15V 

图 Section120-2 仪表放大器不能接受高共模输入电压 

仪表放大器 

100V 烧毁运放的输入

端（最大±15V） 

90 多 V 烧毁运放的输

入端（最大±15V） 

J1

J2

J1

J2

V1 2.5

V2 2.5

C
1 

1u
C

2 
1u

RG

+

-
V-

Ref
Out

V+
RG

U1 INA333
V3 2

R
1 

25
kV4 200m VF1 

图 Section120-3 仪表放大器 INA333 的一个故障电路 
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（实际情况只能输出 2.45V，本分析中暂视为 2.5V），且 A1 的虚短不再成立。而运放 A2 的

理论输出电压为 1.6V，没有超限，因此 A2 仍能够保持虚短成立——INA333 的第 8 脚，也

就是运放 A2 的负输入端仍为 2V。 

运放 A1 入端高阻仍成立，据此，可得 INA333 的第 1 脚，即运放 A1 的负输入端电压为： 

𝑈1 = 𝑈8 + 𝑅𝐺 × 𝐼𝑅𝐺 = 2 + 25𝑘𝛺 ×
𝑈𝐴1𝑂𝑈𝑇 − 𝑈8

50𝑘𝛺 + 25𝑘𝛺
= 2.1667𝐴 

𝑈𝐴2𝑂𝑈𝑇 = 𝑈8 − 50𝑘𝛺 × 𝐼𝑅𝐺 = 2 + 50𝑘𝛺 ×
𝑈𝐴1𝑂𝑈𝑇 − 𝑈8

50𝑘𝛺 + 25𝑘𝛺
= 1.6667𝐴 

此时，进入减法器的电位差为 2.5V-1.6667V=0.8333V，因此仪表放大器的输出为： 
𝐴𝑂𝑈𝑇 = 𝑈6 = 𝑈𝐴2𝑂𝑈𝑇 − 𝑈𝐴1𝑂𝑈𝑇 = −0.8333𝐴 

 
这就是故障的根源——由于共模电压的不合适，加之输入差模电压比较大，导致其中

一个运放已经工作于非线性的饱和状态。 

试试看，当输入电压为 0V~0.2V 时，这个情况就不会发生。当输入电压为 2V~2.1V，这

种情况也不会发生。 

从中我们可以得出一个结论：面对同样的差模输入，当共模电压不同时，能够正常输

出的范围会发生变化。 

仪表放大器的失效图 

为此，生产厂家在仪表放大器的数据手册中，都会给出一张图，有人将其称为“钻石

图”但目前没有明确名称，本书称之为失效图。INA333 的失效图如图 Section120-5 所示。 

失效图的横轴是输出电压，纵轴是共模输入电压，图中有一个黑线围成的封闭框。在框

内的输出值是可以正常工作的，超出了就会出现前述的故障。比如，前述故障输入时，我们

可知其共模输入为 2.1V，那么就请在纵轴上找到 2.1V，画一根横线，与黑线框出现 2 个交点，

其横轴值分别为-0.8V 和 0.8V，如图中的绿色线。这说明如果此时输出在-0.8V~0.8V 之间，

2V 

2.2V 

2.2V 

2V 
1.6V 

2.6V 

1V 

-1V 

2.5V 
2.1667V 

1.6667V 

0.8333V 

-0.8333V 

图 Section120-4 INA333 内部电路 
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才能保证仪表放大器正常工作。 

要想让输出等于 1V，从图中可以看出，输入共模电压的绝对值必须小于 1.9V 才行。如

图中红色线形成轨迹。 

 

举例 1： 

电路如图 Section120-6 所示，被测信号一端为 3.7V，另一端在 3.69V~3.60V 变化，表

征负载电流的变化。仪表放大器为低压低功耗的 INA333，请选择电阻 RG，使得仪表放大

器能最大限度对输入差模电压进行放大。 

 
解：此例中的关键是知道“仪表放大器的输出最大电压，受共模输入电压的限制”，即失效

图 Section120-5 INA333 的失效图 

0.8V -0.8V 

1.9V 

-1.9V 

RSENSE 

RLOAD 
EC 

3.7V 

iLOAD 

u+ 

u- 

50kΩ 

50kΩ 

150kΩ 150kΩ 

150kΩ 

150kΩ 

uIN- 

uIN+ 

RG 

R1 

R1 R2 

R2 R3 

R3 

uOUT 

VREF 

+5V 

图 Section120-6 仪表放大器失效图举例 

INA333 
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图。在输入共模电压确定后（按照最恶劣情况，共模电压约为 3.695V，近似为 3.7V），根

据失效图找到其输出最大电压，然后据此计算最大增益——即便输入存在最大的差模，其

输出电压也在输出最大值之内。 

1）首先找到 INA333 的失效图。此电路是单电源+5V 供电，其失效图就不能用

Section120-5 了，因为图中已经标注了供电是±2.5V。查阅 INA333 数据手册，得到 5V 供电

时的失效图，如图 Section120-7 所示。图中标注供电电压刚好为+5V，基准输入端接地。

我在失效图中填充了浅绿色，表明这个浅绿色区域是仪表放大器可以正常输出的范围，数

据手册中没有填充，读者得学会自己看懂。 

2）根据失效图，确定最大输出电压。根据图中红线标注轨迹，由纵轴的 3.7V 找到横

轴的 2.6V，这就是 5V 供电下 INA333 的最大输出电压。 

3）输入电压最小值为 3.7V-3.69V=0.01V，输入电压最大值为 3.7V-3.60V=0.1V。 

4）当输入电压最大时，乘以仪表放大器的增益，输出应小于 2.6V。即 
𝑢𝑂𝑈𝑇_𝑚𝑚𝑚 = 𝐴𝑅𝐵𝑅 + 𝐺𝐺𝑖𝐺 × 𝑢𝐼𝐼_𝑚𝑚𝑚 = 0 + 𝐺𝐺𝑖𝐺 × 0.1𝐴 ≤ 2.6𝐴 

可得： 
𝐺𝐺𝑖𝐺 ≤ 26 

5）为减少读图视觉误差带来的选择风险，可适当降低最大增益选择。根据情况，可

选最大增益为 20~25。我更倾向于选择为 21。 

 
6）根据 INA333 增益计算公式： 

Gain = 1 +
100𝑘𝛺
𝑅𝐺

= 21 

解得 RG=5kΩ。如果按照 E96 系列电阻，应选在阻值为 4.99kΩ，按照 E24 系列，则选择

5.1kΩ。此时，既能保证差模电压得到了最大程度的放大，又能保证仪表放大器不出现失效。 

图 Section120-7 仪表放大器失效图举例 

3.7V 

2.6V 

(0.21V，3.695V) (2.1V，3.650V) 
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必须有合适的输入端直流通路 

虽然仪表放大器的功能是对两个输入端电位实施减法，但是它对输入端电位有明确的

要求：相对于仪表放大器的供电系统，输入端必须有确定的电位，也就是说，它必须能够

和仪表放大器本身的电源系统构成直流回路，或者说，它不允许任何一个输入端处于浮空

状态。根本原因在于，仪表放大器内部的输入级是一个运放的正输入端，当运放正输入端

浮空时，该运放内部的输入级晶体管就不存在合适的静态工作点，处于不正常状态，导致

其无法正常工作。 

图 Section120-8 是两种常见的错误，以及应有的正确电路。上面的变压器输入中，变

压器副边确实存在电位差信号，但是每个端子都是浮空的，导致 AD8222 的两个输入端不

存在确定的，基于+VS/-VS 的电位。当改成右上图后，变压器副边中心点接地，静态时

AD8222 的两个输入端都是基于+VS/-VS 的 0 电位，就不再浮空，而存在直流通路了。 

 
下图电容耦合电路也是一样。按照左图连接时，电容上的电压是不确定的，导致电容

右侧相对于+VS/-VS，也是浮空的。而接成右下图，通过电阻接地后，AD8222 的输入端就

有了直流通路，其静态电位为 0V。 

交流耦合 

图 Section120-8 电路的右下角图是一个正确的电路。它的入端是由电容、电阻组成的

高通电路，可以实现输入信号的交流耦合。但是这个电路也有明显的缺点：在通带内，电

容相当于短接，电路的输入电阻就是图中的 R。除非这个电阻非常大，否则，仪表放大器

输入阻抗高的优点，就被这个电路弄丢了。 

有没有一个仪表放大器电路，既能保持输入阻抗高的优点，又能实现交流耦合——隔

直流、通交流呢？有，图 Section120-9 就是。 

图中，仪表放大器的输入端没有做任何改变，保持了较大输入阻抗的优点。电路的核

心是引入了另外一个反馈支路：输出经过运放 AD8603 组成的积分器，回送到了仪表放大

图 Section120-8 仪表放大器输入端必须有直流通路 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8222.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8222.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8222.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/low-input-bias-current-op-amps/ad8603.html?ADICID=yangebook4
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器 AD8236 的 VREF 端。积分器是一个类似于低通的环节，将积分器置入反馈环内，终将形

成一个高通效果。为了分析方便，我画出了包含仪表放大器内部结构的完整电路图，如图

Section120-10 所示。图中，我使用了双电源供电，因此运放 A4 的正输入接地，而不是原

图中 AD8603 正输入端接另外一个基准电压。 

 

 
图 Section120-10 中，反馈的引入丝毫不影响前两个放大器 A1 和 A2 的工作，而只影

响减法器的频率特性，因此我们从图中 u+和 u-处作为输入，求解输出电压 uOUT 与这两个输

入之间的关系，包括频率特性。 

本书 Section60 讲述的负反馈方框图法，在此很好用。只要求解出衰减系数�̇�和反馈

系数�̇�，就可以得到输入输出之间的关系： 

�̇�𝑢𝑢 =
�̇�𝑂𝑈𝑇

𝑢+ − 𝑢−
=

�̇� × �̇�𝑢𝑜3
1 + �̇� × �̇�𝑢𝑜3

≈
�̇�
�̇�

 

首先求解�̇�，它的定义是，单纯考虑输入信号𝑢+ − 𝑢−，在 A3 运放的两个输入端之间

图 Section120-9 交流耦合的仪表放大器电路 

图 Section120-10 含内部电路的交流耦合仪表放大器 

uIN- 

uIN+ 
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R1 R2 

R2 R3 

R3 

uOUT 
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u+ 

u- 

uP 

uN 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8236.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/low-input-bias-current-op-amps/ad8603.html?ADICID=yangebook4
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产生的电压�̇�𝑅 = �̇�𝑈 − �̇�𝐼，与𝑢+ − 𝑢−的比值，立即可以得出，为： 

�̇� =
�̇�𝑅

𝑢+ − 𝑢−
�
𝑢𝑂𝑂𝑇=0

=
�̇�𝑈 − �̇�𝐼
𝑢+ − 𝑢−

�
𝑢𝑂𝑂𝑇=0

=
𝑅3

𝑅2 + 𝑅3
 

其次求解�̇�，它的定义是，单纯考虑输出信号𝑢𝑂𝑈𝑇，在 A3 运放的两个输入端之间产生

的电压�̇�𝑅 = �̇�𝐼 − �̇�𝑈，与𝑢𝑂𝑈𝑇的比值，即： 

�̇� =
�̇�𝑅
𝑢𝑂𝑈𝑇

�
𝑢+=0
𝑢−=0

=
�̇�𝐼 − �̇�𝑈
𝑢+ − 𝑢−

�
𝑢𝑂𝑂𝑇=0

=
�̇�𝐼

𝑢+ − 𝑢−
�
𝑢𝑂𝑂𝑇=0

−
�̇�𝑈

𝑢+ − 𝑢−
�
𝑢𝑂𝑂𝑇=0

= �̇�𝐼 − �̇�𝑈 

注意，在求解反馈系数时，是运放负输入端电压�̇�𝐼减去正输入端电压�̇�𝑈，这是因为在

方框图中已经考虑到了极性，反馈信号在进入加法器时，是以被减去的方式介入的。因此，

分别求解输出信号在运放 A3 的负输入端反馈系数�̇�𝐼，和正输入端反馈系数�̇�𝑈，两者相减

即可。 

负输入端反馈系数很好求解，只是两个电阻的分压： 

�̇�𝐼 =
𝑅2

𝑅2 + 𝑅3
 

正输入端反馈系数，是经过了一级反相积分器后，又经过一个电阻分压： 

𝑉𝑈 = −
1
𝑆𝐶
𝑅

×
𝑅2

𝑅2 + 𝑅3
 

𝑉 = 𝑉𝐼 − 𝑉𝑈 =
𝑅2

𝑅2 + 𝑅3
(1 +

1
𝑆𝑅𝐶

) =
𝑅2

𝑅2 + 𝑅3
(
1 + 𝑆𝑅𝐶
𝑆𝑅𝐶

) 

因此，闭环增益表达式约为： 

𝐴𝑢𝑢(𝑆) =
𝐴
𝑉

=
𝑅3
𝑅2

×
𝑆𝑅𝐶

1 + 𝑆𝑅𝐶
=
𝑅3
𝑅2

×
1

1 + 1
𝑆𝑅𝐶

 

写出频域表达式为： 

�̇�𝑢𝑢(𝑗𝜔) =
𝑅3
𝑅2

×
1

1 + 1
𝑗𝜔𝑅𝐶

=
𝑅3
𝑅2

×
1

1 − 𝑗𝜔0
𝜔

 

显然这是一个标准高通表达式，其特征角频率和特征频率分别为： 

𝜔0 =
1
𝑅𝐶

         𝑓0 =
1

2𝜋𝑅𝐶
 

读者也可以利用其它方法，对电路进行分析。比如，写出图中�̇�𝑈与�̇�𝑂𝑈𝑇、�̇�+、�̇�−的关

系，再写出图中�̇�𝐼与�̇�𝑂𝑈𝑇、�̇�+、�̇�−的关系，让两者相等，也可以得出相同的结论。 

此电路在完成高通滤波后，造成的效果是：输入信号中的低频分量将被衰减，且两个

输入端存在的直流电压差将完全被剔除，即 DC 增益为 0。客观上，它也起到了降低输出

失调电压的作用。 

调零 

所谓的调零，是指一个放大电路，我们期望它在 0 输入时，输出也是 0 或者一个期望

的直流电压。但是，由于运放内部的失调电压存在，以及偏置电流等影响，导致 0 输入时，

输出不是我们期望的 0V。这就需要增加外部电路，以使其输出达到 0V。 

多数仪表放大器具有很小的输出失调电压，满足用户的一般性设计要求不在话下，因

此不需要外部调零。但是，你的失调电压再小，也会有人不满意，那就需要在电路中额外

增加调零电路了，它可以通过调节外接电位器，在 0 输入（比如接地）时，强制使得输出
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等于 0V。 

但是我们不得不在此提醒，不要迷信调零电路。很多调零电路看似完美，但不实用。

原因是温度变化对失调电压的影响很大。一个本身失调电压较大的仪表放大器，经过精细

调节确实可以使得其输出为 0V，但是这是在某一确定温度下进行的，温度引起的失调电压

漂移，才是难以克服的——刚刚费劲调好的电路，温度一变，输出又不是 0V 了，这不白

搭吗。 

因此，选择本身失调电压足够小，失调温漂足够小的仪表放大器，才是王道。 

可是说归说，我们还是讲讲这个调零电路吧，如图 Section120-11 所示。 

根据仪表放大器的输出表达式，可知 REF 端的电压将直接呈现在输出端： 
𝐴𝑂 = 𝐴𝑅𝑒𝑢 + 𝐺𝐺𝑖𝐺 × (𝐴𝐼𝐼+ − 𝐴𝐼𝐼−) + 𝐴𝑂_𝑂𝐷 

其中，𝐴𝑂_𝑂𝐷是仪表放大器的输出失调电压，它与器件本身参数有关，也与 Gain 有关，

且可能随着温度、时间产生漂移。 

在无需调零的电路中，图中的 REF 端一般接地，此时输出电压中一定包含失调电压，

理论上不是 0V。之所以无需调零，是设计者认定这个电压比较小，可以忽略不计。 

在调零电路中，通过改变 VRef，可以将原本存在的输出失调电压抵消掉。图中，就采

用了一个电位器，使得 VRef 能够从-10mV 调节到+10mV，完成了调零的目的。 

图中的 REF200 是德州仪器公司生产的一个集成恒流源，内部包含两个 100μA 的恒流

源，当两端压差介于 2.5V~40V 之间时，能够保证流出电流恒等于 100μA。电位器是 10kΩ

的，几乎不会从恒流源取用电流，因此 100μA 电流几乎全部流过 100Ω 电阻，使得上面的

100Ω 电阻的头顶电位是 10mV，下面 100Ω 电阻的脚底电位是-10mV。通过电位器调节，

可以使得运放 OP177 组成的跟随器输出，在±10mV 之内选择。 

此电路使用了 2 个恒流源，在 100Ω 电阻上形成 10mV 电压。在多数情况下无需如此

奢侈，毕竟 REF200 恒流源还是比较昂贵的，千片报价为$2.6/片，人民币购买每片得花几

十块。可以用两个电阻实现类似的功能，如图 Section120-12。注意，此图是我自己设计的。 

另外，在电位器的中心抽头处，已经获得了±10mV 之内的电压变化，为什么还要增加

一个运放 OPA177 呢？原因在于，REF 端子内部有一个电阻，是和反馈电阻完全一样大的，

这样就保证了内部是一个标准的减法器，当 OPA177 组成的跟随器接入时，跟随器输出电

阻几乎等于 0，不会影响减法器工作。但是如果没有这个跟随器，电位器的中心抽头处是

有输出电阻的，它等于电位器上半阻值和下半阻值的并联，此电阻和 REF 端子内部电阻串

联，将影响减法器工作，客观上输出将不再是两个输入的相减，直接降低了共模抑制比。 

因此，当给 REF 脚施加不等于 0V 的输入时——也叫驱动 REF 脚，必须经过跟随器等

输出电阻极小的电路。图 Section120-13 是错误电路和正确电路。 

https://www.analog.com/cn/products/op177.html?ADICID=yangebook4
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单电源应用 

多数情况下，本书讲述的电路都是双电源供电——信号地一般处于正负电源的中心。

而便携式设备，包括手机、相机、手持式仪表等，都用电池供电，此时构造双电源系统就

比较麻烦： 

1）用两组电池串联，中心点作为系统地，就构成了±VBAT 的双电源系统。但是这种方

图 Section120-11 仪表放大器外部调零电路 1 

10mV 

-10mV 

图 Section120-12 仪表放大器外部调零电路 2 

10mV 

-10mV 

49.9kΩ 

49.9kΩ 

+5V 

-5V 

图 Section120-13 仪表放大器 REF 脚驱动电路 
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法有缺点：第一需要两块电池，第二，多数情况下两块电池耗电是不同步的，导致更换电

池时只能浪费掉还有残留电的电池——因为用户只知道电池电压低，并不清楚哪个电池没

电了。 

2）用一组电池，负极作为系统地，正极作为+VBAT，在系统中增加一套负压转换电路，

用于产生-VBAT，这会增加成本和重量、体积。 

因此，便携式设备中，都尽量采用单电源供电。对于仪表放大器来说，采用单电源供

电，就是一个崭新的挑战，几乎所有电路，都需要重新设计。本书第 8 章会单独讲解单电

源应用，此处暂不展开，先初步认识一下。 

单电源心电放大电路 

图 Section120-14 是低功耗仪表放大器 INA333 的单电源应用电路，ECG 心电图检测。

图中供电+VS=2.7V~5.5V，可以采用 3.7V 锂离子电池。此时电池的负极即为本电路的地。 

第一步，先粗略看，本电路分为如下模块： 

1）三个 OPA2333 组成三路跟随器（A1、A2、A3），实现了人体信号与后级测量电路的

分隔，它具有高阻输入、低阻输出的特点，将人体上 RA（右臂）、LL（左腿）、LA（左臂）

信号驱动输出。 

2）这三个信号传递给 R7、R6、R8 三个电阻上，其中心点就是共模信号。此共模信号

经过 A4(OPA2333)跟随器后，又经过 A5(OPA2333)组成的-19.5 倍(390kΩ/20kΩ)反相器，回

送到 RL（右腿），完成右腿对消驱动。 

 
3）这三个信号中的两个，RA 和 LA，被加载到仪表放大器 INA333 上，被放大 5 倍，

图 Section120-14 单电源 INA333 心电检测电路 

A1 

A2 

A3 

UCM 

A4 

A5 

A6 

A7 
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然后经 A6(OPA333)实现的 200 倍反相放大，得到 VOUT=-1000(VLA-VRA)。在医学上，根据这

三个信号的两两相减，可以产生三种差分信号，被命名为不同的导联。 

导联 I：VLA-VRA，左臂正，右臂负。 

导联 II：VLL-VRA，左腿正，右臂负。 

导联 III：VLL-VLA，左腿正，左臂负。 

另外两个导联电路与导联 I 完全相同，图中没有画出。 

4）A7 组成的电路，是为了配合 INA333 本节中“交流耦合”的高通电路，其下限截止

频率为： 

𝑓𝐿 =
1

2𝜋𝑅13𝐶3
=

1
6.2832 × 318 × 103 × 1 × 10−6

= 0.5004𝐻𝐻 

此值略大，一般的心电放大器中，都将下限截止频率设为 0.1Hz 以下。 

5）A6 除了是一个负 200 倍放大器外，还具有低通滤波功能，其上限截止频率为： 

𝑓𝐶 =
1

2𝜋𝑅14𝐶4
=

1
6.2832 × 1 × 106 × 1.06 × 10−9

= 150.146𝐻𝐻 

心电信号的主要成分，一般不超过几十 Hz，选择上限截止频率为 150~250Hz 是常见

的。 

6）A4 外围增加电容 C1=47pF，使得 A4 电路起到了低通滤波器的作用，上限截止频率

按照理论计算应为： 

𝑓𝐶 =
1

2𝜋𝑅5𝐶1
=

1
6.2832 × 390 × 103 × 47 × 10−12

= 8682.7𝐻𝐻 

这个低通滤波器接在右腿对消驱动的环路中，主要作用并不是低通滤波，而是增强整

个环路的稳定性，此知识点本书不深入介绍。 

第二步，重点关注单电源应用： 

图中 R10 和 R11 组成了一个分压电路，产生了 VS/2，是电路的核心。该点电位是电源的

1/2，假设 3.7V 供电，此电位就是 1.85V。此电位介于供电电压中心，是运放较为舒服的输

入静态值——输入信号可以有足够大的摆幅，也是输出较为舒服的静态值——输出信号也

可以实现最大程度的摆幅。就像双电源供电时，输入静态值和输出静态值一般都是 0V，一

样。 

旁边的电容 C2=0.64μF，形成了低通滤波效果，其上限截止频率为： 

𝑓𝐶 =
1

2𝜋(𝑅10//𝑅11)𝐶2
=

1
6.2832 × 0.5 × 106 × 0.64 × 10−6

= 0.4974𝐻𝐻 

此低通滤波，把电源上可能存在的高频噪声滤除，以保证 VS/2 处尽量干净。 

VS/2 电位一方面加载到 A5 的正输入端，使得 A5 的输出静态电压为 VS/2，即 1.85V。

这就使得人体表面电位会在 1.85V 上有微弱的摆动——心电信号有多大，就摆动多大。注

意，此时 A1、A2、A3 这三个运放就比较舒服了：供电是 0V~3.7V，输入信号为 1.85V 上下

微弱摆动，输出也是如此，它们的变化范围完全在 OPA2333 的有效范围内（从 OPA2333

数据手册可以查到，在 3.7V 供电情况下，Vin 范围：-0.1V~3.8V，Vout 范围：0.03V~3.67V）。 

运放 A1、A3 的输出静态电位为 1.85V，也使得 INA333 比较舒服。回头看看图

Section120-7，INA333 的单电源失效图，可以发现，当输入共模电压在单电源的 1/2 处时，

INA333 具有最大的输出摆幅。 

VS/2 电位同时又加载到 A7 的正输入端，使得 A7 的输出静态也是 1.85V，这导致
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INA333 的 REF 端为 1.85V，迫使 INA333 的输出是骑在 1.85V 上的变化心电信号。此时再看

A6，一个-200 倍的反相放大器，其正输入端也是 1.85V，就可以顺利将 INA333 的输出实

现反相放大，A6 输出也是骑在 1.85V 上的心电信号。 

需要特别注意的是，原电路中有一个开关：dc 和 ac，其电路原意是，当选择 ac 时，

高通电路介入，使得 INA333 具有 0.5Hz 的高通效果，以滤除心电信号中可能存在的体位移

动、电极接触变化引起的超低频干扰。当选择 dc 时，INA333 是一个下限截止频率等于 0

的直流放大器，不再滤除超低频干扰。但我觉得这个电路是错误的。要想实现这个功能，

原图中 dc 处将 REF 接地，应改为接一个输出电阻为 0 的 1.85V，方法是将图中 VS/2 增加

一个跟随器驱动，然后接入 REF 脚即可。 

单电源桥式传感器到电流输出 

图 Section120-15 是一个桥式传感器检测电路，其输出为 4~20mA 电流。一般来说，

负载 RL 在本电路的远端，图中负载电阻顶端的虚线，可以理解为一根长线。注意，负载电

阻底端的三角地，与本测量电路的三角地必须是同一个地，这样，输出的电流才能流回来。 

图中浅蓝色区域中包含 AD8276，它是一个标准减法器。将这一部分电路包括 AD8276

的内部结构，放大绘出在图中下半部分。 

首先粗看电路：一个单一 5V 供电的桥式传感器，经过 AD8422 仪表放大器，再经过

AD8276 减法器，配合晶体管、124Ω 电阻，以及运放 ADA4096，共同构成一个压流转换电

路，最终以电流形式输出。图中有两套电源，都是单电源，一个+5V，一个+24V。 

其次，需要仔细研究的有三部分：第一，AD8422 如何单电源工作，其输出范围是否

与图中标注一致。第二，压流转换电路，即图中浅蓝色区域的工作原理。第三，为什么要

使用两套电源。下面逐个分析： 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/specialty-amplifiers/difference-amplifiers/ad8276.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/specialty-amplifiers/difference-amplifiers/ad8276.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/specialty-amplifiers/difference-amplifiers/ad8276.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8422.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/specialty-amplifiers/difference-amplifiers/ad8276.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8422.html?ADICID=yangebook4
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1）AD8422 的单电源工作分析： 

图中标注 VOUT_FS=±15mV，且 4 个应变片电阻均为可变的，就说明当 AD8422 的+IN 脚

电位变高时，-IN 脚电位会变低。因此+IN 脚和-IN 脚的静态电位均为 2.5V，最高电位是

2.5V+7.5mV，最低电位是 2.5V-7.5mV，即每个管脚的电位变化范围是 2.5V±7.5mV。这样才

能使得满幅变化量为±15mV。两个极端情况是： 

V+IN8422=2.5V+7.5mV，V-IN8422=2.5V-7.5mV，VIN_MAX=V+IN8422- V-IN8422= 15mV； 

V+IN8422=2.5V-7.5mV，V-IN8422=2.5V+7.5mV，VIN_MIN=V+IN8422- V-IN8422= -15mV； 

由于 AD8422 是单电源供电，当输入共模是 5V 的 1/2 时，它很舒服，输出摆幅最大。

此时，需要关注它的输出基准，即 REF 输入脚。从电路可以看出，一个分压电路 24.9kΩ

和 10.7kΩ，在没有电位器的情况下，分压值为 1.5028V，经过一个 ADA4096 跟随器驱动，

加载到 AD8422 的 REF 端，因此仪表放大器输出为： 

𝐴𝑂𝑈𝑇_𝐴𝐷8422 = 𝐴𝑅𝐵𝑅 + 𝐺 × 𝐴𝐼𝐼，𝐺 = 66.8 

将传感器输出——即 AD8422 的输入——的最大值和最小值分别代入，可得输出范围： 
𝐴𝑂𝑈𝑇_𝐴𝐷8422_𝑅𝐴𝑋 = 𝐴𝑅𝐵𝑅 + 𝐺 × 𝐴𝐼𝐼_𝑅𝐴𝑋 = 1.5028 + 66.8 × 0.015 = 2.5048𝐴 

𝐴𝑂𝑈𝑇_𝐴𝐷8422_𝑅𝐼𝐼 = 𝐴𝑅𝐵𝑅 + 𝐺 × 𝐴𝐼𝐼_𝑅𝐼𝐼 = 1.5028 + 66.8 × (−0.015) = 0.5008𝐴 

因此，可以近似认为 AD8422 的输出范围是 0.5V~2.5V。 

2）压流转换器工作原理分析： 

图 Section120-15 单电源桥式传感器转 4~20mA 输出 

0.5V~2.5V 

VOUT 

0.5VOUT 

0.5VOUT 
VL 

VOUT AD8422 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8422.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8422.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8422.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8422.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8422.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8422.html?ADICID=yangebook4
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这个电路中增加的晶体管，可以视为内部运放的扩流电路，它是共集电极的，没有改

变运放的输出极性，因此可以将其视为一个大运放（图中黄色三角）的输出级。这样的话，

设晶体管发射极电位为 VOUT，根据虚短虚断原则，形成图中红色标注，在大运放的正输入

端可以写出如下表达式： 
𝐴𝑂𝑈𝑇_𝐴𝐷8422 − 0.5𝐴𝑂𝑈𝑇

40kΩ
=

0.5𝐴𝑂𝑈𝑇 − 𝐴𝐿
40kΩ

 

解得： 
𝐴𝐿 = 𝐴𝑂𝑈𝑇 − 𝐴𝑂𝑈𝑇_𝐴𝐷8422 

而输出电流为： 

𝐼𝑂𝑈𝑇 =
𝐴𝑂𝑈𝑇 − 𝐴𝐿

124Ω
=
𝐴𝑂𝑈𝑇_𝐴𝐷8422

124Ω
 

将两个极限值代入，得： 

𝐼𝑂𝑈𝑇_𝑅𝐼𝐼 =
𝐴𝑂𝑈𝑇_𝐴𝐷8422_𝑅𝐼𝐼

124Ω
=

0.5008𝐴
124Ω

= 4.039mA 

𝐼𝑂𝑈𝑇_𝑅𝐴𝑋 =
𝐴𝑂𝑈𝑇_𝐴𝐷8422_𝑅𝐴𝑋

124Ω
=

2.5048𝐴
124Ω

= 20.2mA 

因此，此电路顺利实现了输出 4~20mA 的功能。 

3）供电分析 

首先，为什么在输出部分要使用+24V 电源？根据电路结构，输出端 124Ω 电阻上可能

存在最大 124Ω×20.2mA=2.5048V 的压降，而负载电阻上存在的压降却是不确定的，这取

决于负载电阻的大小。随着负载电阻的越来越大，VL 电位会越来越高。假设 RL 为 1kΩ，在

输出最大电流时，VL 会达到 20.2V，而 VOUT 会达到 20.2V+2.5048V=22.7048V。而 AD8276

内部运放的输出脚将比 VOUT 还要高出 0.7V，即 23.4048V。 

此时，如果没有 24V 供电，会导致内部运放输出脚无法提供 23.4048V 输出，同时晶

体管也会处于饱和状态。 

因此，使用+24V 给输出级供电，是为了保证给负载端提供足够的高电位，以保证负载

电阻较大时，电路也能正常工作。这也叫“电流源具有较高的顺从电压”，读者可以参阅本

书 Section38 内容。 

当然，你也可以将+24V 更换成+30V，这是 AD8276 和 ADA4096-2 都能承受的最大电

压，这样，负载电阻就可以更大一些。同时，需要使用能够承受 30V 电压的晶体管。 

其次，电路中左侧的 ADA4096-2 为什么也用+24V 供电呢？可以看出，这个运放是将

1.5V 的分压电压进行跟随驱动的，供电电压只要高于 2V

就足够了。但是为什么连+5V 都不使用，而使用+24V 呢？

没有别的道理，是不得不这样。因为 ADA4096-2 是一个

片内含有 2 个运放的集成芯片，它是统一供电的，如右图。

而电路中右侧的 ADA4096-2 运放需要+24V，就满足它吧。 

仪表放大器的差分输出 

绝大多数仪表放大器都是单端输出的。而双端差分输出具有三个显著的好处：第一，

在相同供电电压下，差分输出具有比单端输出大一倍的输出摆幅，而输出摆幅越大，越容

易提高信噪比，或者动态范围。第二，差分输出可以明显减小信号中产生的偶次谐波。这

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/specialty-amplifiers/difference-amplifiers/ad8276.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/specialty-amplifiers/difference-amplifiers/ad8276.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/specialty-amplifiers/difference-amplifiers/ad8276.html?ADICID=yangebook4
https://www.analog.com/cn/products/ada4096-2.html?ADICID=yangebook4
https://www.analog.com/cn/products/ada4096-2.html?ADICID=yangebook4
https://www.analog.com/cn/products/ada4096-2.html?ADICID=yangebook4
https://www.analog.com/cn/products/ada4096-2.html?ADICID=yangebook4
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点本书不详述。第三，如果存在长线传输信号，差分输出可以明显抑制共模干扰。 

因此，如果能将原本单端输出的信号，转变成差分输出，就再好不过了。试试看。 

最简单的电路 

图 Section120-16 是我们最先想到的，给输出信号增加一个 1 倍反相器即可。图中如果

是双电源供电，VREFINPUT 接地即可。如果是+5V 供电，VREFINPUT 需要无输出电阻的+2.5V，

可以通过分压电阻加跟随器实现。 

 
这个电路的优点是，在原有仪表放大器基础上，增益变为原先的 2 倍。如果还要原先

的增益，可以将仪表放大器增益减至原先的 1/2，这样给仪表放大器的增益压力就小了，对

扩展带宽是有利的。但是它的缺点也是明显的，-OUT 完全依赖于后级放大器的电阻选择，

很容易出现正输出和负输出幅度不对称，且总增益不是 2 倍原增益的情况。 

两个仪表放大器组成含反馈的电路 

图 Section120-17 利用两个仪表放大器，形成反馈回路，也能实现差分输出，而且它克

服了前述单一反相器带来的正负幅度不对称现象。 

图中+INX 代表共模输入，它决定了两个输出端 VOUT+和 VOUT-的共模电压。 

根据第一个仪表放大器，列出输出表达式： 
𝐴𝑂𝑈𝑇+ = 𝐴𝑅𝐵𝑅 + 𝐺𝐺𝑖𝐺 × (𝐼𝐼+ − 𝐼𝐼−) 

第二个仪表放大器的输出，就是第一个仪表放大器的 VREF，其表达式为： 

𝐴𝑅𝐵𝑅 = 𝐴𝑅𝐵𝑅2 + 𝐼𝐼𝐼 − 𝐴𝑂𝑈𝑇+ ×
1

1 + 𝑆𝑅𝐶
= 𝐴𝑂𝑈𝑇− 

将上述两式合并，得到下式，并继续化简： 

𝐴𝑂𝑈𝑇+ = 𝐴𝑅𝐵𝑅2 + 𝐼𝐼𝐼 − 𝐴𝑂𝑈𝑇+ ×
1

1 + 𝑆𝑅𝐶
+ 𝐺𝐺𝑖𝐺 × (𝐼𝐼+ − 𝐼𝐼−) 

𝐴𝑂𝑈𝑇+(
2 + 𝑆𝑅𝐶
1 + 𝑆𝑅𝐶

) = 𝐴𝑅𝐵𝑅2 + 𝐼𝐼𝐼 + 𝐺𝐺𝑖𝐺 × (𝐼𝐼+ − 𝐼𝐼−) 

 

图 Section120-16 仪表放大器的差分输出电路一 

图 Section120-17 仪表放大器的差分输出电路二 
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化简结果为： 

𝐴𝑂𝑈𝑇+ =
1 + 𝑆𝑅𝐶
2 + 𝑆𝑅𝐶

× (𝐴𝑅𝐵𝑅2 + 𝐼𝐼𝐼) +
1 + 𝑆𝑅𝐶
2 + 𝑆𝑅𝐶

𝐺𝐺𝑖𝐺 × (𝐼𝐼+ − 𝐼𝐼−) 

上式为两项之和。对第一项来说，它是两个直流电压之和，与一个拉氏变换表达式相

乘。对于稳态分析，在物理含义上，可以理解为两个直流电压相加后，经过一个随频率变

化的传递函数。而直流电压的频率为 0，则有稳态表达式为： 
1 + 𝑗𝜔𝑅𝐶
2 + 𝑗𝜔𝑅𝐶

× (𝐴𝑅𝐵𝑅2 + 𝐼𝐼𝐼) =
1
2

× (𝐴𝑅𝐵𝑅2 + 𝐼𝐼𝐼) 

因此有： 

𝐴𝑂𝑈𝑇+ = 0.5(𝐴𝑅𝐵𝑅2 + 𝐼𝐼𝐼) +
1 + 𝑆𝑅𝐶
2 + 𝑆𝑅𝐶

𝐺𝐺𝑖𝐺 × (𝐼𝐼+ − 𝐼𝐼−) 

(1) 

𝐴𝑂𝑈𝑇−就是前述的𝐴𝑅𝐵𝑅，将𝐴𝑂𝑈𝑇+代入𝐴𝑅𝐵𝑅表达式，对直流量同上述处理，得： 

𝐴𝑂𝑈𝑇− =  𝐴𝑅𝐵𝑅2 + 𝐼𝐼𝐼 − (0.5(𝐴𝑅𝐵𝑅2 + 𝐼𝐼𝐼) +
1 + 𝑆𝑅𝐶
2 + 𝑆𝑅𝐶

𝐺𝐺𝑖𝐺 × (𝐼𝐼+ − 𝐼𝐼−)) ×
1

1 + 𝑆𝑅𝐶
= 0.5(𝐴𝑅𝐵𝑅2 + 𝐼𝐼𝐼) −

1
2 + 𝑆𝑅𝐶

𝐺𝐺𝑖𝐺 × (𝐼𝐼+ − 𝐼𝐼−) 

(2) 

可以看出，两个输出端的表达式是不一样的。但是如果频率较低，SRC 远小于 1，就

呈现出下式： 
𝐴𝑂𝑈𝑇+ = 0.5(𝐴𝑅𝐵𝑅2 + 𝐼𝐼𝐼) + 0.5 × 𝐺𝐺𝑖𝐺 × (𝐼𝐼+ − 𝐼𝐼−) 

(1a) 
𝐴𝑂𝑈𝑇− = 0.5(𝐴𝑅𝐵𝑅2 + 𝐼𝐼𝐼) − 0.5 × 𝐺𝐺𝑖𝐺 × (𝐼𝐼+ − 𝐼𝐼−) 

(2a) 

此时，两个输出信号拥有完全相同的直流电平0.5(𝐴𝑅𝐵𝑅2 + 𝐼𝐼𝐼)，且正输出为输入差模

信号的 0.5 𝐺𝐺𝑖𝐺倍，负输出为输入差模信号的负 0.5 𝐺𝐺𝑖𝐺倍，两者完全基于直流电平对称，

实现了𝐺𝐺𝑖𝐺倍的差分放大。合理选择 RC，可以让信号带宽内式(1a)和式(2a)成立。 

需要注意的是，在 SRC 远小于 1 不成立的时候，两个输出的频率响应会出现明显的差

异。正输出增益会逐渐上升，并最终逼近𝐺𝐺𝑖𝐺倍增益，而负输出则会从 0.5 𝐺𝐺𝑖𝐺倍增益开

始，逐渐下降到 0。我们需要做的，就是保证有效信号频率尽量低，使得 SRC 远小于 1。 

请读者思考，本电路中为什么要加入一个 10kΩ 和 100pF 的低通环节？第一，请推导

没有低通环节时，两个差分输出的表达式。第二，你会发现，没有低通环节，表达式变得

更加清晰简单，也实现了对称的差分输出。那么为什么还需要这个低通环节呢？ 

提醒一下，请从环路稳定性上进行分析。 

仪表放大器加运放组成含反馈电路 

图 Section120-18 是实现仪表放大器差分输出的另外一种电路。它使用了一个运放，以

反相器的形式，形成闭环负反馈。为书写方便，图中的+IN1、-IN1 改为 IN+、IN-。 

对 AD8426，列出其输出表达式为： 
𝐴𝑂𝑈𝑇+ = 𝐴𝑂𝑈𝑇− + 𝐺𝐺𝑖𝐺(𝐼𝐼+ − 𝐼𝐼−) 

(3) 

运放处于负反馈状态，虚短虚断成立。有： 
𝐴𝑂𝑈𝑇+ − 𝐴𝐵𝐼𝐴𝐷

𝑅
=
𝐴𝐵𝐼𝐴𝐷 − 𝐴𝑂𝑈𝑇−

𝑅
 

解得： 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8426.html?ADICID=yangebook4
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𝐴𝑂𝑈𝑇− = 2𝐴𝐵𝐼𝐴𝐷 − 𝐴𝑂𝑈𝑇+ 
(4) 

将此结果代入式(3)，得： 
𝐴𝑂𝑈𝑇+ = 2𝐴𝐵𝐼𝐴𝐷 − 𝐴𝑂𝑈𝑇+ + 𝐺𝐺𝑖𝐺(𝐼𝐼+ − 𝐼𝐼−) 

解得： 
𝐴𝑂𝑈𝑇+ = 𝐴𝐵𝐼𝐴𝐷 + 0.5𝐺𝐺𝑖𝐺(𝐼𝐼+ − 𝐼𝐼−) 

(5) 

将此结果代入式(4)，得： 
𝐴𝑂𝑈𝑇− = 𝐴𝐵𝐼𝐴𝐷 − 0.5𝐺𝐺𝑖𝐺(𝐼𝐼+ − 𝐼𝐼−) 

(6) 

可知，𝐴𝐵𝐼𝐴𝐷决定了两个差分输出的共模电压，且两个输出信号相位相反，各自增益为

0.5 𝐺𝐺𝑖𝐺，总增益为𝐺𝐺𝑖𝐺。 

让我们看看图中这两个电阻如果不一致，会出现什么情况。假设图中上边电阻为 R1，

下边电阻为 R2，式(4)变为： 
(𝐴𝑂𝑈𝑇+ − 𝐴𝐵𝐼𝐴𝐷)𝑅2 = (𝐴𝐵𝐼𝐴𝐷 − 𝐴𝑂𝑈𝑇−)𝑅1 

𝐴𝑂𝑈𝑇− =
𝐴𝐵𝐼𝐴𝐷(𝑅1 + 𝑅2) − 𝐴𝑂𝑈𝑇+ × 𝑅2

𝑅1
 

(4a) 

将此结果代入式(3)，得： 

𝐴𝑂𝑈𝑇+ =
𝐴𝐵𝐼𝐴𝐷(𝑅1 + 𝑅2) − 𝐴𝑂𝑈𝑇+ × 𝑅2

𝑅1
+ 𝐺𝐺𝑖𝐺(𝐼𝐼+ − 𝐼𝐼−) 

解得： 
𝐴𝑂𝑈𝑇+(𝑅1 + 𝑅2) = 𝐴𝐵𝐼𝐴𝐷(𝑅1 + 𝑅2) + 𝑅1 × 𝐺𝐺𝑖𝐺(𝐼𝐼+ − 𝐼𝐼−) 

𝐴𝑂𝑈𝑇+ = 𝐴𝐵𝐼𝐴𝐷 +
𝑅1

𝑅1 + 𝑅2
× 𝐺𝐺𝑖𝐺(𝐼𝐼+ − 𝐼𝐼−) 

(5a) 

将此结果代入式(4a)，得： 

𝐴𝑂𝑈𝑇− =
𝐴𝐵𝐼𝐴𝐷(𝑅1 + 𝑅2) − (𝐴𝐵𝐼𝐴𝐷 + 𝑅1

𝑅1 + 𝑅2
× 𝐺𝐺𝑖𝐺(𝐼𝐼+ − 𝐼𝐼−)) × 𝑅2

𝑅1

=
𝐴𝐵𝐼𝐴𝐷(𝑅1 + 𝑅2) − 𝐴𝐵𝐼𝐴𝐷𝑅2 −

𝑅1𝑅2
𝑅1 + 𝑅2

× 𝐺𝐺𝑖𝐺(𝐼𝐼+ − 𝐼𝐼−)

𝑅1
 

图 Section120-18 仪表放大器的差分输出电路三 
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化简得： 

𝐴𝑂𝑈𝑇− = 𝐴𝐵𝐼𝐴𝐷 −
𝑅2

𝑅1 + 𝑅2
× 𝐺𝐺𝑖𝐺(𝐼𝐼+ − 𝐼𝐼−) 

(6a) 

这是一个非常好的结果。第一，正输出和负输出具有相同的偏置电压𝐴𝐵𝐼𝐴𝐷，其共模电压

就是𝐴𝐵𝐼𝐴𝐷，第二，虽然两个输出的增益不相等，一个大于 0.5 𝐺𝐺𝑖𝐺，一个小于 0.5 𝐺𝐺𝑖𝐺，但： 
𝐴𝑂𝑈𝑇 = 𝐴𝑂𝑈𝑇+ − 𝐴𝑂𝑈𝑇− = 𝐺𝐺𝑖𝐺(𝐼𝐼+ − 𝐼𝐼−) 

这说明，总增益仍然是𝐺𝐺𝑖𝐺倍。对比图 Section120-16，我们称之为无反馈电路，能够

看出，都是使用运放，但无反馈电路对电阻的依赖性很强，电阻稍有不一致，就会引起后

级增益变化，进而导致总增益变化。而本电路将运放置于反馈环中，就带来了好处——两

个电阻即便不一样大，也不会影响总增益。 

由于这种电路存在的好处，ADI 公司专门生产了一个仪表放大器 AD8295，内部除标准

仪 表 放 大 器 外 ， 还 包 含 了 两 个 运 放 ， 以 及 两 个 匹 配 的 电 阻——专 门 为 用 户 使 用 图

Section120-18 电路提供了方便。图 Section120-19 是其应用电路。 

 

学习任务和思考题 
1）减法器之所以能够承载高共模电压输入，是因为它的内部存在分压电阻，导致实际

加载到内部运放的共模电压已经被衰减到合适的范围，而仪表放大器内部不存在分压电阻，

实际的输入端只能承受最高不超过电源电压的共模电压。为什么不能在仪表放大器外部，

也接两套分压电阻，将共模电压降低，然后实施差分放大？ 

  

图 Section120-19 仪表放大器 AD8295 组成的差分输出 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8295.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8295.html?ADICID=yangebook4
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Section121. 多种类型的仪表放大器 

本书此前出现的仪表放大器，我们都假设它是三个运放组成的：前端两个平行的跟随

器，接后级的减法器。其实，仪表放大器远不止此一类。为了实现各种不同的特点，各个

集成电路生产厂家开发了多种类型的仪表放大器，它们具有完全不同的结构。 

本书在此介绍多种类型的仪表放大器，一方面帮助读者开阔眼界，更重要的是，利用

这些仪表放大器内部结构，帮助大家习惯于分析电路：分析的案例多了，也就习惯成自然

了，面对更加复杂的电路，也就敢于动手分析了。 

一分析，就透彻了。 

三运放型 

多数仪表放大器都是三运放型。 

INA141 
图 Section121-1 是德州仪器公司的 INA141 内部简化结构。它有一个好处，常用的两种

增益 10 倍和 100 倍，无需用户选择电阻。将 1、8 脚开路，为 10 倍增益，将 1、8 脚短路，

为 100 倍增益。很显然，当给 1、8 脚接入一个电阻，增益将在 10~100 倍之间变化。 

 
AD8224 

AD8224 也是三运放型。图 Section121-2 是其简化结构图。从 ADI 公司提供的内部结构

简图看，比德州仪器的 INA141 显得复杂一些。其实，厂家给的电路结构图简单，并不代表

产品实际结构简单，关键看厂家在保密基础上，愿意给读者提供什么。在关键的设计中，

请一定不要过份依赖于厂家给的结构图，确实需要了解完整内部，可以咨询厂家的技术人

员。 

图中分为 A1/A2、J1/J2、Q1/Q2 组成的前级放大器，以及 A3 组成的减法器。 

图 Section121-1 仪表放大器 INA141 内部简化结构 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8224.html?ADICID=yangebook4
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前级放大器是对称的，因此我们只分析左侧电路，其输出为图中 NODE C。 

首先，粗略看电路结构：输入信号加载到 J1 的栅极，J1 是一个 N 沟道结型场效应管， 

其输出是源极，因此它组成了一个由恒流源 I 做源极负载的源极跟随器，它具有输入阻抗

极高，电压增益为 1 的特点。此信号加载到 Q1 的基极，输出是 Q1 的集电极，Q1 也有一个

恒流源负载，此时 Q1 组成共射极放大电路，它是反相的，且增益非常大。Q1 的集电极输

出，加载到运放 A1 的负输入端，经过 A1 反相放大后，通过电阻 R1，到达 Q1 的发射极，

此信号又经过 Q1 到达 Q1 的集电极，我们注意到，此时，反馈环路形成了，如图中绿色环

线。而图中的红色曲线，是输入信号进入回环的过程。利用本书介绍的环路极性法，环路

中有两个可能改变极性的部件：A1 是反相的，Q1 是共基极接法，是同相的，两者相串联，

总体是反相的。可以得出绿色环路是负反馈。 

只要是深度负反馈，就很容易建立起输入信号与本级输出信号（图中 NODE C 点）的

关系，一会儿再细细分析。 

 
其次，我们进行静态分析，以确保整个有源部件工作在合适的工作点。 

静态时，假设+IN 电位为 0V，对 J1，恒流源会改变图中 VPINCH 电位，迫使 UGSQ 等于某

个值，以使 J1 的 IDQ 等于恒流源电流。假设恒流源电流为 10μA，某个结型场效应管

2N3370，其夹断电压为-0.65V，K=766.8μA/V2，则有： 
𝐼𝐷𝑄 = 𝐾(𝑈𝐺𝐷𝑄 − 𝑈𝐺𝐷𝑇𝐶)2 

𝑈𝐺𝐷𝑄 = �𝐼𝐷𝑄
𝐾

+ 𝑈𝐺𝐷𝑇𝐶 = � 10 × 10−6

766.8 × 10−6
− 0.65 = −0.5358𝐴 

由于 UGQ=0V，则知 USQ=0.5358V，也就是 VPINCH 电位。 

图中的 VB 为一个直流电压源，一般为 1V 或者附近，这有助于让 A1 的输入电压在允

许的范围内：VB 如果是 0V，那么 A1 的正输入的电位就是-VS，即输入为负轨，这对多数

运放来说，是不允许的。为了描述方便，我们先假设整个仪表放大器的供电电压为±15V。

此时如果 VB=1V，那么运放 A1 正输入端电压就是-14V。 

由于虚短，则运放 A1 的负输入端静态电位也是-14V。此时双极型晶体管 Q1 的集电极

电位就是-14V，其下端也是一个恒流源，假设也是 10μA。注意此时恒流源两端电压只要 1V，

按说是能够保证其正常工作的。 

此时运放一定会好好工作，使得晶体管 Q 保持发射极导通，让其产生集电极电流为

图 Section121-2 仪表放大器 AD8224 内部简化结构 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8224.html?ADICID=yangebook4
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10μA。如此小的电流，就不能用一般的 0.7V 估计了。我估计 UBE 约为-0.46V（这是一个

PNP 管，如此估计也是为了简单）。因此有： 

USQ=0.5358V=UBQ，UBEQ≈-0.46V，得出：UEQ= UBQ-UBEQ≈0.5358V+0.45V≈1V。 

此时流过电阻 24.7kΩ 的电流近似为 10μA 稍大一点点（因为 IEQ=ICQ(1+β)/β），在电阻上

产生的压降约为 0.25V，这导致运放的静态输出电压约为 1.25V。 

到此为止，我们发现各个有源部件的静态均处于一个合适的工作状态。很好。 

第三，我们来分析动态。假设输入端 IN+施加了一个幅度为 ui 的正弦波。 

1）对 J1 来说，它组成了一个源极跟随器，其增益约为： 

𝐴𝐽1 =
𝑔𝑚𝑟𝐿1

1 + 𝑔𝑚𝑟𝐿1
，𝑟𝐿1 = 𝑟𝐼//𝑟𝑖 

其中𝑟𝐼是恒流源的等效动态电阻，取决于这个恒流源的性能，一般可以做到 MΩ 级甚

至更大。而𝑟𝑖是 Q1 基极看进去的等效动态电阻，一会儿我们会知道，这个电阻更大。因此，

𝑔𝑚𝑟𝐿1远大于 1，𝐴𝐽1几乎等于 1，即 
𝑢𝑜 = 𝑢𝑖 

其中，𝑢𝑜为 JFET 的 S 极信号幅度，也就是 Q1 的基极信号幅度。 

下面就需要使用虚短了。注意晶体管 Q1，它的集电极电位是确定的-14V——因为虚短，

它的集电极电流是恒定的 10μA，因此它的集电极变化电流几乎为 0，进而基极变化电流也

应几乎为 0，而决定基极电流变化的是基极、发射极之间的变化电压 ube，它也应该是 0，

因此当基极存在𝑢𝑜 = 𝑢𝑖的幅度，那么发射极也必须是𝑢𝑖的幅度，且相位必须完全相同。即： 
𝑢𝑒 = 𝑢𝑖 

单纯分析左侧电路时，我们假设图中虚线的增益电阻 RG 没有连接。此时由于 Q1 发射

极几乎不存在变化电流，因此流过 24.7kΩ 电阻上的变化电流也是 0，因此没有动态压降，

那么输出电压，也就是 NODE C 的变化电压也是𝑢𝑖。 

此时我们回头看看 Q1 基极看进去的等效动态电阻，可以发现，由于前述的基极变化

电流为 0，可知从基极看进去的电阻几乎为无穷大。 

因此这个电路的左侧，实现了对输入 IN+的 1:1 放大，且相位相同。同样的分析，也适

用于右侧电路。 

此后电路就不用分析了，一个减法器实现了对 NODE C，NODE D 之间变化量的 1 倍放

大。注意 NODE C、D 的输出电阻非常小，是因为运放强大的负反馈能力，这才能保证减法

器正常工作。 

下面看看当增益电阻接入后，出现的变化。此时我们假设左侧输入信号为𝑢𝐼𝐼+，右侧

为𝑢𝐼𝐼−，可以看出，由于 J1 的漏极电流为 10μA，因此其 uGS 是几乎不变的，Q1 集电极电

流是确定的，因此其 uBE 是也是几乎不变的。而且，左右两侧电路是对称的，则有： 
𝑢𝐼𝑂𝐷𝐵_𝐴 = 𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐺𝐷1 − 𝑢𝐵𝐵1 ≈ 𝑢𝐼𝐼+ − 𝑈𝐺𝐷𝑄 − 𝑈𝐵𝐵𝑄 
𝑢𝐼𝑂𝐷𝐵_𝐵 = 𝑢𝐼𝐼− − 𝑢𝐺𝐷2 − 𝑢𝐵𝐵2 ≈ 𝑢𝐼𝐼− − 𝑈𝐺𝐷𝑄 − 𝑈𝐵𝐵𝑄 

根据电阻 RG 两端节点电流关系，列出流进 RG 电流关系： 
𝑢𝐼𝑂𝐷𝐵_𝐴 − 𝑢𝐼𝑂𝐷𝐵_𝐴

24.7kΩ
− 10µA =

𝑢𝐼𝑂𝐷𝐵_𝐴 − 𝑢𝐼𝑂𝐷𝐵_𝐵

𝑅𝐺
=
𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−

𝑅𝐺
 

𝑢𝐼𝑂𝐷𝐵_𝐴 = (10µA +
𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−

𝑅𝐺
)24.7kΩ + 𝑢𝐼𝐼+ − 𝑈𝐺𝐷𝑄 − 𝑈𝐵𝐵𝑄

=
24.7kΩ
𝑅𝐺

(𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−) + 𝑢𝐼𝐼+ − 𝑈𝐺𝐷𝑄 − 𝑈𝐵𝐵𝑄 + 0.247 
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流出 RG 电流关系： 
𝑢𝐼𝑂𝐷𝐵_𝐵 − 𝑢𝐼𝑂𝐷𝐵_𝐷

24.7kΩ
+ 10µA =

𝑢𝐼𝑂𝐷𝐵_𝐴 − 𝑢𝐼𝑂𝐷𝐵_𝐵

𝑅𝐺
=
𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−

𝑅𝐺
 

𝑢𝐼𝑂𝐷𝐵_𝐷 = (10µA −
𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−

𝑅𝐺
)24.7kΩ + 𝑢𝐼𝐼− − 𝑈𝐺𝐷𝑄 − 𝑈𝐵𝐵𝑄

= −
24.7kΩ
𝑅𝐺

(𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−) + 𝑢𝐼𝐼− − 𝑈𝐺𝐷𝑄 − 𝑈𝐵𝐵𝑄 + 0.247 

后级减法器输出为： 

𝑢𝑂𝑈𝑇𝑈𝑈𝑇 = 𝑈𝑅𝐵𝑅 + (𝑢𝐼𝑂𝐷𝐵_𝐴 − 𝑢𝐼𝑂𝐷𝐵_𝐷) = 𝑈𝑅𝐵𝑅 + 2 ×
24.7kΩ
𝑅𝐺

(𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−) + (𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−)

= 𝑈𝑅𝐵𝑅 + (𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−) × (1 +
49.4𝑘𝛺
𝑅𝐺

) 

图中两个电容，是为了避免环路自激振荡而设置的。 

双运放型 

双运放型仪表放大器，也属种类较多的。多数情况下，它们的性能不如三运放结构，

同时价格较低。 

AD627 
在学习完 AD8224 结构后，再看图 Section121-3 电路，就简单多了。静态分析不赘述，

负反馈结构也不用再分析，直接进行瞬时信号分析。 

 
设两个输入端的瞬时电压分别为 uIN+、uIN-，图中红色量为恒定不变量，绿色为瞬时值，

包含直流成分和信号交变成分。 

由于两个运放均为深度负反馈，则虚短成立，其负输入端电压均为 0.1V（注意，这里

面还包含有极其微弱的电压变化，才会导致运放输出有明显的变化，否则反馈环路就死掉

了），假设晶体管 β=100，解得： 

𝐼𝐴𝑄 =
0.1𝐴

200𝑘𝛺
= 500𝐺𝐴；𝐼𝐵𝑄 =

1 + 𝛽
𝛽

𝐼𝐴𝑄 = 505𝐺𝐴，𝐼𝐵𝑄 = 5𝐺𝐴 

经过运放的负反馈调节，两个晶体管实际处于恒流状态。查阅 AD627 数据手册，其输

入偏置电流约为 2nA，最大 10nA，与我们分析的 5nA 基本吻合。 

IB 在 2kΩ 电阻上的压降约为 10μV，可忽略不计。因此图中将 uIN+、uIN-标注在了基极。 

因 Q1 和 Q2 为恒流源，其具有恒定不变的 UBEQ，约为 0.5V 左右。所以，晶体管发射

图 Section121-3 仪表放大器 AD627 内部简化结构 

uIN--UBEQ 

IEQ 

0.1V 

uIN- 

ICQ 

0.1V 

ICQ 

IEQ 

uIN+ 

uIN+-UBEQ 

i1 i5 

i2 
i3 i4 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad627.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8224.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad627.html?ADICID=yangebook4
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极电压分别为 uIN+-UBEQ、uIN--UBEQ。据此，可以求得 i1、i2： 

𝑖1 =
𝑢𝐼𝐼− − 𝑈𝐵𝐵𝑄 − 𝑈𝑅𝐵𝑅

𝑅1
；𝑖2 =

𝑢𝐼𝐼+ − 𝑈𝐵𝐵𝑄 − (𝑢𝐼𝐼− − 𝑈𝐵𝐵𝑄)
𝑅𝐺

=
𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−

𝑅𝐺
 

利用 Q1 发射极电流之和为 0，得到： 

𝑖3 = 𝑖1 + 𝐼𝐵𝑄 − 𝑖2 =
𝑢𝐼𝐼− − 𝑈𝐵𝐵𝑄 − 𝑈𝑅𝐵𝑅

𝑅1
+ 𝐼𝐵𝑄 −

𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−
𝑅𝐺

 

𝑢𝐴1_𝑂𝑈𝑇 = 𝑢𝐼𝐼− − 𝑈𝐵𝐵𝑄 + 𝑖3𝑅2 

𝑖4 =
𝑢𝐼𝐼+ − 𝑈𝐵𝐵𝑄 − 𝑢𝐴1_𝑂𝑈𝑇

𝑅3
 

𝑖5 = 𝑖4 + 𝑖2 + 𝐼𝐵𝑄 

至此，可以得到输出电压表达式，并将上述结果依次代入，注意𝑅3 = 𝑅2，𝑅4 = 𝑅1，

得： 
𝑢𝑂𝑈𝑇 = 𝑢𝐼𝐼+ − 𝑈𝐵𝐵𝑄 + 𝑖5 × 𝑅4

= 𝑢𝐼𝐼+ − 𝑈𝐵𝐵𝑄 +
𝑅1
𝑅2

(𝑢𝐼𝐼+ − 𝑈𝐵𝐵𝑄 − 𝑢𝐴1_𝑂𝑈𝑇) +
𝑅1
𝑅𝐺

(𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−) + 𝐼𝐵𝑄𝑅1

= 𝑢𝐼𝐼+ − 𝑈𝐵𝐵𝑄 +
𝑅1
𝑅2

(𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼− − 𝑖3𝑅2) +
𝑅1
𝑅𝐺

(𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−) + 𝐼𝐵𝑄𝑅1

= 𝑢𝐼𝐼+ − 𝑈𝐵𝐵𝑄 + (
𝑅1
𝑅2

+
𝑅1
𝑅𝐺

)(𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−) − (
𝑢𝐼𝐼− − 𝑈𝐵𝐵𝑄 − 𝑈𝑅𝐵𝑅

𝑅1
+ 𝐼𝐵𝑄

−
𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−

𝑅𝐺
)𝑅1 + 𝐼𝐵𝑄𝑅1

= 𝑢𝐼𝐼+ − 𝑈𝐵𝐵𝑄 + (
𝑅1
𝑅2

+
2𝑅1
𝑅𝐺

)(𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−) − (𝑢𝐼𝐼− − 𝑈𝐵𝐵𝑄 − 𝑈𝑅𝐵𝑅)

= 𝑈𝑅𝐵𝑅 + (1 +
𝑅1
𝑅2

+
2𝑅1
𝑅𝐺

)(𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−) 

将 R1=100kΩ，R2=25kΩ 代入，得： 

𝑢𝑂𝑈𝑇 = 𝑈𝑅𝐵𝑅 + (5 +
200𝑘𝛺
𝑅𝐺

)(𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−) 

INA122 
INA122 是德州仪器公司生产的双运放仪表放大器。图 Section121-4 是其内部简化结构。

与 AD627 相比，它的结构更加清晰简单：A1 和 A2 组成一个标准的仪表放大器，这在本书

Section65 的第 5 例子中介绍过，唯一需要注意的是进入运放前的，晶体管组成的电路。 

 
图 Section121-4 仪表放大器 INA122 内部简化结构 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad627.html?ADICID=yangebook4
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每一个输入端，都有一套双二极管、晶体管、恒流源组成的电路。这个电路有两个功

能：输入过电压保护，以及信号移位(shift)。 

先说过压保护。当输入信号幅度超过电源轨，无论是正向还是负向，必然有一个二极

管发生导通，以使输入端被电源轨钳位到不超过电源轨 0.7V。当然，为了让过压保护二极

管发挥作用，用户一般需要在输入端串联一个限流电阻。同时注意，正电源必须能够吸纳

电流，而负电源则需要能够吐出电流，才能实施有效保护。而一般的 LDO 是难以实现的。

但是，在输入信号瞬间超限，而电源又有足够大的库电容时，这样也是有效的。 

再说移位电路。这个移位电路其实就是一个 PNP 管组成的射极跟随器，其增益逼近 1

倍——几乎就是 1，原因在于恒流源具有足够大的电阻。同时，输入信号电平被上拉了

0.5V 左右。 

当输入端不存在变化量，即静态时，关系如下： 
𝑈𝐵𝑄 = 𝑈𝐼𝐼 − 𝑈𝐵𝐵𝑄 

其中，𝑈𝐵𝐵𝑄约为-0.5V，这取决于恒流源电流大小，电流越大，此值越接近于-0.7V。一

般情况下，恒流源维持几 μA 即可。此时，输入偏置电流，也就是 IBQ，约为恒流源电流除

以(1+β)，在几十 nA 量级，从基极流出。查阅 INA122 数据手册，得输入偏置电流为-10nA~-

50nA（负电流代表流出输入端），与我们的分析吻合。 

当输入端存在变化量，动态时，关系如下： 

𝐴𝑢 =
(1 + 𝛽)(𝑟𝑜//𝑟𝐴1)

𝑟𝑏𝑒 + (1 + 𝛽)(𝑟𝑜//𝑟𝐴1)
≈ 1 

因此当既有静态输入，又有动态输入时，瞬时表达式为： 
𝑢𝐵𝑄 = 𝐴𝑢 × 𝑢𝐼𝐼 − 𝑈𝐵𝐵𝑄 ≈ 𝑢𝐼𝐼 + 0.5𝐴 

这样就完成了不衰减信号情况下的电平提升。 

提升电平的目的在于，允许输入信号非常靠近负电源轨。INA127 的数据手册阐明，在

单电源+5V 供电时，它的输入电压范围可以在 0V~3.4V。如果没有电平提升电路，0V 输入

直接加载到运放的输入端，多数运放不能承受。而现在，0V 输入时，真正加载到运放正输

入端的电平为 0.5V，运放就可以接受了。 

但是很显然，这样做，满足了负电源轨的轨至轨输入，却伤害了正电源轨至轨电压，

大于 3.4V 以上的电压就不能输入了。不过，多数情况下，在单电源供电时，用户更关心的

是，接近 0V 的信号能否输入，而不甚关心较大的信号。因此，多数放大器都以“能够输

入负电源轨信号”而自豪。 

后面的电路很简单，此处不赘述，请参考 Section65 中的举例 5。 

INA331 
INA331 内含 3 个运放，却是双运放结构。简化结构如图 Section121-5 所示。单独看 A1

和 A2 组成电路，是一个标准双运放仪表放大器（5 倍增益），因此有： 
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𝐴𝑂𝑈𝑇_𝐴2 = 𝐴𝑅𝐵𝑅 + 5(𝐴𝐼𝐼+ − 𝐴𝐼𝐼−) 

A3 处于虚短状态，对运放 A3 的负输入端列出电流关系，为： 
𝐴𝑂𝑈𝑇 − 𝐴𝑂𝑈𝑇_𝐴2

𝑅2
=
𝐴𝑂𝑈𝑇_𝐴2 − 𝐴𝑅𝐵𝑅

𝑅1
 

解得： 

𝐴𝑂𝑈𝑇 = 𝐴𝑂𝑈𝑇_𝐴2 ×
𝑅1 + 𝑅2
𝑅1

− 𝐴𝑅𝐵𝑅
𝑅2
𝑅1

= (𝐴𝑅𝐵𝑅 + 5(𝐴𝐼𝐼+ − 𝐴𝐼𝐼−)) ×
𝑅1 + 𝑅2
𝑅1

− 𝐴𝑅𝐵𝑅
𝑅2
𝑅1

= 𝐴𝑅𝐵𝑅 + 5(𝐴𝐼𝐼+ − 𝐴𝐼𝐼−) ×
𝑅1 + 𝑅2
𝑅1

 

最终的结果，与双运放结构完全一致。它使用两个电阻决定增益，且增益计算公式与

同相比例器一致。INA331 属于低功耗、低电压仪表放大器，可以接受负电源轨信号，输出

轨至轨。 

电流型 

AD8420 
AD8420 是一款低功耗、宽电源范围、轨至轨输出的仪表放大器，采用了独特的间接

电流反馈结构。图 Section121-6 是其内部结构。 

ESD 是指静电放电，特殊的 ESD 防护在图中以一个模块标出。随后是一个过压保护电

路，由 P 沟道 JFET 和双路二极管、稳压管串联电路组成。注意，JFET 被接成 UGS=0。当输

入电压较小，双路二极管和稳压管串联电路没有被击穿时，场效应管处于可变电阻区中电

流极小的位置，其 uDS 近似为 0V，信号被无伤害地送到了 gm1 模块的输入；当输入电压过

大，某路被击穿时，JFET 工作点移至恒流区，SD 之间承受击穿之外的全部电压，以保证

gm1 模块的输入端电压不超过规定值。 

图 Section121-5 仪表放大器 INA331 内部简化结构 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8420.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8420.html?ADICID=yangebook4
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此后，就进入了后级电流反馈部分。图中，i1 来自于输入电压，i2 来自于输出电压，它

们的差值为 i3，进入积分器。注意积分器稳态电流平均值必须为 0，否则积分器输出将持

续变高或者变低。 
𝐼1̇ = −𝑔𝑚1(𝑈𝐼𝐼+ − 𝑈𝐼𝐼−) 

𝐼2̇ = 𝑔𝑚2(𝑈𝑅𝐵𝑅 −
𝑅2

𝑅1 + 𝑅2
𝑈𝑅𝐵𝑅 −

𝑅1
𝑅1 + 𝑅2

�̇�𝑂𝑈𝑇) = 𝑔𝑚2
𝑅1

𝑅1 + 𝑅2
(𝑈𝑅𝐵𝑅 − �̇�𝑂𝑈𝑇) 

�̇�𝑂𝑈𝑇 = 𝐴𝑏 + (𝐼1̇ − 𝐼2̇)
1
𝑆𝐶

= 𝐴𝑏 + (−𝑔𝑚1(𝑈𝐼𝐼+ − 𝑈𝐼𝐼−) − 𝑔𝑚2𝑉(𝑈𝑅𝐵𝑅 − �̇�𝑂𝑈𝑇))
1
𝑆𝐶

= 𝐴𝑏 +
−𝑔𝑚1(𝑈𝐼𝐼+ − 𝑈𝐼𝐼−)

𝑆𝐶
−
𝑔𝑚2𝑉𝑈𝑅𝐵𝑅

𝑆𝐶
+
𝑔𝑚2𝑉�̇�𝑂𝑈𝑇

𝑆𝐶
 

 

�̇�𝑂𝑈𝑇(
𝑆𝐶 − 𝑔𝑚2𝑉

𝑆𝐶
) =

𝐴𝑏𝑆𝐶 − 𝑔𝑚2𝑉𝑈𝑅𝐵𝑅 − 𝑔𝑚1(𝑈𝐼𝐼+ − 𝑈𝐼𝐼−)
𝑆𝐶

 

�̇�𝑂𝑈𝑇 =
𝐴𝑏𝑆𝐶 − 𝑔𝑚2𝑉𝑈𝑅𝐵𝑅 − 𝑔𝑚1(𝑈𝐼𝐼+ − 𝑈𝐼𝐼−)

𝑆𝐶 − 𝑔𝑚2𝑉

= 𝐴𝑏
𝑆𝐶

𝑆𝐶 − 𝑔𝑚2𝑉
+ 𝑈𝑅𝐵𝑅

𝑔𝑚2𝑉
𝑔𝑚2𝑉 − 𝑆𝐶

+ (𝑈𝐼𝐼+ − 𝑈𝐼𝐼−)
𝑔𝑚1

𝑔𝑚2𝑉 − 𝑆𝐶
 

式中，Vb 和 UREF 是直流量，面对电容，频率应取 0Hz，因此得到了频域表达式为： 

�̇�𝑂𝑈𝑇(𝑓) = 𝑈𝑅𝐵𝑅 + (𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−)
𝑔𝑚1

𝑔𝑚2𝑉
×

1

1 − 2𝜋𝑗𝑓 𝐶
𝑔𝑚2𝑉

 

可知，这是一个低通表达式，其截止频率为： 

𝑓𝐶 =
𝑔𝑚2𝑉
2𝜋𝐶

 

AD8420 的数据手册没有说明两个跨导放大器的具体值，也没有给出电容值。我认为

两个跨导放大器增益应满足𝑔𝑚1 = 𝑔𝑚2，只有这样，才能得出与数据手册吻合的结论： 

�̇�𝑂𝑈𝑇(𝑓) = 𝑈𝑅𝐵𝑅 + (𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−)
1
𝑉

×
1

1 − 𝑗 𝑓𝑓𝐶

 

在通带内，有： 
𝑢𝑂𝑈𝑇 = 𝑈𝑅𝐵𝑅 + (𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−) × 𝐺 

其中， 

𝐺 =
1
𝑉

= 1 +
𝑅2
𝑅1

 

AD8420 这种电流型仪表放大器，最大的特点是，它能够允许更高的共模电压输入。

大家回忆一下，我们在讲失效图时，阐述了这样一种现象：2V 和 2.2V 输入，放大 5 倍，

理论上输出应为-1V，实际情况是，在到达减法器之前，某个中间运放的输出已经饱和了。

罪魁祸首是中间的运放，这导致出现了一张奇怪的失效图，6 边形或者三角形的，它告诉

图 Section121-6 仪表放大器 AD8420 内部结构 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8420.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8420.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8420.html?ADICID=yangebook4
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我们，一般的仪表放大器，要输出一定幅度的摆幅，那么输入共模电压就不能大于多少。

一旦超过，中间某个运放就会出现饱和，连带输出也就失真了。 

而电流反馈型仪表放大器则不同，它的中间信号是电流型的，不是电压，因此不会受

到电源轨的限制，也就可以在相同的输出摆幅下，承受更大的共模输入。 

AD8290 和 AD8553 

AD8290 和 AD8553 是另外一种电流反馈仪表放大器，图 Section121-7 是 AD8290 的

简化结构。两者的主要区别在于，前者是固定增益的，且基准电压固定为 0.9V。而后者的

两个电阻 R1 和 R2 由用户在外部连接，且基准电压由用户输入。 

M1 和 M2 是 P 沟道 MOSFET，在此实现了两个源极跟随器。这个电路有三个功能：第

一它实现了两个输入端的高阻抗，第二，它将两个输入信号完整传递到了 R1 两端——源极

跟随器的电压增益几乎为 1。第三，在 R1 上的电流只与两个输入信号电位差、电阻 R1 有关。 

𝐼𝑅1 =
𝐴𝐼𝐼𝑈 − 𝐴𝐼𝐼𝐼

𝑅1
 

此电流来自于左侧的电流为 I 的恒流源，因此流过晶体管 M1 的电流为𝐼 − 𝐼𝑅1，M2 的

电流为𝐼 + 𝐼𝑅1。由于下边有两个电流等于 2I 的恒流源，因此，流过晶体管 M3 的电流为

𝐼 − 𝐼𝑅1，M4 的电流为𝐼 + 𝐼𝑅1。 

此时，M5 和 M6 组成的电流镜发挥了重要作用。M5 电流等于 M3 电流，为𝐼 − 𝐼𝑅1，

电流镜导致 M6 电流也是𝐼 − 𝐼𝑅1。此时，M6 的漏极、M4 的漏极、运放的负输入端（运放

是高阻的，因此也就是电阻 R2），三条之路上的电流关系为： 
𝐼𝑅2 + 𝐼𝑅6 = 𝐼𝑅4 

即： 

 

𝐼𝑅2 = 𝐼 + 𝐼𝑅1 − (𝐼 − 𝐼𝑅1) = 2𝐼𝑅1 = 2
𝐴𝐼𝐼𝑈 − 𝐴𝐼𝐼𝐼

𝑅1
 

对于运放来说，其输出电压表达式为： 

𝐴𝑂𝑈𝑇 = 𝐴𝑅𝐵𝑅 + 𝐼𝑅2𝑅2 = 𝐴𝑅𝐵𝑅 +
2𝑅2
𝑅1

(𝐴𝐼𝐼𝑈 − 𝐴𝐼𝐼𝐼) 

在电阻 R2 两端并接电容 CFILTER，可使输出呈现低通效果，其上限截止频率为： 

𝑓𝐶 =
1

2𝜋𝑅2𝐶𝑅𝐼𝐿𝑇𝐵𝑅
 

除了前述优点（无中间运放饱和问题），这种电流反馈型仪表放大器还有一个重要优点，

图 Section121-7 仪表放大器 AD8290 内部简化结构 

I-IR1 
I+IR1 

I+IR1 

I-IR1 

VINP VINN 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8290.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8553.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8290.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8553.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8290.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8290.html?ADICID=yangebook4
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它的减法功能不是靠标准减法器实现的，而是靠恒流源分支、汇流配合实现的，也就不需

要减法器中 4 个电阻的精密匹配。而减法器中 4 个电阻的精密匹配，直接决定了仪表放大

器的共模抑制比。因此它能够很轻松实现极高的共模抑制比，这两款仪表放大器的 CMRR

都在 120dB 以上。 

INA326 和 INA337 

与前述电路类似，INA326 和 INA337 也是电流型仪表放大器，图 Section121-8 是其简

化结构图。到达输出级运放前，电流也是 2IR1，这与前述电路完全一致，区别在于，本电

路将电流信号转成电压信号时，用了一个外部电阻 R2，然后用跟随器输出。因此，输出为： 

𝐴𝑂 = −2𝐼𝑅1 × 𝑅2 = −2 ×
𝐴𝐼𝐼− − 𝐴𝐼𝐼+

𝑅1
× 𝑅2 =

2𝑅2
𝑅1

(𝐴𝐼𝐼+ − 𝐴𝐼𝐼−) 

图中电容 C2 与电阻 R2 组成一个低通网络，决定了输出信号的上限截止频率： 

𝑓𝐶 =
1

2𝜋𝑅2𝐶2
 

 

 

差分电容型 

差分电容型仪表放大器种类不多。它的基本思想是，先用一个电容搭接在被测差分输

入信号的两个端子上，此时电容上电压是两个输入端的电位差，同时电容上保留了被测信

号的共模电压。然后，将此采样电容的两端，同时和被测信号断开，并转移接至后级，那

么后级接收到的就只有电容两端的电位差——差模量得以被传递，而共模量被丢弃。 

可以这么理解，你在高山上取了一桶水，然后把这桶水拎到山脚，此时被传递回来的

只有一桶水，而没有高山的高度。 

 

图 Section121-8 仪表放大器 INA326 内部简化结构 
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AD8230 
AD8230 内部由采样电容、前级放大器、保持电容、后级放大器，节拍发生器和若干

开关组成。图 Section121-9 为其简化结构。其中节拍发生器没有被画出，它产生 6kHz 节

拍，即每 133.33μs 完成一个完整的周期性动作。每个周期由两个相位 A、B 组成。图中上

图是 A 相位，下图是 B 相位。 

1）在 A 相位，也就是采样相位中，前级放大器和后级放大器断开，而采样电容被搭接

在输入端上，两个采样电容电压均为 uDIFF，方向如图红色箭头所示。 
𝑢𝐷𝐼𝑅𝑅 = 𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼− 

2）在 B 相位，也就是输出相位中，采样电容被接入前级放大器环路中，同时前级放

大器的输出保留在保持电容 CHOLD 上，且被后级 INA 放大指定的倍数。对 B 相位，需要一

些分析： 

图中的梯形模块，是一个全差分放大器，双入、双出。有如下关系： 

�𝑢𝑂+ = 𝑈𝑅𝐵𝑅 + 0.5𝐴𝑢𝑢𝑢𝐼𝐷
𝑢𝑂− = 𝑈𝑅𝐵𝑅 − 0.5𝐴𝑢𝑢𝑢𝐼𝐷

 

据此可得到： 
𝑢𝑂𝐷 = 𝑢𝑂+ − 𝑢𝑂− = 𝐴𝑢𝑢𝑢𝐼𝐷 

(1) 

 
看整个环路，存在另一个等式： 

𝑢𝑂𝐷 = 𝑢𝐷𝐼𝑅𝑅 + (−𝑢𝐼𝐷) + 𝑢𝐷𝐼𝑅𝑅 

即， 

图 Section121-9 仪表放大器 AD8230 内部简化结构 

2uDIFF 

uDIFF 

uDIFF 

uDIFF 

uDIFF 

Aud 

Aud 

INA 

INA uOD 
uID 

uO+ 

uO- 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8230.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8230.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8230.html?ADICID=yangebook4
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𝑢𝐼𝐷 = 2𝑢𝐷𝐼𝑅𝑅 − 𝑢𝑂𝐷 
(2) 

将式(2)代入式(1)，得： 
𝑢𝑂𝐷 = 𝐴𝑢𝑢𝑢𝐼𝐷 = 𝐴𝑢𝑢(2𝑢𝐷𝐼𝑅𝑅 − 𝑢𝑂𝐷) = 2𝐴𝑢𝑢𝑢𝐷𝐼𝑅𝑅 − 𝐴𝑢𝑢𝑢𝑂𝐷 

 

𝑢𝑂𝐷 =
2𝐴𝑢𝑢

1 + 𝐴𝑢𝑢
× 𝑢𝐷𝐼𝑅𝑅 ≈ 2𝑢𝐷𝐼𝑅𝑅 = 2(𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−) 

(3) 

式(3)解释了图中标注的2𝑢𝐷𝐼𝑅𝑅的来源。 

此后，后级放大器输出为： 

𝑢𝑂𝑈𝑇 = 𝑈𝑅𝐵𝑅 + (1 +
𝑅𝑅
𝑅𝐺

)𝑢𝑂𝐷 ≈ 𝑈𝑅𝐵𝑅 + 2(1 +
𝑅𝑅
𝑅𝐺

)(𝑢𝐼𝐼+ − 𝑢𝐼𝐼−) 

至此，电路实现了仪表放大器功能，且增益由外部电阻确定。 

3）重新回到 A 相位，此时后级放大器的 CHOLD 上仍保留 B 相位时的电压，输出为平直

线。而采样电容则开始新一轮对输入信号的采样。 

此类放大器不能对接近于采样频率（本例中为 6kHz）的信号进行放大，一般情况下，

待测信号频率应远小于采样频率。 

LTC6800 
LTC6800 是美国凌力尔特公司(Linear Technology)生产的仪表放大器，其内部简化结构

如图 Section121-10 所示。它由放大器、采样电容、保持电容、开关以及节拍发生器组成，

注意它只有一个放大器。 

 
 
 
 
  

图 Section121-10 仪表放大器 LTC6800 内部简化结构 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ltc6800.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ltc6800.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ltc6800.html?ADICID=yangebook4
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Section122. 其他常见传感器前端电路 

传感器种类繁多，其应用电路也不胜枚举。本节挑选光敏、温度作为主要对象，介绍

一些常见传感器前端电路。 

光敏检测 

回顾光敏管基本特性 

光敏二极管用于检测光强：在不同的光照强度下（如图中的暗光、光照 1、光照 2），

二极管表现出不同的伏安特性曲线。每种光敏管都对不同波长光线敏感，因此有红外光、

紫外光、不同波段自然光等不同类型。图中所示曲线都是针对光敏管自身敏感波长而言的。 

光电二极管符号如图 Section122-1 所示。(a)图是将其视为一般二极管看待，但光电管

一般工作于反压状态，且电流也是反相流动的，传统的二极管伏安特性方程不再适用。因

此，一般都将光电二极管的电压、电流定义为(b)图，我们更关心其反压是多少，反相电流

是多少，如果按照(a)图，这两个值都将是负值，麻烦而且别扭。所以用(b)图。 

 
据此画出的光电二极管伏安特性如图 Section122-2(b)所示。如果按照传统的定义，获

得的伏安特性如(a)图。这两个图在横向和纵向均相反。 

需要特别注意的是，当传统二极管两端电压为 0V 时，其电流也为 0。但光电二极管

不同，当两端电压为 0 时，存在一个电流，从负极流向正极，而这个电流大小，与光照强

度密切相关——光照越强，电流越大。 

因此，在正常测光中，我们都是给光电二极管保持固定的反压 VR（有时可以是 0V），

然后检测其电流（一定是从负极流向正极），用此电流表征光照强度。 

 
最简单的光敏检测电路 

图 Section122-3 是一个最简单的光敏检测电路，它使用一个运放，通过负反馈保持运

放负输入端（也就是光敏管的负极）为 0V，因此可以保持光敏二极管两端电压始终为 0V。

iD/A 

uD/V 

iPD/A 

uR/V 

图 Section122-1 光电二极管符号 

(a) 正常二极管 (b) 光电二极管 

图 Section122-2 光电二极管伏安特性曲线示意图 

iD/A 

uD/V 暗光 

光照 1 
光照 2 

iPD/A 

uR/V 

光照 2 

光照 1 

暗光 
VR 

(a) 正常二极管 (b) 光电二极管 
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此时，光照变化会引起光敏管电流变化，由于虚断，此电流只会流过 1MΩ 电阻，因此输出

为： 
𝑢𝑂𝑈𝑇 = 𝑖𝑈𝐷 × 1MΩ 

而式中的 iPD 与外部光强成正比关系。 

 
电路中的 3.8pF 电容起到了抑制高频干扰的作用，其截止频率约为： 

𝑓𝐶 =
1

2𝜋𝑅𝐶
=

1
6.2832 × 1 × 106 × 3.8 × 10−12

= 41.9kHz 

电路中关键在于运放的选择，一定要选择偏置电流小的运放。很显然，要将微弱的电

流演变成输出电压，反馈电阻必须很大。此时，一旦有明显的偏置电流存在，就会在反馈

电阻上产生我们不期望有的，明显的电压。图中 LTC6078，在常温下偏置电流为 1pA 左右，

在 1MΩ 电阻上产生的电压约为 1μV，与该运放的最大失调电压 25μV 相比，这是微不足道

的。 

单电源光敏检测电路 

图 Section122-4 是一个单电源光敏检测电路，由

单一 5V 供电。 

两个分压电阻 R1 和 R2，在运放正输入端获得一

个大于 0V 的静态电位 UIN+，以保证满足运放单电源

供电下的输入电压范围。此时，由于虚短，运放负输

入端电位 UIN-=UIN+，那么加载到光敏二极管的反向电

压 VR= UIN-，它工作于正常状态，如果忽略运放的输

入偏置电流（即虚断），形成如下关系： 
𝑢𝑂𝑈𝑇 = 𝑈𝐼𝐼− + 𝑖𝑈𝐷 × 𝑅𝑅 

无论光照强度如何，我们知道电流 iPD 都是大于

0 的，因此输出电压不会比 UIN-低。在此情况下，一般可以把 UIN-设置成接近于 0V 的值，

以保证输出电压由足够大的变化范围。 

图中的 C1 作用是低通滤波，保证 UIN+处噪声足够小。而 CF 对信号实施低通滤波，以最

大程度降低输出噪声。 

热电偶测温 

测量温度的方法很多。比如一个热敏电阻，当温度变化时，它的阻值会发生改变，如

图 Section122-3 最简单的红外光检测放大器 

iPD 

0V 

0V 

0V 

图 Section122-4 单电源光敏检测电路 

+5V 

R1 

R2 
C1 

CF 

RF 

UIN+ 

UIN- iPD 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/low-input-bias-current-op-amps/ltc6078.html?ADICID=yangebook4
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果给该热敏电阻施加一个恒流源，测量电阻两端的电压，就可以反映温度的变化；比如一

个二极管，当温度改变时，其伏安特性曲线会发生偏移，即恒流下二极管两端电压会发生

变化；还有常见的水银（酒精）温度计，则利用了热胀冷缩原理。 

当被测温度很高，比如上千摄氏度时，包括热敏电阻、二极管等传感器会被烧坏，这

就限制了它们的测量范围。热电偶(Thermocouple)是一种特殊的温度传感器，由两根不同

材料的金属线单点接触组成，它可以耐受很高的温度，因此常用于炉膛、发动机内部等超

高温度的检测。 

热电偶工作原理 

热电偶的基本原理建立在如下结论上： 

对一根金属导线来说，两端温度差会造成金属线两端存在电位差（电压），它正比于温

度差(T1-T2)，且与金属材质相关。 

𝑈 = � 𝑆𝑑𝑇

𝑇1

𝑇2

≈ 𝑆(𝑇1 − 𝑇2) 

其中 S 称为泽贝克常数(Seebeck coefficient)，其单位为 μV/℃，它与材料相关，也与

温度相关。在简单分析时，可以视 S 在一定范围内为常数，而精确分析时，则需要获得 S

随温度变化的曲线，用随温度变化的多项式表达。 

据此，以 S 为常数分析，热电偶结构和测温原理如图 Section122-5 所示。图中 T1 是高

温，T2 和 T3 是常温，其中 T3 一般是仪器内部温度，与 T2 仪器外接头处温度稍有不同。 

 
铁组成的正热电元件（positive thermoelement，图中红色线）和铜镍合金组成的负热

电 元 件 （ negitive thermoelement ， 图 中 紫 色 线 ）， 在 图 中 左 侧 连 接 在 一 起 ， 形 成 结

( junction)，称为测量结(mesurement junction)。留下分开的两根线，线头处称为尾端(tail 

end)，这就组成了 J 型热电偶。其它类型的热电偶如常见的 K 型、E 型等，组成形式与此

相同，区别在于它们会使用不同的金属材料。 

在使用过程中，测量结（也称热结 hot junction）被置于高温中，而两个尾端被引出到

安全的温度范围内。近似计算则有： 

T1 

测量结（热结） 

参考结（冷结） 

V 

高阻电压表 

电压正比于(T1-T2) 

热电偶 
测量部分 

+ 

- 

图 Section122-5 热电偶测温原理（以 J 型为例） 

铁 

铜镍合金 

0V 

U1=S1(T1-T2) 

U2=S2(T1-T2) 

U+= U1+S3(T2-T3) 

U-= U2+S3(T2-T3) 

V= U+-U-=( S1-S2)(T1-T2) 

T2 T3 
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⎩
⎪⎪
⎨

⎪⎪
⎧
𝑈1 = � 𝑆1𝑑𝑇

𝑇1

𝑇2

≈ 𝑆1(𝑇1 − 𝑇2)

𝑈2 = � 𝑆2𝑑𝑇

𝑇1

𝑇2

≈ 𝑆2(𝑇1 − 𝑇2)

 

此时，用普通金属导线（铜）和尾端连接，形成参考结（reference junction，也称冷

结 cold junction），并用标准测量电路测量金属导线两端存在的电压。即便图中 T2 与 T3 温

度不同，由于使用了相同的金属铜导线，从参考结到测量电路之间产生的热电压是相等的： 

𝑈+ − 𝑈− = (𝑈1 + 𝑈
铜

) − (𝑈2 + 𝑈
铜

) = � 𝑆1𝑑𝑇

𝑇1

𝑇2

− � 𝑆2𝑑𝑇

𝑇1

𝑇2

= � (𝑆1 − 𝑆2)𝑑𝑇

𝑇1

𝑇2

= � 𝑆12𝑑𝑇

𝑇1

𝑇2
≈ 𝑆12(𝑇1 − 𝑇2) 

其中，S12 是热电偶的泽贝克常数，不同的金属组合有不同的泽贝克常数。 

如果已知不同类型热电偶的泽贝克常数，则可以通过上式解出 T1 与 T2 的温度差。那么，

用其他手段测得参考结温度 T2，即可求得测量结温度 T1。 

冷结补偿（参考结补偿） 

很显然，参考结处于一个确定的温度中，将帮助我们获得测量结的温度。常见的已知

确定温度有：沸腾的水大约为 100℃（摄氏度），由碎冰和水形成的稳态冰浴(ice bath)大约

为 0℃。因此，标准的热电偶测温方法如图 Section122-6 所示。 

 
但是这种方法并不实用，要求每个测量系统都具备稳态冰浴是困难的。因此，多数热

电偶测温系统都采用冷结补偿（也叫冷端补偿、参考结补偿）方法，如图 Section122-7 所

示。图中 UC 是一个冷结补偿电路，能够产生与环境温度成正比的电压，用于弥补因环境温

度不是 0℃带来的热电偶电压变化。UC 通常用一个适应常温的热敏元件配合外部电路实现。 

很显然，要补偿这个电压变化，必须让 UC 的变化规律与热电偶的变化规律完全相同：

你欠了多少，我就补偿多少。但是这也是困难的，因为热电偶的规律是非线性的，而 UC 产

生电路中的热敏元件，具有自己的非线性规律，让这两个非线性的东西保持一样，有点做

梦的感觉。因此，我们只能尽量让它们保持一致，并包容由此带来的误差。 

冷结补偿电路 

有专门的集成电路来实现冷结补偿功能，比如 LT1025，见图 Section122-8。 

冷结补偿电压 UC 

V 

冰浴(ice bath), 0℃ 

参考结(reference juction) 

图 Section122-6 热电偶标准测温方法 

V 

常温，20℃ 

参考结(reference juction) 

图 Section122-7 冷结补偿测温方法 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/specialty-amplifiers/thermocouple-interface/lt1025.html?ADICID=yangebook4
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LT1015 的内部结构如图 Section122-9 所示。可以看出，它是一个温度—电压转换器：

温度传感器加上弯曲修正电压，形成一个 10mV/℃的电压，经过运放(BUFFER)组成的跟随

器输出。此输出电压经过 5 个电阻组成的分压网络，针对不同种类的热电偶，在不同分压

位置输出，形成热电偶需要的补偿电压。 

 
利用 LT1025 组成的热电偶测温电路如图 Section122-10 所示。可以看出，对 K 型热电

偶，其 S 约为 40.6μV/℃，而电路的输出为 10mV/℃，这需要放大 10mV/40.6μV=246.3 倍。

而图中的同相放大器，其增益范围为： 

232.8 = 1 +
255000

1000 + 100
≤ G ≤ 1 +

255000 + 100
1000

= 256.1 

因此，精细调节图中 100Ω 的电位器 R2，可以实现 246.3 倍放大。 

图中两个电容 C1 和 C2，是实施低通滤波的，以保证输出端信号中尽量少的高频噪声。 

特性 

 80μA 供电电流 

 4V 到 36V 正常工作 

 0.5℃初始精度（A 版本） 

 适用于标准热电偶(E,J,K,R,S,T) 

 辅助的 10mV/℃输出 

 8 脚 PDIP 和 SO 封装 

描述 

LT1025 是微功耗热电偶冷结补偿器，适用于 E,J, 

K,R,S,T 型热电偶。它利用晶片级封装后微调技

术以达到 0.5℃初始精度。特殊的曲线修正电

路，用来匹配 所 有热电偶都具 备 的弯曲（现

象），因此可以在很宽的温度范围内保证精确的

冷结补偿。 

图 Section122-8 LT1015 数据手册截图以及作者给出的汉语翻译 

图 Section122-9 LT1015 内部结构 

http://www.analog.com/cn/products/interface-isolation/isolation/isolated-rs-232/lt1015.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/specialty-amplifiers/thermocouple-interface/lt1025.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/interface-isolation/isolation/isolated-rs-232/lt1015.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/specialty-amplifiers/thermocouple-interface/lt1025.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/interface-isolation/isolation/isolated-rs-232/lt1015.html?ADICID=yangebook4
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专用热电偶放大器 

热电偶测温系统中，也可以使用专用热电偶放大器，比如 ADI 公司的 AD8495。 

 
 
  

图 Section122-10 LT1015 应用电路 

http://www.analog.com/cn/products/sensors-mems/temperature-sensor-control-devices/analog-temperature-sensors/ad8495.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/interface-isolation/isolation/isolated-rs-232/lt1015.html?ADICID=yangebook4
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Section123. 电阻一二三 

电阻(Resistor)是我们的老朋友了，从初中就认识。但到目前为止，我们却并不深入了

解它——全面了解它，其实是很费劲的。可是随着课本内容的深入，我们不得不重视电阻。

本节对其进行简略介绍，以满足常见需求。因本节内容仅为电阻的冰山一角，故名电阻一

二三。 

电阻的大小选择 

多数运放电路的功能，只受外部电阻比值的影响，而与电阻值本身无关。比如一个增

益为-10 倍的反相比例器，两个电阻取 1kΩ/100Ω，或者 100kΩ/10kΩ，其分析结果都是一

致的。但是，到底选择多大电阻合适呢？ 

电阻的阻值选择，有一些不能太小的限制，也有更多不能太大的限制。知道这些限制，

并在选择电阻中，满足这些限制条件，就可以了。因此，电阻值的选择，实际是一个区间。

你知道的限制条件越多，说明你水平越高，自然的，这个区间也就越小。 

在每一个电路中，都考虑全部这些限制，是不现实的。因此本书只能告诉大家这些限

制的道理，具体操作还得根据实际情况作出良好的选择。 

在运放电路中，有多个电阻需要选择。对每个电阻都做限制因素考虑，将吓跑很多读

者，也使得我们的电路设计变得特别枯燥和无趣。因此，我们建议，找到理论计算中的最

大电阻，暂标注为𝑅𝑚𝑚𝑚，对其进行如下的限制选择，就可以了。 

电阻不能太小的原因 

只有一个重要因素，限制电阻值不能选择太小，那就是电阻太小，会导致电流太大。

这会引起电阻自身发热，或者运放输出电流超限。 

任何一个运放，其输出电流都是有限的。电路中的最大电阻越小，会导致运放的输出

电流越大。因此，查找运放的数据手册，得到其最大输出电流𝐼𝑂_𝑅，然后分析电路，得出

其瞬时最大输出电压𝑈𝑂_𝑅，则有： 

𝑅𝑚𝑖𝑖 =
𝑈𝑂_𝑅

𝐼𝑂_𝑅
 

(Choice-1) 

考虑到还有其它电阻串联作用，这样选择会给运放输出电流留下一定的裕量。 

电阻不能太大的原因一 

运放外部电阻过大，运放偏置电流就会在电阻上产生压降。为保险起见，当这个压降

超过了运放的输入失调电压，设计者就不会容忍了。客观存在的失调电压、偏置电流，是

设计者无法彻底克服的，这属于“天灾”。而由于选择电阻失当导致新的误差，就属于“人祸”

了。 
𝐼𝐵 × 𝑅𝑚𝑚𝑚 < 𝐴𝑂𝐷 

即 

𝑅𝑚𝑚𝑚 <
𝐴𝑂𝐷
𝐼𝐵

 

(Choice-2) 
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其中，𝐴𝑂𝐷为运放的输入失调电压，取典型值或者最小值。𝐼𝐵为运放的输入偏置电流，

取最大值。 

电阻不能太大的原因二 

电阻自身供电时会产生热噪声，在常温下阻值为 R 的电阻，其热噪声电压密度约为： 

𝐷𝑈_𝑅 = 0.128�
𝑅

1Ω
 (nV/√Hz) 

当电阻的噪声电压密度高于运放的白噪声电压密度 K 时（详见本书式(Section71-5a)），

说明电阻太大了。因此有如下限制： 

0.128�
𝑅𝑚𝑚𝑚

1Ω
 (nV/√Hz) < 𝐾 

𝑅𝑚𝑚𝑚 < 1Ω ×
𝐾2

0.0164 × 10−18V/Hz
 

(Choice-3) 

电阻的 E 系列选择 

计算电阻值，只是理论值。在实际应用中，你很难找到与理论值完全相等的电阻，这

就需要找最接近的电阻值。就像你买鞋，或者买 40 码，或者买 41 码，你难以买到 40.3 码

的鞋子。我们买过鞋子，知道没有 40.3 码的。选电阻是，你得知道电阻生产厂家到底出产

那些电阻值。这就是 E 系列。 

常见的 E 系列分为 E24 系列和 E96 系列。所谓的 E24 系列，是指在 1Ω~10Ω 之间，生

产厂家会给出 24 种电阻值，每种之间按照等比例递增。其它大小的电阻，参照此表，乘

以相应的 0.1 倍、10 倍、100 倍等即可。其计算来源是： 

𝑥24 = 10，解得𝑥 = 1.10069。 

那么，第 1 个电阻为 1Ω，则第 2 个电阻为 x≈1.1Ω，第三个电阻为 x2≈1.2Ω，……第 24 个

电阻为 x23≈9.1Ω。所有阻值按照 2 位有效数字标注。 

E96 系列，是指在 1Ω~10Ω 之间，生产厂家会给出 96 种电阻值，每种之间按照等比例

递增。其计算来源是： 

𝑥96 = 10，解得：𝑥 = 1.02428。 

那么，第 1 个电阻为 1Ω，则第 2 个电阻为 x≈1.02Ω，第三个电阻为 x2≈1.05Ω，……第 96

个电阻为 x95≈9.76Ω。所有阻值按照 3 位有效数字标注。 

下表为 E24 系列和 E96 系列标称电阻值。最下一行是 E96 系列电阻序号，即该列中最

后一个电阻在整个电阻中的排序，这个序号对于另外一种标注方法很有用。 
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电阻的阻值读取 

E24 系列 

E24 系列用 3 个数字（或者含字母）表示电阻大小，以在很小的电阻体上印刷清晰。 

大于等于 10Ω 的电阻，前两位数字是电阻有效位数，后一位数字是幂次。比如： 

100 代表 10Ω 后面补 0 个 0，即 10Ω。123 代表 12Ω 后面补 3 个 0，即 12000=12kΩ。

理论上最大可以表达为 919，代表 91Ω 后面 9 个 0，即 91GΩ，这太大了。 

小于 10Ω，就需要小数点介入，用字母 R 表示小数点位置。比如： 

1R0，代表 1.0Ω。4R7 代表 4.7Ω。R10 代表 0.10Ω，R33 代表 0.33Ω。更小的电阻比如

0.01Ω，用 R01 表示。我没有见过 0.011Ω 电阻，也不知道它怎么标注。 

对于 E24 系列，也有用 4 位表示的，用 R 代表小数点，K 表示 1000，M 表示 1MΩ，

但这需要特殊说明。另外，对于超小电阻，一般都用于电流检测，它们不受 E24 约束，多

数都是直接写明电阻值。 

E96 系列 

E96 系列一般用 4 个数字（或者含字母）表示电阻大小。 

大于 100Ω 的电阻，前 3 位数字是电阻有效位数，后一位数字是幂次。比如： 

1000 代表 100Ω 后面补 0 个 0，即 100Ω。4990 代表 499Ω 后面补 0 个 0，即 499Ω。

5114 代表 511Ω 后面补 4 个 0，即 5110000Ω=5.11MΩ。理论上最大可以表达为 9769，代表

976Ω 后面 9 个 0，即 976GΩ，这实在太大了。 

小于 100Ω，就需要小数点介入，用字母 R 表示小数点位置。比如： 

97R6，代表 97.6Ω。10R0 代表 10.0Ω。 

9R76，代表 9.76Ω。1R00 代表 1.00Ω。 

R976，代表 0.976Ω。R100 或者 00R1 代表 0.100Ω。 

E96 系列的另一种标注方法 

E96 系列还有另外一种标注方法，用 2 个数字和一个字母。前两位数字表示电阻在整

个表格中的序号，根据序号查找出三位电阻值(100Ω~976Ω)。因为只有 96 个电阻，两位数

字就够了。最后一个字母表示该阻值乘以的幂次。 

字母 A B C D E F G H X Y Z 

含义 100 101 102 103 104 105 106 107 10-1 10-2 10-3 

比如 01D，找到第 1 个阻值，为 1.00，取无小数值为 100Ω，D 代表乘以 1000，因此

阻值为 100kΩ。 

43A，找到第 43 个阻值，为 2.74，取无小数值为 274Ω。A 代表乘以 1，因此阻值为

274Ω。 

96Y，找到第 96 个阻值，为 976Ω，Y 代表乘以 10-3，则电阻值为 0.976Ω。 

这种表示方法，最小值为 100mΩ，最大值为 9760MΩ。 
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5.6. ADC 驱动电路 

模数转换器（Analog to Digital Convertor，ADC）将模拟量转变成数字量，是电学测量、

控制领域一个极为重要的部件。 

一个模拟电压信号，在进入 ADC 的输入端之前，一般都需要增加一级驱动电路(Driver)。

但是，也有一些 ADC，它具有“设计极为贴心”的输入端，就无需在前级增加驱动电路了。

因此：给 ADC 输入端增加驱动电路是必须的，除非你确保驱动电路是不必要的。 

Section124. 为什么要给 ADC 前端增加驱动电路 

以下 5 点，是给 ADC 增加驱动电路的理由。一般来说，只要有一条是必要的，就必须

使用 ADC 驱动电路。 

输入范围调整 

任何一个 ADC，都有输入电压范围。当实际输入电压超出此范围，将引起 ADC 转换失

效。而被转换的信号，并不能保证在此范围内，这就需要 ADC 驱动电路将其调整到合适的

范围之内。 

输入范围调整，包括对信号的增益改变，以及直流电平移位两个功能。数学表示为： 
𝑦 = 𝑘𝑥 + 𝑏 

其中 x 为原始输入信号（就是没有增加驱动电路之前的）——它的变化范围一定不是

ADC 期望的，或者超出了范围，或者太小，让 ADC 使不出全部力量。y 为驱动电路产生的

信号。而 k 和 b，则是驱动电路实现的功能，对原始信号实施 k 倍放大，然后移位 b。 

例如，原始输入信号骑在 0V 上，幅度为 0.1V，而 ADC 的输入电压范围是 0~5V。则原

始 输 入 信 号 最 大 值 为 0.1V ， 最 小 值 为 -0.1V ， 需 要 驱 动 电 路 实 施 如 下 功 能 ： 放 大

5V/(200mV)=25 倍，移位 2.5V，即： 
𝑦 = 25𝑥 + 2.5 

此时，驱动电路输出的最大值为 5V，最小值为 0V，信号既不超限，又能最大限度发

挥 ADC 的能力。当然，为了更加保险，一般会留有一些裕量，可以将 25 倍改为 20 倍，则

最大值变为 4.5V，最小值为 0.5V，ADC 会感觉舒服，并且足够安全。 

在双电源供电情况下，前级信号输出一般都会骑在 0V 之上，这导致 x 信号有正有负。

而绝大多数 ADC 不能接受负输入信号——如果可以，一般价格都比较高。此时，驱动电路

就充满了存在价值。 

对原始输入信号实施𝑦 = 𝑘𝑥 + 𝑏的驱动，一般可以采用电阻阵列、运算放大器，或者

全差分放大器实现。下面两节会见到很多这样的电路。 

输入类型转换 

原始输入信号的输出类型有两种：单端型、差分型，而 ADC 的输入类型有三种：单端

型、全差分型和伪差分型。如果两者不一致，会影响 ADC 性能发挥。这就需要类型转换电
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路，将信号类型演变成与 ADC 一致的类型。 

一个电压信号，如果用两根线传输，且两线电位做相反变化，则此信号为差分信号。

一个电压信号，如果用一根线传输，且默认地线为参考点，则此信号为单端信号。 

ADC 的输入端类型则稍复杂一些： 

1）单端型：它只有一个输入端 AIN，实际输入信号为此输入端电压 uIN。 

2）全差分型：它有两个完全对称的输入端 AIN+、AIN-，对应的电压为 uIN+、uIN-，则实

际输入电压为，uIN+减去 uIN-。 

3）伪差分型：它有两个不对称的输入端 AIN+、AIN-，对应的电压为 uIN+、uIN-，则实际

输入电压为，uIN+减去 uIN-。关键是，AIN+端，允许输入信号满幅度变化，而 AIN-端，像受欺

负一样，只被允许小幅度变化。 

本节重点阐述单端型和全差分型 ADC，暂不涉及伪差分型 ADC。 

图 Section124-1 是常见的两种输入类型转换。左边将差分信号转换成单端信号，适应

于单端型 ADC，右边电路将单端信号转换成差分信号，适应于后面的全差分 ADC。 

有两点注意：第一，左边电路可以用另外一种方法实现，即将差分信号的一个端子直

接接入单端 ADC。第二，两个电路中，可以发现，输入都是骑在 0V 上的信号，而输出都

变成了大于 0V 的信号（骑在某个正电压上），以适应于多数只能接受正电压输入的 ADC。 

 

低阻输出，以减小测量误差 

有些原始信号，具有一定阻值的输出电阻。将这样的信号直接接入 ADC，会带来测量

误差。误差的根源是： 

多数 ADC 内部都有采样电容，以实现采样保持功能。这种 ADC 的内部结构一般如图

Section124-2 和-3 所示。它由两组开关，一个采样电容 CSAM，以及后续没有画出的转换电

路组成。ADC 整个工作分为两个阶段(phase)，以下以一个直流电压输入 UI 为例。 

 
1）采样阶段：开关 S1A、S1B 闭合，开关 S2A、S2B 断开，输入信号通过电阻 RS 给电容

驱动电路 
驱动电路 

单端 ADC 

全差分 ADC 差分信号 

单端信号 

图 Section124-1 驱动电路实现信号和 ADC 之间的输入类型转换 

图 Section124-2  ADC 采样阶段 

S1A 

S1B 

S2B 

S2A 

RS 

CSAM 

UI 

uSAM 

图 Section124-3  ADC 转换阶段 

S1A 

S1B 

S2B 

S2A 

RS 

CSAM 

UI 

USAM 
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充电，以完成对输入信号的采样。此时电容电压用 uSAM(t)表示，它将越来越逼近于 UI。采

样阶段持续时间为 TSAM。 

2）转换阶段 

采样阶段结束，立即进入转换阶段，此时开关 S1A、S1B 断开，开关 S2A、S2B 闭合，电

容上保持有 TSAM 时间内充电的结果，用 USAM 表示，有： 
𝑈𝐷𝐴𝑅 = 𝑢𝐷𝐴𝑅(𝑡 = 𝑇𝐷𝐴𝑅) 

后续的转换电路，将对 USAM 实施模数转换。因此，USAM 是否足够接近于 UI，就成了转

换成败的关键。 

通过图 Section124-2 可知，USAM 是否足够接近于 UI，取决于采样时间 TSAM，以及电阻

电容的大小：当 TSAM 远大于阻容时间常数时，误差会非常小。具体分析为： 

𝑢𝐷𝐴𝑅(𝑡 = 𝑇𝐷𝐴𝑅) = 𝑈𝐷𝐴𝑅 = 𝑈𝐼(1 − 𝑒−
𝑜
𝜏) = 𝑈𝐼(1 − 𝑒−

𝑇𝐷𝑆𝑆
𝑅𝐷𝐴𝐷𝑆𝑆) 

TSAM 时刻，USAM 与 UI 的绝对误差为： 

ERR = �𝑈𝐼(1 − 𝑒−
𝑇𝐷𝑆𝑆
𝑅𝐷𝐴𝐷𝑆𝑆) − 𝑈𝐼� = 𝑈𝐼𝑒

− 𝑇𝐷𝑆𝑆
𝑅𝐷𝐴𝐷𝑆𝑆  

假如 UI 为满幅度输入直流量，ADC 的分辨率为 N 位，我们一般会要求这个误差要小于

ADC 的最小分辨的一半，即 0.5 个 LSB，相当于满幅度的 1/2N+1，因此有： 

𝑒−
𝑇𝐷𝑆𝑆
𝑅𝐷𝐴𝐷𝑆𝑆 ≤

1
2𝐼+1

 

解得： 
𝑇𝐷𝐴𝑅 ≥ 𝑙𝐺(2𝐼)𝑅𝐷𝐶𝐷𝐴𝑅 = 0.69314 × (𝐼 + 1) × 𝑅𝐷𝐶𝐷𝐴𝑅 

(1) 

式(1)结论为：当确定了 ADC 的位数，且要求由于采样阻容造成的误差小于 0.5LSB，那

么采样时间就必须大于0.69314 × (𝐼 + 1) × 𝑅𝐷𝐶𝐷𝐴𝑅。 

当采样时间确定，有： 

𝑅𝐷𝐶𝐷𝐴𝑅 ≤
𝑇𝐷𝐴𝑅

0.69314 × (𝐼 + 1)
 

(2) 

式(2)结论为：当确定了 ADC 的位数，且要求由于采样阻容造成的误差小于 0.5LSB，

且采样时间已经确定，那么阻容时间常数必须小于 𝑇𝐷𝑆𝑆
0.69314×(𝐼+1)

。 

而 ADC 内部的采样电容是确定的，一般都是 10pF 数量级。这就要求外部串联的源电

阻不得大于某个值。源电阻包括 ADC 内部开关的导通电阻，以及信号源的输出电阻。 

当信号源内阻较大时，形成是时间常数可能不满足式(2)要求，直接接入 ADC 一定会造

成采样误差。这就需要增加一级驱动电路，比如电压跟随器，以达到信号输出电阻很小的

目的。 

抗混叠滤波 

当输入被测信号频率为 fi，那么按照奈奎斯特定律，要想完整采集信号，采样率 fs 必

须大于 2fi。当采样率小于 2fi 时，一定会出现混叠现象，即采集的波形中出现很低的混叠

频率。图 Section124-4 演示了混叠频率的出现原因。图中输入信号为黑色的高频信号，当

采样率小于 2fi 时，我们获得的采样点形成了红色的波形，其频率不是信号频率，而是混叠

频率，很低。混叠现象欺骗了我们，因此我们不希望出现这种现象。一旦在数据中出现混
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叠频率，后期即便增加软件滤波，也是难以剔除的。 

唯一的方法就是让大于 fs/2 的频率信号，不要出现在 ADC 的入端，或者这种频率分量

在 ADC 入端只有很小的幅度。因此，增加驱动电路，以滤除或者减小高于 fs/2 的频率信号，

就成为必须。 

常见的方法是，给 ADC 入端之前，增加一级截止频率为 fH 的无源低通电路，以实现抗

混叠滤波。 

 
抗混叠滤波器的截止频率选择，有如下要求： 

𝑓𝑜𝑖𝑠𝑖𝑚𝑠 ≪ 𝑓𝐶 ≪
𝑓𝑜
2

 

(3) 

其中，𝑓𝐶 ≫ 𝑓𝑜𝑖𝑠𝑖𝑚𝑠，是让有用信号𝑓𝑜𝑖𝑠𝑖𝑚𝑠尽量不被伤害。而𝑓𝐶 ≪
𝑢𝑠
2

是为了将大于𝑢𝑠
2

的信

号尽量滤除干净。对于无法实现砖墙式滤波（非 1 即 0 式的，小于截止频率，系数为 1；

大于截止频率，系数为 0）的一阶 RC 低通滤波器来说，这是一个矛盾，顾此就会失彼。

在此情况下，截止频率到底取多少，取决于你到底重视哪一项：你侧重于保护被测有用信

号不被伤害，就尽量增大截止频率，而你倾向于剔除混叠信号，就尽量减小截止频率。 

这样看起来，fH 像个夹板丈夫，左边是媳妇，右边是母亲……，有时候，严谨枯燥的科

学设计，也需要一些艺术。 

言归正传，信号在进入 ADC 之前，做必要的低通滤波，以避免混叠现象，是必要的。

低通滤波的截止频率选择，请参照式(3)，自己做斟酌吧。 

电源级保护 

一般来说，ADC 的价格（几美元到几十美元甚至更高）会高于前端放大器价格。用廉

价的东西保护昂贵的东西，是一个常用的方法。而 ADC 的前级驱动电路，就可以实现这种

保护。 

将 ADC 前端的驱动电路，用一个安全的供电电压，就可以实现对 ADC 的电源级保护。

所谓的电源级保护，是指驱动电路的输出，不可能超过电源电压。这样，只要选择电源电

压在 ADC 输入端认可的安全范围内，就可以保证 ADC 的输入端不会超限。 

多数 ADC 输入端承受最高电压，就是其电源电压。因此，将 ADC 的供电电压与前端

驱动电路的供电电压，选择成一致的，就可以实现对 ADC 入端的电源级保护。如图

Section124-5 所示。 

1/fi 

1/fs 

图 Section124-4 采样率低于最低采样率(2fi)时产生的混叠现象 



新概念模拟电路——信号处理电路 

137 

 

  

驱动电路 单端 ADC 差分信号 

图 Section124-5 驱动电路实现对 ADC 的电源级保护 

+VC
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Section125. 单电源标准运放 ADC 驱动电路 

本节电路，讲述用标准运放实现的 ADC 驱动电路，下一节讲述用全差分运放实现的

ADC 驱动电路。本节电路，不再依赖于前述 5 个理由来展开，因为一个完整电路中，通常

具备多种功能，在遇到电路后，我们会细述。 

在电平移位上，我们假设全部 ADC 只接受单极性信号，即输入信号在 0V~5V 之间，

以适应绝大多数 ADC 的输入范围。而原始输入信号的电平位置则分为两种，一种是双极性

信号，这需要驱动电路实现电平移位，我们称之为移位型；另一种原始输入本来就是单极

性信号，驱动电路应保持其直流电平，我们称之为传递型。 

所有电路，都考虑到了运放与 ADC 使用相同的单一正电源，以实现电源级保护。 

移位型：直接耦合同相放大 

本小节电路，输入信号均为骑在 0V 上的，有正有负的信号，且整个电路中没有隔直

电容，属于 DC 放大器，可以放大直流量。 

图 Section125-1 是一个常用的 ADC 驱动电路，它包含前述 5 个原因中的 4 个：大于

0.5 倍的信号增益调整和输出电平移位，低输出阻抗，抗混叠滤波，以及电源级保护功能。 

首先图中的供电电压 VD 必须是 ADC 的供电电压，这样才能实施有效的电源级保护。 

其次，电阻 RISO 和 CL 实现了一阶无源低通滤波，也就是一个抗混叠滤波器。在通带范

围内，图中 uO1 和 uO 的波形是相同的，因此，在分析电路时，我们只分析 uO。 

鉴于前述原因 3：RISO 的存在会造成 ADC 采样保持的误差，因此 RISO 不能太大，越大

误差越大。同时，RISO 又不能太小，否则：1）运放稳定性会受到影响，甚至会产生自激振

荡；2）如果抗混叠滤波器截止频率确定，减小 RISO 的同时，势必要求电容 CL 很大，这又

会加重运放的不稳定。注意，运放的输出端直接驱动电容器，会引起运放的不稳定，因此

要驱动电容器，运放输出端必须串联一个小电阻，实现输出端与电容的隔离，此电阻也称

为隔离电阻，下标为 ISO，即 isolate 的缩写。 

在此要求下，一般取 RISO 为 10Ω~100Ω，据此再根据抗混叠滤波器截止频率要求，选

择合适的电容 CL 即可。 

第三，分析电路的运算功能。 

当输入信号为 0V 时，输出信号是一个固定直流电压，此值称为输出静默电压，用 UOZ

表示。多数情况下，UOZ 为电影电压的一半。另外，输出信号的变化量除以输入信号的变

化量，称为增益，用 G 表示。因此有： 
𝑢𝑂 = 𝑈𝑂𝑂 + 𝐺 × 𝑢𝐼  

(1) 
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下面我们分析，如何选择 4 个电阻，以实现上述运算功能。 

可以看出，由于运放的两个输入端均为高阻（虚断），而输出端为极低电阻，因此电路

中所有关系都是分压，与电阻值大小没有关系，只与两组电阻比值有关。这 4 个电阻可以

被演变成互不影响的两组：R1 和 R2 一组，两者的比值为 k1，R3 和 R4 一组，两者的比值为

k2，只要求解出两个未知量 k1、k2，就能够实现式(1)功能。 

�𝑅2 = 𝑘1𝑅1
𝑅4 = 𝑘2𝑅3

 

(2) 

要求解两个未知量，必须列出两个独立方程。 

输出静默电压等于 UOZ，这来源于已知的 VD 被 R1 和 R2 分压，然后经过 R3 和 R4 放大得

到，因此有下式成立： 

𝑈𝑂𝑂 = 𝐴𝐷
𝑅1

𝑅1 + 𝑅2
×
𝑅3 + 𝑅4
𝑅3

= 𝐴𝐷
1 + 𝑘2
1 + 𝑘1

 

(3) 

信号增益为 G，这来源于 uI 被 R1 和 R2 分压，然后经过 R3 和 R4 放大得到，因此有下式

成立： 

𝐺 =
𝑅2

𝑅1 + 𝑅2
×
𝑅3 + 𝑅4
𝑅3

=
𝑘1(1 + 𝑘2)

1 + 𝑘1
 

(4) 

联立求解式(3)、式(4)，得： 

𝑘1 =
𝐺 × 𝐴𝐷
𝑈𝑂𝑂

 

(5) 

𝑘2 =
𝑈𝑂𝑂(1 + 𝐺 × 𝐴𝐷

𝑈𝑂𝑂
)

𝐴𝐷
− 1 =

𝑈𝑂𝑂 + 𝐺 × 𝐴𝐷
𝐴𝐷

− 1 =
𝑈𝑂𝑂
𝐴𝐷

+ 𝐺 − 1 

(6) 

任选 R1，根据式(5)和式(2)，可得 R2。任选 R3，根据式(6)和式(2)，可得 R4。 

第四，尽量抵消输入偏置电流影响的电阻选择附加条件。 

有些运放的输入偏置电流较大。为了尽量减小输入偏置电流对电路性能的影响，在选

择电阻时，还需要增加一项附加条件，以使 2 个输入端的输入偏置电流在外部电阻上产生

相同的电压。 

假设正输入端偏置电流，与负输入端偏置电流方向一致，大小相同。那么，单纯流入

正输入端的电流为 IB+，在正输入端产生的电压为： 
𝑈𝐼𝐼+ = −𝐼𝐵+ × (𝑅1//𝑅2) 

单纯流入负输入端的电流为 IB-，在负输入端产生的电压为： 

VD R2 

R1 

R3 R4 

uI 

uO1 

uA 

CL 

图 Section125-1 移位型直接耦合同相放大，G>=0.5 

RISO 

UOZ 

uO 
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𝑈𝐼𝐼− = −𝐼𝐵− × (𝑅3//𝑅4) 

因此可以得到，对 4 个电阻又多了一个约束条件： 
𝑅1//𝑅2 = 𝑅3//𝑅4 

(7) 

在没有这个约束条件前，我们是任选 2 个电阻，确定另外两个电阻。现在多了一个条

件，只能是任选一个电阻，来确定另外三个电阻。我们假设 R1 是任选的，根据式(7)，有： 
𝑅1 × 𝑅2
𝑅1 + 𝑅2

=
𝑅3 × 𝑅4
𝑅3 + 𝑅4

 

将式(2)、式(5)、式(6)代入上式，得： 
𝑘1 × 𝑅1
1 + 𝑘1

=
𝑘2 × 𝑅3
1 + 𝑘2

 

解得： 
(1 + 𝑘1)𝑘2 × 𝑅3 = (1 + 𝑘2)𝑘1 × 𝑅1 

𝑅3 =
(1 + 𝑘2)𝑘1
(1 + 𝑘1)𝑘2

𝑅1 

(8) 

此时有： 

𝑅4 = 𝑘2𝑅3 = 𝑘2
(1 + 𝑘2)𝑘1
(1 + 𝑘1)𝑘2

𝑅1 =
(1 + 𝑘2)𝑘1

(1 + 𝑘1)
𝑅1 =

(𝑈𝑂𝑂 + 𝐺𝐴𝐷
𝐴𝐷

)𝐺 × 𝐴𝐷
𝑈𝑂𝑂

𝑈𝑂𝑂 + 𝐺𝐴𝐷
𝑈𝑂𝑂

𝑅1 = 𝐺𝑅1 

(9) 

至于 R1 如何选择，可以参考本书 Section123。 

举例 1： 

为 16 位 SAR 型模数转换器 AD7680 设计一个驱动电路，要求供电电压为+5V。输入信

号为骑在 0V 上的，幅度为 0.5V 的信号，信号频率范围为 DC~1kHz。 

解：首先，查找 AD7680 数据手册，得到如下关键信息： 

1）AD7680 是一款 16 位 ADC，只有 6 个管脚，三

个数字控制管脚用于控制 ADC 转换进程和读取数据，

一个输入脚接收外部模拟输入电压。它的输入为单端型，

内含电容组成的采样保持电路。结构如左图。 

2）供电电压为+2.5V~+5.5V，用+5V 供电满足条件。 

3）它的模拟输入电压范围是 0V~VDD。 

4）它的最高转换速率为 100ksps（sample per second，每秒样点数），对最高频率

1kHz 信号采集绰绰有余。 

5）它的输入端内部存在 25pF 的采样电容，以及 25Ω 的开关导通电阻。 

其次，输入信号幅度为 0.5V，而 ADC 能够承载的信号幅度为 2.5V（最小值 0V，最大

值 5V，因此信号应是骑在 2.5V 上，幅度不超过 2.5V）。考虑到裕量，设计建议加载到 ADC

入端的电压最好在 0.5V~4.5V 之间，即将原始信号 0V 静默电压移位到 2.5V，将原始信号

0.5V 幅度放大到 2V。因此，确定电路结构如图 Section125-2，且知： 

�
𝐴𝐷𝐷 = 5V
𝑈𝑂𝑂 = 2.5V
𝐺 = 4

 

http://www.analog.com/cn/products/analog-to-digital-converters/standard-adc/precision-adc-20msps/single-channel-ad-converters/ad7680.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-to-digital-converters/standard-adc/precision-adc-20msps/single-channel-ad-converters/ad7680.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-to-digital-converters/standard-adc/precision-adc-20msps/single-channel-ad-converters/ad7680.html?ADICID=yangebook4
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第三，根据上述要求，确定 R1~R4。 

根据前述的式(5)和式(6)，得： 

𝑘1 =
𝐺 × 𝐴𝐷
𝑈𝑂𝑂

= 8 

𝑘2 =
𝑈𝑂𝑂
𝐴𝐷

+ 𝐺 − 1 = 3.5 

根据式(8)： 

𝑅3 =
(1 + 𝑘2)𝑘1
(1 + 𝑘1)𝑘2

𝑅1 =
4.5 × 8
9 × 3.5

𝑅1 = 1.143𝑅1 

设 R1=1kΩ，则： 

R2=k1 R1=8kΩ（E96 取值 8.06kΩ）， 

R3=1.143 R1=1.143kΩ（E96 取值 1.15kΩ）， 

R4=k2 R3=4kΩ（E96 取值 4.02kΩ）。 

第四，完成输出低通滤波器设计。 

AD7680 的最高采样率为 100kHz，而输入信号频率不超过 1kHz，因此根据 Section124

中式(3)，可知： 

1kHz < 𝑓𝐶 <
𝑓𝐷
2

= 50kHz 

在没有其它已知条件下，我建议将𝑓𝐶选为两者的乘法平均数 7.071kHz，即 

𝑓𝐶 = 1
2𝜋𝑅𝐼𝐷𝑂𝐴𝐿

= 7071Hz，即 RISOCL=22.52μs 

同时，兼顾到采样误差对电阻的要求，查阅 AD7680 数据手册，在最快吐出速率下，

它 具 有 至 少 4 个 周 期 的 采 样 时 间 （ 从 第 21 个 SCLK 到 第 24 个 SCLK ）， 即

TSAM>4/FSCLK=1.6μs。 

考虑到采样过程中，除采样电容 30pF 外，还有前级负载电容 CL，以最为苛刻的要求，

则 Section124 中式(2)写作： 

𝑅𝐷 × (30pF + 𝐶𝐿) ≤
𝑇𝐷𝐴𝑅

0.69314 × (𝐼 + 1)
=

1.6µs
0.69314 × (16 + 1)

= 0.136µs 

设 CL=220nF，解得： 
𝑅𝐷 ≤ 544Ω 

即前级驱动电路输出电阻，加内部开关电阻（数据手册显示为 25Ω），不得超过 544Ω。

可以选择 RISO=100Ω，。这样，即保证了 RISOCL 约为 22μs，又保证了 RISO 远小于 544Ω。当

然，为了降低前级运放的输出压力，也可以考虑适当增加电阻值，同时减小电容值。 

VDD 

R2 

R1 

R3 R4 

uI 

uO1 uA 

CL 

图 Section125-2 AD7680 驱动电路 1 

RISO uO 

http://www.analog.com/cn/products/analog-to-digital-converters/standard-adc/precision-adc-20msps/single-channel-ad-converters/ad7680.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-to-digital-converters/standard-adc/precision-adc-20msps/single-channel-ad-converters/ad7680.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-to-digital-converters/standard-adc/precision-adc-20msps/single-channel-ad-converters/ad7680.html?ADICID=yangebook4
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至此，设计结束。 

移位型：直接耦合同相衰减 

已知输入为基于 0V 变化的信号，要求输出静默电压为 UOZ（一般为 0.5VD），且信号增

益 G 小于 0.5，则电路如图 Section125-3 所示。 

 
读者可自行分析过程，结论如下。确定 R1，有： 

𝑅2 =
𝐺𝐴𝐷
𝑈𝑂𝑂

𝑅1 

(10) 

𝑅5 =
𝐺𝐴𝐷

𝐴𝐷 − 𝐺𝐴𝐷 − 𝑈𝑂𝑂
𝑅1 

(11) 

为达到两个输入端电阻匹配，以减少输入偏置电流带来的影响，一般要求 R4 为： 
𝑅4 = 𝑅1//𝑅2//𝑅5 

(12) 

抗混叠低通滤波器中 RISO 和 CL 的设计与前述相同，不赘述。 

举例 2： 

为 16 位 SAR 型模数转换器 AD7680 设计一个驱动电路，要求供电电压为+5V。输入信

号为骑在 0V 上的，幅度为 16V 的信号，信号频率范围为 DC~1kHz。同时要求整个电路的

静态工作电流小于 100μA。 

解： 

此题与举例 1 最大的区别在于输入信号幅度变为 16V。因其峰峰值为 32V，而 AD7680

的输入信号最大范围是 0~5V，考虑到裕量，可以选择安全输入范围是 0.5V~4.5V，峰峰值

为 4V，因此，信号增益必须是 G=4V/32V=0.125。 

电路的输出静默电压仍为 UOZ=2.5V。 

按说确定了 G 和 UOZ，只要按照式(10)~式(12)，即可完成设计。但是，最后一句话“同

时要求整个电路的静态工作电流小于 100μA 。”可能会难住大家。这句话是什么意思呢？ 

整个电路的静态工作电流，由运放静态电流 IOP，加上流过 R2 的电流 IR2 组成。这就要

求两者之和小于 100μA，如此小的电流，这不是件容易的事情。 

一般来说，在要求两者之和不要超过某个值时，理论分析，无论怎么分配都有道理，

比如 IOP<1μA，IR2<99μA；或者 IOP<80μA，IR2<20μA；但是最好的选择是，给每一个项的要

求是 0.5 倍。这就是说，IOP<50μA，IR2<50μA，然后独立设计。除非出现特殊情况，可以适

当调整。 

VD R2 

R1 

uI 

uO uA 

CL 

图 Section125-3 移位型直接耦合同相放大，G<=0.5 

R5 

R4 

RISO 

http://www.analog.com/cn/products/analog-to-digital-converters/standard-adc/precision-adc-20msps/single-channel-ad-converters/ad7680.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-to-digital-converters/standard-adc/precision-adc-20msps/single-channel-ad-converters/ad7680.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-to-digital-converters/standard-adc/precision-adc-20msps/single-channel-ad-converters/ad7680.html?ADICID=yangebook4
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这与我们在日常生活中的抉择是非常像的。两个县的二氧化碳排放总和不得超过某个

值，怎么分配呢，在没有特殊情况下，最好的选择是二一添作五，一家一半。除非出现特

殊需求，咱们再说。 

首先计算电阻。要求 IR2<50μA。在选择电阻时，我们要求大家先确定 R1，然后依次得

到其它电阻值。此时，流过电阻 R2 的电流为： 

𝐼𝑅2 =
𝐴𝐷

𝑅2 + 𝑅1//𝑅5
=

𝐴𝐷

𝐺𝐴𝐷
𝑈𝑂𝑂

𝑅1 +

𝐺𝐴𝐷
𝐴𝐷 − 𝐺𝐴𝐷 − 𝑈𝑂𝑂

𝑅1 × 𝑅1

𝑅1 + 𝐺𝐴𝐷
𝐴𝐷 − 𝐺𝐴𝐷 − 𝑈𝑂𝑂

𝑅1

 

将𝐴𝐷=5V，𝑈𝑂𝑂=2.5V，𝐺=0.125 代入，得： 

𝐼𝑅2 =
10
𝑅1

 

因此，为了保证𝐼𝑅2<50μA，应取 R1>200kΩ。我建议将 R1 取 E96 系列的 249kΩ。 

然后根据式(10)~(12)得： 

𝑅2 =
𝐺𝐴𝐷
𝑈𝑂𝑂

𝑅1 =
0.125 × 5

2.5
× 249𝑘𝛺 = 62.25kΩ 

取 E96 系列值，R2=61.9kΩ。 

𝑅5 =
𝐺𝐴𝐷

𝐴𝐷 − 𝐺𝐴𝐷 − 𝑈𝑂𝑂
𝑅1 =

0.625
5 − 0.625 − 2.5

× 249kΩ = 83kΩ 

取 E96 系列值，R5=82.5kΩ。 
𝑅4 = 𝑅1//𝑅2//𝑅5 = 30.05kΩ 

取 E96 系列值，R4=30.1kΩ。 

 

其次选择运放。 

选择运放是一件头疼的事情，因为世上运放种类太多了，而且运放的参数也很多。但

是，就像买一辆车一样，挑来挑去，其实你关心的，可能就是几个指标。在本题中，必须

的要求是： 

1）必须能够承受+5V 单一电源工作，静态电流小于 50μA。 

2）必须能够对 1kHz 信号实施处理，对带宽和压摆率有要求。 

随着输入信号频率的上升，由于运放带宽的限制，输出信号幅度会下降。如果要求 1kHz 信号的放大

倍数不小于 0.707 倍。那么简单分析，运放的增益带宽积大于 1kHz 即可。这个要求很宽松，多数运放都

能满足。 

问题是压摆率。输出信号的幅度为 2V（2.5V 到 4.5V），频率为 1kHz，则根据式(Section70-1)，有： 
𝑆𝑅 ≥ 2𝜋𝑈𝑚𝑚𝑚𝑓𝑜𝑢𝑜 = 12560V/s = 0.01256V/µs 

3）在+5V 单电源供电下，能够输出 0.5V~4.5V 的正弦波，对输入输出至轨电压有要求。 

因运放处于跟随器状态，输入电压范围和输出电压范围完全相同，至轨电压均应小于 0.5V。 

本题对噪声、输出失调电压等均无要求。 

根据上述要求，对 ADI 公司生产的全部运放进行筛选，满足功耗要求，且压摆率满足

要求的单运放有：ADA4051-1，OP281，AD8505，OP193，AD8613，AD8603 等。其中，

OP193 不满足输出至轨电压（高电平输出最大 4.4V），OP281 不满足输入至轨电压(0V~4V)。

其余均可实现题目要求。 

ADA4051 增益带宽积 115kHz，压摆率为 0.03V/μs，输入输出均为轨至轨，静态工作电

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/low-input-bias-current-op-amps/ada4051-1.html?ADICID=yangebook4
https://www.analog.com/cn/products/op281.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/low-input-bias-current-op-amps/ad8505.html?ADICID=yangebook4
https://www.analog.com/cn/products/op193.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/general-purpose-op-amps/ad8613.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/low-input-bias-current-op-amps/ad8603.html?ADICID=yangebook4
https://www.analog.com/cn/products/op193.html?ADICID=yangebook4
https://www.analog.com/cn/products/op281.html?ADICID=yangebook4
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流仅为 15μA，完全满足本题要求。另外，它的失调电压仅为 2μV（典型值），属于极小。 

用 Multisim12.0 设计仿真电路如图 Section125-4 所示。将输入信号设为 0V（图中是我

懒得将其改为 0V，直接将 16V 改为 16nV 了，这么小应该没有什么影响），以表示静态。

万用表测得静态电流为 53μA，说明运放的实测电流只有 13μA（因电阻电流为 40μA）。这

是合理的，与分析较为吻合。 

 
将输入信号变为 16V，1kHz 的正弦波，用仿真软件中的示波器观察输入输出波形，结

果如图 Section125-5 所示。其中黄色为输出波形，其坐标刻度在图中右侧，结果显示，正

峰值约为 4.5V，负峰值约为 0.5V，设计基本正确。 

 

移位型：直接耦合反相电路 

已知输入为基于 0V 变化的信号，要求输出静默电压为 UOZ（一般为 0.5VD），反相放大

或者衰减，则电路如图 Section125-4 所示。 

V1
5 V 

VCC

U3

ADA4051-1ARJZ-R2

VCC

R6

30.1kΩ

V3

16nVpk 
1kHz 
0° 

R1

249kΩ

R2

61.9kΩ

R5
82.5kΩ

U1
DC  1e-009Ohm0.053m A

+

-

Filename://S125-3
ADA4051-1
AD8505  AD8603

13

图 Section125-4 举例 2 仿真电路 

图 Section125-5 举例 2 输入输出波形（仿真） 



新概念模拟电路——信号处理电路 

145 

 
按照电阻选择的一般性规则确定 R3，则有： 

𝑅4 = 𝐺𝑅3 
(13) 

其中 G 为反相增益的绝对值。 

此时，运放的正输入端通过 R1 和 R2 分压，产生一个稳定的直流电压，经 R3、R4 放大

后，保证输出静默电位等于 UOZ，因此可以得到对 R1 和 R2 分压的要求，结合运放两个输入

端电阻匹配，得到如下结论： 

𝑅2 =
𝐺𝐴𝐷
𝑈𝑂𝑂

𝑅3 

(14) 
 

𝑅1 =
𝐺𝐴𝐷

(1 + 𝐺)𝐴𝐷 − 𝑈𝑂𝑂
𝑅3 

(15) 

在实际应用中，为了降低电源噪声对信号的影响，通常会在 R1 两端并接一个电容器。

理论上此电容越大，滤波效果越好，同时也导致输出到达稳定的时间越长。 

移位型：交流耦合同相电路 

直接耦合电路的优点是无需电容器介入，可以实现低至 0Hz 的信号放大。但相应的也

带来计算复杂，多级静态动态相互影响，调整较为困难等缺点。而交流耦合电路，优缺点

刚好相反。在不要求直流放大的情况下，更多用户愿意选择交流耦合电路，毕竟不是所有

人都是学霸，前面的计算还是比较累人的。 

当要求电路的输出静默电位为 UOZ，电路的信号增益为 G，如果采用交流耦合方式，

则电路如图 Section125-5a 所示。左图能实现 1 倍以上的放大，而右图能实现 1 倍以下的衰

减。注意以下各个电路图中，不再强调抗混叠滤波，输出端只用一个负载电阻表示，读者

在实际设计中可以参考前述电路，自行设计抗混叠滤波电路。 

此时，设计将变得非常简单。 

先看左图。 

VD R2 

R1 

R3 R4 uI 

uO UA 

CL 

图 Section125-4 移位型直接耦合反相电路 

RISO 
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静态分析。由于 C2 的隔直作用，运放正输入端静默电位只取决于 R1、R2 对 VD 的分压，

此电位等于运放负输入端静默电位。同时，由于 C1 的隔直作用，R3 和 R4 上均不存在静态

电流，因此输出端静默电位就等于运放正输入端静默电位。因此，只要满足下式即可： 

𝑈𝑂𝑂 = 𝑈− = 𝑈𝐴 = 𝐴𝐷
𝑅1

𝑅1 + 𝑅2
 

(16) 

动态分析。输入信号经过 C2 耦合到 uA 处，没有衰减（在通带内可以忽略 C2 的容抗），

此信号经过 R3 和 R4 组成的同相比例器放大（在通带内可以忽略 C1 的容抗），得到输出信号。

因此有： 

𝐺 = 1 +
𝑅4
𝑅3

 

(17) 

如果要兼顾运放两个输入端外部电阻匹配，则有如下要求： 
𝑅1𝑅2
𝑅1 + 𝑅2

= 𝑅4 

(18) 

注意，在兼顾外部电阻匹配时，只考虑静态的运放偏置电流，由于电容 C2 的隔直作用，

偏置电流不会流过 R3，而只流过 R4，因此有式(18)。 

根据式(16)~(18)三个方程，根据电阻选择的一般性规律，确定 R3，可以解出其它电阻： 
𝑅4 = (𝐺 − 1)𝑅3 

(19) 

𝑅2 =
𝐴𝐷
𝑈𝑂𝑂

𝑅4 =
𝐴𝐷
𝑈𝑂𝑂

(𝐺 − 1)𝑅3 

(20) 

𝑅1 =
𝑈𝑂𝑂

𝐴𝐷 − 𝑈𝑂𝑂
𝑅2 =

𝐴𝐷
𝐴𝐷 − 𝑈𝑂𝑂

(𝐺 − 1)𝑅3 

(21) 

剩下的问题就是电容选择了。 

两个电容在此的主要作用都是隔直——高通滤波（C1 不是标准高通），但是它又不能伤

害有用信号。因此，要给出有用信号的最低频率 fmin——对此频率信号，电路增益不得小

于通带增益的 0.707。可以证明，只要保证每个电容产生的下限截止频率都小于 0.643fmin

即可。 

⎩
⎨

⎧
1

2𝜋(𝑅1//𝑅2)𝐶2
≤ 0.643𝑓𝑚𝑖𝑖

1
2𝜋𝑅3𝐶1

≤ 0.643𝑓𝑚𝑖𝑖

 

VD R2 

R5 

R3 R4 

uO uA 

RL 

图 Section125-5a 交流耦合同相电路 

uI 

C1 

C2 R1 

VD R2 

R4 

uI 

uO uA 

RL 

C2 R1 
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(22) 

据此选择电容最小值即可。有了电容最小值，难道是越大越好吗？也不是。选择过大

的电容会带来一些问题：1）整个电路的至稳时间将变得很长。2）体积增大、成本上升。

因此，合适即可。 

再看右图。 

静态分析。由于电容 C1 的隔直作用，参与静态的只有电阻 R1 和 R2 分压，因此有： 

𝑈𝑂𝑂 = 𝑈− = 𝑈𝐴 = 𝐴𝐷
𝑅1

𝑅1 + 𝑅2
 

(23) 

动态分析。运放正输入端信号，经运放的 1 倍放大后形成输出。而运放正输入端信号，

来自于输入信号通过三个电阻的分压——通过 R5，分到 R1 和 R2 的并联上，因此有： 

𝐺 =
𝑅1//𝑅2

𝑅5 + 𝑅1//𝑅2
× 1 

(24) 

根据电阻选择的一般性规律，确定 R1，再根据式(22)~(23)两个方程，可以解出其它电

阻： 

𝑅2 =
𝐴𝐷 − 𝑈𝑂𝑂
𝑈𝑂𝑂

𝑅1 

(25) 

𝑅5 =
1 − 𝐺
𝐺

(𝑅1//𝑅2) 

(26) 

如果要求运放两个输入端外部电阻匹配，则有： 
𝑅4 = 𝑅1//𝑅2 

(27) 

电容最小值的约束条件为： 
1

2𝜋(𝑅5 + 𝑅1//𝑅2)𝐶2
≤ 𝑓𝑚𝑖𝑖 

(28) 
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移位型：交流耦合反相电路 

电路如图 Section125-5b 所示。它可以放大，也可以衰减，信号增益绝对值为 G，输出

静默电压为 UOZ。结论为： 

 
根据根据电阻选择的一般性规律，确定 R3，则： 

𝑅4 = 𝐺𝑅3 
(29) 

𝑅1
𝑅1 + 𝑅2

𝐴𝐷 = 𝑈𝑂𝑂 

𝑅1𝑅2
𝑅1 + 𝑅2

= 𝑅4 

解得： 

𝑅2 =
𝐴𝐷
𝑈𝑂𝑂

𝑅4 =
𝐺𝐴𝐷
𝑈𝑂𝑂

𝑅3 

(30) 

𝑅1 =
𝑈𝑂𝑂

𝐴𝐷 − 𝑈𝑂𝑂
𝑅2 =

𝐺𝐴𝐷
𝐴𝐷 − 𝑈𝑂𝑂

𝑅3 

(31) 

关于电容的选择，有如下约束： 
1

2𝜋𝑅3𝐶1
≤ 𝑓𝑚𝑖𝑖 

(31a) 

传递型：反相电路 

前述 ADC 驱动电路，都是假设输入信号为双极性信号（即有正有负），而输出信号为

单极性信号(0~5V)，以适应多数 ADC 仅能接受正输入电压的情况。这，属于移位型电路，

即将骑在 0V 上的双极性信号，移位到骑在某个直流电压上的单极性信号。 

另有一种情况，驱动电路的输入信号，已经是单极性信号，那么就不再需要移位了。

这种电路称为传递型驱动电路。 

对于交流耦合电路，移位型和传递型没有区别。因此，本节仅讲述直接耦合。特别提

醒，在传递型电路中，我们没有设置输出端的一阶抗混叠滤波，读者可以自己增加。 

反相电路设计要求如下： 

要求输入为基于 VD/2 的信号，输出也为基于 VD/2 的信号，具有增益为-G 的反相放大。

电路结构如图 Section125-6a 所示，设计方法很简单： 

1）根据电阻的一般性选择原则，确定 R3，电阻 R4 计算如下： 
𝑅4 = 𝐺𝑅3 

VD R2 

R1 

R3 R4 

uI 

uO UA 

RL 

图 Section125-5b 交流耦合反相电路 

C1 
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(32a) 

2）根据电阻的一般性选择原则，确定 R2，电阻 R1 计算如下： 
𝑅1 = 𝑅2 

(32b) 

 
3）如果要求更高，期望抵消运放偏置电流带来的静态失调，则可以在选择电阻时要求： 

𝑅1//𝑅2 = 𝑅4//𝑅3 

传递型：同相放大电路 

要求输入为基于 UIZ =VD/2 的信号，输出为基于 UOZ=VD/2 的信号，当输入有变化量时，

输出具有增益为 G 的同相变化量，即信号增益为 G。电路结构如图 Section125-6b 所示。 

  
该电路的工作原理如下： 

1）静态时，输入信号没有变化量，则运放正输入端为 0.5VD，要求电路正常工作，则

运放的负输入端电位必须等于 0.5VD。将图中 VD、R2、R3 实施戴维宁等效，画出静态等效

电路如图 Section125-6c 所示，其中，k=R3/(R2+ R3)。可以看出，当输出确定为 0.5VD，而负

输入端也为 0.5VD，则 k 只能等于 0.5，这就像一个跷跷板，

中间是 0.5VD，右端是 0.5VD，则左端必须是 0.5VD。因此

可得：R2= R3。 

2）动态时，将电压不变点接地，则电阻 R2 和 R3 视为

并联，其动态等效如图 Section125-6c 所示。有： 

𝐺 = 1 +
𝑅4

𝑅2//𝑅3
 

 

由于 R2= R3，则有： 

VD R2 

R1 

R3 R4 

Ui 

Uo UA 

RL 

图 Section125-6a 传递型反相放大电路 

VD/2 

VD/2 

VD 

R1 

R3 

R4 

uI uO 

uIN- 

RL 

图 Section125-6b 传递型同相放大电路 

UIZ 

UOZ 
 R2 

VD 

R2//R3 

R4 

0.5VD 

uIN- 

图 Section125-6c 静态等效电路 

kVD 
 

0.5VD 

R2//R3 

R4 
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ui 

图 Section125-6d 动态等效电路 
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矩形
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𝑅2//𝑅3 = 0.5𝑅2 = 0.5𝑅3 =
𝑅4

𝐺 − 1
 

因此，设计该电路方法如下： 

1）根据选择电阻的一般性规则，选择 R4； 

2）根据下式计算电阻 R2、R3； 

𝑅2 = 𝑅3 =
2𝑅4
𝐺 − 1

 

(32c) 

3）根据下式计算电阻 R1； 
𝑅1 = 𝑅2//𝑅3//𝑅4 

(32d) 

注意，式(32d)并不是必须的。从上述电路分析可以看出，由于运放的虚断，电阻 R1 并

没有在分析中起到什么作用。它可以被短接为 0。之所以使用式(32d)确定电阻 R1，也是为

了在理论上抵消运放偏置电流带来的影响。 

举例 3： 

设计一个传递型 ADC 驱动电路，输入为基于 2.5V 的幅度为 1V 的正弦波，输出为基于

2.5V 的幅度为 2V 的正弦波。 

解：可知 G=2，确定 R4=500，根据式 (32c)、 (32d)计算得：R2=1000，R3=1000，

R1=250，仿真电路和仿真波形如图 Section125-6e。 

 

传递型：同相跟随器和衰竭器 

上述电路改造后可以实现 1 倍放大，即跟随器形式，如图 Section125-6f。其中，多数

情况下，电阻 R1 和 R4 都不是必须的，可以为 0Ω。 

T
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图 Section125-6e 传递型同相放大仿真电路及结果 
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图 Section125-6f 传递型跟随器 
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传递型电路实现的衰减器如图 Section125-6g。基本要求是，输入为基于 UIZ =0.5VD 的

信号，输出为基于 UOZ=0.5VD 的信号，当输入有变化量时，输出具有增益为 G 的同相变化

量，即信号增益为 G，且 G 小于 1。 

其基本思想是，在静态电位上，VD 通过两个电阻 R2 和 R5 的分压，得到一个 0.5VD 的

戴维宁等效电压源，与输入信号本身具备的 0.5VD 静态电位配合，以保证 UA 的静态电位仍

为 0.5VD。在动态上，R2 和 R5 的并联，与 R1 配合，将输入信号幅度实施衰竭。因此，有如

下关系成立： 
𝑅2 = 𝑅5 

𝐺 =
𝑅2//𝑅5

𝑅1 + 𝑅2//𝑅5
=

𝑅2
2𝑅1 + 𝑅2

 

2𝑅1𝐺 + 𝑅2𝐺 = 𝑅2 
𝑅2(1 − 𝐺) = 2𝑅1𝐺 

 

 
因此，设计此电路方法如下： 

1）根据电阻选择的一般性规则，选择合适的 R1； 

2）根据下式求解 R2 和 R5； 

𝑅2 = 𝑅5 =
2𝑅1𝐺

(1 − 𝐺)
 

(32e) 

3）对电阻 R4，可以采用下式计算： 
𝑅4 = 𝑅2//𝑅5//𝑅1 

(32f) 

和式(32d)一样，R4 也不是必须的，在两种情况下需要：第一种，所用运放具有输入端

保护，比如 OPA277，此类运放用作跟随器时，必须用电阻实现反馈。第二种，对偏置电流

产生的输出失调电压极为敏感，希望消除它。 

举例 4： 

要求设计一个 ADC 驱动电路，输入电阻大于 4kΩ，输入信号为基于 2.5V 的幅度 8V 正

弦波，要求输出为基于 2.5V 的幅度 2V 正弦波。 

解：首先，这个电路的基线电压是 2.5V，最好用 5V 供电。 

其次，从题目要求可知 G=0.25，可采用传递型衰竭电路。由于要求输入电阻大于 4kΩ，

可选择电阻 R1=4kΩ。据式(32e)： 

𝑅2 = 𝑅5 =
2𝑅1𝐺

(1 − 𝐺)
=

2 × 4kΩ × 0.25
1 − 0.25

= 2.667kΩ 

据式(32f)，得 R4=1000，仿真电路如图 Section125-6h。 

VD 

R1 

R5 

R4 

Ui 

Uo UA 

RL 

图 Section125-6g 传递型同相衰减电路 

VD/2 

VD/2 

R2 
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举例 5： 

为 12 位 PL（Pipe Lined，流水线）型模数转换器 ADS807 设计一个驱动电路，要求供

电电压为+5V。输入信号为骑在 0V 上的，幅度为 0.2V 的单端信号，信号频率范围为

1kHz~10MHz。 

解： 

首先要对 ADS807 做初步了解。查阅数据手册，得到以下关键信息。 

1）最高采样率为 53Msps(sample per second)。 

2）5V 供电，两个全差分输入端，每个输入端在 2Vpp 模式下，能够接受的输入电压范

围是 2V~3V。ADS807 的简化结构如图 Section125-7。 

3）ADS807 内部向外提供了一个 2.5V 共模电压输出 CM 端。可以给单电源驱动电路提

供静默电位。 

其次，确定电路结构。根据以上信息，基本确定驱动电路的结构如下： 

1）必须将单端输入信号转变成两个互为相反的差分信号，且每路信号都骑在 2.5V 上，

幅度为 0.4V，这可以保证每路信号的变化范围在 2.1V~2.9V 之间，与 ADC 的输入范围有

0.1V 的裕量。因此，采用一路同相放大器，将幅度为 0.2V 的输入信号放大到 0.4V，且输出

静默电位为 2.5V，同相增益为 2。采用一路反相放大器，将幅度为 0.2V 的输入信号放大到

0.4V，且输出静默电位为 2.5V，反相增益绝对值也为 2。 

2）为了保证每路信号静默电位都是 2.5V，利用交流耦合驱动电路较好。 

 
先设计反相放大电路： 

来自于图 Section125-6，为了保证两路信号具有完全相同的输出静默电位，利用

T

VF1

VF2

VF3
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图 Section125-6h 举例 4 电路，传递型同相衰减仿真电路及结果 

图 Section125-7 ADS807 简化结构 
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ADS807 提供的 2.5V 电压 CM 端，将电路改造成图 Section125-8，图中增加了抗混叠滤波

环节。为了避免和同相电路的符号重复，本电路重新对元器件进行了标号。 

 
再设计同相放大电路结构： 

电路来自于图 Section125-5，为了保证两路信号具有完全相同的输出静默电位，利用

ADS807 提供的 2.5V 电压 CM 端，将电路改造成图 Section125-9，图中增加了抗混叠滤波

环节。图中 R5 和 C2 组成了交流阻容耦合。 

 
第三，整理计算，形成最终电路。 

我们先给出最终电路，如图 Section125-10，然后慢慢分析设计过程。 

 
1）电路只使用一个电容 C1，就完成了输入信号到两个放大电路的交流耦合。图中，在

不考虑运放偏置电流情况下，R5 上没有静态电流，这导致运放 A 的正输入端为 2.5V，由于

虚短，同时，R1 上也没有静态电流（一边是电容 C1 隔直，一边是运放 B 的正输入端高阻）

则 uA 点的静默电位也是 2.5V，这导致运放 A 和 B 的输出静默电位都是 2.5V。当输入信号

加载后，电容 C1 足够大，其两端电压不变，靠电阻 R1 的吸纳电流，uA 点会在 2.5V 基础上，

VD R2 

R1 

R3 R4 

uI 

uO UA 

RL 

图 Section125-6 交流耦合反相电路 

C1 

VD 

R1 R2 

uI 

uO1 

CM=2.5V 
RISO1 

图 Section125-8 用 CM 端提供 2.5V 反相 

C1 

A1 

CL1 

VD R2 

R3 R4 

uO uA 

RL 

图 Section125-5 交流耦合同相电路 

uI 

C1 

C2 R1 
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图 Section125-9 用 CM 提供 2.5V 同相 
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图 Section125-10 ADS807 驱动电路 
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出现与电容 C1 左侧幅度完全相同的正弦波。这就实现了交流阻容(R1C1)耦合。此后，uA 一

方面通过运放 A 实现反相放大，另一方面通过运放 B 实现同相放大。 

2）在输入端有一个 RS，而且多了一个电阻 RMATCH，这叫匹配电阻。 

插话：匹配电阻简介 

前级信号源到达后级输入端，总是需要 PCB 走线，或者实体的传输线，也必然存在传

输距离。信号频率越高，其波长越短，如下表所示。当传输距离太长，以至于接近于信号

波长的 1/4，回波反射就会影响到源波形。在高频信号链路中，为了减少回波反射对信号的

影响，通常要求全程阻抗匹配，即：前级输出阻抗=传输线特征阻抗=后级输入阻抗。 

多数高频链路中，传输距离一般在几厘米到几十厘米。因此 100MHz 级别的信号链路，

就必须考虑阻抗匹配。本题要求上限为 10MHz，介于可考虑边缘。 

频率 1MHz 10MHz 100MHz 1GHz 10GHz 

波长 300m 30m 3m 0.3m 3cm 

1/4 波长 75m 7.5m 0.75m 7.5cm 0.75cm 

常见的传输线有 4 种：特征阻抗为 50Ω 的同轴电缆，特征阻抗为 75Ω 的电视电缆，

特征阻抗为 100Ω 的双绞线，以及特征阻抗随布线有关的 PCB 走线。特别注意，实体传输

线的特征阻抗，与线的长度无关。选用不同的线，其特征阻抗就确定了。 

因此，只要知道了传输线特征阻抗，就可以在电路中通过设计，来实现阻抗匹配： 

 让前级输出电阻等于传输线特征阻抗。这很容易，比如前级放大器原来的输出阻

抗为低阻 0Ω，就给它串联一个 50Ω 实体电阻。如图 Section125-11。 

 让后级电路的输入阻抗等于传输线特征阻抗。这也容易，比如图 Section125-11 中，

输入端原本是一个 OPA842 组成的高阻同相比例器，那就给它对地接一个 50Ω 实

体电阻。图 Section125-10 中，原输入电阻等于 R1，210Ω，那就给它对地接一个

64.9Ω 的匹配电阻，使得两者的并联约等于 50Ω。 

图 Section125-11 中，前级输出提供给一个 SMA 铜座，后级输入也是一个 SMA 铜座，

中间靠一个特征阻抗为 50Ω 的同轴电缆传输。这样连接后，源信号只有一半到达后级输入

端。在电路图上，传输线并不体现出来，就形成了如图 Section125-10 中只有两个电阻 RS

和 RMATCH 的样子。 

 
3）运放选择。 

图 Section125-10 中，选用的运放是 OPA2691。这是一款电流反馈型双运放，内部含

SMA SMA 50Ω 

Us 

300Ω 62Ω 

51Ω 
50Ω 

OPA842 

印刷电路板 50Ω 同轴电缆线 印刷电路板 

SMA 座 
SMA 头 50Ω 电阻 

50Ω 同轴电缆线 

50Ω 电阻 

图 Section125-11 高频链路中的阻抗匹配，下图是实物图 
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有两个完全相同的运放。关于电流反馈型运放，请参阅本书 Section67 中举例 2。 

对 10MHz 的输入信号实施 2 倍放大，无论同相还是反相，很多运放都可以实现。在此

不一一分析，OPA2691 仅是一种选择。 

4）放大器设计。 

电流反馈型运放实现放大电路，对外部电阻选择有严格要求，需要按照该运放的数据

手册严格执行。在 OPA2691 的数据手册中，有下图，可以帮助用户选择反馈电阻。它的横

轴是 Noise Gain，纵轴则是不同供电电压下的反馈电阻值。 

图中 Noise Gain，指噪声增益。所谓的噪声增益，是指无论电路结构是反相比例，还

是同相比例，都将其视为同相比例，计算得到的增益，就是噪声增益。对同相比例器，就

是该比例器的增益，对反相比例器，则是反相增益的绝对值+1。图 Section125-10 中，运放

A 是反相比例器，其增益为-2，则其噪声增益为 3。运放 B 是同相比例器，其增益为 2，则

其噪声增益是 2。 

知道了电路的噪声增益，就可以在下图中找到反馈电阻的建议值，如图中红色圆点。

可知，对运放 A，其反馈电阻约为 420Ω，取 422Ω。而对运放 B，其反馈电阻约为 460Ω，

取 453Ω。然后，按照实际增益大小，选择合适的增益电阻即可。 

 
5）抗混叠滤波器设计。 

题目要求信号频率范围是 1kHz~10MHz，是暗指-3dB 带宽。因此，抗混叠滤波器的上

限截止频率应稍大于 10MHz 即可。ADS807 数据手册建议，隔离电阻不要大于 100Ω，可

以选为 49.9Ω，按照 10MHz 计算，有： 

𝐶𝐿 <
1

2𝜋𝑅𝐼𝐷𝑂𝑓𝐶
=

1
6.28 × 49.9 × 10 × 106

= 319pF 

取 CL=220pF，则有： 

𝑓𝐶 =
1

2𝜋𝑅𝐼𝐷𝑂𝐶𝐿
=

1
6.28 × 49.9 × 220 × 10−12

= 14.5MHz 

此频率较为合适。 

6）交流耦合电容的选择。 

图中 C1 实现交流耦合，它和三个电阻共同形成下限截止频率，请参阅本书 Section48。 

图 Section125-12 OPA2691 数据手册中的电阻选择建议 

2 3 
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𝑓𝐿 =
1

2𝜋(𝑅𝐷//𝑅𝑅𝐴𝑇𝐴𝐶 + 𝑅1)𝐶1
 

因此，要保证𝑓𝐿 < 1kHz，则： 

𝐶1 >
1

2𝜋(𝑅𝐷//𝑅𝑅𝐴𝑇𝐴𝐶 + 𝑅1)𝑓𝐿
=

1
6.28 × (28.24 + 210) × 1000

= 0.668µF 

取 C1=1μF，则有： 

𝑓𝐿 =
1

2𝜋(𝑅𝐷//𝑅𝑅𝐴𝑇𝐴𝐶 + 𝑅1)𝐶1
= 668Hz 

将图 Section125-10 电路用 TINA-TI 进行仿真，得到输入输出波形如图 Section125-13。

频率特性如图 Section125-14。其中，VF1 为输入波形，0.4V 幅度，在进入放大器前经过阻

抗匹配，已经衰减到 0.2V。VF2 和 VF3 是两路输出波形，都骑在 2.5V 上，幅度大约为

0.35V，这是因为 10MHz 信号在 14.5MHz 低通滤波器中已经出现了衰减。而 VF4 是两者的

减法。 
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图 Section125-13 以 OPA2691 为核心的 ADS807 驱动电路 10MHz 波形 
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ADC 的输入端，为什么要增加电容 

图 Section125-15 是 CIRRUS LOGIC 公司生产的 24 位音频 ADC，CS5368 的典型驱动电

路。请注意，在 ADC 的差分输入端 AIN1+和 AIN1-之间，有一个 2700pF 的电容 C101。这个

电容，在电路中起到什么作用呢？有人说，这是低通滤波器电容，作用是滤波。其实，不

是那么简单。 

 
很多 ADC 内部，没有隔离驱动器，从输入端进去就是开关控制的采样电容，如图

Section125-16 所示。该电容不断在采样、保持两种状态间来回切换：当开关接通外部输入

信号时，电容被充电，外部信号被采样到采样电容上。当开关与外部输入信号断开，电容

上保持着刚才的采样电压，用于 ADC 实施转换。请注意，在采样刚一开始的瞬间，电容电

压与外部输入信号电压一定不相同（如果相同，则属偶然），则电容一定会被立即充电，充

电的快慢，取决于充电网络的时间常数——采样电容值乘以充电回路电阻。显然，回路电

阻就是开关的导通电阻，它非常小，也就是几 Ω，面对几十 pF 的电容，其时间常数约为几

十 ps。因此，提供前级输入信号的运放，必须吐出足够陡峭的快速充电电流。 

绝大多数运放，无法在瞬间提供如此陡峭的电流输出。因此，可以考虑在 ADC 的输入

端对地接一个电容 CI，如图 Section125-17 所示。此时，CI 一直跟踪着输入信号的变化，且

内部保有大量的电荷。当开关突然切换到采样状态时，给采样电容充电的电荷，主要来自

于输入端电容 CI，而运放只需要提供微弱的电流。这样，一切就 OK 了。 

 
但是，这只是美丽的幻想。一旦这样连接，多数运放都会出现不稳定甚至自激振荡。

在电容前端增加一个隔离电阻 RISO，可以解决此问题，如图 Section125-18。具体原因，参

图 Section125-15 音频 24 位 ADC-CS5368 的典型驱动电路 

ADC 内部 

采样电容 30pF 

图 Section125-16 运放输出直接接入 ADC 

陡峭的电流需求 
我满足不了 

ADC 内部 

采样电容 30pF 

图 Section125-17 运放输出并接对地电容接入 ADC 

陡峭的电流需求 

库电容 2.2nF 

大部分 

小部分 

能满足了，

但我要振荡 

CI 
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见本书 Section75。 

 

驱动 ADC 入端电容的典型电路 

图 Section125-18 已经能够实现含输入端电容的 ADC 驱动，在精度要求不高的场合已

经足够。但是，可以看出，在采样阶段隔离电阻 RISO 上流过小部分电流，也就会产生一定

的压降。使得采样电压值略小于运放的输出电压。这不好。 

图 Section125-19~20 电路是驱动含输入端电容 ADC 的典型电路，在高精度 ADC 中应

用极为广泛。 

 

 

典型电路工作原理 

以图 Section125-19 为例讲述原理。 

此电路利用隔离电阻实现了对大电容 CI 的驱动，思路与 Section75 完全相同。它与图

Section125-18 的区别在于，第一，反馈信号取自电阻 RISO 右侧，即真正的输出端。这使得

ADC 的入端电压 u2，在负反馈有效的情况下，为准确的 uIN，这克服了采样阶段 CI 电压略

小于 uIN 的问题。或者说，将隔离电阻置于反馈环内后，采样阶段隔离电阻上仍有小部分电

ADC 内部 

采样电容 30pF 

陡峭的电流需求 

库电容 2.2nF 

大部分 

小部分 RISO 

CI 

这下好了 RISO 一般为 20~500Ω 
CI 一般为内部采样电

容的 10 倍~100 倍 

也具有抗混叠作用 

图 Section125-18 正确且简单的 ADC 驱动电路 

ADC 内部 

陡峭的电流需求 RISO 

大部分 
CI 

采样电容 30pF 

库电容 2.2nF 

Section125-19 典型的 1 倍 ADC 驱动电路 

CF 

470pF 

RF 

1000Ω 

uIN u1 u2 

ADC 内部 

陡峭的电流需求 RISO 

大部分 
CI 

采样电容 30pF 

库电容 2.2nF 

 Section125-20 典型的 2 倍 ADC 驱动电路 

CF 

470pF 

RF 

1000Ω 

uIN 

RG 

1000Ω 
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流，但负反馈一定会使 u1> u2，而 u2 等于 uIN。，再或者说，将反馈信号取自电阻 RISO 右侧，

将使得 CI 头顶处的输出电阻大幅度下降。 

但是如果只做这个改变，没有电容 CF 的介入，此电路仍存在不稳定问题。回顾

Section75 内容我们发现，单纯这样的改动，其实就是一个运放直接驱动大电容电路，只是

运放输出电阻变为 rO+RISO，它仍是一个一阶低通网络，只是时间常数变得更大了，一般来

说这更容易引起不稳定问题。 

第二点改动至关重要，就是增加了反馈电容 CF。这相当于在反馈环中引入了一个高通

网络，抵消了部分低通引起的滞后相移，进而增强了系统稳定性。具体表现可以在传函推

导中体现。 

典型电路传函推导 

以图 Section125-21 为例推导其传函。 

 
利用虚短、虚断，在运放负输入端列出电流方程： 

𝑈𝐼
𝑅1

=
𝑈𝑂 − 𝑈𝐼
𝑅2

+
𝑈𝑂𝐷 − 𝑈𝐼

1
𝑆𝐶

 

(33) 

根据式(33)，化简得： 
𝑅2𝑈𝐼 = 𝑅1𝑈𝑂 − 𝑅1𝑈𝐼 + 𝑆𝐶𝑅1𝑅2𝑈𝑂𝐷 − 𝑆𝐶𝑅1𝑅2𝑈𝐼 

𝑈𝑂𝐷 =
𝑈𝐼(𝑅2 + 𝑅1 + 𝑆𝐶𝑅1𝑅2) − 𝑈𝑂𝑅1

𝑆𝐶𝑅1𝑅2
 

(33a) 

在图中 uO 点列出电流方程： 
𝑈𝑂𝐷 − 𝑈𝑂

𝑅3
=
𝑈𝑂 − 𝑈𝐼
𝑅2

+
𝑈𝑂
1
𝑆𝐶𝐿

 

(34) 

化简得： 
𝑅2𝑈𝑂𝐷 − 𝑅2𝑈𝑂 = 𝑅3𝑈𝑂 − 𝑅3𝑈𝐼 + 𝑆𝐶𝐿𝑅2𝑅3𝑈𝑂 

(34a) 

将式(33a)代入式(34a)，得： 
𝑈𝐼(𝑅2 + 𝑅1 + 𝑆𝐶𝑅1𝑅2) − 𝑈𝑂𝑅1

𝑆𝐶𝑅1
= 𝑈𝑂(𝑅2 + 𝑅3 + 𝑆𝐶𝐿𝑅2𝑅3) − 𝑅3𝑈𝐼 

化简得： 

R2 R1 

R3 

C 

CL 

uO 

uI 

uOS 

图 Section125-21 典型的 n 倍 ADC 驱动电路 

uI 
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𝑈𝐼(𝑅2 + 𝑅1 + 𝑆𝐶𝑅1𝑅2) − 𝑈𝑂𝑅1 = 𝑈𝑂(𝑆𝐶𝑅1𝑅2 + 𝑆𝐶𝑅1𝑅3 + 𝑆2𝐶𝐿𝐶𝑅1𝑅2𝑅3) − 𝑆𝐶𝑅1𝑅3𝑈𝐼 
𝑈𝑂(𝑆𝐶𝑅1𝑅2 + 𝑆𝐶𝑅1𝑅3 + 𝑆2𝐶𝐿𝐶𝑅1𝑅2𝑅3 + 𝑅1) = 𝑈𝐼(𝑅2 + 𝑅1 + 𝑆𝐶𝑅1𝑅2 + 𝑆𝐶𝑅1𝑅3) 

𝐴(𝑆) =
𝑈𝑂
𝑈𝐼

=
𝑅2 + 𝑅1 + 𝑆𝐶𝑅1𝑅2 + 𝑆𝐶𝑅1𝑅3

𝑆𝐶𝑅1𝑅2 + 𝑆𝐶𝑅1𝑅3 + 𝑆2𝐶𝐿𝐶𝑅1𝑅2𝑅3 + 𝑅1

=
𝑅2 + 𝑅1
𝑅1

×
1 + 𝑆𝐶(𝑅2 + 𝑅3) 𝑅1

𝑅2 + 𝑅1
1 + 𝑆𝐶(𝑅2 + 𝑅3) + 𝑆2𝐶𝐿𝐶𝑅2𝑅3

 

(35) 

将传函写成频域表达式： 

�̇�(𝑗𝜔) =
𝑅2 + 𝑅1
𝑅1

×
1 + 𝑗𝜔𝐶(𝑅2 + 𝑅3) 𝑅1

𝑅2 + 𝑅1
1 + 𝑗𝜔𝐶(𝑅2 + 𝑅3) + (𝑗𝜔)2𝐶𝐿𝐶𝑅2𝑅3

= 𝐴𝑚 ×
1 + 𝑗𝜔𝐶(𝑅2 + 𝑅3) 1

𝐴𝑚
1 + 𝑗𝜔𝐶(𝑅2 + 𝑅3) + (𝑗𝜔)2𝐶𝐿𝐶𝑅2𝑅3

= 𝐴𝑚 ×
1 + 𝑗 𝜔𝜔0

𝐶(𝑅2 + 𝑅3) 1
�𝐶𝐿𝐶𝑅2𝑅3

1
𝐴𝑚

1 + 𝑗 𝜔𝜔0
𝐶(𝑅2 + 𝑅3) 1

�𝐶𝐿𝐶𝑅2𝑅3
+ (𝑗 𝜔𝜔0

)2

= 𝐴𝑚 ×
1 + 𝑗 𝜔𝜔0

√𝐶(𝑅2 + 𝑅3)
�𝐶𝐿𝑅2𝑅3

1
𝐴𝑚

1 + 𝑗 𝜔𝜔0

√𝐶(𝑅2 + 𝑅3)
�𝐶𝐿𝑅2𝑅3

+ (𝑗 𝜔𝜔0
)2

= 𝐴𝑚 ×
1 + 𝑗 𝜔𝜔0

1
𝑄𝐴𝑚

1 + 𝑗 𝜔𝜔0

1
𝑄 + (𝑗 𝜔𝜔0

)2
 

(35a) 

其中： 

𝐴𝑚 =
𝑅2 + 𝑅1
𝑅1

 

(36) 

𝜔0 =
1

�𝐶𝐿𝐶𝑅2𝑅3
;        𝑓0 =

1
2𝜋�𝐶𝐿𝐶𝑅2𝑅3

 

(37) 

𝑄 =
�𝐶𝐿𝑅2𝑅3

√𝐶(𝑅2 + 𝑅3)
= �𝐶𝐿

𝐶
×
�𝑅2𝑅3
𝑅2 + 𝑅3

 

(38) 

从式(35a)可看出，电路的增益大致呈现低通、高不通的特性：当𝜔=0 时，增益为𝐴𝑚，

当𝜔为无穷大时，增益为 0，但是在中间频率段，此表达式呈现出比较复杂的规律。有两

种情况必须分清，第一种类似于贝塞尔滤波器，增益随着频率的增加单调下降。第二种类

似于切比雪夫滤波器，增益随着频率的上升，出现先增后减，最终持续下降，即存在增益

峰值。我们必须找出这个规律：即在𝐴𝑚给定的情况下，Q 怎样取值会产生增益峰值。 

列出增益随频率变化的表达式： 

��̇�(𝑗𝜔)� = �𝐴𝑚 ×
1 + 𝑗 𝜔𝜔0

1
𝑄𝐴𝑚

1 + 𝑗 𝜔𝜔0

1
𝑄 + (𝑗 𝜔𝜔0

)2
� 

设 Ω= 𝜔
𝜔0

，则有： 
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��̇�(𝑗𝜔)� = 𝑦(Ω) = �𝐴𝑚 ×
1 + 𝑗Ω 1

𝑄𝐴𝑚
1 + 𝑗Ω 1

𝑄 + (𝑗Ω)2
� = 𝐴𝑚 ×

�1 + ( Ω
𝑄𝐴𝑚

)2

�(1 − Ω2)2 + (Ω𝑄)2
 

以Ω2为自变量 x，研究增益的模是否出现极值，只需要研究𝑚(𝑥)是否出现极值即可。 

𝑚(𝑥) =
1 + ( Ω

𝑄𝐴𝑚
)2

(1 − Ω2)2 + (Ω𝑄)2
=

1 + 𝑥
𝑄2𝐴𝑚2

(1 − 𝑥)2 + 𝑥
𝑄2

=

𝑄2𝐴𝑚2 + 𝑥
𝑄2𝐴𝑚2

1 + ( 1
𝑄2 − 2)𝑥 + 𝑥2

=
1

𝑄2𝐴𝑚2
𝑄2𝐴𝑚2 + 𝑥

1 + ( 1
𝑄2 − 2)𝑥 + 𝑥2

 

极值点出现在： 

𝑑𝑚(𝑥)
𝑑x

=
1

𝑄2𝐴𝑚2
×

1 + ( 1
𝑄2 − 2)𝑥 + 𝑥2 − (𝑄2𝐴𝑚2 + 𝑥)( 1

𝑄2 − 2 + 2𝑥)

(1 + ( 1
𝑄2 − 2)𝑥 + 𝑥2)2

= 0 

即 

1 + (
1
𝑄2

− 2)𝑥 + 𝑥2 − (𝑄2𝐴𝑚2 + 𝑥)(
1
𝑄2

− 2 + 2𝑥)

= 1 + (
1
𝑄2

− 2)𝑥 + 𝑥2 − 𝑄2𝐴𝑚2
1
𝑄2

+ 2𝑄2𝐴𝑚2 − 2𝑄2𝐴𝑚2 𝑥 − (
1
𝑄2

− 2)𝑥 − 2𝑥2

= 1 − 𝐴𝑚2 + 2𝑄2𝐴𝑚2 − 2𝑄2𝐴𝑚2 𝑥 − 𝑥2 = 0 

即： 
𝑥2 + 2𝑄2𝐴𝑚2 𝑥 − (1 − 𝐴𝑚2 + 2𝑄2𝐴𝑚2 ) = 0 

𝑥 =
−2𝑄2𝐴𝑚2 ± �4𝑄4𝐴𝑚4 + 4(1 − 𝐴𝑚2 + 2𝑄2𝐴𝑚2 )

2
 

为保证 x 解为正值，上式必须保证： 
4(1 − 𝐴𝑚2 + 2𝑄2𝐴𝑚2 ) ≥ 0 

1 − 𝐴𝑚2 + 2𝑄2𝐴𝑚2 ≥ 0 

解得： 

𝑄 ≥ �
𝐴𝑚2 − 1

2𝐴𝑚2
= �0.5 −

1
2𝐴𝑚2

=
�𝐴𝑚2 − 1
√2𝐴𝑚

= 𝑄𝐵 

为临界有解。 

这说明，当𝑄 < 𝑄𝐵，增益不存在峰值（类似于贝塞尔滤波器），当𝑄 > 𝑄𝐵，增益存在

峰值（类似于切比雪夫滤波器），𝑄越大，峰值位置越靠近特征频率。当𝑄 = 𝑄𝐵，增益峰值

出现在 0Hz 处，为最大平坦情况（类似于巴特沃斯滤波器）。 

特别的，当 Am=1，即 R1=∞，电路主体变为跟随器时，解得𝑄𝐵=0，这说明此时任何 Q

值都会引起增益存在峰值。 

这个电路的基本结构是一个同相比例器。利用这个电路的基本思想，还可以形成反相

比例器型的 ADC 驱动典型电路，如图 Section125-22 所示。 

其传函推导过程如下： 
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对 uO 点列出电流方程： 

𝑢𝑂𝐷 − 𝑢𝑂
𝑅3

=
𝑢𝑂
𝑅2

+ 𝑆𝐶𝐿𝑢𝑂 

可得： 

𝑢𝑂𝐷 =
𝑢𝑂
𝑅2

𝑅3 + 𝑆𝐶𝐿𝑅3𝑢𝑂 + 𝑢𝑂 

对运放负输入端列出电流方程，并将上式结论代入： 
𝑢𝐼
𝑅1

= −
𝑢𝑂
𝑅2

− 𝑆𝐶𝑢𝑂𝐷 = −
𝑢𝑂
𝑅2

− 𝑆𝐶(
𝑢𝑂
𝑅2

𝑅3 + 𝑆𝐶𝐿𝑅3𝑢𝑂 + 𝑢𝑂)

= −
𝑢𝑂
𝑅2

− 𝑆𝐶
𝑢𝑂
𝑅2

𝑅3 − 𝑆𝐶𝑆𝐶𝐿𝑅3𝑢𝑂 − 𝑆𝐶𝑢𝑂

= −𝑢𝑂(
1
𝑅2

+ 𝑆𝐶
𝑅2 + 𝑅3
𝑅2

+ 𝑆2𝐶𝐶𝐿𝑅3) 

可得： 

𝐴 =
𝑢𝑂
𝑢𝐼

= −
𝑅2
𝑅1

(
1

1 + 𝑆𝐶(𝑅2 + 𝑅3) + 𝑆2𝐶𝐶𝐿𝑅2𝑅3
) 

(40) 

将其写成频域表达式，为： 

�̇�(𝑗𝜔) = −
𝑅2
𝑅1

×
1

1 + 𝑗𝜔𝐶(𝑅2 + 𝑅3) + (𝑗𝜔)2𝐶𝐿𝐶𝑅2𝑅3
= 𝐴𝑚 ×

1
1 + 𝑗𝜔𝐶(𝑅2 + 𝑅3) + (𝑗𝜔)2𝐶𝐿𝐶𝑅2𝑅3

= 𝐴𝑚 ×
1

1 + 𝑗 𝜔𝜔0
𝐶(𝑅2 + 𝑅3) 1

�𝐶𝐿𝐶𝑅2𝑅3
+ (𝑗 𝜔𝜔0

)2

= 𝐴𝑚 ×
1

1 + 𝑗 𝜔𝜔0

√𝐶(𝑅2 + 𝑅3)
�𝐶𝐿𝑅2𝑅3

+ (𝑗 𝜔𝜔0
)2

= 𝐴𝑚 ×
1

1 + 𝑗 𝜔𝜔0

1
𝑄 + (𝑗 𝜔𝜔0

)2
 

(40a) 

挺奇妙的，它不同于同相结构，而是一个标准低通滤波器，其中： 

𝐴𝑚 = −
𝑅2
𝑅1

 

(41) 

𝜔0 =
1

�𝐶𝐿𝐶𝑅2𝑅3
;        𝑓0 =

1
2𝜋�𝐶𝐿𝐶𝑅2𝑅3

 

(42) 

R2 

R1 

R3 

C 

CL 

uO 

uI 

uOS 

图 Section125-22 典型的-n 倍 ADC 驱动电路 
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𝑄 =
�𝐶𝐿𝑅2𝑅3

√𝐶(𝑅2 + 𝑅3)
= �𝐶𝐿

𝐶
×
�𝑅2𝑅3
𝑅2 + 𝑅3

 

(43) 

特征频率与品质因数的表达式，与同相结构完全相同。 

举例 6 

对图 Section125-23 电路，求关键指标，并做分析。 

解：这是 24 位 ADC，ADS1298 数据手册中的一个电路。以 5V 直流电压为根源，通过

基准电压芯片 REF5025，给出 2.5V 基准电压，然后经过 OPA211 组成的电路，在图中 To 

VREFP Pin 处，形成 2.5V 超低噪声基准电压。 

很显然，OPA211 组成电路为一个 ADC 驱动典型电路，其中 R1 为无穷大，则根据式

(35a)得到其输出随频率变化的表达式为： 

�̇�(𝑗𝜔) =
𝑅2 + 𝑅1
𝑅1

×
1 + 𝑗𝜔𝐶(𝑅2 + 𝑅3) 𝑅1

𝑅2 + 𝑅1
1 + 𝑗𝜔𝐶(𝑅2 + 𝑅3) + (𝑗𝜔)2𝐶𝐿𝐶𝑅2𝑅3

=
1 + 𝑗𝜔𝐶(𝑅2 + 𝑅3)

1 + 𝑗𝜔𝐶(𝑅2 + 𝑅3) + (𝑗𝜔)2𝐶𝐿𝐶𝑅2𝑅3
=

1 + 𝑗 𝜔𝜔0

1
𝑄

1 + 𝑗 𝜔𝜔0

1
𝑄 + (𝑗 𝜔𝜔0

)2
 

其中： 

 
 

𝑓0 =
1

2𝜋�𝐶𝐿𝐶𝑅2𝑅3
= 5033Hz 

𝑄 = 31.6 

这个电路表现出一个类似于低通的效果，通带截止频率大约在 5kHz 左右，用于抑制

基准电压中存在的高频噪声，但，为什么不用一个标准低通呢？原因是，它需要在输出端

存在一个 10μF 大容量库电容，以满足 ADC 在采样过程中对基准电压的瞬间采样。同时，

又需要一个极低的输出阻抗。标准低通电路输出阻抗非常小，但是无法驱动一个大电容。

而这种 ADC 典型驱动电路，能同时满足上述两个要求，还兼具低通效果。 

OPA211 左侧的 100Ω 和 100μF，形成一个截止频率为 15.9Hz 的一阶低通网络，主要抑

制 REF5025 输出端存在的高频噪声。 

读者可能会问，前面已经有了 15.9Hz 的低通网络，为什么还需要 5kHz 的低通？请注

图 Section125-23 ADS1298 中将 ADC 驱动电路用于基准源驱动 

https://www.analog.com/cn/products/adg5298.html?ADICID=yangebook4
https://www.analog.com/cn/products/adg5298.html?ADICID=yangebook4
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意，ADC 典型电路由 OPA211 运放组成，运放本身具有等效输入噪声，会在其输出端产生

广谱噪声。对这部分噪声，前级的无源 15.9Hz 低通，是无能为力的，只能依赖于 OPA211

本身电路，减小自己的输出噪声。 

而 OPA211 则是 TI（美国德州仪器）公司最为经典的超低噪声运放，其平坦区噪声电压

密度仅有 1.1nV/√Hz（参见本书运放指标中噪声一节），属于极其优秀的。 
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Section126. 全差分运放形成的 ADC 驱动电路 

目前，越来越多的 ADC 具备全差分输入结构，即 ADC 转换的模拟量，是两个输入端

之间的电压差值，这正好为全差分运放提供了用武之地。因此，大量 ADC 的数据手册给出

的驱动电路，都是基于全差分运放的。 

本节讲述基于全差分运放的 ADC 驱动电路。 

全差分运放回顾 

全差分运放在本书 Section73 有初步的讲解，本节摘录该节两个图如下。在分析全差

分运放组成的电路中，可以利用如下三个结论： 

 
1）输出始终受到 VOCM 控制： 

𝑢𝑂𝑈𝑇+ + 𝑢𝑂𝑈𝑇−
2

= 𝐴𝑂𝐴𝑅 

(Section126-1) 

2）两个输入端虚短： 
𝑢𝑈 = 𝑢𝐼 

3）两个输入端虚断，即流入流出输入端的电流始终为 0。 

有此三个法则，任何全差分运放组成的放大电路，均可得到顺利分析。 

单转差单电源电路——直接耦合 

原始输入信号为基于 0V 的双极性信号，而 ADC 为全差分输入，只接受单极性输入时，

应用本电路，如图 Section126-1。 

电路的核心为全差分运放，配合外部的 5 个电阻：RX、RY、RA、RB、RB，实现全差分

放大和电平移位。然后在两个输出端，分别接 R1 和 C1、R2 和 C2 组成的一阶低通无源滤波

VCC 

VEE 

VOCM 

uP 

uN 

uOUT- 

uOUT+ 

图 Section73-2 全差分运放管脚结构图 

RB 

VOCM 

uIN+ 

uIN- 

uOUT- 

uOUT+ 

图 Section73-3 全差分放大对称输入 

0.5uid 

UIC 

RB 

RA 

RA 

uP 

uN 0.5uid 

AIN- 

AIN+ 

VOCM 
VOCM 

uI 
RY 

RX 

RA RB 

RB R1 

R2 

C1 

C2 

CDIF 

uOUT- 

uOUT+ 

COCM 

图 Section126-1 单转差单电源直接耦合 

VA 

RS uX 

uX 
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器，对两个输出信号分别实施抗混叠低通滤波，这称之为共模滤波器。以及 R1+ R2 和 CDIF

组成的一阶低通无源滤波器，对两个输出之间的差值实施抗混叠滤波，这称之为差模滤波

器。 

这类 ADC 一般都提供一个基线输出电压，如图 Section126-1 中 ADC 的 VOCM 脚。比

如 ADC 的供电为单一 5V，输入电压范围为 0V~5V，则 VOCM 脚一般输出一个非常稳定的

2.5V，以帮助全差分驱动电路的两个输出信号，都骑在 2.5V 上。当然，如果 ADC 不厚道，

不提供这个输出电压，你可以自己做一个基线电压，加载到全差分运放的 VOCM 管脚。 

ADC 的 VOCM 脚输出，接一个电容 COCM，其目的是进一步降低该基线电压的噪声。 

这个电路的设计计算是麻烦的，设计之前必须给出如下要求： 

1）前级信号含有阻值为 RS 的输出电阻，一般为 50Ω。要求驱动电路的输入电阻也是

50Ω，即，从电阻 RS 右侧节点，向右看进去的等效电阻为 RS，以便与前级输出电阻实现阻

抗匹配（见本书 Section125 中举例 5 的插话部分）。 

2）要求输出信号实现指定的增益： 

𝐺 =
𝑢𝑂𝑈𝑇+ − 𝑢𝑂𝑈𝑇−

𝑢𝐼
 

3）静态时两个输出电压相等，为 VOCM。 

按照上述要求，开始设计。假设电阻 RB 是已知的，电阻 RS 为前级设定的，也是已知

的，我们的任务是求解另外 3 个电阻 RA、RX 和 RY 的值。 

1）先分析静态条件。为保证静态时两个输出电压均为 VOCM，可将电路中输入电压 uI

设为 0V。此时，两个输出端电位相等，且全差分运放两个输入端均为 UX，可知，流过两

个 RB 的电流相等，均为 I。由于虚断，此电流，在上面部分流过 RX 和 RY、RS 组合，在下面

部分流过 RA，且，电阻 RX 和电阻 RA 的右侧电位均为 UX，可得到： 
𝐼 × 𝑅𝐴 = 𝐼 × (𝑅𝑋 + 𝑅𝐷//𝑅𝐻) = 𝑈𝑋 

𝑅𝐴 = 𝑅𝑋 + 𝑅𝐷//𝑅𝐻 
(1) 

此式表明，全差分运放组成的放大电路，在直接耦合电路中，要想实现静态输出相同，必

须具有上侧与下侧电阻的对称性。 

2）再分析动态条件。画出动态等效图如图 Section126-2 所示。为保证输入电阻为 RS，

则实体电阻 RS 右侧动态电位应为 0.5ui，且两个输出端动态电位分别为 0.5Gui 和-0.5Gui。为

了进一步简化求解过程，设： 

𝑘 =
𝑅𝐻

𝑅𝐻 + 𝑅𝐷
，则有：𝑅𝐷//𝑅𝐻 = 𝑘𝑅𝐷 

(2) 
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利用戴维宁等效，将电路等效为 Section126-3 所示。由于式(1)，此电路就成了一个标

准 4 电阻全差分单转差电路，参照本书 Section73 结论，电路增益为 RB/RA，即有： 
𝑅𝐵
𝑅𝐴

=
0.5𝐺𝑢𝑖 − (−0.5𝐺𝑢𝑖)

𝑘𝑢𝑖
=
𝐺
𝑘

    则有，𝑘 = 𝐺
𝑅𝐴
𝑅𝐵

 

(3) 

对电阻 RX 左侧节点，列电流方程： 
𝑘𝑢𝑖 − 0.5𝑢𝑖

𝑘𝑅𝐷
=

0.5𝑢𝑖 + 0.5𝐺𝑢𝑖
𝑅𝐵 + 𝑅𝑋

 

(4) 

目标是只保留 RA 待求，为 x。将式中 k 用式(3)代入，RX 用式(1)代入，且将 ui 消掉，则

有： 
𝑘 − 0.5
𝑘𝑅𝐷

=
0.5 + 0.5𝐺

𝑅𝐵 + (𝑅𝐴 − 𝑘𝑅𝐷)
 

(4a) 

𝐺 𝑅𝐴𝑅𝐵
− 0.5

𝐺 𝑅𝐴𝑅𝐵
𝑅𝐷

=
0.5 + 0.5𝐺

𝑅𝐵 + (𝑅𝐴 − 𝐺 𝑅𝐴𝑅𝐵
𝑅𝐷)

 

(4b) 
𝐺 𝑥
𝑅𝐵

− 0.5

𝐺 𝑥
𝑅𝐵

𝑅𝐷
=

0.5 + 0.5𝐺

𝑅𝐵 + (𝑥 − 𝐺 𝑥
𝑅𝐵

𝑅𝐷)
 

(4c) 

求解此方程，步骤为，首先交叉相乘： 

(0.5 + 0.5𝐺)𝐺
𝑅𝐷
𝑅𝐵

𝑥 = 𝐺𝑅𝐵
𝑥
𝑅𝐵

− 0.5𝑅𝐵 + 𝐺
𝑥2

𝑅𝐵
− 0.5𝑥 − 𝐺

𝑥
𝑅𝐵

𝐺
𝑥
𝑅𝐵

𝑅𝐷 + 0.5𝐺
𝑥
𝑅𝐵

𝑅𝐷 

然后合并同类项： 

(𝐺2
𝑅𝐷
𝑅𝐵2

−
𝐺
𝑅𝐵

)𝑥2 + (0.5𝐺2
𝑅𝐷
𝑅𝐵

− 𝐺 + 0.5)𝑥 + 0.5𝑅𝐵 = 0 

(
𝐺2𝑅𝐷 − 𝐺𝑅𝐵

𝑅𝐵2
)𝑥2 + (0.5𝐺2

𝑅𝐷
𝑅𝐵

− 𝐺 + 0.5)𝑥 + 0.5𝑅𝐵 = 0 

这是一个一元二次方程，设： 

⎩
⎪
⎨

⎪
⎧ 𝐺 =

𝐺2𝑅𝐷 − 𝐺𝑅𝐵
𝑅𝐵2

𝑏 = 0.5𝐺2
𝑅𝐷
𝑅𝐵

− 𝐺 + 0.5

𝑐 = 0.5𝑅𝐵

 

(5) 

ui 
RY 

RX 

RA RB 

RB -0.5Gui 

图 Section126-2 动态等效图 

VA 

RS ux 

ux 

0.5ui 

0.5Gui 

kui 

RX 

RA RB 

RB -0.5Gui 

图 Section126-3 动态等效图变形 
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ux 

ux 

0.5ui 

0.5Gui 
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则有： 

𝑥 =
−𝑏 ± √𝑏2 − 4𝐺𝑐

2𝐺
= 𝑅𝐴 

(Section126-1) 

其后，一切都迎刃而解。据式(3)可解得 k，然后利用式(2)反解出 RY： 

𝑅𝐻 =
𝑘

1 − 𝑘
𝑅𝐷 =

𝐺 𝑅𝐴𝑅𝐵
1 − 𝐺 𝑅𝐴𝑅𝐵

𝑅𝐷 =
𝐺𝑅𝐴

𝑅𝐵 − 𝐺𝑅𝐴
𝑅𝐷 

(Section126-2) 

而据式(1)可以反解出 RX： 

𝑅𝑋 = 𝑅𝐴 − 𝑅𝐷//𝑅𝐻 = 𝑅𝐴 − 𝐺
𝑅𝐴
𝑅𝐵

𝑅𝐷 

(Section126-3) 

举例 1 

设计一个基于全差分运放的单转差直接耦合单电源驱动电路，不考虑抗混叠滤波。要

求前级输出阻抗为 75Ω，驱动电路实现阻抗匹配，总电压增益为 10 倍，反馈电阻 RB 大于

100Ω，尽量小。 

解：采用图 Section126-1 结构，不设计后续的抗混叠滤波。已知 G=10，RS=75Ω，题目

中要求电阻 RB 大于 100Ω，并且要尽量小，我们就先选择 RB=100Ω。 

根据式(Section126-1)得：RA1=-8.33Ω，RA2=-41.2Ω，均不合理。这说明，电阻 RB 不能随

意设置。那么，我们选择 RB=1000Ω 试试看。根据式 (Section126-1)得：RA1=-1228Ω，

RA2=83.9Ω，后者合理。根据式(Section126-2)得：RY=390.7Ω。根据式(Section126-3)得：

RX=20.97Ω。据此，设计电路如图 Section126-4 所示。 

 
仿真结果如图 Section126-5 所示，其中 VF1 为 1kHz，幅度 141.42mV 正弦波（有效值

为 100mV），可以看出，两个输出信号都骑在 2.5V 上，且相位相反。 

用仿真软件中的万用表，测量 VF2 有效值为 50.02mV，约为输入信号的 0.5 倍，说明

阻抗匹配基本成功。测量 VF3 有效值为 499.62mV，VF4 有效值为 499.62mV，说明两个输

出信号大小相等，均为输入信号的 4.9962 倍。由于两个输出相位相反，因此总增益为

9.9924 倍，与设计 10 倍基本吻合。 

+5V

+5V

+2.5V
+2.5V -

+ +

+
-
FDA

U1 OPA1632

V1 5V

Rs 75Ohm R1 20.97Ohm

RB 1kOhm

R3 83.9Ohm

RB 1kOhm

+ VG1

R
2 

39
0.

7O
hm

VF1 VF2 

VF3 

VF4 
V2 2.5V

图 Section126-4 举例 1 电路 
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是否可将电阻 RB 进一步减小？其减小的极限是多少？请读者根据表达式自己思考。 

举例 2 

为 16 位模数转换器 AD7625 设计一个基于全差分运放的，单转差直接耦合单电源驱动

电路。要求前级输出阻抗为 50Ω，驱动电路实现阻抗匹配。输入信号为单端双极性信号，

空载电压最大 200mV。要求设计中尽量发挥 ADC 的带宽和输入电压范围。 

解：与举例 1 的理论计算完全不同，这是一个实际设计，因此考虑因素将非常多。为

了不吓坏读者，本例没有提出更多的技术要求，比如供电电压、功耗、失调、噪声等。 

1）先初步了解 AD7625。AD7625 的结构如图 Section126-6 所示，它是单极性全差分

输入的逐次逼近型 ADC，最高采

样率 6Msps。对模拟部分，它采

用单一+5V 供电，4.096V 基准电

压（图中 REF 脚，可以外部提供

4.096V，也可以由内部 1.2V 带隙

基准源经 3.4133 倍放大产生）。因

此它的每个输入端可以接受-0.1V

到 4.196V 的模拟量输入，而两个

输入端之间可以接受最小-4.096V，

最大 4.096V 的输入。而输入信号，最好是骑在 2.048V 上的。 

2）据此可知，我们应设计一个全差分驱动电路，其共模输出为 2.048V，单端最大

4.096V，最小 0V。但是，在单一正电源供电情况下，要输出 0V 电压，需要运放输出完全

轨至轨，这非常困难。多数轨至轨型全差分放大器，也只能输出 0.1V 最小电压。为保证裕

量 ， 兼 之 好 计 算 ， 可 以 考 虑 将 最 小 输 出 电 压 设 定 在 0.248V 。 能 满 足 这 个 条 件 的 有

ADA4940-1，THS4531，THS4521 等。这样的话，单端输出幅度最大也只能为 2.048V-

0.248V=1.8V。 

因此，考虑到输入信号幅度最大为 200mV，应将全差分驱动电路的增益设定为 G=18

图 Section126-5 举例 1 仿真波形 
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图 Section126-6 AD7625 结构图 

http://www.analog.com/cn/products/analog-to-digital-converters/standard-adc/precision-adc-20msps/single-channel-ad-converters/ad7625.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-to-digital-converters/standard-adc/precision-adc-20msps/single-channel-ad-converters/ad7625.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-to-digital-converters/standard-adc/precision-adc-20msps/single-channel-ad-converters/ad7625.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/adc-drivers/fully-differential-amplifiers/ada4940-1.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-to-digital-converters/standard-adc/precision-adc-20msps/single-channel-ad-converters/ad7625.html?ADICID=yangebook4
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倍。 

3）此时，需要考虑带宽问题。AD7625 最高采样率为 6Msps，按照奈奎斯特定律，它

不希望高于 3MHz 的信号进入 ADC，同时，它最高也仅能采集 3MHz 的信号。因此，前级

驱动电路的带宽，从运放角度应大于 3MHz。 

对全差分运放来讲，当增益为 18 倍时，要保证 3MHz 带宽，其本身的增益带宽积就必

须大于 54MHz 以上。待选全差分运放中，THS4531 的增益带宽积只有 27MHz，不合格。 

4）再考虑压摆率。当输出幅度为 1.8V，频率为 3MHz 时，正弦波过零点电压变化率为： 

SR > 2𝜋 × 1.8V × 3 × 106
1
s

= 33.93V/µs 

5）下面深入调查所选的 ADA4940-1，THS4521，看其重要指标是否满足要求。 

 供电范围 输出电压范围 增益带宽积 共模输入范围 压摆率 

ADA4940-1 3~7V 0.1~4.9V 约大于 95M 0.8V~4.3V 95V/μs 

THS4521 2.5~5.5V 0.1~4.75V 95M 0.8~4.2V 245 V/μs 

要求 +5V 0.248~3.848V 57M 2.048V 33.93 V/μs 

发现，均满足要求。在不考虑其他细节情况下，可以设计电路了。 

6）设计基本驱动电路。以图 Section126-1 为基本结构，已知 G=18，电阻 RS=50Ω，

RB=2000Ω，依据式（Section126-1，-2，-3）解得： 

𝑅𝐴 = 72.42Ω；𝑅𝐻 = 93.58Ω；𝑅𝑋 = 39.83Ω； 

7）设计 2.048V 输入。全差分运放的 VOCM 端，应接入一个稳定的 2.048V 直流电压，

才能让两个输出端都骑在 2.048V 上。由于 THS4521 的 VOCM 端存在 46kΩ 输入电阻，

ADA4940-1 的 VOCM 端存在 250kΩ 输入电阻，为保证能够在 VOCM 端得到真正的 2.048V，

前级的 2.048V 源，必须具有极小的输出电阻。最好的方法是，无论怎么产生的 2.048V，

都经过一个运放组成的电压跟随器，传递 2.048V 的同时，兼具极低的输出电阻。 

但是，这个 2.048V 电压从哪里来？方案一，将+5V 电源用两个合适阻值的电阻分压，

得到 2.048V，经跟随器驱动输出到 VOCM 端。这种方法选择电阻比较麻烦，另外，+5V 电

源的噪声会影响 2.048V 的纯净度。方案二，将+5V 电源用一个 2.048V 的基准电压芯片，

比如 ADI 公司的 ADR420，Linear Technology 公司的 LTC6652，TI 公司的 REF3020 等，多

数情况下，这些基准电压芯片甚至不用跟随器驱动就可以直接加载到 VOCM 端。但这比较

花钱。方案三，直接利用 AD7625 的基准源 VCM 输出。 

从图 Section126-6，AD7625 结构图中可以看到，上边位置，有一个 VCM 脚，来自于

REF 脚(4.096V)除以 2，即 2.048V，它就是给前级驱动电路提供合适的共模输入控制电压的，

该管脚输出电压性能如下截图所示： 

 
可知其电压为 2.048V，输出电阻为 5kΩ，直接加载到 ADA4940-1 的 VOCM 端，或者

THS4521 的 VOCM 端，都会产生电压跌落。因此必须给它增加一个跟随器。图中采用

OPA350，是一个输出带电容负载能力较强的运放。为了进一步降低噪声，在 OPA350 的输

出端，对地接了一个 0.1μF 电容。 

8）设计抗混叠滤波器。 

AD7625 的内部采样电容为 25pF，输入端电容应该比 25pF 大很多，才能起到库电容

http://www.analog.com/cn/products/analog-to-digital-converters/standard-adc/precision-adc-20msps/single-channel-ad-converters/ad7625.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/adc-drivers/fully-differential-amplifiers/ada4940-1.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/adc-drivers/fully-differential-amplifiers/ada4940-1.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/adc-drivers/fully-differential-amplifiers/ada4940-1.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/voltage-references/series-voltage-references/adr420.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/voltage-references/series-voltage-references/ltc6652.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-to-digital-converters/standard-adc/precision-adc-20msps/single-channel-ad-converters/ad7625.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-to-digital-converters/standard-adc/precision-adc-20msps/single-channel-ad-converters/ad7625.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/adc-drivers/fully-differential-amplifiers/ada4940-1.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-to-digital-converters/standard-adc/precision-adc-20msps/single-channel-ad-converters/ad7625.html?ADICID=yangebook4
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的作用（参见本书 Section125，ADC 的输入端为什么要增加电容）。因此，本例选用 2.2nF

电容和一个 33Ω 电阻形成一阶低通环节，作为抗混叠滤波单元。其上限截止频率为： 

𝑓H =
1

2𝜋𝑅𝐶
=

1
6.2832 × 33 × 2.2 × 10−9

= 2.19MHz 

此低通环节，起到了抗混叠的作用，又充分发挥了 ADC 及驱动电路的带宽。 

将前述计算结果，用 TINA-TI 绘制成电路，如图 Section126-7 所示。图中 VF1 为信号源

空载电压，VF2 为信号源接入驱动电路后的电压，在阻抗匹配情况下，应为 VF1 的一半。

VF3 和 VF4 是经过抗混叠滤波后的两个输出端，直接接入 AD7625 的模拟输入端。 

给 VF1 设定为 1kHz 正弦波，幅度为 141.2mV（有效值约为 100mV），用 TINA-TI 万用表

实测发现，VF2 为 50mV 有效值，VF3 和 VF4 均为 899.97mV，则电路总增益为： 

𝐺 =
𝐴𝑉4 − 𝐴𝑉3

𝐴𝑉1
=

899.97 − (−899.97)
100

= 17.9994 

 
用 TINA-TI 的示波器观察各关键点波形，如图 Section126-8 所示。可以看出，输入信

号是基于 0V 的双极性信号，而输出 VF3 和 VF4 已经变为骑在 2.048V 上的信号，且两个输

出信号相位刚好相反。 

 
上述这一类电路，以单电源供电形式，将一个基于 0V 的输入信号，提升到基于某个
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共模电压上，适应了 ADC 对输入信号绝对电压范围的要求。看起来是不错的，虽然计算显

得麻烦了一些。但这个电路存在较为严重的问题，就是静态时，四个电阻上均有较大的静

态电流，特别是电路总增益较小（比如 1 倍），反馈电阻也不大（比如 400Ω）的时候，可

能出现 10mA 以上的静态电流，一方面造成电路功耗很大，发热严重，另一方面，也给前

级信号源带来了压力，它必须能够承受很大的灌入电流。 

因此，不到万不得已，最好使用下面的交流耦合电路。 

单转差单电源电路——交流耦合之一 

交流耦合电路如图 Section126-9 所示。与直接耦合电路相比，第一，它增加了两个隔

直电容 CA，好处是使得整个全差分运放的外电路没有了静态电流——流过电阻 RA 和 RB 静

态电流为 0，坏处是本电路对低频信号有衰竭。第二，决定增益的电阻 RA，变成上下一样

了。这使得计算变得非常简单。 

在已知增益 G、前级输出电阻 RS，且要求阻抗匹配的情况下，设计方法如下： 

1）根据全差分运放对反馈电阻的要求，合理选择电阻 RB； 

2）根据下式计算电阻 RA： 

𝑅𝐴 =
1

2𝐺
𝑅𝐵 

(Section126-4) 

上式来源为：对高频输入信号，CA 视同短路，当驱动电路的输入端完成阻抗匹配后，

则电阻 RA 左侧信号大小一定是 0.5ui，而此处电路已经变为一个对称的 4 电阻全差分电路，

其增益为： 
𝑢𝑜𝑢𝑜+ − 𝑢𝑜𝑢𝑜−

0.5𝑢𝑖
=
𝑅𝐵
𝑅𝐴

= 2𝐺 

3）标准 4 电阻全差分电路的输入电阻，就是从 CA 左侧向左看进去的等效电阻，其计

算方法在本书 Section73 举例 1 中已有结论： 

𝑟𝑖 = 𝑅𝐴 + 0.5(2𝑅𝐴//𝑅𝐵) = 𝑅𝐴 + 𝑅𝐴//0.5𝑅𝐵 = 𝑅𝐴 + 𝑅𝐴//𝐺𝑅𝐴 = 𝑅𝐴 +
𝑅𝐴 × 𝐺
1 + 𝐺

= 𝑅𝐴
2𝐺 + 1
𝐺 + 1

 

(Section126-5) 

而整个驱动电路的输入电阻为𝑟𝑖𝑖，应与前级输出电阻相等，即阻抗匹配： 
𝑟𝑖𝑖 = 𝑅𝑇//𝑟𝑖 = 𝑅𝐷 

据此可得： 
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图 Section126-9 单转差单电源交流耦合 
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𝑅𝑇 =
𝑟𝑖 × 𝑅𝐷
𝑟𝑖 − 𝑅𝐷

 

(Section126-6) 

交流耦合电路之一的下限截止频率 

下面分析本电路的下限截止频率，将电路的动态等效图画出如图 Section126-10，其中

信号源部分用戴维宁等效为一个新源 ui1 和一个新电阻 R=RS//RT。 

 
 

𝑢𝑖1 − 𝑢𝑚
𝑍𝐴1

=
𝑢𝑚 − 𝑢𝑜𝑢𝑜−

𝑅𝐵
 

(6) 

𝑢𝑚 = 𝑢𝑜𝑢𝑜+
𝑍𝐴2

𝑍𝐴2 + 𝑅𝐵
= −𝑢𝑜𝑢𝑜−

𝑍𝐴2
𝑍𝐴2 + 𝑅𝐵

 

(7) 

将式(7)代入式(6)，得： 

𝑢𝑖1 + 𝑢𝑜𝑢𝑜−
𝑍𝐴2

𝑍𝐴2 + 𝑅𝐵
𝑍𝐴1

=
−𝑢𝑜𝑢𝑜−

𝑍𝐴2
𝑍𝐴2 + 𝑅𝐵

− 𝑢𝑜𝑢𝑜−
𝑅𝐵

 

(8) 

化简得： 

𝑢𝑖1𝑅𝐵 + 𝑢𝑜𝑢𝑜−
𝑍𝐴2

𝑍𝐴2 + 𝑅𝐵
𝑅𝐵 = −𝑢𝑜𝑢𝑜−

𝑍𝐴2
𝑍𝐴2 + 𝑅𝐵

𝑍𝐴1 − 𝑢𝑜𝑢𝑜−𝑍𝐴1 

𝑢𝑖1 = −𝑢𝑜𝑢𝑜−
( 𝑍𝐴2
𝑍𝐴2 + 𝑅𝐵

𝑍𝐴1 + 𝑍𝐴1 + 𝑍𝐴2
𝑍𝐴2 + 𝑅𝐵

𝑅𝐵)

𝑅𝐵
 

𝐺′(𝑆) =
−2𝑢𝑜𝑢𝑜−
𝑢𝑖1

=
2𝑅𝐵

𝑍𝐴2
𝑍𝐴2 + 𝑅𝐵

𝑍𝐴1 + 𝑍𝐴1 + 𝑍𝐴2
𝑍𝐴2 + 𝑅𝐵

𝑅𝐵
=

2𝑅𝐵
2𝑍𝐴2𝑍𝐴1 + 𝑅𝐵𝑍𝐴1 + 𝑅𝐵𝑍𝐴2

𝑍𝐴2 + 𝑅𝐵
=

2𝑅𝐵
2𝑍𝐴1(𝑍𝐴2 + 𝑅𝐵) − 𝑅𝐵𝑍𝐴1 + 𝑅𝐵𝑍𝐴2

𝑍𝐴2 + 𝑅𝐵

=
2𝑅𝐵

2𝑍𝐴1 + 2𝑍𝐴1
𝑅𝐵(𝑍𝐴2 − 𝑍𝐴1)

2𝑍𝐴1(𝑍𝐴2 + 𝑅𝐵)

=
2𝑅𝐵

2𝑍𝐴1(1 + 𝑅𝐵(𝑍𝐴2 − 𝑍𝐴1)
2𝑍𝐴1(𝑍𝐴2 + 𝑅𝐵))

=
𝑅𝐵

𝑍𝐴1(1 − 𝑅𝐵𝑅
2𝑍𝐴1(𝑍𝐴2 + 𝑅𝐵))

=
𝑅𝐵
𝑍𝐴1

×
2𝑍𝐴1(𝑍𝐴2 + 𝑅𝐵)

2𝑍𝐴1(𝑍𝐴2 + 𝑅𝐵) − 𝑅𝐵𝑅
=
𝑅𝐵
𝑍𝐴1

×
1

1 − 𝑅𝐵𝑅
2𝑍𝐴1(𝑍𝐴2 + 𝑅𝐵)

 

(8a) 

因： 
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图 Section126-10 交流耦合下限截止频率求解 
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𝑍𝐴1 = 𝑅 + 𝑅𝐴 +
1
𝑆𝐶𝐴

;   𝑍𝐴2 = 𝑅𝐴 +
1
𝑆𝐶𝐴

 

(9) 

将式(9)代入式(8a)，得： 

𝐺′(𝑆) =
𝑅𝐵
𝑍𝐴1

×
2𝑍𝐴1(𝑍𝐴2 + 𝑅𝐵)

2𝑍𝐴1(𝑍𝐴2 + 𝑅𝐵) − 𝑅𝐵𝑅

=
𝑅𝐵

𝑅 + 𝑅𝐴 + 1
𝑆𝐶𝐴

×
1

1 − 𝑅𝐵𝑅
2(𝑅 + 𝑅𝐴 + 1

𝑆𝐶𝐴
)(𝑅𝐵 + 𝑅𝐴 + 1

𝑆𝐶𝐴
)

 

第一项是一个高通因子，其截止频率为： 

𝑓𝐿 =
1

2𝜋(𝑅 + 𝑅𝐴)𝐶𝐴
 

(Section126-7) 

第二项非常复杂，但可以看出，随着频率越来越低，第二项接近于 1，对第一项高通

的影响越来越小，因此在非常低的频率处，总的增益表现为一个一阶低通。而在接近于第

一项截止频率处，随着频率越来越低，第二项加速了增益的下降，即总的下限截止频率要

比第一项的𝑓𝐿稍大一些。因此，我们应该知道，严格的计算已经没有太大意义，按照第一

项求解，且留有一定裕量即可。 

举例 3 

为 16 位模数转换器 AD7625 设计一个基于全差分运放的，单转差直接耦合单电源驱动

电路。要求前级输出阻抗为 50Ω，驱动电路实现阻抗匹配。输入信号为单端双极性信号，

空载电压最大 200mV。要求设计中尽量发挥 ADC 的带宽和输入电压范围。注，可以采用

交流耦合，但要保证下限截止频率小于 20Hz。 

解：此例与举例 2 几乎完全相同，唯一区别在于可以使用交流耦合了，且有下限截止

频率限制。因此，可以采用图 Section126-9 电路结构。同时，举例 2 的很多分析结论都可

以采用，比如 G 应为 18 倍。 

1）选择电阻 RB=3600Ω，则据式(Section126-4)： 

𝑅𝐴 =
1

2𝐺
𝑅𝐵 = 100Ω 

2）据式(Section126-5)： 
𝑟𝑖 = 𝑅𝐴 + 0.5(2𝑅𝐴//𝑅𝐵) = 100 + 0.5(200//3600) = 194.74Ω 

3）据式(Section126-6)： 

𝑅𝑇 =
𝑟𝑖 × 𝑅𝐷
𝑟𝑖 − 𝑅𝐷

=
194.74 × 50
194.74 − 50

= 67.27Ω 

由此，电阻计算完毕，开始选择电容 CA。 

4）根据式(Section126-7)，反算电容为： 

𝐶𝐴 =
1

2𝜋(𝑅 + 𝑅𝐴)𝑓𝐿
=

1
6.2832 × (𝑅𝐷//𝑅𝑇 + 𝑅𝐴) × 20

= 61.8µF 

要保证一定的裕量，可以考虑将电容选择为 68μF 或者 100μF。是否达到 20Hz 截止频

率，还需要实验验证。为安全起见，本例选择 100μF，形成电路如图 Section126-11 所示。 

http://www.analog.com/cn/products/analog-to-digital-converters/standard-adc/precision-adc-20msps/single-channel-ad-converters/ad7625.html?ADICID=yangebook4
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仿真结果如下： 

1）电路实现了将双极性信号放大后，骑在 2.048V 上的主要功能。 

2）幅频特性如图 Section126-12 所示，中频段 VF3 增益为 19.08dB，换算为 8.995 倍。

可知总增益等于 17.99 倍，与设计要求 18 倍相差无几。 

3）在幅频特性图中，向低频段找寻增益为 19.08-3.01=16.07dB 处，即为下限截止频率，

结果为 13.91Hz，如图中标线所示。说明我们选择 100μF 电容，实现了下限截止频率小于

20Hz 的要求。我又做了 68μF 电容实验，发现，下限截止频率为 20.06Hz，刚好不满足要

求。这也说明，对这样不好精细计算的电路，仿真实验还是相当重要的。 

4）设置输入信号 VF1 为 1000Hz，幅度 141.42mV（有效值为 100mV），用万用表实测

VF2 处为 50mV，可知其阻抗匹配被完美实现。同时测量 VF3，有效值为 899.89mV，可知

总增益为 17.9978，与前述幅频特性中测量结果 17.99 倍近似相等。这说明，在 TINA-TI 中，

我们用不同的方法测量，结果是吻合的。 

至此，设计完毕。 
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图 Section126-12 举例 3 电路的仿真频率特性 
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单转差单电源电路——交流耦合之二 

另一种交流耦合电路如图 Section126-13 所示。在已知信号源内阻 RS，设定增益 G，要

求电路和电缆实现阻抗匹配的情况下，计算电阻 RA 和匹配电阻 RT。 

 
此电路与“交流耦合之一”电路唯一的区别在于，图中多了一个电阻 RT// RS，这样，

电路上下两部分，就有了对称性。 

对频率较高的交变信号，图中电容可是视为短路，在此情况下画出电路的动态等效图，

以及基于戴维宁等效的变形电路，如图 Section126-14 所示，可以看出，它和本节单转差直

接耦合部分完全相同。具体过程可以参阅本节单转差直接耦合部分，求解方法也与该处完

全相同。 

图中，已经将阻抗匹配和增益表示在关键点处：RT 头顶必须是 0.5ui，否则就不是阻抗

匹配；而两个输出端必须是 0.5Gui 和-0.5Gui。 

定义一个系数 k，这次分析过程有别于本节直接耦合部分，试着求解 k，而不是 RA。 

𝑘 =
𝑅𝑇

𝑅𝐷 + 𝑅𝑇
 

(10) 

可知， 

𝑅𝐷//𝑅𝑇 =
𝑅𝐷 × 𝑅𝑇
𝑅𝐷 + 𝑅𝑇

= 𝑘𝑅𝐷 

(10a) 

据此，写出关键表达式如下： 

 
首先，变形后的电路是一个标准 4 电阻单转差电路，其增益就是两个电阻的比值： 

𝐺𝑢𝑖
𝑘𝑢𝑖

=
𝐺
𝑘

=
𝑅𝐵

𝑅𝐴 + 𝑘𝑅𝐷
 

AIN- 

AIN+ 

VOCM 
VOCM 

uI 
RT 

RA 

RA 
RB 

RB R1 

R2 

C1 

C2 

CDIF 

uOUT- 

uOUT+ 

COCM 

图 Section126-13 单转差单电源交流耦合之二 

VA 

RS uX 

uX 

CA 

CA 

RT//RS 

ui 
RT 

RA 

RA RB 

RB -0.5Gui 

图 Section126-14 动态等效图及其基于戴维宁等效的变形 

VA 

RS ux 

ux 

0.5ui 

0.5Gui RT//RS

 

kui 

RA 

RA RB 

RB -0.5Gui 

VA 

kRS 
 

ux 

ux 

0.5ui 

0.5Gui kRS 
 

k= RT/(RT +RS) 
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(10b) 

化简得： 
𝐺𝑅𝐴 + 𝐺𝑘𝑅𝐷 = 𝑘𝑅𝐵 

𝑅𝐴 =
𝑘𝑅𝐵 − 𝐺𝑘𝑅𝐷

𝐺
=
𝑘
𝐺
𝑅𝐵 − 𝑘𝑅𝐷 

(10c) 

其次，以上侧电阻 RA 左侧节点列电流方程为： 
𝑘𝑢𝑖 − 0.5𝑢𝑖

𝑘𝑅𝐷
=

0.5𝑢𝑖 − (−0.5𝐺𝑢𝑖)
𝑅𝐴 + 𝑅𝐵

 

(11) 

即 
𝑘 − 0.5
𝑘𝑅𝐷

=
0.5 + 0.5𝐺
𝑅𝐴 + 𝑅𝐵

 

解得： 
𝑅𝐴(𝑘 − 0.5) + 𝑅𝐵(𝑘 − 0.5) = (0.5 + 0.5𝐺)𝑘𝑅𝐷 

𝑅𝐴 =
(0.5 + 0.5𝐺)𝑘𝑅𝐷 − 𝑅𝐵(𝑘 − 0.5)

𝑘 − 0.5
 

(11a) 

式(10c)和式(11a)右侧相等，得： 
𝑘
𝐺
𝑅𝐵 − 𝑘𝑅𝐷 =

(0.5 + 0.5𝐺)𝑘𝑅𝐷 − 𝑅𝐵(𝑘 − 0.5)
𝑘 − 0.5

 

(12) 

化简整理得： 
𝑘2

𝐺
𝑅𝐵 − 0.5

𝑘
𝐺
𝑅𝐵 − 𝑘𝑅𝐷𝑘 + 𝑘𝑅𝐷0.5 = (0.5𝑅𝐷 + 0.5𝐺𝑅𝐷 − 𝑅𝐵)𝑘 + 0.5𝑅𝐵 

(𝑅𝐷 −
𝑅𝐵
𝐺

)𝑘2 + (0.5𝐺𝑅𝐷 − 𝑅𝐵 + 0.5
𝑅𝐵
𝐺

)𝑘 + 0.5𝑅𝐵 = 0 

(12a) 

解此一元二次方程，设： 

⎩
⎪
⎨

⎪
⎧ 𝐺 = 𝑅𝐷 −

𝑅𝐵
𝐺

𝑏 = 0.5𝐺𝑅𝐷 − 𝑅𝐵(1 −
0.5
𝐺

)

𝑐 = 0.5𝑅𝐵

 

(13) 

解得： 

𝑘 =
−𝑏 ± √𝑏2 − 4𝐺𝑐

2𝐺
 

(Section126-8) 

k 有两个值，取合理的就行（在 0~1 之间），接下来就简单了。 

根据 k 的定义，可得： 

𝑅𝑇 =
𝑘

1 − 𝑘
𝑅𝐷 

(Section126-9) 

据式(10c)，得： 

𝑅𝐴 = 𝑘(
𝑅𝐵
𝐺
− 𝑅𝐷) 

(Section126-10) 
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顺便可知，在选择电阻𝑅𝐵时，应保证它比 G𝑅𝐷大，否则就无解。 

特别提醒，对于交流耦合之二电路，求解方法完全可以采用直接耦合电路的方法。 

举例 4 

用全差分运放设计一个单转差交流耦合单电源驱动电路，不考虑抗混叠滤波。要求前

级输出阻抗为 50Ω，驱动电路实现阻抗匹配，总电压增益为 1 倍，下限截止频率小于

10kHz。 

解：这其实是 TI 公司全差分运放 THS4541 数据手册中给出的一个例子，如图

Section126-15 所示。它在文字中注明增益为 2V/V，是差分输出除以 RT 头顶，在本书中，

增益就是 1。 

这些公司的手册中，都是用迭代法计算电阻值的，在我看起来这比较麻烦。我们就选

取 RB=402Ω，并已知 G=1，RS=50Ω，开始计算。 

1）根据式(Section126-8)，解得 k=0.545941，则据式(Section126-9)，解得𝑅𝑇=60.1179Ω，

根据式(Section126-10)，解得𝑅𝐴=192.1714Ω，图 Section126-14 中的𝑅𝑇//𝑅𝐷=27.29707Ω。电

阻计算完毕。 

2）根据下限截止频率小于 10kHz 要求，初步估算电容。根据式(Section126-7)，反算

电容为： 

𝐶𝐴 =
1

2𝜋(𝑅 + 𝑅𝐴)𝑓𝐿
=

1
6.2832 × (𝑅𝐷//𝑅𝑇 + 𝑅𝐴) × 10000

= 72.5nF 

按照保守裕量，选取电容为 E6 系列的 100nF。 

 
3）按照 E96 系列选取上述电阻。首先选择𝑅𝐵=402Ω，其次选择𝑅𝑇=60.4Ω，THS4541

电路中选择 60.2Ω 是令人匪夷所思的，按照 E96 系列，没有这个阻值。第三，选择

𝑅𝐴=191Ω。第四，关于图 Section126-14 中的𝑅𝑇//𝑅𝐷=27.29707Ω，一种方法是选取最接近的

电阻为 27.4Ω，那么在电路中就应该存在两个电阻位置。另一种方法，考虑到它是和𝑅𝐴串

联的，总电阻理论值为 192.1714Ω+27.29707Ω=219.46847Ω，则最接近的 E96 系列为 221Ω，

此时电路中只需要一个电阻位置即可。本例采用前者，画出电路图如图 Section126-16 所示。

因 TINA-TI 中没有 THS4541 模型，本例用 THS4521 代替。 

图 Section126-15 全差分运放 THS4541 数据手册中的举例图 
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至此设计完毕。可以看出，除了𝑅𝑇=60.4Ω 与数据手册 60.2Ω 有差异外，其余均可与

原电路一模一样。仿真中，VF1 为 100kHz，有效值 100mV，测得 VF2 有效值为 50.1mV，

基本实现阻抗匹配。而 VF3 为 50.23mV，增益大致为 1.0046，与 1 倍接近。下限截止频率

为 7.29kHz。测试结果表明，基本达到设计要求。 

交流耦合之一，还是交流耦合之二？ 

ADI 公司、TI 公司的数据手册中，大量推荐的是交流耦合之二电路。但是，读者会发

现，直接耦合电路、交流耦合之二电路的计算都比较复杂。而交流耦合之一电路，却非常

简单。但是，为什么这些公司还要采用这种电路呢？ 

核心在于，他们追求了电路的对称性。直接耦合电路具备上下电路的对称性，交流耦

合电路之二也具备这种对称性，但交流耦合之一电路不具备。问题是，电路对称性重要吗？ 

我们知道，在直接耦合电路中，为了保证静态时两个输出都等于 UOCM，必须保证上下

电阻具有对称性——见本节式(1)。而在交流耦合电路中，这个要求完全是没有意义的。但

是，既然这样，这些厂家的电路分析中为什么舍易求难？ 

我仔细对比了两种电路的性能，它们几乎毫无差别。如图 Section126-16a 所示，我将

这两种电路放在一张图中，为了清晰显示性能，我这次没有采用 E96 电阻，而是采用了精

确电阻。仿真结果表明，在静态输出、输入电阻、增益、失真度、频率特性上，它们的结

果几乎完全相同。 

+5V
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R
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O
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-
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+
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4
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1
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图 Section126-16 举例 4 电路 
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图中上面电路是交流耦合之一，从运放负输入脚向左边看，电阻为 201Ω，而从运放正

输入脚向左边看，电阻为 201+27.26=228.26Ω，显然不对称。但是，它的电阻计算实在太简

单了，第一，它是 1 倍增益，那么这两个电阻就取 2 倍，确定了 402Ω，增益电阻就是

402/2=201Ω，然后，只需要计算一个匹配电阻 RT， 

𝑟𝑖 = 𝑅𝐴
2𝐺 + 1
𝐺 + 1

= 201 ×
3
2

= 301.5，𝑅𝑇‖𝑟𝑖 = 𝑅𝐷 = 50 

解得： 

𝑅𝑇 =
𝑟𝑖 × 𝑅𝐷
𝑟𝑖 − 𝑅𝐷

= 59.94 

这就完成了设计。 

下边电路是交流耦合之二，它的负输入端向左看、正输入端向左看，电阻都是

192.17+27.3=219.47Ω，是对称的。但是，这阻值计算太复杂了，而且从电路上直接看出增益，

也非常困难。实在不好。 

我琢磨了很久，估计是这个原因：全差分电路的电阻计算本身就比较复杂，直接耦合

电路是最为复杂的，既然学会了直接耦合电路的计算方法，那么在交流耦合中，也就不要

学更简单的电路了，记住一种方法，总是比多学一种方法要省事一些：虽然新方法确实很

简单。 

但本书还是坚定认为，即便是大公司提供的参考电路，也有不合理的地方：本书提供

的交流耦合电路之一，是交流耦合中不二的选择。 

全差分单电源电路——直接耦合 

前述电路，称之为“单转差”，是指输入信号是单端信号源，而输出则是差分形式。前

述电路，将这种单端信号源转变成差分输出，以适应全差分输入 ADC。而有些电路或者传

感器的输出，本身就是两个端子，是差分输出的，此时要驱动它们，以适应 ADC 的要求，
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图 Section126-16a 举例 4 的两种交流耦合对比 
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就必须使用全差分驱动电路，输入是差分信号，输出也是差分信号。 

与单转差电路相比，这类电路的计算将变得非常简单。其中，也包括直接耦合型和交

流耦合型，直接耦合电路如图 Section126-17 所示。 

 
首先进行静态分析： 

全差分运放的静态，包括输入端静态电压、输出端静态电压，它们受到了两个因素的

影响，第一全差分运放的 VOCM 端，它直接决定了全差分运放的输出静态电位。第二，输

入差分信号的静态电压，它和输出静态电位共同决定了全差分运放输入端的静态电位。 

定义差分输入信号 uID 为两个端子的表达式： 

�𝑢𝐼𝐼+ = 𝑈𝐼𝐴 + 0.5𝑢𝑖𝑢
𝑢𝐼𝐼− = 𝑈𝐼𝐴 − 0.5𝑢𝑖𝑢

 

(Section126-11) 

其中，𝑈𝐼𝐴为输入信号中的共模成分，一般为直流量。据此画出其静态通路如下： 

 
由于全差分运放的虚短成立，两个输入端静态电位一定相等，均为 UX，而最左侧施加

的电位均为 UIC，对两个 RS，两个 RA、一个 RT 组成的“工”字形电阻网络来说，它是上下完

全对称的，电阻 RT 上不存在任意压降，也就没有电流，在静态分析时可以视为开路。因此： 

对电路上半部分，横向支路有： 
𝑈𝐼𝐴 − 𝑈𝑋
𝑅𝐴 + 𝑅𝐷

=
𝑈𝑋 − 𝑈𝑂𝑈𝑇−

𝑅𝐵
 

(14) 

对电路下半部分，横向支路有： 
𝑈𝐼𝐴 − 𝑈𝑋
𝑅𝐴 + 𝑅𝐷

=
𝑈𝑋 − 𝑈𝑂𝑈𝑇+

𝑅𝐵
 

(15) 

分析上述两式，可以得到： 
𝑈𝑂𝑈𝑇+ = 𝑈𝑂𝑈𝑇− 

AIN- 

AIN+ 

VOCM 
VOCM 

uID 

RT 

RA 

RA RB 

RB R1 

R2 

C1 

C2 

CDIF 

uOUT- 

uOUT+ 

COCM 

图 Section126-17 全差分单电源直接耦合 
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图 Section126-18 全差分单电源直接耦合静态通路 
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且根据全差分运放的基本性质，有： 
𝑈𝑂𝑈𝑇+ + 𝑈𝑂𝑈𝑇−

2
= 𝐴OCM 

可得： 
𝑈𝑂𝑈𝑇+ = 𝑈𝑂𝑈𝑇− = 𝐴OCM 

(Section126-12) 

该式表明，只要全差分运放正常工作，且电阻是对称的，那么输出静态电压均为𝐴OCM，

与输入静态电压𝑈𝐼𝐴无关。而𝑈𝐼𝐴只对全差分运放的输入脚静态电位有影响： 

将式(Section126-12)代入式(14)，有： 
𝑈𝐼𝐴 − 𝑈𝑋
𝑅𝐴 + 𝑅𝐷

=
𝑈𝑋 − 𝐴OCM

𝑅𝐵
 

解得： 

𝑈𝑋 =
𝑈𝐼𝐴𝑅𝐵 + 𝐴OCM(𝑅𝐴 + 𝑅𝐷)

𝑅𝐴 + 𝑅𝐷 + 𝑅𝐵
 

(Section126-13) 

上式表明，输入端静态电位是𝑈𝐼𝐴和𝐴OCM的加权平均值，特别注意，当此电位超过了

全差分运放规定的输入端电压范围，全差分运放将失效——不能正常工作，甚至烧毁。 

下面进行动态分析，将原电路的动态等效图画出，如图 Section126-18a 所示。 

首先是阻抗匹配。一般来说，一个差分信号源 uID，存在两个输出电阻 RS，如图所示，

在静态已知的情况下，上侧输入在动态分析中被设定为 0.5uid，而下侧输入一定是-0.5uid，

它与后级驱动电路也需要实现阻抗匹配，图中用电阻 RT 实现。当 RT 两端的信号为原始输

入信号 uid 的一半，即 0.5uid，就实现了阻抗匹配。此时，由于整个电路是上下对称的，RT

的顶端动态信号一定是 0.25uid，而底端则是-0.25uid。 

 
其次分析增益 G，其定义为： 

𝐺 =
𝑢𝑜𝑢𝑜+ − 𝑢𝑜𝑢𝑜−

𝑢𝑖𝑢
 

(16) 

第一步，证明式(17)成立，即： 

�
𝑢𝑜𝑢𝑜+ = 0.5𝐺𝑢𝑖𝑢
𝑢𝑜𝑢𝑜− = −0.5𝐺𝑢𝑖𝑢
𝑢𝑜𝑢𝑜+ = −𝑢𝑜𝑢𝑜−

 

(17) 

据式(Section126-1)，在任何情况下，输出端总满足： 
𝑢𝑂𝑈𝑇+ + 𝑢𝑂𝑈𝑇−

2
= 𝐴OCM 

(Section126-1) 
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而 

�𝑢𝑂𝑈𝑇+ = 𝑈𝑂𝑈𝑇+ + 𝑢𝑜𝑢𝑜+ = 𝐴OCM + 𝑢𝑜𝑢𝑜+
𝑢𝑂𝑈𝑇− = 𝑈𝑂𝑈𝑇− + 𝑢𝑜𝑢𝑜− = 𝐴OCM + 𝑢𝑜𝑢𝑜−

 

(18) 

式(16)表明，一个节点的瞬时电位，等于该点的静态电位加上动态变化量。因此，将式

(18)代入式(Section126-1)，有： 
𝑢𝑜𝑢𝑜+ + 𝑢𝑜𝑢𝑜− = 0 

即： 
𝑢𝑜𝑢𝑜+ = −𝑢𝑜𝑢𝑜− 

(19) 

将式(19)代入式(16)，得： 

𝐺 =
𝑢𝑜𝑢𝑜+ − 𝑢𝑜𝑢𝑜−

𝑢𝑖𝑢
=

2𝑢𝑜𝑢𝑜+
𝑢𝑖𝑢

 

即： 
𝑢𝑜𝑢𝑜+ = 0.5𝐺𝑢𝑖𝑢 

说明式(17)是成立的。 

第二步，证明两个输入端没有变化量，即输入端动态的 ux=0，这一点与单转差电路存

在本质区别。在单转差电路中，式(7)表明，ux 存在动态信号，与输入信号同相，不是 0，

或者说，电路的输入电阻不是 RA，而是比 RA 大。而在全差分电路中，ux=0，输入电阻就是

RA。 

以上侧的 RA，列出动态的电流方程，并利用式(17)结论： 
0.25𝑢𝑖𝑢 − 𝑢𝑚

𝑅𝐴
=
𝑢𝑚 − 𝑢𝑜𝑢𝑜−

𝑅𝐵
 

𝑢𝑚𝑅𝐴 − 𝑢𝑜𝑢𝑜−𝑅𝐴 = 0.25𝑢𝑖𝑢𝑅𝐵 − 𝑢𝑚𝑅𝐵 
𝑢𝑚(𝑅𝐴 + 𝑅𝐵) = 0.25𝑢𝑖𝑢𝑅𝐵 + 𝑢𝑜𝑢𝑜−𝑅𝐴 = 0.25𝑢𝑖𝑢𝑅𝐵 − 0.5𝐺𝑢𝑖𝑢𝑅𝐴 = 𝑢𝑖𝑢(0.25𝑅𝐵 − 0.5𝐺𝑅𝐴) 

𝑢𝑖𝑢 =
𝑅𝐴 + 𝑅𝐵

0.25𝑅𝐵 − 0.5𝐺𝑅𝐴
𝑢𝑚 = 𝑘𝑢𝑚 

(20) 

以下侧的 RA，列出动态的电流方程，并利用式(17)结论，以相同的方法： 
−0.25𝑢𝑖𝑢 − 𝑢𝑚

𝑅𝐴
=
𝑢𝑚 − 𝑢𝑜𝑢𝑜+

𝑅𝐵
 

𝑢𝑖𝑢 =
𝑅𝐴 + 𝑅𝐵

0.5𝐺𝑅𝐴 − 0.25𝑅𝐵
𝑢𝑚 = −𝑘𝑢𝑚 

(21) 

对比式(20)和式(21)，发现只有当𝑢𝑚=0，上述两式才能成立，因此𝑢𝑚=0。 

第三步，利用上述结论，写出增益表达式： 
0.25𝑢𝑖𝑢 − 0

𝑅𝐴
=

0 − 𝑢𝑜𝑢𝑜−
𝑅𝐵

 

𝑢𝑜𝑢𝑜− = −0.25
𝑅𝐵
𝑅𝐴

𝑢𝑖𝑢 = −0.5𝐺𝑢𝑖𝑢 

得： 

𝐺 =
−0.25𝑅𝐵𝑅𝐴

𝑢𝑖𝑢
−0.5𝑢𝑖𝑢

= 0.5
𝑅𝐵
𝑅𝐴

 

(Section126-14) 

第三，分析阻抗匹配电阻如何计算。 
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为 求 解 阻 抗 电 阻 ， 画 出 等 效 电 路 如 图

Section126-19 所示。可以看出，由于电路具有上下

相反的特性，匹配电阻的 1/2 处，动态电位一定是 0，

所以将匹配电阻拆分成两个电阻的串联，其中点为 0。

这样，可以很清晰看出，为了实现阻抗匹配，必须

有： 
𝑅𝐴//0.5𝑅𝑇 = 𝑅𝐷 

即： 

𝑅𝑇 = 2 ×
𝑅𝐴 × 𝑅𝐷
𝑅𝐴 − 𝑅𝐷

 

(Section126-15) 

举例 5 

设计一个全差分直流耦合单电源驱动电路，不考虑抗混叠滤波。前级输出阻抗为 50Ω，

驱动电路实现阻抗匹配，总电压增益为 4 倍。前级信号存在共模电压，用 THS4521 实现，

供电电压为+5V，要求输出共模为 2.5V，求前级信号共模电压范围。 

解：此例求解分为两个部分，第一求解标准电路并实现阻抗匹配，第二分析输入信号

共模电压范围。先完成第一步。 

1）确定 RS=50Ω，G=4。选择 RB=1000Ω，据式(Section126-14)反算出 RA=125Ω，取

E96 系列最接近阻值 124Ω。据式(Section126-15)，得𝑅𝑇=166.67Ω，取最接近值 165Ω。进

而得到整个设计电路如图 Section126-20 所示。 

 
对此电路，需要一些简单的说明。图中利用 VCVS1 和 VCVS2 两个 0.5 倍压控电压源，

将 VF1 处的单端信号源，转变成了差分信号源，各含 50Ω 输出电阻，且它们含有共模直流

电压 V3，可调。图中的 VCM=2.5V。 

2）求解输入信号共模电压范围。 

首先，根据式(Section126-13)，将数值代入，有： 

图 Section126-20 举例 5 电路 
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图 Section126-19 求解匹配电阻的电路 
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𝑈𝑋 =
𝑈𝐼𝐴𝑅𝐵 + 𝐴OCM(𝑅𝐴 + 𝑅𝐷)

𝑅𝐴 + 𝑅𝐷 + 𝑅𝐵
=

1000
1175

𝑈𝐼𝐴 +
175

1175
𝐴OCM = 0.851𝑈𝐼𝐴 + 0.149𝐴OCM 

即，全差分运放的输入脚静态电压𝑈𝑋，更多受到输入信号共模电压的影响。当𝑈𝑋不得

超过一定范围时，𝑈𝐼𝐴也会有一定的范围限制。为此，需要先查阅 THS4521 数据手册，看

它对𝑈𝑋有何限制，得到如下截图： 

 
此表格说明，在极端情况（温度从-40℃到 85℃）下，输入端最小电压可以在 0V，最

大电压不超过 3.5V。 

根据式(Section126-13)反算，得到： 

𝑈𝐼𝐴 =
𝑈𝑋 − 0.149𝐴OCM

0.851
 

当0 < 𝑈𝑋 < 3.5，有： 
−0.438 < 𝑈𝐼𝐴 < 3.675 

即，在极端情况下，只要输入共模电压在-0.438V~3.675V 之间，电路都能正常工作。 

在常温下，取典型值则有：−0.2 < 𝑈𝑋 < 3.7，得： 
−0.673 < 𝑈𝐼𝐴 < 3.91 

即，在常温下典型情况，只要输入共模电压在-0.637V~3.91V 之间，电路都能正常工作。 

图 Section126-20 中，V3=4.6V，是我做实验时设定值，不代表此值能够正常工作。但

比较遗憾的是，TINA-TI 中，V3=4.6V 确实能够工作，而变为 4.7V 就不行了。这说明 TINA-TI

中在此，出现了模型错误。 

全差分单电源电路——交流耦合 

差转差的全差分单电源电路，也可以用交流耦合，如图 Section126-21 所示。理论上，

它与直接耦合最大的区别在于，第一，4 个主电阻上没有静态电流，这有助于降低功耗；

第二，理论上它对输入信号共模电压没有要求，只要不击穿电容 CA。第三，它对低频输入

信号有衰竭，即它是一个高通滤波器，不能放大直流或者低频信号。 

 
电路的静态分析极为简单：当确定 VOCM 后，图中 uOUT+脚、uOUT-脚、两个 uX 脚，以及

AIN- 

AIN+ 

VOCM 
VOCM 

uID 

RT 

RA 

RA RB 

RB R1 

R2 
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C2 

CDIF 

uOUT- 

uOUT+ 

COCM 

图 Section126-21 全差分单电源交流耦合 
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电阻 RA 左侧，静态电位均为 VOCM。 

电路的动态分析与直接耦合一模一样，可以套用其结论。下面研究下限截止频率 fL。 

画出求解频率特性的动态电路（与一般动态电路不同，需要保留电容、电感等储能元

件），如图 Section126-22 所示，对其进行戴维宁等效，变为图 Section126-23。可以看出，

负输出端输出电压为： 
𝑢𝑜𝑢𝑜− = −𝑖𝑜𝑏𝑅𝐵 

而图中所有红色三角（虚地）均无电流。图中 ux 点，接高阻虚断的运放输入端，流过

电阻 RA 的电流，一定全部流向了电阻 RB，即图中 irb。 

𝑢𝑜𝑢𝑜− = −𝑖𝑜𝑏𝑅𝐵 = −𝑖𝑜𝑚𝑅𝐵 = −
0.5𝑘𝑢𝑖𝑢

𝑘𝑅𝐷 + 𝑅𝐴 + 1
𝑆𝐶𝐴

= −
0.5𝑘𝑢𝑖𝑢
𝑘𝑅𝐷 + 𝑅𝐴

×
1

1 + 1
𝑆𝐶𝐴(𝑘𝑅𝐷 + 𝑅𝐴)

 

显然，这是一个标准一阶高通表达式，其下限截止频率为： 

𝑓𝐿 =
1

2𝜋(𝑘𝑅𝐷 + 𝑅𝐴)𝐶𝐴
 

(Section126-16) 

举例 6 

电路如图 Section126-24 所示，VCM=2.5V。求，1）电路的上限截止频率、下限截止频

率；2）电路的中频区增益；3）如果将两个电容 CA 短接，会出现什么情况？ 
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图 Section126-22 求解频率特性的电路 
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图 Section126-23 戴维宁等效电路 
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解：这个电路，其实就是举例 5 电路中增加了两个隔直电容，实现了交流耦合。 

1）关于上限截止频率，就是后级增加的无源一阶低通造成的，因此有： 

𝑓𝐶 =
1

2𝜋𝑅1𝐶1
=

1
6.2832 × 33 × 2.2 × 10−9

= 2.19MHz 

 而下限截止频率，则是由隔直电容引起的。先计算戴维宁等效的因子 k： 

𝑘 =
0.5𝑅𝑇

𝑅𝐷 + 0.5𝑅𝑇
=

82.5
50 + 82.5

= 0.62264 

据式(Section126-16)： 

𝑓𝐿 =
1

2𝜋(𝑘𝑅𝐷 + 𝑅𝐴)𝐶𝐴
=

1
6.2832 × (31.132 + 124) × 1 × 10−6

= 1025.93Hz 

2）据式(Section126-14)： 

𝐺 = 0.5
𝑅𝐵
𝑅𝐴

= 4.03 

3）如果将两个隔直电容短接，此电路就变成了直接耦合电路，而我们发现电路中输入

信号的共模电压 V3 为 20V，据式(Section126-13)，解得运放输入脚静态电位为： 

𝑈𝑋 =
𝑈𝐼𝐴𝑅𝐵 + 𝐴OCM(𝑅𝐴 + 𝑅𝐷)

𝑅𝐴 + 𝑅𝐷 + 𝑅𝐵
=

20 × 1000 + 2.5 × (124 + 50)
124 + 50 + 1000

= 17.0379V 

这很恐怖，将引起全差分运放的输入端承受很高的电压，有可能会烧毁运放。 

 
 
  

图 Section126-24 举例 6 电路 
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Section127. 基于全差分运放的滤波器 

全差分运放在用于 ADC 驱动时，如果还能同时实施滤波行为，则会一举两得。普通的

标准运放，可以实现多种多样的滤波器，而全差分运放，也是运放的一种，想想，似乎也

可以实现滤波器。因此，本节学习基于全差分运放的滤波器。 

基于全差分运放的一阶滤波电路 

用全差分运放实现一阶滤波，高通或者低通，都是可行的。图 Section127-1 包含了一

阶高通和一阶低通，结论如下： 

𝑓𝐶 =
1

2𝜋𝑅𝐵𝐶𝐵
 

(Section127-1a) 

𝑓𝐿 =
1

2𝜋(𝑅𝐴 + 𝑅𝐷//0.5𝑅𝑇)𝐶𝐴
 

(Section127-1b) 

其中，𝑅𝐷//0.5𝑅𝑇为等效的前级输出电阻，当前级信号输出电阻为 0 时，此项为 0。 

 

举例 1 

电路如图 Section127-1 所示，VCM=2.5V。求，1）电路的上限截止频率、下限截止频率；

2）电路的中频区增益。 

解：1）据式(Section127-1a)： 

𝑓𝐶 =
1

2𝜋𝑅𝐵𝐶𝐵
=

1
6.2832 × 1000 × 3.3 × 10−9

= 48.23kHz 

据式(Section127-1b)： 

𝑓𝐿 =
1

2𝜋(𝑅𝐴 + 𝑅𝐷//0.5𝑅𝑇)𝐶𝐴
=

1
6.2832 × (124 + 50//82.5) × 68 × 10−6

= 15.087Hz 

2）电路的中频增益与 Section126 举例 6 完全相同，不赘述。 
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图 Section127-1 举例 1 电路 



新概念模拟电路——信号处理电路 

189 

对此电路实施 TINA-TI 仿真，幅频特性如图 Section127-2 所示，实测 VF4 中频增益为

6.05dB，折合 2.0068 倍，这只是单端输出结果，差分输出增益应为 4.0136 倍，与上一节

举例 6 结论基本吻合。实测下限截止频率为 15.19Hz，与估算的 15.087Hz 基本吻合。实测

的上限截止频率为 48.14kHz，与估算的 48.23kHz 基本吻合。 

 

基于全差分运放的二阶 MFB 低通滤波器 

标准运放中，二阶滤波包含高通和低通、全通、陷波、带通等，全差分运放也有相对

应的电路，比如 Akerberg Mossberg Filter 和 FDA Biquid Filter 等。但是，毕竟全差分运放

的人气还不旺，知之者少，用者更少。因此，一旦涉及到全通、陷波、带通等，设计者宁

愿用标准运放先实现，然后再用全差分运放将其转换成差分信号。 

但，有些简单的全差分电路，还是值得使用的，比如前述的一阶滤波器，以及本节讲

述的 MFB 型滤波器。 

二阶高通或者低通，在标准运放体系，有 MFB 型和 SK 型两种。很遗憾，SK 型在全差

分电路中难以实现。MFB 型则很简单，低通二阶 MFB 全差分电路如图 Section127-3 所示。 

 
参照本书 Section87 中的标准运放 MFB 二阶低通滤波器，如图 Section87-1，可以看出，
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图 Section127-2 举例 1 电路仿真频率特性 
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将全差分 MFB 低通滤波器的电路从中间画一条横线，上下一分为二，上半部和下半部都像

一个独立的 MFB 电路。事实确实如此，准确的传函推导可以证明这一点。本书不证明，仅

给出结论如下： 

 
 

�̇�(𝑗𝜔) =
2VF2
𝑢𝑖𝑢

= 𝐴m
1

1 + 1
𝑄 𝑗

𝜔
𝜔0

+ (𝑗 𝜔𝜔0
)2

 

可得： 

𝜔0 =
1

�𝑅2𝑅3𝐶1𝐶2
;   𝑓0 =

1
2𝜋�𝑅2𝑅3𝐶1𝐶2

 

(Section127-2a) 
 

𝑄 =
�𝑅2𝑅3𝐶1𝐶2

𝐶1(𝑅2 + 𝑅3(1 − 𝐴𝑚))
 

(Section127-2b) 

𝐴𝑚 =
𝑅2
𝑅1

 

(Section127-2c) 

以图 Section127-3 为例，解得： 

𝑓0 =
1

2𝜋�𝑅2𝑅3𝐶1𝐶2
= 68.2kHz, 𝑄 =

�𝑅2𝑅3𝐶1𝐶2
𝐶1(𝑅2 + 𝑅3(1 − 𝐴𝑚))

= 0.2357, 𝐴𝑚 = 1  

这是随意设置参数带来的结果，没有什么具体意义。 

已知设计要求𝑓0、 Q 和𝐴𝑚，求解具体阻容参数的方法与标准运放方法几乎完全一致，

只是注意将𝐴𝑚此处为正值即可，相应的公式也做了修改。 

1）根据表格 Section84-1 选择 C1，根据式(Section127-3)对 C2 的约束，选择合适的 C2。 
𝐶2 ≥ 4(1 + 𝐴𝑚)𝑄2𝐶1 

(Section127-3) 

2）根据式(Section127-4)计算电阻𝑅3： 

𝑅3 =
1 ∓�1 + 4(−𝐴𝑚 − 1)𝐶1𝑄2

𝐶2
(1 + 𝐴𝑚)4𝜋𝑓0𝐶1𝑄

 

(Section127-4) 

3）根据式(Section127-5)计算电阻𝑅2： 

𝑅2 =
1

4𝜋2𝑓02𝐶1𝐶2𝑅3
 

(Section127-5) 

4）根据式(Section127-6)计算电阻𝑅1 

ui 

R1 

R2 

R3 

C1 

C2 

图 Section87-1 MFB 型低通滤波器 

uo ux 
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𝑅1 =
𝑅2
𝐴𝑚

 

(Section127-6) 

5）可以考虑将 C2A 和 C2B 合并成一个电容，也可以不合并。 

举例 2 

用全差分运放设计一个 ADC 驱动电路，要求： 

1）供电电压 3.3V，ADC 有经过驱动后的低阻 1.65V 基准电压可以使用。 

2）输入信号为差分信号，无输出内阻，频率范围在 0Hz~5kHz 之内，幅度小于

200mV。要求驱动电路的-3dB 带宽为 10kHz，二阶低通滤波，品质因数 Q=1.2。 

解：1）为保证低压 3.3V 工作，最好选用轨至轨全差分运放，本例选择 TI 公司的

THS4521，将 ADC 的无阻 1.65V 直接给 THS4521 的 VOCM 端使用。 

2）确定特征频率。根据题目要求，选择 MFB 型二阶低通，其 Q=1.2，且上限截止频率

𝑓𝑐为 10kHz，则特征频率要通过公式换算。据式(Section81-7)得： 

𝐾 =
�4𝑄2 − 2 + �4 − 16𝑄2 + 32𝑄4

2𝑄
= 1.3590 

据式(Section81-6)得： 

𝑓0 =
𝑓𝑐
𝐾

=
10000
1.3590

= 7358.155Hz 

3）确定增益。THS4521 的至轨电压约为 0.2V，由于供电电压为 3.3V，基准电压为

1.65V，则最大摆幅空间为 1.65V，考虑到至轨电压 0.3V，最大摆幅空间应为 1.35V，保守设

定为 1.3V，即输出信号单端不得超过 1.3V 的幅度，差分不应超过 2.6V，则增益不得超过

2.6/0.2=13 倍。选择 Am=13。 

4）选择电容 C1=1nF，根据式(Section127-3)，C2 需大于 80.64nF，选择 C2=100nF。 

5）按照𝑓0 = 7358.155Hz，Q=1.2，Am=13 代入式(Section127-4)~(Section127-6)计算得： 
𝑅3 = 926.99Ω,       𝑅2 = 5046.94Ω,        𝑅1 = 388.23Ω,    

 
据此画出电路如图 Section127-4 所示，右边是合并两个电容的。 

左图中将 C2 电容的中点做了接地，是因为 TINA-TI 在遇到两个串联电容时会发生异常，

这可能是我不熟练造成的。但是，图中这样处理，并不会过多影响电路性质。对于动态分

析来讲，这两个电容的中点其实就是动态 0 电位。 
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对此电路实施仿真，得到频率特性曲线如图 Section127-5 所示，仿真实测方法如下： 

1）先测特征频率。在相频特性曲线中，设定 90°，测得频率为 7.35kHz，与前述分析

的 7358Hz 相差无几。 

2）再测中频增益。在 VF2 幅频特性曲线中，找到 10Hz 点，测得增益为 16.26dB，此

为单端输出增益，差分增益应为 16.26dB+6.02dB=22.28dB，换算成倍数为 13.0017 倍，与

设定的 13 倍相差无几。 

3）再测 Q。在 VF2 幅频特性曲线中，找到 7.35kHz 点，测得增益为 17.85dB，它与中

频增益相差 17.85-16.26=1.59dB，此为两者的相对增益，换算成倍数即为 Q，1.20088，与

设定的 1.2 也很吻合。 

在图中同相输出端增加一个探针 VF3，用示波器实测波形如图 Section127-6 所示，结

果与预期吻合，非常漂亮。 

将两个电路对比实测，进一步表明，这两个电路的仿真结果完全一致。 

 

 

图 Section127-5 举例 2 电路仿真频率特性 

图 Section127-6 举例 2 电路实测波形 
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基于全差分运放的二阶 MFB 高通滤波器 

图 Section127-7 是一个 MFB 高通电路。此电路的增益为 10，Q=0.7071，下限截止频率

为 1kHz。全差分 MFB 高通和标准运放 MFB 高通之间的关系，与前述的低通是一样的。分

析和求解方法请参照本书 Section94。 

 

基于全差分运放的 ADC 典型驱动电路 

Section125 中介绍了一种 ADC 典型驱动电路，如图 Section125-21 所示。这类电路也有

全差分型的，如图 Section127-8 所示，广泛用于精密全差分 ADC 的全差分运放驱动电路中。 

电路的工作原理与 Section125 中的 ADC 典型驱动电路完全相同，从标准运放到全差分

的过渡思想，与前述 MFB 低通类似。设计方法也与标准运放电路相同，只是需要注意的是，

电路中 C3，也就是 ADC 的入端电容，在分析时应拆解成两个 10nF 的串联。 
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图 Section127-7 MFB 型高通基于全差分运放 

图 Section127-8 基于全差分运放的 ADC 典型驱动电路 
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5.7. 杂项 

Section128. 复合放大器 

复合放大器(Composite Amplifier)是一种放大电路，它通常由几个不同类别的运算放大

器组合形成，最终达到各类放大器优势互补的效果。比如，由精密运放和高速运放组合后，

形成一种新的放大电路，既能实现高速放大，又有精密的输入特性。 

复合放大器通常分为串联型和并联型两类。 

串联型复合放大器基本思想 

串联型复合放大器的主要特点是，信号必须串联的，先后通过两个运放。如图

Section128-1 所示，是一个串联型复合放大器。主放大器 A1，在串联体系中排在前面，首

先接触输入信号，它一般具有优秀的输入端性能，包括输入失调电压、输入偏置电流、噪

声等，但它的输出性能不够，比如压摆率、输出电流、带宽不够，这都可以通过从放大器

A2 给予适当补充。 

从工作原理看，A2 组成了一个增益确定的闭环放大器，它串联于 A1 之后，相当于把

A1 的输出扩大了一定的倍数，也就是说，它们共同形成了一个大运放 MA，如图中黄色虚

框所示。这样，整个电路就变成了一个大运放 MA，与反馈网络 RF、CF、RG 形成的同相比

例放大器，暂不考虑电容 CF 的作用，电路的低频区增益为： 

𝐺 =
𝑢𝑂𝑈𝑇
𝑢𝐼𝐼

= 1 +
𝑅𝑅
𝑅𝐺

 

 

 
看起来，这个结果与运放 A2 没有什么关系。其实不然。A2 串联于 A1 之后，看似没有

改变整个大闭环的反馈关系，但是，真正的输出来自于 A2，很多输出端性能，就取决于

A2 了。而整个电路的输入端性能，则取决于 A1。 

这，听起来很妙，世上本无十全十美的人，但如此串联型，似乎可以让两个人合成一

个人，扬长避短，择优而用，岂不妙哉。 

图 Section128-1 串联型复合放大电路 

R2 R1 

uIN uOUT 
A2 

A1 

RF RG 

CF 

MA 

uO1 

uIN- 
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让我们细致分析如下。 

电路的输出失调电压、输出噪声、失真度决定于 A1 

首先，A2 组成一个同相比例器，其闭环增益为 G2： 

𝐺2 = 1 +
𝑅2
𝑅1

 

(1) 

其次，运放 A1 的输入失调电压为 VOS1，运放 A2 的输入失调电压为 VOS2。其表现均为，

在该运放的正输入端串联了一个固定电压源 VOS。 

第三，据此将输入信号短路接地，不考虑输入失调电压之外的影响，求输出电压，即

为输出失调电压。列出等式如下： 
(0 + 𝐴𝑂𝐷1 − 𝑢𝐼𝐼−)𝐴𝑢𝑜1 = 𝑢𝑂1 

(2) 
𝑢𝑂𝑈𝑇 = (𝑢𝑂1 + 𝐴𝑂𝐷2) × 𝐺2 

(3) 

𝑢𝐼𝐼− = 𝑢𝑂𝑈𝑇
𝑅𝐺

𝑅𝐺 + 𝑅𝑅
 

(4) 

将式(2)、式(4)代入式(3)，得： 

𝑢𝑂𝑈𝑇 = ((𝐴𝑂𝐷1 − 𝑢𝑂𝑈𝑇
𝑅𝐺

𝑅𝐺 + 𝑅𝑅
)𝐴𝑢𝑜1 + 𝐴𝑂𝐷2) × 𝐺2 

(5) 

化简得： 

𝑢𝑂𝑈𝑇 = 𝐴𝑂𝐷1𝐴𝑢𝑜1𝐺2 − 𝑢𝑂𝑈𝑇
𝑅𝐺

𝑅𝐺 + 𝑅𝑅
𝐴𝑢𝑜1𝐺2 + 𝐴𝑂𝐷2𝐺2 

𝑢𝑂𝑈𝑇(1 +
𝑅𝐺

𝑅𝐺 + 𝑅𝑅
𝐴𝑢𝑜1𝐺2) = 𝐴𝑂𝐷1𝐴𝑢𝑜1𝐺2 + 𝐴𝑂𝐷2𝐺2 

𝑢𝑂𝑈𝑇 =
𝐴𝑢𝑜1𝐺2

1 + 𝑅𝐺
𝑅𝐺 + 𝑅𝑅

𝐴𝑢𝑜1𝐺2
𝐴𝑂𝐷1 +

𝐺2

1 + 𝑅𝐺
𝑅𝐺 + 𝑅𝑅

𝐴𝑢𝑜1𝐺2
𝐴𝑂𝐷2 

(5a) 

此值即为输出失调电压。可以看出，上式分母第二项很大，可以忽略 1 的存在： 

𝑢𝑂𝑈𝑇 ≈
𝐴𝑢𝑜1𝐺2

𝑅𝐺
𝑅𝐺 + 𝑅𝑅

𝐴𝑢𝑜1𝐺2
𝐴𝑂𝐷1 +

𝐺2
𝑅𝐺

𝑅𝐺 + 𝑅𝑅
𝐴𝑢𝑜1𝐺2

𝐴𝑂𝐷2 = (
𝑅𝐺 + 𝑅𝑅
𝑅𝐺

)𝐴𝑂𝐷1 +
𝑅𝐺 + 𝑅𝑅
𝑅𝐺

×
1

𝐴𝑢𝑜1
𝐴𝑂𝐷2

= 𝐺𝐴𝑂𝐷1 +
𝐺

𝐴𝑢𝑜1
𝐴𝑂𝐷2 ≈ 𝐺𝐴𝑂𝐷1 

(Section128-1) 

式(5b)说明，电路的输出失调电压，等于 A1 的输入失调电压乘以闭环增益。𝐴𝑂𝐷2由于

被 A1 的开环增益相除，在输出端几乎没有影响了。 

用类似的方法可以证明，整个电路的输出噪声，主要受到运放 A1 的输入端噪声影响，

而运放 A2 的输入端噪声，几乎不会对输出产生影响。而整个电路的失真度，也决定与 A1，

而与 A2 几乎没有关系。 

电路的输入电阻、偏置电流、输入电压范围决定于运放 A1 

这很显然，无需证明。 

电路的输出电流、输出电压范围决定于 A2 



新概念模拟电路——信号处理电路 

196 

这很显然，无需证明。 

电路的输出压摆率，受两个运放综合影响 

当要求整个电路的输出压摆率大于 SR 时，运放 A2 的压摆率 SRA2 必须大于 SR，这很

显然。同时，运放 A2 的输出幅度是运放 A1 的 G2 倍，因此运放 A1 也具有压摆率要求： 

𝑆𝑅𝐴1 ≥
𝑆𝑅
𝐺2

 

(Section128-2) 

电路的带宽得以拓展 

一般来讲，运放 A2 的单位增益带宽是大于运放 A2 的单位增益带宽的。此时，当运放

A2 具有 G2 的闭环增益，那么将运放 A1 的开环增益——频率曲线，整体上移 G2(dB)，就形

成了大运放的开环增益——频率曲线。如图 Section128-2 所示，运放 A1 的开环增益曲线如

图中的黑色，其低频增益为 Am1，大运放的开环增益曲线为红色，其低频增益为 Am1 G2，整

体上移了 G2(dB)。 

 
可以看出，当运放 A1 的单位增益带宽为 BW1，那么大运放的单位增益带宽则是 G2 倍

的 BW1。如果由运放 A1 直接组成增益为 G 的闭环电路，其闭环增益曲线如图中黑色所示，

在 fH1 处出现上限截止频率。如果将 A1 和 A2 形成前述的串联型复合放大电路，就相当于用

大运放组成增益为 G 的闭环电路，其闭环增益曲线如图中红色所示，在 fH 处出现上限截止

频率。从图中可以明显看出，fH 约为 fH1 的 G2 倍，即带宽得以拓展。 
𝑓𝐶 = 𝐺2𝑓𝐶1 

A(dB) 

Am1 

BW1 G2BW1 

fH1 

G 

G2(dB) 

Am1G2 

fH f/Hz 

0° 

φ/° 
f/Hz 

-180° 

A1 开环增益曲线 

大运放开环增益曲线 

单独 A1 形成的闭环增益曲线 

串联复合放大器形成的闭环增益曲线 

单独 A1 的相位裕度——较大 

A1 和大运放的开环相移曲线 

图 Section128-2 开环增益和相移曲线 
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(Section128-3) 

电路稳定性下降 

从运放开环相移曲线可以看出，当给 A1 串联一个增益为 G2 的放大电路，形成大运放，

则大运放的相移曲线与 A1 的近似一致——因为 A2 形成的 G2 倍放大电路，一般不会产生

相移。也就是说，大运放和运放 A1 的开环相移曲线，是重合的。 

这样，再看它们的相位裕度，就出现问题了。运放 A1 的相位裕度如图所示，发生在频

率 BW 处，即开环增益下降到 1 的地方，此时相移曲线距离-180°还有好远，即有很大的相

位裕度。而大运放则不同，它的开环增益下降到 1 的地方，发生在 G2 倍的 BW1，此时相移

曲线已经非常接近-180°，即其相位裕度大幅度下降。导致稳定性下降。 

前面说的万千之好，顿时灰飞烟灭。 

不过我们有办法。第一，如果相位裕度仍能保证系统不振荡，凑活可用，那么问题不

大，直接用好了。第二，如果不行，可以考虑在环路中增加一些超前相移环节，以避免稳

定性下降。图 Section128-1 电路中的 CF，就起到了这个作用。 

避免复合放大电路稳定性下降，还有各种不同的方法。本书不赘述。 

串联实例 1——精密运放的频带和压摆率拓宽 

要求制作一个放大电路，供电电压为±2.5V，输入信号幅度小于 200mV，信号频率范

围为 DC~2MHz，闭环增益为 10 倍，输出失调电压小于 50μV。 

由于增益 G 为 10 倍，则要求输入失调电压最大不能超过 50μV /G=5μV。由于闭环带宽

大于 2MHz，则运放单位增益带宽至少大于 2MHz×G=20MHz。由于输出幅度达到 2V，频率

高达 2MHz，则运放输出压摆率至少大于： 
SR ≥ 2𝜋𝑓𝐴𝑚 = 6.28 × 2MHz × 2V = 25.12 V µs⁄  

我查不到同时满足上述条件的运放，相信也确实没有这种运放。 

用串联型复合放大器可以实现这个要求。如图 Section128-3 所示。我们发现，输入失

调电压要求 5μV 以下，属于输入端要求，这可以让主放大器实现。而单位增益带宽、压摆

率都属于输出要求，可以用从放大器实现。因此，先选择失调电压小的运放如 OPA335，

以 R2 和 R1 组成基本的 10 倍同相增益电路。然后考虑从放大器设计。 

 
从放大器设计要求为：第一，供电电压±2.5V 能正常工作。第二，单位增益带宽尽量大，

VCC

VEE

VCC

VEE
VF1 

R1 100 R2 909

R3 26.1 R4 499

+

VG1

VF2 

C1 30p

-

+

OPA830
+

U2 OPA830

+

-

+
U3 OPA335

图 Section128-3 串联型复合放大电路实例 1——拓展频带和压摆率 
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至少大于 40MHz，压摆率必须大于 25.12V/μs。初步选择 OPA830。 

此时需要考虑从放大器组成的同相比例器增益 G2 的选定。 

1）从带宽拓展来看，OPA335 单独组成 G=10 倍同相比例器，其带宽约为 200kHz，利

用式(Section128-3)可知，G2 需要大于 10 倍。 

2）从压摆率考虑，以下数据手册截图显示，OPA335 的压摆率为 1.6V/μs，则可利用式

(Section128-2)得： 

𝐺2 ≥
𝑆𝑅
𝑆𝑅𝐴1

=
25.12

1.6
= 15.7 

 
综合考虑，选择 G2=20。 

根据以上分析，设计电路如图 Section128-3。为避免出现系统稳定性问题，在电阻 R2

上并联小电容 30pF。 

对此电路实施仿真实测，结果如下： 

1）输出失调电压为 3.56μV，满足 50μV 的设计要求。 

2）仿真频率特性如图 Section128-3a，可知其低频增益为 20.08dB，与设计要求 10 倍

吻合。闭环带宽为 4.89MHz，满足 2MHz 的设计要求。 

3）当输入为 200mV，2MHz 正弦波时，输出波形如图 Section128-3b，可知它工作正

常，没有受到压摆率影响。 

 图 Section128-3a 串联型复合放大电路实例 1 的仿真频率特性 
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串联实例 2——精密运放的大电流输出 

输入信号频率范围为 DC~20kHz，幅度小于 2V。要求设计一个 10 倍电压增益放大器，

能对此输入信号进行放大，频带内尽量增益平坦，输出失调电压小于 0.1mV。负载为 8Ω

电阻。可以使用的电源有±2.5V 和±35V。 

拿到技术要求，首先要进行初步分析。第一，它的频带不算宽，属于低频放大，10 倍

增益的难度也不大。第二，它要求输出失调电压为 0.1mV，这就比较困难了。按照失调电

压计算方法，可知运放的输入失调电压应该小于 0.01mV，即 10μV，必须选择超低失调的

运放。但是这毕竟是可以实现的。第三，要求输出幅度达到 20V（2V 输入乘以 10 倍增益），

这就必须使用高压运放，而高压运放实现 10μV 的输入失调电压，那基本是梦想。第四，

要求带动 8Ω 负载，输出峰值电流就会高达 20V/8Ω=2.5A，因此输出必须能够吐出大电流。

有没有能够吐出 2.5A 以上电流，20V 以上幅度的运放呢？有，比如 TI 公司的 OPA541。 

OPA541 的数据手册截图如下，可以看出，它能够接受±35V 供电，能够输出±30.5V 电

压，能够吐出 5A 连续电流，10A 峰值电流，其输出特性完全满足我们的要求。但，它的输

入失调电压高达±2mV，与 10μV 的技术要求相差甚远。 

 

 

 
唯一的解决方案就是使用复合放大电路。我们选择 ADI 公司的运放 ADA4528-1 作为主

T
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图 Section128-3b 串联型复合放大电路实例 1 的仿真波形 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/low-noise-op-amps-lessthanequalto-10nv/ada4528-1.html?ADICID=yangebook4


新概念模拟电路——信号处理电路 

200 

放大器，用 OPA541 做从放大器，设计出复合放大电路如图 Section128-4 所示。 

 
对此电路，有几个需要讲述的地方。 

第一，为了提高电路稳定性，除在电阻 R2 上并联小电容外，还有一种常见方法，就是

给主运放增加一个反馈电容 C1。我们知道，复合放大电路的稳态分析，它一定是负反馈结

构，但是对于 OPA541 等低速大功率运放来讲，从输入到输出有反应，需要几 μs 的时间，

此间 ADA4528 是处于开环状态的。为了避免这种开环导致的问题，一般会让主运放的输出

直接回接一个电容到负输入端，就近形成负反馈。这种用法，在大环路负反馈中经常出现，

比如本书图 Section66-6 中的 C1。 

第二，电路中的 R5，是 OPA541 的特殊用法，它是限流检测电阻，用于保护 OPA541

输出电流不要超限。在正常工作时，不会影响电路性能。 

第三，就是增益 G2 的选择。这需要从至少两个方面考虑，第一 ADA4528 的输出幅度，

第二 ADA4528 的压摆率。 

先说幅度考虑。由于最终输出电压为 20V 幅度，而 ADA4528 的输出幅度最大为 2.49V，

因此 G2 要大于 20/2.49=8.03 倍。 

再说压摆率。从题目要求可知，20V 幅度，20kHz 信号，是最苛刻的压摆率要求。此

时，输出信号过零点斜率，就是输出压摆率最低要求，为： 
SR = 2𝜋𝑓𝐴𝑚 = 6.28 × 20kHz × 20V = 2.512 V µs⁄  

从数据手册截图可以看出，OPA541 的最小压摆率为 6V/μs，符合要求。查找 ADA4528

的数据手册，知其压摆率为 SRA1=0.45V/μs，则根据式(Section128-2)得： 

𝐺2 ≥
𝑆𝑅
𝑆𝑅𝐴1

=
2.512
0.45

= 5.58 

综合考虑，G2 要大于 20/2.49=8.03 倍。选取 10 倍，保险一些。 

对此电路在 Multisim12.0 中实施仿真，负载为 8Ω，输入信号为 2V，20kHz，得到输入

输出波形如图 Section128-5 所示。可知其工作正常。用万用表实测输出失调电压，约为

50μV，满足设计要求。 

图 Section128-4 串联型复合放大电路实例 2 
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串联实例 3——精密运放的高压输出 

利用同样的思想，将精密运放和能够承受高电压的晶体管配合，可以形成高电压输出

的复合放大电路。 

图 Section128-6 是一个高电压精密放大电路，其原型来自 Linear Technology 的 LT1055

数据手册，作者对其进行了修改。 

 
主放大器使用 OPA627，是一款±15V 供电的超低噪声放大器，单位增益带宽约为

图 Section128-5 串联型复合放大电路实例 2 的仿真波形 

图 Section128-6 串联型复合放大电路实例 3 
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http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-voltage-op-amps-greaterthanequalto-12v/lt1055.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-voltage-op-amps-greaterthanequalto-12v/lt1055.html?ADICID=yangebook4
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16MHz，输入失调电压约为 100μV。后级从放大器从电路节点 7 开始，到节点 1（输出端）

结束，包括晶体管 Q4/Q3、Q1/Q2，以及相关的电阻，是一个晶体管组成的，可输出高达

100V 以上信号的高增益反相放大电路。由于从放大器为反相，因此，OPA627 和后级放大

器组成的大运放，其正输入端等效为 OPA627 的第 2 脚。这样的话，整个电路可以看成一

个大运放通过电阻 R10 和 R11，组成一个反相比例器，增益为-10 倍。 

电容 C2 和 C1 均为避免自激振荡，提高电路稳定性的补偿措施。 

运放 OPA627 的供电，由两个 15V 击穿电压的齐纳二极管提供，通过电阻 R8 和 R9 配

合，给运放电源脚施加±15V 左右的电压。 

Q3 和 Q4 组成了一个互为恒流源负载的高增益共射极反相放大电路，其输出为各自的

集电极。对此，请参照本书 Section30。其中，电阻 R3、R5、R1，为晶体管 Q4 提供合适的

静态工作点，电阻 R6、R4、R2，为晶体管 Q3 提供合适的静态工作点，显然，当节点 7 为

0V，让两个型号不同的晶体管实现完全对称，静态 ICQ 相等，且各自均在放大区，是较为

困难的。但请注意，由于负反馈的存在，运放输出节点 7 的静态电位不会傻乎乎等在 0V，

而任由两个晶体管静态不和谐。它会自适应调整，以保证输出静态即两个二极管 1N4148 的

连接处为近似的 0V。图中可以看出，在实际运行时，运放输出脚的静态电位为-1.477V，才

得以保证两个晶体管都工作在放大区的中间位置。 

Q1 和 Q2 组成了互补推挽的射极跟随器，类似于功率放大电路结构。图中的 1N4148 是

为了减小交越失真的，它们的存在使得 Q3 和 Q4 在 0 输入时处于微弱导通状态，一旦有正

信号进入，则 Q3 立即导通，而一旦有负信号输入，则 Q4 组立即导通。 

四个晶体管均为高压晶体管，2N3439 能承受 350V 的电压，2N5415 能承受 200V 电

压。 

对此电路实施 Multisim12.0 仿真，实测结果如下： 

1）电路增益为-10 倍。2）频带大约为 200kHz 左右，这取决于两个电容的选择。3）

当输入 10V，10kHz 正弦波时，输出为图 Section128-7 中的黄色波形，确实为 100V 正弦波。

4）静态时输出失调电压很小，约为 22μV。显然，这是 Multisim12.0 中模型的问题，实际

的 OPA627 达不到如此小的失调电压。 

 图 Section128-7 串联型复合放大电路实例 3 的仿真波形 
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并联型复合放大器方法之一 

与串联型复合放大电路相比，并联型复合放大器的使用目的更加单一，其实就是高速

放大器的输出失调电压自适应调整。 

我们知道，绝大多数高速或者宽带运放，追求的是对高频信号的放大能力，因此其带

宽要足够宽，压摆率要足够大，但其失调电压、偏置电流等输入端参数，就显得捉襟见肘。

幸运的是，绝大多数场合下，既然要放大高频信号，就对低频信号不太关心，可以使用隔

直电容将放大器的输出失调电压消除掉。 

事情也有例外的时候。当我们要实现 DC~1MHz 内具有平坦的 1000 倍电压增益时，由

于不能舍弃直流，就不可能使用隔直电容了，此时如果运放具有 1mV 的输入失调电压，理

论上，输出端就会出现高达 1V 的失调电压。这是不能容忍的。 

按照传统的思想，只有选择超低失调电压的运放，才有可能有效降低输出失调电压。

但非常遗憾，高速放大器中失调电压小的凤毛麟角，我们几乎无计可施。 

并联型复合放大器可以解决这个问题。如图 Section128-8 就是一个并联型复合放大电

路。图中主放大器为 U1，LT1226 是一款增益带宽积达到 1GHz 的宽带放大器，其压摆率也

达到 250V/μs，可以实现单级 1000 倍电压增益，且带宽可以达到 1MHz 以上。但是，它的

输入失调电压典型值为 1mV，导致输出失调电压达到 1V。 

 
从放大器为图中的 U3，LTC1150，是一款低速运放，但是其失调电压极低，约为 0.5μV，

偏置电流也较小，为 10pA。将这个从放大器并联于主放大器旁，可以有效降低输出失调电

压。工作原理如下： 

先不要理睬 U3 及其外围的 R1、R2 和 C，可以看出主放大器依靠电阻 RF、RG 实现了

1001 倍同相比例器功能。接着我们看看 U3 干了什么。 

1 ） 静 态 分 析 。 静 态 时 ， 输 入 端 接 地 ， 且 电 容 视 为 开 路 ， 静 态 等 效 电 路 如 图

Section128-9 所示。图中运放内部的直流电压源是运放的输入失调电压，VOS1 约为 10μV 量

级，VOS2 约为 mV 量级。同时，不能忽略运放 A1 具有的输入偏置电流 IB1，它会在电阻 R1

上产生压降。 

先分析反馈类型，图中有两个反馈环路，一个包括A1 和A2 的大环，一个仅有A2 的小

环。对大环，在输出端设定一个○+ ，沿着绿色箭头，我们发现，回到输出端的是○- ，说明
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图 Section128-8 并联型复合放大电路实例 1 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-speed-op-amps-bandwidth-greaterthanequalto-50mhz/lt1226.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-voltage-op-amps-greaterthanequalto-12v/ltc1150.html?ADICID=yangebook4
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大环路是负反馈。而小环，图中没有画，即输出端通过RF到达A2 的负输入端，再回到输出，

很简单可以看出这也是一个负反馈。 

 
由于这样的负反馈存在，虚短是成立的，因此有： 

𝑈𝐴1_(𝐼𝐼−) = 𝐼𝐵1𝑅1 
𝑈𝐴1_(𝐼𝐼+) = 𝑈𝐴1_(𝐼𝐼−) − 𝐴𝑂𝐷1 = 𝐼𝐵1𝑅1 − 𝐴𝑂𝐷1 

以上可以视为运放 A1 的直流意外，包括输入失调电压和输入偏置电流的影响。 

𝑈𝑂𝐷 × 𝑘1 = 𝑈𝑂𝐷 ×
𝑅𝐺1

𝑅𝑅1 + 𝑅𝐺1
= 𝑈𝐴1_(𝐼𝐼+) 

𝑈𝑂𝐷 =
𝑈𝐴1_(𝐼𝐼+)

𝑘1
= (𝐼𝐵1𝑅1 − 𝐴𝑂𝐷1)

𝑅𝑅1 + 𝑅𝐺1
𝑅𝐺1

 

总的输出失调电压，为运放 A1 的直流意外，乘以电路增益，与运放 A2 的高失调电压

无关。对图 Section128-8 的 LT1150 来说，VOS=0.5μV，𝐼𝐵=10pA，导致输出失调电压为： 

𝑈𝑂𝐷 = (|𝐼𝐵1𝑅1| − |𝐴𝑂𝐷1|)
𝑅𝑅1 + 𝑅𝐺1

𝑅𝐺1
= (1 + 0.5) × 10−6 ×

10010
10

= 1.5mV 

对 1001 倍放大器来说，输出失调电压被控制在 1.5mV，实属优秀。 

2）动态分析。 

画出动态等效图如图 Section128-10 所示，其实就是原图，只是各参量变成了纯变化量。 

先宏观看，输出为 ui 的 1001 倍，那么经过相同电阻的分压后，图中 k1uo 就是 ui，此时

对 A1 组成的积分器来说，由于虚短其负输入端为 ui，因此 R1 两端动态电压相等，没有动

态电流，这就造成电容上没有动态电流，其两端也就不存在动态电压，因此电容右侧，即

图中 ux 的动态电压，将也是 ui，这就造成电阻 R2 两端动态电位相等，不会产生动态电流贡

献给 RF。这样看，包括 R2 在内及其左侧电路，对 A2 放大器没有任何影响，与 R2 断开没有

区别。 

因此，输出将恒定为输入的 1001 倍，即只有电阻 RG、RF 决定电路增益。 

 
再细致分析。假设运放 A1 是理想的，则虚短成立，引出下式成立： 

RG1 

RF1 

RF 
RG 

R1 

R2 

VOS1 

VOS2 

UOS 

k1UOS 

A1 

A2 

IB1 

图 Section128-9 并联实例 1 的静态分析 

RG1 

RF1 

RF 
RG 

R1 

R2 
uo 

k1uo 

A1 

A2 

图 Section128-10 并联实例 1 的动态分析 

ui 

C 

ux 

ui 

k1uo 

ic 

ir2 

irg 

irf 
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𝑢𝑚 = 𝑢𝑖𝑖− − 𝑖𝑐 ×
1
𝑆𝐶

= 𝑢𝑖𝑖+ −
𝑢𝑖 − 𝑢𝑖𝑖−

𝑅1
×

1
𝑆𝐶

= 𝑘1𝑢𝑜 −
𝑢𝑖 − 𝑘1𝑢𝑜

𝑅1
×

1
𝑆𝐶

 

(6) 

对运放 A2 的负输入端节点，由于虚断，有： 
𝑖𝑜2 = 𝑖𝑜𝑠 + 𝑖𝑜𝑢 

(7) 

假设运放 A2 是理想的，则虚短成立，又据式(7)，引出下式成立： 
𝑢𝑚 − 𝑢𝑖
𝑅2

=
𝑢𝑖
𝑅𝐺

+
𝑢𝑖 − 𝑢𝑜
𝑅𝑅

 

(8) 

将式(6)代入式(8)，得： 

𝑘1𝑢𝑜 −
𝑢𝑖 − 𝑘1𝑢𝑜

𝑅1
× 1
𝑆𝐶 − 𝑢𝑖

𝑅2
=
𝑢𝑖
𝑅𝐺

+
𝑢𝑖 − 𝑢𝑜
𝑅𝑅

 

化简过程： 

𝑅𝐺𝑅𝑅(𝑘1𝑢𝑜 −
𝑢𝑖 − 𝑘1𝑢𝑜

𝑅1
×

1
𝑆𝐶

− 𝑢𝑖) = 𝑅2𝑅𝑅𝑢𝑖 + 𝑅2𝑅𝐺(𝑢𝑖 − 𝑢𝑜) 

𝑅𝐺𝑅𝑅𝑘1𝑢𝑜 + 𝑅𝐺𝑅𝑅
𝑘1`
𝑆𝐶𝑅1

𝑢𝑜 + 𝑅2𝑅𝐺𝑢𝑜 = 𝑅𝐺𝑅𝑅
1`

𝑆𝐶𝑅1
𝑢𝑖 + 𝑅𝐺𝑅𝑅𝑢𝑖 + 𝑅2𝑅𝑅𝑢𝑖 + 𝑅2𝑅𝐺𝑢𝑖 

𝑢𝑜(𝑅𝐺𝑅𝑅𝑘1 + 𝑅𝐺𝑅𝑅
𝑘1`
𝑆𝐶𝑅1

+ 𝑅2𝑅𝐺) = 𝑢𝑖(𝑅𝐺𝑅𝑅
1`

𝑆𝐶𝑅1
+ 𝑅𝐺𝑅𝑅 + 𝑅2𝑅𝑅 + 𝑅2𝑅𝐺) 

𝑢𝑜(𝑅𝐺𝑅𝑅𝑘1𝑆𝐶𝑅1 + 𝑅𝐺𝑅𝑅𝑘1 + 𝑅2𝑅𝐺𝑆𝐶𝑅1)
= 𝑢𝑖(𝑅𝐺𝑅𝑅 + 𝑅𝐺𝑅𝑅𝑆𝐶𝑅1 + 𝑅2𝑅𝑅𝑆𝐶𝑅1 + 𝑅2𝑅𝐺𝑆𝐶𝑅1) 

得： 

𝐺 =
𝑢𝑜
𝑢𝑖

=
𝑅𝐺𝑅𝑅 + 𝑅𝐺𝑅𝑅𝑆𝐶𝑅1 + 𝑅2𝑅𝑅𝑆𝐶𝑅1 + 𝑅2𝑅𝐺𝑆𝐶𝑅1

𝑅𝐺𝑅𝑅𝑘1𝑆𝐶𝑅1 + 𝑅𝐺𝑅𝑅𝑘1 + 𝑅2𝑅𝐺𝑆𝐶𝑅1
=

1
𝑘1

×
1 + 𝑆𝐶𝑅1(1 + 𝑅2

𝑅𝐺
+ 𝑅2
𝑅𝑅

)

1 + 𝑆𝐶𝑅1(1 + 𝑅2
𝑘1𝑅𝑅

)
 

(9) 

当： 

𝑘1 =
𝑅𝐺

𝑅𝐺 + 𝑅𝑅
 

𝐺 =
𝑢𝑜
𝑢𝑖

=
𝑅𝐺𝑅𝑅 + 𝑅𝐺𝑅𝑅𝑆𝐶𝑅1 + 𝑅2𝑅𝑅𝑆𝐶𝑅1 + 𝑅2𝑅𝐺𝑆𝐶𝑅1

𝑅𝐺𝑅𝑅
𝑅𝐺

𝑅𝐺 + 𝑅𝑅
𝑆𝐶𝑅1 + 𝑅𝐺𝑅𝑅

𝑅𝐺
𝑅𝐺 + 𝑅𝑅

+ 𝑅2𝑅𝐺𝑆𝐶𝑅1

=
(𝑅𝐺𝑅𝑅 + 𝑆𝐶𝑅1(𝑅𝐺𝑅𝑅 + 𝑅2𝑅𝑅 + 𝑅2𝑅𝐺))(𝑅𝐺 + 𝑅𝑅)
𝑅𝐺𝑅𝑅𝑅𝐺𝑆𝐶𝑅1 + 𝑅𝐺𝑅𝑅𝑅𝐺 + 𝑅2𝑅𝐺𝑆𝐶𝑅1(𝑅𝐺 + 𝑅𝑅)

=
(𝑅𝐺 + 𝑅𝑅)𝑅𝐺𝑅𝑅 + 𝑆𝐶𝑅1(𝑅𝐺𝑅𝑅 + 𝑅2𝑅𝑅 + 𝑅2𝑅𝐺)(𝑅𝐺 + 𝑅𝑅)

𝑅𝐺𝑅𝑅𝑅𝐺 + 𝑆𝐶𝑅1(𝑅𝐺𝑅𝑅𝑅𝐺 + (𝑅𝐺 + 𝑅𝑅)𝑅2𝑅𝐺)

=
𝑅𝐺 + 𝑅𝑅
𝑅𝐺

×
𝑅𝐺𝑅𝑅 + 𝑆𝐶𝑅1(𝑅𝐺𝑅𝑅 + 𝑅2𝑅𝑅 + 𝑅2𝑅𝐺)
𝑅𝐺𝑅𝑅 + 𝑆𝐶𝑅1(𝑅𝐺𝑅𝑅 + 𝑅2𝑅𝑅 + 𝑅2𝑅𝐺)

=
𝑅𝐺 + 𝑅𝑅
𝑅𝐺

 

这说明，当电路中两个运放均为理想的，并且外环反馈电阻比值(𝑅𝑅1、𝑅𝐺1)等于内环

反馈电阻比值(𝑅𝑅、𝑅𝐺 )时，整个电路就是内环电阻组成的同相比例器，其增益只与内环电

阻有关，与 R2 以及运放 A1 无关。看起来，就像 R2 断开一样。 

3）综合分析结论 

通过静态分析和动态分析，我们看出，信号放大是由主放大器 A2 实现的，其增益由

内环电阻决定。而从放大器 A1 并联于其侧，将输出的 1/G 通过外环电阻取回，与输入信号

进行比较放大，两者的动态量完全相同，不影响 A2 的主放大功能，但如果输出的静态量
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与输入信号静态量不同，就会被 A1 发现，并通过 A1 强有力的调节，通过电阻 R2 作用到运

放 A2，迫使其改变其静态，以满足运放 A1 提出的要求。而运放 A1 在静态（低频）量非常

精细，可以发现输出静态量与输入信号静态量（默认为 0V）的微小差别，并实施严苛的纠

正。 

最终，在不改变主放大器正常放大的基础上，运放 A1 的介入，保证了输出静态，也就

是输出失调电压的 1/G，可以与输入信号的静态（默认 0V）的差值保持在 A1 的输入失调电

压范围内。 

4）可能存在的问题 

与串联型复合放大器相比，并联复合放大器几乎不存在稳定性问题。从放大器 A1 一般

选择失调电压低、偏置电流小的运放，对带宽没有过多要求。 

内环增益电阻和外环检测电阻应尽量保证一致。但在实际设计中，两者存在偏差是必

然现象。分析和实践均能证明，当两者出现容差范围内的不一致时，仅会引起通带内增益

出现微弱的波动，低频段增益取决于外环电阻，而高频段增益取决于内环和外环电阻的综

合，整体上并不影响电路的工作。 

并联型复合放大器方法之二 

还有一种实现并联型复合放大电路的方法，如图 Section128-11 所示。图中 A2 是主放

大器，通常为高速或者宽带放大器，当其同相输入端接地时，它就是一个反相比例器，但

是它的负输入端存在运放 A2 的失调电压 VOS2，一个接近 1mV 的值，则导致输出失调电压

比较大。用一个从放大器 A1，检测运放 A2 的负输入端，并通过 A1 组成的负反馈，强迫

A2 的负输入端为 VOS1，一个 10μV 左右的电压，最终大幅度降低输出失调电压。 

 

  

RG RF 

A1 

A2 

uIN 
uOUT 

图 Section128-11 并联型复合放大电路实例 2 
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Section129. 用程序控制增益和自动增益控制 

放大电路的增益，有时是需要改变的。而改变放大电路的增益，有机械改变和电控改

变两种方法。所谓的机械改变，仅指通过机械扭动或者拉动方法，改变电位器阻值，以实

现增益改变，比如老式电视机、收音机的音量调节。所谓的电控改变，则包括有源部件的

介入，在电信号的作用下，实现增益的改变。其主要有两种思路： 

第一种，离散控制类。用继电器、模拟开关等，选择不同阻值的电阻接入电路，实现

不同增益。因此这种增益改变，只能实现若干种，不可能连续改变，因此称为离散型。前

面学过的程控增益放大器，就属于这一类。 

第二种，连续控制类。利用晶体管的伏安特性曲线，在不同位置具有不同的等效动态

电阻思路，通过外部的控制电压连续改变，可以实现连续的增益调节。理论上，它可以实

现任意精细的增益改变，因此称为连续型。前面学过的压控增益放大器，就属于这一类。 

尽管我们已经学过了程控增益放大器、压控增益放大器，但在实际工作中，要改变电

路增益，并不是只能有两个选择：或者使用程控增益放大器，或者使用压控增益放大器，

还有其他的方法。本节总结现有的全部方法，供读者参考。 

直接使用程控增益放大器的局限性 

程控增益放大器，有很多优点。但也有局限性： 

1）程控增益放大器是成品，无法改造，且现有的成品种类有限，其增益值是设定好的，

几个到几十个增益值，用户无法自行改变。 

2）程控增益放大器的带宽，一般都不高。 

3）程控增益放大器的失调电压、噪声、失真度、功耗等指标，都是确定的，一般不属

于优秀。当用户对此不满意时，很难挑选出合适的。 

因此，当能够接受离散调节增益，却又选不到合适的程控增益放大器时，可以按照程

控增益的设计思想，使用继电器、模拟开关等，可以自行选择运放和外部电阻，完成自制

“程控增益放大器”。本节后续会讲。 

直接使用压控增益放大器的局限性 

压控增益放大器的带宽一般较高，适用于高频信号处理。同时，它能够接受模拟电压

控制，为其摆脱数字控制带来了可能。但它也有局限性： 

1）其静态特性一般较差，如失调电压等。 

2）其增益准确性较差，实现精准增益控制较为困难。 

用户按照压控增益思想，自行设计符合自己要求的压控增益放大器，一般较为困难。 

利用继电器或者模拟开关设置不同的增益，方法之一 

在运放组成的反相比例器和同相比例器中，电阻决定着增益。因此，用开关选择不同

阻值的电阻，可以实现不同的增益。而这个开关，可以用继电器实现，也可以用模拟开关

实现。 
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图 Section129-1 为最简单的程控增益放大器。图中开关用于选择电阻 RG，而反馈电阻

RF 是固定的。左图有 2 个开关，共 4 种状态：全闭合 G=-5、全断开 G=-1、上开下合 G=-2、

上合下开 G=-3，用户需要哪些增益配置，可以自行选择电阻值实现。右图属于标准化的 2

进展增益模式，可以实现从-1、-2 一直到-16 共 16 个增益设置。显然，n 个开关，可以构

造出 2n 种增益。图中，都是反相型电路，读者可以稍作改变，使之变成同相型电路。 

 
这类电路有一个特点，开关串联于支路中，开关有电流流过，称此类电路为支路型。

任何开关在导通时，都不能做到完全的 0 电阻，特别是模拟开关，其导通电阻有时高达

1kΩ，小的也有近百 mΩ 量级。因此，此电路中开关导通电阻将影响电阻的实际增益。 

为了避免开关导通电阻对电路的影响，一般使用另外一种结构，称之为节点型电路，

如图 Section129-2 所示。可以看出，此图中的开关位置变了，它被置于多个串联电阻的不

同节点处，只取电位，而由于运放的高阻特性，没有电流流过开关。这样，开关的导通电

阻对电路就没有什么影响了。为充分显现此电路优点，图中的开关都包含 100Ω 导通电阻。 

 
与支路型电路相比，节点型电路的缺点是开关数量多（n 个开关实现 n 种增益），电阻

计算稍显麻烦。但其优势是不考虑开关的导通电阻，因此得以广泛应用。 

如果有单刀双掷型开关（或者左边通，或者右边通），取代图中的单刀单掷开关（或者

开、或者断），则可以有限减少开关数量。如图 Section129-3 所示，是一个 4 种增益的同

相程控放大器，它只使用了 3 个开关。 

节点型电路的电阻选择，需要一些计算。以图 Section129-3 为例，设计过程如下： 

已知增益为 G1、G2、G3、G4，选定 RF，求电阻 R1、R2、R3、R4。 

J1

J2

+
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-

+ +
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-
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图 Section129-1 支路型反相程控增益放大器 

J1

J2

+

VG1

VF1 

VF2 

RF 10k

-

+ +
3

2

6

7
4

U1 OPA350

S
W

-S
P

S
T1

 
R

1 
10

0

S
W

-S
P

S
T2

 
R

2 
10

0

R1 10k

S
W

-S
P

S
T3

 
R

4 
10

0

S
W

-S
P

S
T4

 
R

5 
10

0

R2 10kR3 10kR4 10k

图 Section129-2 节点型反相程控增益放大器 
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⎩
⎪
⎪
⎪
⎨

⎪
⎪
⎪
⎧𝑅1 + 𝑅2 + 𝑅3 + 𝑅4 =

𝑅𝑅
𝐺1 − 1

            (1)

𝑅2 + 𝑅3 + 𝑅4 =
𝑅𝑅 + 𝑅1
𝐺2 − 1

                    (2)

𝑅3 + 𝑅4 =
𝑅𝑅 + 𝑅1 + 𝑅2

𝐺3 − 1
                    (3)

𝑅4 =
𝑅𝑅 + 𝑅1 + 𝑅2 + 𝑅3

𝐺4 − 1
                    (4)

 

用式(1)减去式(2)得： 

 

𝑅1 =
𝑅𝑅

𝐺1 − 1
−
𝑅𝑅 + 𝑅1
𝐺2 − 1

 

化简得： 
(𝐺1 − 1)(𝐺2 − 1)𝑅1 = (𝐺2 − 1)𝑅𝑅 − (𝐺1 − 1)(𝑅𝑅 + 𝑅1)

= (𝐺2 − 1)𝑅𝑅 − (𝐺1 − 1)𝑅𝑅 − (𝐺1 − 1)𝑅1 
(𝐺1 − 1)𝐺2𝑅1 = (𝐺2 − 𝐺1)𝑅𝑅 

𝑅1 =
𝐺2 − 𝐺1

(𝐺1 − 1)𝐺2
𝑅𝑅 = (

1
𝐺1 − 1

−
𝐺1

(𝐺1 − 1)𝐺2
)𝑅𝑅 

(5) 

同理，可求得： 

𝑅2 =
𝐺3 − 𝐺2

(𝐺2 − 1)𝐺3
(𝑅𝑅 + 𝑅1) = (

1
𝐺2 − 1

−
𝐺2

(𝐺2 − 1)𝐺3
)(𝑅𝑅 + 𝑅1) 

(6) 

𝑅3 =
𝐺4 − 𝐺3

(𝐺3 − 1)𝐺4
(𝑅𝑅 + 𝑅1 + 𝑅2) = (

1
𝐺3 − 1

−
𝐺3

(𝐺3 − 1)𝐺4
)(𝑅𝑅 + 𝑅1 + 𝑅2) 

(7) 

对电阻 R4 的求解，可以直接采用式(4)，也可按照下述方法实现与式(5)~式(7)完全相同

的表达式，以方便编程计算：设 G5=∞，则有： 

𝑅4 = (
1

𝐺4 − 1
−

𝐺4
(𝐺4 − 1)𝐺5

)(𝑅𝑅 + 𝑅1 + 𝑅2 + 𝑅3) 

(8) 
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图 Section129-3 节点型同相程控增益放大器 
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举例 1 

用 OPA350 和单刀双掷开关设计一个程控增益放大器，要求增益为 2 倍、4 倍、8 倍

和 16 倍。供电电压为±2.5V，负载为 1kΩ。 

解：电路选择图 Section129-3 结构。唯一需要思考的，是 RF 的选择。我们知道，选择

电阻的宗旨是：“越小越好，直到输出电流或者其它问题限制其不能再小”。对运放 OPA350

来说，其输出电流可以达到 40mA，而 2.5V 供电情况下，1kΩ 负载最大消耗 2.5mA 电流，

因此，在反馈支路增加一个 100~1kΩ 电阻，会产生 25mA~2.5mA 的额外电流，这对

OPA350 来说，应无大碍。因此，选择 RF=1kΩ。 

根据式(5)~式(8)，计算得：R1=500Ω，R2=250Ω，R3=125Ω，R4=125Ω。绘制电路如图

Section129-4 所示。设定输入信号频率为 10kHz，幅度为 14.142mV，用 TINA-TI 中的万用表

测量交流有效值，结果如下表。 

SW3 SW2 SW1 实测 VF1/mV 实测 VF2/mV 计算 G 

右 右 无关 10 20 2 

右 左 无关 10 40 4 

左 无关 右 10 80 8 

左 无关 左 10 160 16 

测试结果表明，与设计要求吻合。 

举例 2 

用模拟开关和待选放大器设计一个直流程控增益放大器，要求增益绝对值为 5 倍、10

倍、20 倍和 50 倍。在全部增益下，DC~5MHz 内，实际增益与设定增益误差不大于 20%，

输出失调电压小于 1mV。供电电压为±5V，数字供电 5V。 

解：1）首先进行难点分析和方案选择 

在 50 倍增益下，要求输出失调电压 1mV 以下，则等效输入失调电压为 20μV 以下，

这比较苛刻。降低输出失调电压有三种方法，一种采用交流耦合，在输出端增加隔直电容，

J1

J2

+

VG1

VF1 

VF2 

RF 1kR4 125

-

+ +
3

2

6

7
4

U1 OPA350

R3 125 R2 250 R1 500

S
W

-S
P

D
T1

 

S
W

-S
P

D
T2

 

RSW1 100 RSW2 100

S
W

-S
P

D
T3

 

RSW3 100

图 Section129-4 举例 1 电路 
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但一旦涉及到直流放大器，就不能使用电容隔直方法，而只能采用另外两种方法，就是使

用超低失调电压运放，或者复合放大器。 

如果采用等效输入失调电压为 20μV 以下的超低失调电压运放，就需要考虑其带宽是

否合格。50 倍增益大于 5MHz，20%带宽，根据式(Section74-6)，运放的 GBW 应大于： 

GBW =
𝑓𝐶𝑢
𝑉

×
𝑘

√1 − 𝑘2
=

5MHz
0.02

×
0.8

√1 − 0.82
= 333MHz 

对常见的三大公司（ADI、TI、Linear Technology）运放进行挑选，发现没有合适的。

最为接近的运放为 ADA4899-1，其增益带宽积为 600MHz，输入失调电压典型值 35μV，最

大值 210μV。 

因此，只能选择复合放大器。由于带宽较大，以精密运放为核心的串联型无法达到，

只能选择并联型。而并联型有两种方法，如果用方法一，将输出的 1/G 回送到从放大器中，

就会引起很大的麻烦，因为我们设计的是程控增益放大器，G 是可变的，这就需要另外 2

套开关电路，一套负责设置增益，另一套负责将 1/G 回送。剩下只有方法二了，让我们试

试看。 

因此，初步的方案为：以一款高速运放为核心 A2，用图 Section128-11 架构，将其中

的 RG 用节点型程控增益反相比例器实现，形成如图 Section129-5 所示的方案。 

2）根据初步方案，选择运放，完成设计。 

 
并联型复合放大电路方法二，只能将主放大器 A2 的输入失调电压降至从放大器 A1 的

水平，却无法降低由于偏置电流带来的输出失调电压。因此，如果 A2 具有 1μA 以上的输

入偏置电流，反馈电阻为 1kΩ，就会在输出端产生 1mV 的失调电压。因此，对主放大器 A2

提出了一个要求，输入偏置电流必须较小，为保险起见，可以设定为 0.1μA 上限。 

至此，对运放 A2 提出要求如下：GBW>333MHz，输入偏置电流小于 0.1μA，能接受

±5V 供电，最小稳定增益<5，对输入失调电压无需要求。 

挑选运放的方法如下：将各公司运放表格，以带宽从大到小排序，截止到 500MHz，

从中挑选输入偏置电流小于 100nA 的，数量就很少了，然后根据供电电压、最小增益进行

二次筛选，一般就所剩无几了。经我挑选，ADA4817-1 为合适运放。其关键指标如下： 

供电电压 GBW 偏置电流 最小增益 输入失调电压 

5~10V 410MHz 最大 20pA 1 最大 2mV 

模拟开关选择 ADI 公司的 ADG411。 

从放大器要求供电电压为±5V，失调电压小，选择 AD8638 较为合适。其输入失调电

压最大 9μV，正负 2.5V~正负 8V 供电。 

据此，设计完整电路如图 Section129-6 所示。 

RG ， 程 控 增

益 RF 

A1 

A2 

uIN 
uOUT 

图 Section129-5 举例 2 设计方案 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-speed-op-amps-bandwidth-greaterthanequalto-50mhz/ada4899-1.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-speed-op-amps-bandwidth-greaterthanequalto-50mhz/ada4817-1.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg411.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-voltage-op-amps-greaterthanequalto-12v/ad8638.html?ADICID=yangebook4
amber.jiang.sh
矩形
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3）对上述电路进行仿真实测，结果如下表所示。 

首先进行静态实测。输入端接地，改变增益设定值，用直流万用表实测输出端，得到

第一行数据，输出失调电压最大为 0.129mV，满足要求。 

其次，设定输入信号为正弦波，幅度为 14.142mV，即有效值为 10mVrms，分别设定信

号频率为 10Hz，0.1MHz，1MHz，3MHz，4MHz，5MHz，用交流万用表实测输出端，得到

其他行数据。 

输入信号 设定 5 倍 设定 10 倍 设定 20 倍 设定 50 倍 

0Hz，0V 0.015mV 0.028mV 0.053mV 0.129mV 

10Hz，10mVrms 0.050V 0.100V 0.200V 0.500V 

0.1MHz，10mVrms 0.050V 0.100V 0.200V 0.500V 

1MHz，10mVrms 0.050V 0.101V 0.203V 0.519V 

3MHz，10mVrms 0.051V 0.102V 0.209V 0.541V 

4MHz，10mVrms 0.051V 0.102V 0.208V 0.521V 

5MHz，10mVrms 0.051V 0.102V 0.206V 0.498V 

同时，用示波器观察输出波形，一切正常。 

可知，最大增益误差发生在 3MHz，设定 50 倍时，误差约为 8.2%，未超过要求的

20%。 

利用继电器或者模拟开关设置不同的增益，方法之二 

方法一的特点是，核心是一个运放，因此单级实现不同增益时，带宽会有不同。当要

求不同增益下，带宽大致相同时，就需要使用方法二。 

方法二的核心是，整个程控增益放大电路由多个增益模块组成，各增益模块的增益是
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固定的，所谓的程控增益，是依靠开关选择不同增益模块投入信号链路，以此决定整个电

路增益。其结构有两种：并联型和串联型。 

并联型结构如图 Section129-7 所示。它的核心思想为，将输入信号经多个增益模块放

大，用多个开关并联，选择不同增益模块的输出进入后级，实现不同的增益。图中整个电

路由 4 个增益模块组成，其中 G4 是为了降低电路输出阻抗，一般为 1 倍或者 2 倍。为了解

释方便，假设 G1=11 倍，G1=12 倍，G1=13 倍，G4=2 倍。此时，uO1 为 11 倍，uO2 为 11×12 倍，

uO3 为 11×12×13 倍，三个并联的开关只有一个导通，其余断开，则选择 uO1、uO2、uO3 之一

投入 G4 的输入端，最终营造出 3 种不同的总增益 G。 

只要保证所有的开关都是先断开后闭合，那么图中的 3 个电阻 R1 并不是必须的，可以

短路。而电阻 RIN 也不是必须的，这取决于 G4 的输入端结构。 

 
这个电路的优点在于使用了最少的开关，图中每个开关都可以使用单刀单掷型。而这

个电路的缺点也是明显的：当采用 SW1 闭合，即最小放大倍数时，通常情况下，uo2 或者

uo3 已经出现饱和波形，低频时影响不大，但在高频时，此饱和失真波形会通过开关耦合到

G4 输入端，造成输出波形出现失真。 

串联型结构可以最大程度避免此现象，如图 Section129-8 所示。它的核心思想是，通

过开关作用，决定信号是通过某级增益模块，还是绕过该增益模块，以此决定整个电路增

益。当 G4 设定为最大增益时，图中任何一个模块都不会出现饱和现象。因此，即便存在开

关高频时的耦合现象，也仅是稍稍改变了增益，而不会引起失真。同时，此电路的增益种

类可以较多，以图 Section129-8 为例，它可以实现 G4、G4G1、G4G2、G4G3、G4G1G2、

G4G1G3、G4G2G3、G4G1G2G3 共 8 种增益，而使用两个单刀双掷开关，则可以实现 4 种增益。 

 

图 Section129-7 并联型多级程控增益电路 

G1 放大 G2 放大 G3 放大 

G4 放大 

SW1 SW2 SW3 

R1 R1 R1 
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图 Section129-8 串联型多级程控增益电路 
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举例 3 

用模拟开关设计一个程控增益放大器，要求增益为 10 倍、50 倍、100 倍和 500 倍，-

3dB 带宽为 100Hz~100MHz。供电电压为±15V，负载为 20kΩ。 

解：为了避免饱和失真问题，选用串联型多级程控增益放大电路如图 Section129-8 所

示，因只有 4 种增益，图中的模块数为 3 个，开关使用 2 个。 

运放选择±15V 供电的宽带运放 THS3091，其 10 倍增益带宽可以达到 190MHz，压摆率

至少在 5000V/μs 以上。但其静态特性较差，失调电压约为 4mV 以下，输入偏置电流高达

20μA，幸亏题目要求中下限截止频率为 100Hz，多个增益模块之间可以采用阻容耦合，消

除由此产生的直流意外。模拟开关选择±15V 供电的 ADG1236，其导通电阻为 260Ω 以下，

-3dB 带宽高达 1000MHz，在 100MHz 处隔离约为-45dB，串扰约为-50dB 以下。 

首先，通过电阻 R4 实现和输入信号的阻抗匹配，同时信号被衰减 0.5 倍，最后一级增

益模块选择 20 倍增益，这等效于前述的 G4 等于 10。因 THS3091 为电流反馈型运放，当

其 10 倍增益带宽为 190MHz，那么 20 倍增益带宽应该大于 95MHz，有望实现 100MHz。 

另外两个增益模块可以选择 5 倍和 10 倍，这样就组合出 10 倍、50 倍、100 倍和 500

倍 4 种增益。据此设计电路如图 Section129-9 所示。 

 
设计细节分析如下： 

1）各模块增益电阻选择。 

THS3091 属于电流反馈型运放，其反馈电阻选择应尽量遵循数据手册建议。数据手册

给出了 2 倍、5 倍、10 倍的反馈电阻建议值，如图所示。增益电阻可由此计算获得。 

对 20 倍增益，数据手册没有给出建议，综合手册中的描述和其他增益的阻值选择规

律，本例中选择为 1500Ω。 

2）阻容耦合设计。 

阻容耦合的目的是消除前级产生的直流意外，即由失调电压、偏置电流等产生的静态

电位非零。在输出端增加阻容耦合是必须的，如图中的 C5 和 C6 并联，这会使得最终的静

态电位为 0。但不要忘记，中间级之间也有可能需要，如图中的 C1 和 C2 并联，是否需要，

取决于具体电路。本例中使用了中间级的阻容耦合。 

阻容耦合电路决定着电路的下限截止频率。图中 C5 和 C6 并联形成的下限截止频率为： 
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图 Section129-9 举例 3 串联型多级程控增益电路 

http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg1236.html?ADICID=yangebook4
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𝑓𝐿1 =
1

2𝜋𝑅11(𝐶5 + 𝐶6)
= 79.58Hz 

图中 C1 和 C2 并联形成的下限截止频率为： 

𝑓𝐿2 =
1

2𝜋𝑅12(𝐶1 + 𝐶2)
= 31.83Hz 

共同作用形成的下限截止频率应该稍大于其中的最大值，应能满足小于 100Hz 要求。 

3）通带平坦性调整。 

图中 C3 和 C9 均起到低通滤波作用，其效果使得整个通带内增益平坦性得以保证。 

最后，对此电路进行仿真实验。各增益下的幅频特性测试结果如下表所示。 

设置增益 中频增益(1MHz)/dB 下限截止频率 上限截止频率 增益隆起 

10 倍/20dB 19.955 91.7Hz 103.8MHz  

50 倍/33.98dB 33.95 91.7Hz 102.5MHz  

100 倍/40dB 40.03 91.7Hz 113.3MHz 41.1dB/63.88MHz 

500 倍/53.98dB 54.02 91.7Hz 110.5MHz 54.35dB/63.09MHz 

结果表明，电路工作正常，满足设计要求。 

需要特别注意的是，本电路没有要求输出摆幅。如果考虑到输出摆幅的最大化，最后一

级的静态输出电压一定得很小才行。但本电路最后一级运放的输出静态电压是较大的，实测

表明，图中 14 节点处的静态电压高达 4V 左右，在±15V 供电情况下，将严重影响输出摆幅。 

这个直流电位的来源主要是图中的 R12。THS3091 的输入偏置电流典型值为 4μA，最高

达 20μA，与 50kΩ 的 R12 相乘，可以产生最大 1V（实测为 0.2V）的静态电压，这是不能忽

视的。那么，为什么不将此电阻选择更小一些呢？这主要考虑到模拟开关的导通电阻，约

为 120Ω，以及导通电阻的非线性，约为 20Ω。当 R12 很小时，开关导通电阻会产生压降，

且引入信号的非线性失真。 

因此，如果必要，可以考虑在图中将电阻 R9 左侧串联一个电容，使其对交变信号实施

20 倍放大，而对静态量不实施放大。 

利用乘法型 DAC 实现精细程控增益 

前述的程控增益放大，一般只能实现几种增益的设定。当要求的增益种类较多，比如

几十种甚至 100 种以上时，这类电路将变得异常复杂。有两种方法可以实现增益种类较多

的精细程控增益。方法一是利用乘法型 DAC，方法二是利用压控增益放大器。先说方法一。 

DAC（Digital to Analog Convertor，数模转换器）用于将输入的数字量转换成对应的模

拟量，它的种类很多，乘法型 DAC 是其中的一种，其结构如图 Section129-10 所示。 

 

uOUT 

VREF/2 VREF/22 VREF/27 

图 Section129-10 乘法型 DAC 结构（黑色截图于 AD5425） 

I1 I2 I3 I8 

IO 

○8 ○3 ○2 ○1 

http://www.analog.com/cn/products/digital-to-analog-converters/standard-dac/precision-dac/bipolar-da-converters/ad5425.html?ADICID=yangebook4
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此电路在外部运放（红色）配合下。图中 IOUT2 点接地，为 0V，IOUT1 点为虚地，也是

0V，这导致了一个结果：不论开关 S1~S8 打向何处，电阻网络的下部节点电位均为 0V，

图中两个电阻 R 之间的电位就是固定不变的，且是可以轻易求解的。 

图中 8 号节点右下侧的电阻为两个 2R 并联，左侧为 R，因此可得： 
𝑈8 = 0.5𝑈7 

同理可得，7 号节点（图中未画出）右下侧电阻为 2R 和(R+2R//2R)的并联，仍为 R，

其左侧为 R，可得： 
𝑈7 = 0.5𝑈6 

图中的 R-2R 结构营造了这样一种结果，任意节点右下侧电阻均为 R，左侧电阻也是 R，

因此有： 
𝑈𝑖 = 0.5𝑈𝑖−1 

而节点 1 电位为 VREF，则可以算出节点 i 电位分别为 0.5 倍递减，如图标注。 

𝑈𝑖 =
1

2𝑖−1
VREF 

因此可以求得每个开关支路 2R 电阻上流过的电流也是 0.5 倍递减，为： 

𝐼𝑖 =
𝑈𝑖
2𝑅

=
VREF
2𝑖𝑅

 

而由此产生的，进入 IO 的电流，取决于开关状态，也就是数字量当前位 Di，0 或者 1。 

𝐼𝑂𝑖 = 𝐷𝑖𝐼𝑖 = �
VREF
2𝑖𝑅

;  𝐷𝑖 = 1
0;        𝐷𝑖 = 0

 

而总输出电流为： 

𝐼𝑂 = �𝐼𝑂𝑖

8

𝑖=1

=
VREF
𝑅

�𝐷𝑖
1
2𝑖

8

𝑖=1

=
VREF
𝑅 × 28

�𝐷𝑖28−𝑖
8

𝑖=1

 

而后一项求和式，其实就是数字量输入值𝐷𝑖𝑖。 

�𝐷𝑖28−𝑖
8

𝑖=1

= 𝐷𝑖𝑖 

以𝐷𝑖𝑖=D1D2D3D4D5D6D7D8=1000 0101B=85H=133 为例， 

�𝐷𝑖28−𝑖
8

𝑖=1

= 𝐷128−1 + 𝐷628−6 + 𝐷828−8 = 128 + 4 + 1 = 133 

由此可知，最终的电压输出为： 

𝑢𝑂𝑈𝑇 = −𝑅 × 𝐼𝑂 = −
VREF

28
𝐷𝑖𝑖 

(Section129-1) 

此式说明，对于乘法型 DAC 来说，最终的输出电压为输入数字量与基准电压除以 28

的乘积。此时我们发现，对一个标准 DAC 来说，将VREF设定为一个固定电压，则输出电压

正比于输入数字量。但是，如果我们将VREF用一个输入信号代替，那么输出将是输入信号

的 Din/28 倍，改变 Din，就可以改变增益。 

𝑢𝑂𝑈𝑇 = −
𝑢IN
28

𝐷𝑖𝑖 = 𝐺𝑖𝑖𝑢IN 

Din 有多少个值，就可以设定多少种增益 Gin。对于 8 位 DAC，可以产生 256 种增益，

对于 16 位 DAC，则可以产生 65536 种增益。 

这看起来比较美妙，它可以产生非常精细的增益调节。但使用乘法型 DAC 实现增益控
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制，也有固有的弊端： 

1）实际上，这种增益控制总是衰竭型的，即𝐺𝑖𝑖总是小于 1 的。理论上，这种增益控

制总是会更多引入噪声，降低信噪比。 

2）其带宽是有限的。图 Section129-11 是 AD5449 数据手册中的截图，表明某一数字

量位单独作用时，输出幅度受频率的影响。可以看出，对于高位数字量输入（权重较大的），

随着频率的上升，在 10MHz 处输出幅度开始明显下降。对于低位数字量输入，随着频率的

上 升 ， 输 出 幅 度 会 出 现 逐 渐 上 升 ， 这 源 于 模 拟 开 关 的 泄 露 特 性 。 其 原 理 将 在 本 书

Section131 讲解。 

很显然，对增益的精细程度要求越高，就要动用更低的数字量位数，此时，低位数字

量单独输入时的较低带宽，就会使得整个程控增益放大器的带宽变窄。图中显示，如果要

动用最低位 DB0，则其在 500kHz 处就出现了正 3dB 的变化，其有效带宽也就受限于

500kHz。 

 
乘法型 DAC 内部的 R-2R 网络，应用非常灵活，前述只是其中之一，可以实现衰减型

程控增益。如果将其反接，可以实现放大型增益，如图 Section129-12 所示，分析方法如下： 

运放仍处于负反馈状态，因此虚短成立，流过输入信号电阻 R 的电流，等于流过电阻

网络的电流，这取决于数字量开关状态提供多少个支路： 

𝑢𝐼𝐼
𝑅

= �𝐷𝑖
0 − 𝑢𝑂𝑈𝑇

2𝑖−1
2𝑅

8

𝑖=1

= −
𝑢𝑂𝑈𝑇
𝑅

�𝐷𝑖
1
2𝑖

8

𝑖=1

 

即 

𝑢𝑂𝑈𝑇 = −
28

∑ 𝐷𝑖28−𝑖8
𝑖=1

𝑢𝐼𝐼 = −
28

𝐷𝑖𝑖
𝑢𝐼𝐼 = 𝐺𝑖𝑖𝑢𝐼𝐼 

图 Section129-11 乘法型 DAC 参考输入端的频率特性（截图于 AD5449） 

http://www.analog.com/cn/products/digital-to-analog-converters/standard-dac/precision-dac/bipolar-da-converters/ad5449.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/digital-to-analog-converters/standard-dac/precision-dac/bipolar-da-converters/ad5449.html?ADICID=yangebook4
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这说明，最终的输出电压是输入电压的 Gin 倍，而 Gin 受输入数据决定，是反比关系。 

举例 4 

用模拟开关和电阻网络设计一个乘法型 DAC，配合待选放大器设计一个直流程控增益

放大器，要求增益绝对值为 16/1 倍、16/2 倍……16/14 倍、16/15 倍。在 Multisim12.0 中实

测增益和带宽。 

解：根据前述分析，要达到设计要求，需要 4 位数字量输入，即用一个 4 位 DAC 即可

实现。设计电路如图 Section129-13 所示，设计过程不赘述。 

 
实测数据如下表： 

Din 0 1 2 3 4 5 6 7 

Gin 设定 ∞ 16 8 5.333 4 3.2 2.667 2.286 

Gin 实测  15.98 8.01 5.34 4.01 3.21 2.68 2.29 

带宽 MHz  3.5 5.4 6.1 7.8 8.0 8.9 8.9 

隆起增益  20.97 13.52 11.08 9.52 7.79 6.65 6.01 

 
Din 8 9 10 11 12 13 14 15 

Gin 设定 2 1.778 1.6 1.454 1.333 1.231 1.143 1.067 

Gin 实测 2.01 1.79 1.61 1.46 1.34 1.24 1.15 1.07 

带宽 MHz 11.3 10.9 11.5 11.1 12.5 12.0 12.5 12.0 

隆起增益 5.30 4.88 4.45 3.98 4.57 4.06 4.11 3.95 

uOUT 

图 Section129-12 乘法型 DAC 反接形成放大型程控增益 

uIN 

uOUT/21 uOUT/22 uOUT/27 

V1
15 V 

V2

0.01 Vpk 
1kHz 
0° 

V3
15 V 

R1

10kΩR2
20kΩ

R3

10kΩ

S2 S3 S4 S5

S1

ADG1236YCPZ-500RL7

V
DD

G
ND

V
SS

S6

ADG1236YCPZ-500RL7

V
DD

G
ND

V
SS

U1

ADA4898-1YRDZ

VS+7

VS-4,9

PD8

3

2

6

R4
20kΩ

R5

10kΩ R6
20kΩ

R7

10kΩ R8
20kΩ

R9
20kΩ

V4
5 V 

16

图 Section129-13 举例 4 乘法型 DAC 反接形成放大型程控增益 
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可以看出，其增益实测值与设定值基本吻合。在通带内，增益隆起比较明显，比如设

定增益为 4，通带内最大增益达到了 9.52。为避免这种现象，通常可以在运放的输出端和

负输入端之间并联一个小电容。 

程控和压控配合实现宽范围精细程控增益 

当要求精细增益，且带宽较高时，可以考虑将开关控制之方法二与压控增益放大器结

合。 

举例 5（根据 2009 年全国大学生电子设计竞赛 C 题发挥要求改写） 

设计一个直流宽带程控增益放大器，要求以 5dB 步距实现 0dB~60dB 可调。输入电阻

等于 50Ω，负载电阻等于 50Ω。 

1）输入电压有效值 Vi≤10 mV，在 60dB 增益时，输出电压无明显失真。 

2）3dB 通频带 0～10MHz；在 0～9MHz 通频带内增益起伏≤1dB。 

3）当增益为 60dB 时，输出端噪声电压峰峰值小于 0.3V。 

4）放大器带宽可以选择为 10MHz，5MHz 两种。 

解：此题实现方法较多，本例选其一。 

第一，进行设计思路分析。 

1）程控增益开路对程控增益 5dB 步距实现 0dB~60dB 可调，需要至少 13 个增益点，

全部选择开关控制的话，需要较多的模拟开关或者继电器。因此，可以考虑选择压控增益

放大器实现。如 TI 的 VCA810，可以在 30MHz 带宽内实现-40dB~40dB 连续可调。也可使

用 ADI 的 AD603，它在 90MHz 带宽内可以实现-10dB~30dB 连续可调，但无法实现 60dB

全范围覆盖，因此需要一级开关控制的 0dB/20dB 二选一。本例采用后者。 

2）输出幅度问题。题目要求在 60dB 增益时，输入信号最大 10mV 有效值，则输出信

号将达到 10V 有效值，同时带载 50Ω，此时应无明显失真。这就要求最后一级放大电路能

输 出 10MHz ， 幅 度 为 14.14V 的 无 失 真 正 弦 信 号 ， 且 其 输 出 最 大 电 流 达 到

14.14V/50Ω=0.2828A。考虑到如此大电流下放大器的至轨电压，最后一级的供电电压应考

虑在±16V~±18V，因此输出带载幅度问题，将是本题目的关键。 

同时，本题目中最大压摆率发生在最后一级，要求： 
SR > 2𝜋𝑓𝐴 = 6.28 × 10 × 106 × 14.14 = 888V/µs 

3）输出噪声问题。题目要求 60dB 下输出噪声峰峰值不超过 300mV，则其有效值不

能超过 300mV/6.6=45mV（参见本书运放参数之噪声计算一节），在 60dB 下，第一级的等

效输入噪声电压应小于 45μV。考虑到放大器的带宽为 10MHz，估算有效带宽为 15.7MHz，

可以估算出第一级放大器的等效输入噪声电压密度应小于： 

𝑒𝑖 <
𝑈𝑖_𝑖𝑖

√𝐵𝑊
=

45000
3962

= 11.4nV/√Hz 

这是一个严肃的要求，不能掉以轻心，但也是可以实现的。 

4）直流放大器的输出失调问题。对直流放大器而言，信号链路中不得使用阻容耦合，

那么输入失调电压将会被一级级放大，最终表现在输出信号上。对于输出信号，我们发现

最困难的可能就是 14.14V 输出幅度了。如果恰好有可以供电高达 16V 以上的运放，至轨电

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
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压在 1.5V 之内，可以输出 14.5V 幅度的信号，此时如果输出失调电压高达 1V，那么正信号

就只有 13.5V 的摆幅空间，这就糟糕了。我估计，输出失调电压超过 0.2V，可能就会给我

们造成比较大的麻烦，因此，粗略估计，最好要求第一级放大器具有极小的输入失调电压，

应小于 0.2V/60dB=0.2mV。 

当然，此问题也可以通过在最后一级增加失调电压调零实现。 

5）带宽问题。本题目要求有两个带宽选择，其一是 10MHz，其二是 5MHz，且在

10MHz 带宽下要求 9MHz 内不超过 1dB 增益波动。对此有两种理解： 

第一种对-3dB 带宽要求大于 10MHz，此时做到 9MHz 内波动不超过 1dB 难度不大，只

要将带宽设计到 10MHz 以上，满足 9MHz 波动很小是容易的。 

第二种就是要求-3dB 为准确的 10MHz，且 0~9MHz 内增益波动不超过 1dB，这就需要

严肃对待，一阶或者二阶低通是无法满足这个要求的，必须有一个高阶低通滤波器，且这

个滤波器还可以选择为 5MHz、10MHz 两种截止频率。10MHz 的高阶低通滤波器，是具有

设计难度的。 

第二，开始设计。设计中本例对带宽理解采用第一种。 

1）结构设计。 

选定 AD603 作为核心的精细增益控制环节，而 AD603 的供电和输入输出范围是受到

限 制 的 ： 最 高 ±6.3V ， 输 入 信 号 幅 度 范 围 ±1.4V ， 而 输 出 范 围 为 ±2.5V 。 而 输 入 为

10mVp~14.14Vp（下标 p 表示峰值），输出信号幅度最大为 14.14Vp。所以，AD603 既不能作

为输入第一级，也不能做最后一级输出，只能将其放在中间。 

由此，大致画出结构图如下： 

 
利用继电器实现图中所示开关，其导通电阻一般为 100mΩ 左右，不会影响信号传递。

同时本题中，开关切换频率不会很高，适合使用继电器。 

2）增益配置。多级程控增益放大器中，各级增益配置是一个难点，稍有不慎，就会发

生某一级超限问题。这与滤波器一章中讲述的中途受限是一个道理，即理论上可以先放大

后缩小，但某一级的输出在缩小之前就已经饱和，即便再缩小，也是失真波形。 

本例以倒推方法，提供一种配置思路。 

首先，AD603 的增益调整范围是-10dB~30dB，考虑到总增益为 60dB，则确定 AD603

G1B 增益 

G1A=0.0909 

50Ω 

1 倍 

AD603 

uI 

50Ω 

2.875uI 

0.0909uI 

9.09Ω 

41.2Ω 

G3=-11 

G2=1~31.62 倍 

5MHz 低通 

±5V 供电区域 ±16.5V 供电区域 

50Ω 负载 

：为测试点 

图 Section129-14 举例 5 的初步结构设计 

G1B=2.875 

R1 

R2 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
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的调整范围为 0dB~30dB，固定增益分为两种：0dB 和 30dB，则整个电路可以实现

0dB~60dB 精细可调。如此，则 AD603 的增益为 1 倍~31.62 倍。 

其次，确定最后一级增益。从最后一级看，其最大输出为 14.5V。虽然 AD603 的最大

输出为±2.5V，且其最大输入为±1.4V，考虑到 AD603 可能为 1 倍增益，将 AD603 的电压设

定为最大输出±1.4V。则最后一级增益为： 

𝐺3 ≥
14.5
1.4

= 10.36 

考虑到计算方便，设定 G3=11 倍。 

由于除可调的 AD603 外，固定增益有两种，则有： 

𝐺1𝐴 × 𝐺3 = 0dB = 1 倍 

𝐺1𝐵 × 𝐺3 = 30dB = 31.62 倍 

则有： 

𝐺1𝐴 =
1

11
= 0.0909 

𝐺1𝐵 =
31.62

11
= 2.875 

3）前级放大器 B 设计。 

前级放大器 B 设计成同相比例器，有如下几条硬性约束： 

（1）供电电压必须能接受±5V。5.75 倍增益稳定。 

（2）压摆率限制：我们知道 AD603 的输入最大值为±1.4V，最高频率为 10MHz，则前

级放大器作为 AD603 的输入，其输出端具有如下压摆率限制： 
SR > 2𝜋𝑓𝐴 = 6.28 × 10 × 106 × 1.4 = 87.92V/µs 

（3）带宽限制：考虑到阻抗匹配，消耗了 0.5 倍增益，因此为了达到 2.875 倍增益，

同相比例器应该设计成 5.75 倍增益，且在 10MHz 内足够平坦，以保证 9MHz 处跌落极小。

为此，假设 10MHz 处不得小于-0.5dB，据式(Section74-6)，其中 k=10-0.5dB/20=0.944： 

GBW =
𝑓𝐶𝑢
𝑉

×
𝑘

√1 − 𝑘2
= 10 × 5.75 ×

0.944
√1 − 0.9442

= 164.5MHz 

（4）噪声限制：根据前述分析，该运放应有足够小的噪声： 

𝑒𝑖 <
𝑈𝑖_𝑖𝑖

√𝐵𝑊
=

45000
3962

= 11.4nV/√Hz 

（5）输入失调电压限制：根据前述分析，该运放应有足够小的输入失调电压：0.2mV。 

根据以上要求，能满足条件的运放不多，以 ADA4899-1 为优。其指标如下： 

型号 供电 GBW SR 失调电压 偏置电流 噪声密度 最小增益 

ADA4899-1 4.5V~12V 600M 310V/μs 35μV -0.1μA 1nV/√Hz 1 
OPA656 10V~12V 230M 290V/μs 250μV 2pA 7nV/√Hz 1 

按照上述分析，选择 ADA4899-1，设计前级电路如图 Section129-15 所示。 

4）前级放大器 A 设计。 

首先考虑阻抗匹配。要求输入电阻为 50Ω，等于前级的源阻抗 RS，且实现 0.0909 倍

增益，则有： 
𝑅1 + 𝑅2 = 50 
𝑅2

𝑅𝐷 + 𝑅1 + 𝑅2
= 0.0909 

可以解得： 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-speed-op-amps-bandwidth-greaterthanequalto-50mhz/ada4899-1.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-speed-op-amps-bandwidth-greaterthanequalto-50mhz/ada4899-1.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-speed-op-amps-bandwidth-greaterthanequalto-50mhz/ada4899-1.html?ADICID=yangebook4
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𝑅2 = 9.09;   𝑅1 = 40.81 

取最为接近的 E96 系列电阻为： 
𝑅2 = 9.09;   𝑅1 = 41.2 

其次考虑运放选择。本电路中对运放的约束与前级放大器 B 基本一致，唯一的区别在

于带宽限制。本电路中的运放带宽，可以稍小一些。但调查结果表明，这个条件的宽松，

并没有给我们带来更多的选择余地，我们仍然只能选择 ADA4899-1。 

这种情况下，完全可以考虑使用 ADA4899-2，一款 8 脚的双运放。其中的“-1”代表内

含 1 颗运放，“-2”代表内含 2 颗运放。多数情况下，单运放和双运放的性能是近似一致的，

有时存在微小的差别，这需要细看数据手册。 

使用两颗单运放，与使用一颗双运放，芯片价格后者稍便宜一些，单运放占用 PCB 面

积大，两个运放之间的耦合少，更换和调试相对灵活，因此如何选择取决于设计者。 

据此，前级放大器 A 设计电路如图 Section129-15 所示。ADA4899-1 数据手册中对跟

随器设计给出了串联电阻，如图中的 R4。 

图中开关 S1 和 S3 合并执行增益粗选，当 S1 和 S3 置于下方（如图），执行增益 B，同

时置于上方，执行增益 A。图中的开关，用继电器电控实现，其驱动电路本例未给出。 

 
5）压控增益放大器设计 

按照 AD603 数据手册，压控增益放大器设计如图 Section129-16 所示。图中的 Vctr 为

施加给 AD603 的增益控制电压，可以由一个 DAC 电路由软件命令提供，图中未画出。 

AD603 的输入电阻约为 100Ω，板内短距离连接前级输出时，无需增加阻抗匹配。但

需要对前级的输出能力进行考察。前级最大输出 1.4V，因此输出电流会达到 14mA，

ADA4899-1 的输出特性如下截图： 

 
可以看出，其短路电流高达 160mA（灌入）200mA（流出），且具备明显的 RL=100Ω

测试项，因此我们可以放心让 AD603 的 100Ω 输入电阻作为 ADA4899-1 的负载。 

6）输出级放大电路设计 

输出级电路如图 Section129-16 所示。本级电路有如下任务：11 倍增益；能输出 14.5V

以上电压信号；能驱动 50Ω 负载；具有足够的压摆率以保证 10MHz，14.5V 输出。由于是

最后一级，一般对噪声、失调电压等没有过高要求。 
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图 Section129-15 举例 5 的前级放大器设计 
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要实现上述要求，可以有多种方法： 

（1）可以采用输出级晶体管驱动，提高输出电压和输出电流。以图 Section128-6 电路

为基础，更换合适的运放和晶体管，可以达到更高的电压输出和电流输出。 

（2）可以采用多颗运放输出并联方法。运放满足高电压输出，但输出电流达不到

290mA，就可以采用此方法。 

（3）可以采用一颗运放实现，本例使用此方法。 

方法（3）的核心是选择一款合适的运放。要求如下： 

11 倍增益下带宽达到 15MHz 以上；14.5V 输出 10MHz，即 SR>910.6V/μs；输出摆幅达

到 14.5V。经查，TI 公司的 THS3122 具有如下特点： 

型号 供电 GBW SR 失调电压 偏置电流 噪声密度 最小增益 

THS3122 10V~33V / 1550V/μs 6mV 6μA 2.2nV/√Hz 1 

THS3122 为电流反馈型运放，不存在 GBW 参数。经查阅数据手册，在 12 倍增益下，

它可以达到 100MHz 以上的闭环带宽，因此满足要求。 

6）滤波器设计 

对电流反馈型运放，通过反馈电阻上并联电容实现低通滤波，需要谨慎，但并不是禁

止。THS3122 如果不并联电容，其 11 倍增益下带宽可以达到 100MHz 以上，因此，给其并

联一个小电容，以使其带宽限制在 10MHz 左右，是必要的。 

但，此电容的计算，在截止频率与运放闭环带宽接近时，就不再能使用简单的 1/2πRC，

而需要实验估计了。经仿真实验，选取 5pF 电容与 549Ω 电阻并联，大致可以达到 20MHz

左右的-3dB 带宽。而经过前级、压控级的增益，总增益-3dB 带宽大约为 18MHz 左右，在

9MHz 处大约具有-1dB 衰竭。这是符合要求的。 

用一个开关（继电器）将另一个较大电容并联与此，可以决定是 5MHz 还是 10MHz 以

上。实验表明，开关控制的电容选择 47pF 较为合适。 

第三，仿真实验。 

整个仿真电路如图 Section129-17 所示。其中 S6 用于输入端接地，以便测试输出噪声

和输出失调电压；S1 和 S3 配合，选择 G1A 或者 G1B 增益；S4 用于选择带宽，闭合时为

5MHz。 
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来自 S3 的输出 
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仿真实验分为增益测试、频带测试两部分。 

1）增益测试： 

主要测试几种关键增益下，各环节输出和失真情况。输入信号为 1MHz 正弦波，幅度

可变，各测量点用 Multisim12.0 中的电压表 AC 档，10MΩ 内阻，在仿真运行后 10s 读取稳

定值，而输出是否失真，用示波器观察波形肉眼识别。测试结果如下表所示。 

设定增益 G=0dB G=20dB G=30dB G=30dB G=40dB G=60dB 

开关状态 G1A G1A G1A G1B G1B G1B 

压控电压/V -0.259 0.247 0.482 -0.259 -0.008 0.482 

期望压控增益 0dB 20dB 30dB 0dB 10dB 30dB 

输入信号有效值/V 10 1.0 0.316 0.316 0.1 0.01 

AD603 输入有效值/V 0.907 0.091 0.029 0.908 0.287 0.029 

AD603 输出有效值/V 0.907 0.912 0.907 0.909 0.909 0.909 

输出有效值/V 9.942 9.999 9.951 9.964 9.968 9.963 

增益误差/% -0.58 -0.01 -0.49 -0.36 -0.32 -0.37 

输出波形有无失真 无 无 无 无 无 无 

结果表明，各关键增益下，输入信号幅度均采用理论上最大输入量——即用最大输出

有效值 10V 除以设定增益，发现，全部输出均能无失真，且实测增益与设定增益的相对误

差最大为-0.58%，这是非常优秀的。但这个误差均为负值，可以通过适当调节 AD603 的

控制电压加以修正。 

2）频率特性测试 

理论上 AD603 的控制电压对带宽影响很小，关键看不同的信号链路中带宽的变化。因

此，只需要做两种实验：G1 选择 G1A 时的频率特性，以及 G1 选择 G1B 时的频率特性。 

（1）选择 G1A 时，AD603 控制电压设定为 0V，获得频率特性图： 

当开关 S4 断开，实测 1MHz 增益为 10.40dB，-3dB 带宽为 20.1MHz，9MHz 处增益为

9.58dB，未超过 1dB。 

当开关 S4 闭合，实测 1MHz 增益为 10.21dB，-3dB 带宽为 4.71MHz。 

（1）选择 G1B 时，AD603 控制电压设定为 0V，获得频率特性图： 
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图 Section129-17 举例 5 完整电路 
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当开关 S4 断开，实测 1MHz 增益为 40.41dB，-3dB 带宽为 18.3MHz，9MHz 处增益为

39.49dB，未超过 1dB。 

当开关 S4 闭合，实测 1MHz 增益为 40.23dB，-3dB 带宽为 4.68MHz。 

结果表明，大于 10MHz 带宽的要求均能满足，但设定 5MHz 带宽得到的均为 4.7MHz

左右，稍有误差。这可以通过适当调节并联电容值加以修正。 

自动增益控制(AGC)简介 

自动增益控制(Automatic Gain Controll)是一种自动控制方法。它通过检测输出信号幅

度，自动控制信号链路的增益，以使整个放大电路在输入信号幅度发生变化时，维持输出

信号幅度不变。 

比如录音笔，如果不使用 AGC 功能，就是一个固定增益放大电路，将声音信号转变成

电信号并完成录音。假设录音笔摆在一个安静屋子的桌上，第一个人进来，说话 10 分钟，

距离桌子 0.2m，录下来的声音比较大。第二个人进来，坐在了距离桌子 2m 的地方，那么

录下来的声音就小。 

但是，一旦开启录音笔的 AGC 功能，情况就变了。它可以在 1 秒到 10 秒内完成输出

幅度检测，当发现幅度较大时，自动降低增益，幅度较小时，自动增加增益，最终保证输

出信号幅度基本维持一个合适的值，达到最佳的录音效果。 

因此，自动增益控制 AGC，可以理解为“自动稳幅控制”。它可以保证，输入信号幅

度在一定范围内变化时，输出信号将保持恒定不变的幅度。 

除了录音笔外，电视转播中也有 AGC。1994 年美国世界杯足球赛中，为了照顾欧洲球

迷，有些比赛安排在当地时间午后举行。此时，阳光斜射，半个球场在阳光下，半个球场

在阴影中，边路进攻球员一个大脚长传，足球就会从刺眼的阳光环境，一下飞到阴影中。

如果没有 AGC，电视屏幕将一会儿黑，一会儿亮，晃得观众无法观看比赛。但是，AGC 可

以解决这个问题，电视转播中也确实使用了 AGC 思想，效果是：球员带球在阳光下奔跑，

屏幕亮度合适，突然一个长传，足球飞到了阴影区，这时候屏幕会立即变暗，短短的 1s 中

不到，屏幕亮度自动增强，又变为合适了，阴影下我们也能看清楚球员的动作了。 

这，其实是球场摄像机内具备的 AGC 功能（可以是硬件实现，也可以软件实现）在发

挥作用，请相信，这不是摄像师在手动调节，如果手动调节，还不得把摄像师累死。 

自动增益控制(AGC)的参量定义 

自动增益控制中，输入信号幅度值和输出信号幅度值关系曲线如图 Section129-18 所示。

针对此曲线，定义其参量如下： 
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1）欠幅区 

当输入信号过小时，压控增益放大器即便达到最大增益 Gmax，其输出信号也达不到

AGC 设定的稳幅电压，此时随着输入信号幅度的增加，输出信号幅度也随之明显增加，输

入输出之间的增益为 Gmax。这段区域，被称为欠幅区。 

2）稳幅区 

当输入信号增大到一定值后，随着输入信号的增加，输出信号几乎维持不变，这个区

域被称为稳幅区。在此区间内，压控增益放大器的实际增益介于 Gmin~Gmax，整个 AGC 处于

有效调控状态——且随着输入信号的不断增大，压控增益放大器实际增益逐渐逼近 Gmin。 

稳幅区的左边界输入电压被定义为稳幅最小输入电压 Uimin——可以是有效值，也可以

是幅值，还可以是峰峰值。但不管怎么定义，第一需要说明，第二要整体统一。稳幅区的

右边界输入电压被定义为稳幅最大输入电压 Uimax。同时定义稳幅动态范围为： 

DRAGC = 20 log10
𝑈𝑖𝑚𝑚𝑚

𝑈𝑖𝑚𝑖𝑖
 

(Section129-2) 

3）超幅区 

当输入信号继续增大，有如下几种可能使得 AGC 电路离开稳幅区进入超幅区。 

（1）压控增益放大器的实际增益开始接近甚至达到 Gmin，此时随着输入信号的进一步

增大，压控增益放大器已经无力通过降低增益来降低输出信号，只能任由输出信号也随之

上升。 

（2）输入信号开始超过压控增益放大器的输入电压范围，或者输出信号开始超过压控

增益放大器的输出最大值。 

4）AGC 输出等幅性 

在稳幅区内，受稳幅电路影响，一般来说其输出幅度会随着输入信号幅度增大而微弱

增加，导致稳幅出现微小的偏差。定义稳幅区内最大输出电压为 Uomax，最小输出电压为

Uomin，定义输出等幅性为： 

SMAGC = 20 log10
𝑈𝑜𝑚𝑚𝑚

𝑈𝑜𝑚𝑖𝑖
 

(Section129-3) 

对 AGC 来说，尽量大的稳幅动态范围，尽量小的输出等幅性，是其追求目标。 

图 Section129-18 AGC 参量定义 

Ui/V 

Uo/V 

Uimin Uimax 

Uomax 
Uomin 

0 

欠幅区 稳幅区 超幅区 

Gmax 

Gmin 
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自动增益控制(AGC)的结构 

在电路结构上，AGC 如图 Section129-19a 所示。其中前置级和输出级都不是 AGC 必须

的，AGC 的核心在于两部分，第一是幅度检测，可以得到一个与输出幅度成正比的直流电

压 VG，第二是压控增益放大器，它的增益受控于 VG，且一定是负反馈关系：VG 越大，压

控增益放大器的实际增益越小。 

 
实际应用中，更多采用图 Section129-19b 所示的细化结构。即输出信号与设定直流电

压 VREF 做比较，当输出幅度大于 VREF 时，VG 将持续变化以减小增益，进而减小输出幅度；

当输出幅度小于 VREF 时，VG 将持续变化以增大增益，进而增大输出幅度，最终一定会维持

输出幅度与设定幅度基本相等。 

 

AGC 中的控制电路一 

针对 AD603 的 AGC 电路如图 Section129-20 所示。注意，这是一个单电源电路，其输

出信号都是骑在 5V 上的。先看基本电路。 

两个 AD603 的供电为 8 脚和 6 脚，均为 10V 加旁路电容。第 4 脚为 COM 脚，输入信

号和输出信号都是相对于该管脚的，因此外围一大堆阻容，都是为了给这个管脚提供一个

针对高频信号非常稳定的+5V。注意，这样提供+5V，对低频信号是无效的。低频时，该节

点具有 1.245kΩ 的输出电阻，会影响输入和输出。 

信号链路是高通阻容耦合的，其下限截止频率约为 11.9kHz，这来源于 0.1μF 的 C7 及

该支路的等效串联电阻 133.3Ω——50Ω 源电阻和 100ΩRT 并联再加上 100Ω 输入电阻。注

意，两个 AD603 之间耦合的下限截止频率为 15.9kHz，而输出级的下限截止频率取决于负

载电阻的大小。 

前置放大 压控增益 输出级 

幅度检测 

uIN 

uOUT 

VG 

图 Section129-19a 自动增益控制(AGC)结构 

前置放大 压控增益 输出级 

设定幅度 VREF 
比较检测 

uIN 

uOUT 

VG 

图 Section129-19b 自动增益控制(AGC)结构细化 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
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注意第 5 脚和 7 脚之间，串联了一个 2.49kΩ 电阻，这使得 AD603 的增益范围变为： 

𝐺𝑅𝐼𝑋𝐵𝐷 = 1 +
6440//2490 + 694

20
= 125.5 = 41.97dB 

𝐺𝑇𝑂𝑇𝐴𝐿 = 𝐺𝑅𝐼𝑋𝐵𝐷 + (0dB~ − 42.14dB) = 41.97dB~ − 0.168dB 

上述计算过程可参考 AD603 结构图如下。 

 
至此，信号链部分分析完毕，剩下的就是控制电压产生部分，包括与 AD603 第 1 脚和

第 2 脚相关的部分。 

两个 AD603 串联，可以形成更大的增益范围，一般可达 80dB 以上。在信号链串联后，

控制电压如何接，还是有讲究的：一种方式是两者同步模式，即它们的控制电压负输入端

（GNEG 端）接地，而将它们的控制电压正输入端（GPOS 端）接到一起，受外部电压同步

控制，这最容易理解。但这样做，最终的增益误差、信噪比指标都比较差，唯一的优点是

连接极为简单。另一种方式是依序模式，即两个 AD603 的控制电压负输入端电位不同，分

别为 VN1 和 VN2，而正输入端为同一可变电位 VAGC，这样的结果是，当 VAGC 从左向右（电压

横轴）变化过程中，两个 AD603 相继进入增益可变状态，没有进入可变状态的 AD603，

图 Section129-20 针对 AD603 的 AGC 电路 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
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一定是最小增益或者最大增益。这种模式，可以有效减少增益误差，提高信噪比。本例，

即采用此模式：两个 AD603 的第 2 脚，分别为 5.5V 和 6.5V。而它们的第 1 脚，则来源于

如图 Section129-21 所示的晶体管电路中的 VAGC。现在看这套电路是如何实现 AGC 的。 

 
首先必须清楚，这是一个单电源电路，其输出信号 uOUT 是骑在 5V 上的正弦波。 

Q2 是一个恒流源电路，其输出电流为 IC2，是一个恒定不变的值，与输出信号无关。

R10、R11 和 R12，三个电阻的简单分压，且图中 5V 节点即 Q1 基极接了一个大电容对地，

保证了此点没有变化电压，就是 5V。那么可以近似分析出，Q2 基极电位为： 

𝑈𝑄2𝐵 = 10 −
𝑅10

𝑅11 + 𝑅10
× 5 = 8.777V 

据此可估算出： 

𝐼𝐵2 =
10 − (𝑈𝑄2𝐵 + 0.7V)

𝑅9
=

0.523
1540

= 339.6µA 

𝐼𝐴2 ≈ 𝐼𝐵2 = 339.6µA 

具体是多少，误差有多大都不重要。重要的是，这是一个恒流输出。 

𝐼𝐴2形成后，有两个支路可以接收此电流：或者给电容 CAV 充电，最高可充至 9V 以上；

或者通过 Q1 流走，这取决于 Q1 是否导通。 

现在看 Q1，它的基极电位是 5V，发射极是输出信号，输出静默时也是 5V，因此输出

静默时 Q1 不导通。但是一旦输出存在有效的正弦信号，情况就不一样了。在输出信号正

半周，Q1 更加不导通，在负半周，输出电压越是小于 5V，Q1 的导通程度越高，会使得 Q1

的集电极电流 iC1 越大，其最大值发生在输出信号负半周波谷处，AD603 的输出摆幅可以达

到 2V 以上，可知其波谷电位为 5V-2V=3V。此时有最大电流产生： 

𝑖𝐴1_𝑚𝑚𝑚 ≈ 𝑖𝐵1_𝑚𝑚𝑚 =
5V − 0.7V − 3V

𝑅8
=

1.3V
806

= 1.61mA 

由于任意时刻，Q2 的集电极电流𝐼𝐴2总是等于给电容的充电电流 iCHA 与 Q1 的集电极电

流之和： 
𝐼𝐴2 = 𝑖𝐴𝐶𝐴(𝑡) + 𝑖𝐴1(𝑡) = 339.6µA 

而输出信号谷值时，𝑖𝐴1(谷值时刻)为 1.61mA，大于 0.3396mA，因此可以认定此时，

电容 CAV 是被放电的，即𝑖𝐴𝐶𝐴(谷值时刻)为负值。 

既然在信号负半周存在电容放电，而正半周一定是充电，那么要维持电容电压不变，

IC2 

uOUT 

iC1 iCHA 

VAGC 

8.777V 

IE2 

图 Section129-21 针对 AD603 的 AGC 电路控制电压产生部分 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
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就必然要求在一个周期内： 

�𝑖𝐴𝐶𝐴 = 0 

这样，自动增益控制就形成了：当输入信号确定后，CAV 还没有充电，一定为 0V，此

时 AD603 处于某个固定增益，有一个固定幅度的输出信号骑在 5V 上。如果信号幅度比较

小，那么负半周放电电量就会小于正半周充电电量，导致电容电压上升，迫使 AD603 增益

上升，输出信号幅度也随之上升；如果信号幅度比较大，那么负半周放电电量就会大于正

半周充电电量，导致电容电压下降，迫使 AD603 增益下降，输出信号幅度也随之下降。什

么时候能稳住呢？就是当电容电压达到某个值，输出信号幅度也达到某个值，此时负半周

放电电量恰好等于正半周充电电量，又维持了电容电压的不变。 

这是一个负反馈过程，只要在 AD603 的控制范围内，这个平衡总是能够达到的，也就

形成了输出幅度的稳定。要改变稳定后的输出信号幅度，一般可以通过调节 806Ω 电阻实

现。此电阻越大，输出稳定幅度也越大。 

AGC 中的控制电路二 

另外一种 AGC 控制电路如图 Section129-22 所示，右图为 VCA810 的压控增益曲线。

图中 OPA820 为一款高速运放，在工作中表现为一个比较器。图中的 R4 和 CC 是为了提高

OPA820 稳定性而增加的。图中两颗芯片的供电电压均为±5V。 

首先，在 OPA820 没有介入之前，R1、R2、CH 和负电源组成了一个分压并且储能保持

电路，在 VC 端形成了一个稳定的-2.5V 电位。对应 VCA810 增益曲线，它提供一个较大的

增益控制电压。 

正常工作时，OPA820 的负输入端电位为 VR，即设定的输出峰值电压。当输出信号幅

度超过设定幅度 VR 时，OPA820 的正输入端会高于负输入端电位，导致 OPA820 输出正电

源电压，此电压通过高速二极管 HP5082 以及 R3，给电容 CH 充电，导致 VC 电位上升，迫

使 VCA810 的实际增益下降。当输出信号幅度低于设定幅度 VR 时，OPA820 的正输入端会

低于负输入端电位，导致 OPA820 输出负电源电压，由于二极管的阻断作用，电容 CH 将失

去右侧电路的充电，导致 VC 电位向原先的分压电位回归，即电位下降，迫使 VCA810 的实

际增益上升。 

 
当输出信号幅度恰好比 VR 高一点点，OPA820 的输出将在波形峰值处有一个正电压，

完成给电容短暂的充电动作，其余时刻，OPA820 都将无法给电容充电，电容处于缓慢的

放电回归状态。当一个周期内，这个充电动作带来的电量增加，恰好与放大动作带来的电

图 Section129-22 VCA810 实现的 AGC 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/variable-gain-amplifiers/analog-control-vgas/ad603.html?ADICID=yangebook4
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量减少相等，VC 将保持稳定，AGC 就实现了。 

实践表明，利用高速比较器代替图中的 OPA820，效果更好。 

Section130. 电荷放大器和锁定放大器 

压电传感器等效模型 

压电传感器，在受到外力作用下两边会产生与外力成正比的电荷，并将这些电荷在传

感器导体极板形成的电容上，以电压的形式表现出来，其模型如图 Section130-1(a)所示。

这些电荷的消失有两种情况，第一，当外力撤掉后，它会自然消失；第二，当电荷有泄放

回路时。 

由于压电传感器极板电容都存在等效的泄放电阻，对压电传感器来说，直流外力会引

起电荷产生，而这些电荷随后就通过泄放电阻逐渐泄放完毕，因此，它属于一个隔直传感

器。为了方便分析，可将压电传感器等效为(b)图。 

 
对压电传感器信号的测量，可以采用图(c)所示高阻跟随器电路，图中只画出了跟随器

的输入部分，用等效的输入电阻和输入电容表示，其中输入电容 CIN 包括跟随器输入端电

容，以及从传感器到跟随器的传输线等效电容。 

跟随器测量压电传感器信号的弊端 

但这个跟随器电路用于测量压电信号存在固有的问题，那就是 CIN 对测量的影响。本

书不探讨对压电传感器的阶跃输入带来的瞬态分析，只研究输入量为一定频率的正弦波。

此时据图(c)有： 

𝑢𝐼 = 𝑢𝐷 ×

1
𝑆𝐶𝐼𝐼

//𝑅𝐼𝐼
1
𝑆𝐶𝑇

+ 1
𝑆𝐶𝐼𝐼

//𝑅𝐼𝐼
= 𝑢𝐷 ×

𝑅𝐼𝐼
1 + 𝑆𝐶𝐼𝐼𝑅𝐼𝐼

1
𝑆𝐶𝑇

+ 𝑅𝐼𝐼
1 + 𝑆𝐶𝐼𝐼𝑅𝐼𝐼

= 𝑢𝐷 ×
1

1 + 𝑆𝐶𝐼𝐼𝑅𝐼𝐼
𝑆𝐶𝑇𝑅𝐼𝐼

+ 1

= 𝑢𝐷 ×
𝑆𝐶𝑇𝑅𝐼𝐼

1 + 𝑆(𝐶𝐼𝐼 + 𝐶𝑇)𝑅𝐼𝐼
= 𝑢𝐷 ×

𝐶𝑇
𝐶𝐼𝐼 + 𝐶𝑇

×
1

1 + 1
𝑆(𝐶𝐼𝐼 + 𝐶𝑇)𝑅𝐼𝐼

 

写成频域表达式为： 

�̇�(𝑗𝜔) =
�̇�𝐼
𝑢𝐷

=
𝐶𝑇

𝐶𝐼𝐼 + 𝐶𝑇
×

1

1 + 1
𝑗𝜔(𝐶𝐼𝐼 + 𝐶𝑇)𝑅𝐼𝐼

= 𝐴𝑚 ×
1

1 − 𝑗𝜔0
𝜔

= 𝐴𝑚 ×
1

1 − 𝑗 𝑓0𝑓

 

其中： 

𝐴𝑚 =
𝐶𝑇

𝐶𝐼𝐼 + 𝐶𝑇
；  𝜔0 =

1
(𝐶𝐼𝐼 + 𝐶𝑇)𝑅𝐼𝐼

;     𝑓0 =
1

2𝜋(𝐶𝐼𝐼 + 𝐶𝑇)𝑅𝐼𝐼
 

Q(t) 

CT 

CT 

uS(t)=Q(t)/CT 

传感器 A 端 

传感器 B 端 

传感器 A 端 

传感器 B 端 

CT 

uS(t)=Q(t)/CT 

传感器 A 端 

传感器 B 端 

CIN 
RIN 

uI(t) 

图 Section130-1 压电传感器模型及其测量等效电路 

(a) (b) (c) 
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(Section130-1) 

可以看出，到达跟随器输入端的信号 uI，相对于原始输入信号 uS，已经是一个高通表

达式，且其中频增益、特征频率，都受到了 CIN 的影响。前面我们刚说过，CIN 由跟随器输

入电容、传输线等效电容并联形成，其中传输线等效电容随传输线长度变化，一般是不容

易确定的。因此到达跟随器的信号，存在很强的不确定性。这非常不妙。 

我们都会想到，将 CIN 弄得很小就可以解决问题，确实如此。因此很多压电传感器的

后续测量电路，就直接采用跟随器。但是，我们一旦遇到无法降低 CIN 的情况，或者 CIN 有

明显的不确定性，就需要考虑使用电荷放大器。 

电荷放大器(Charge Amplifier)基本原理 

电荷放大器如图 Section130-2 所示。它将压电传感器接入到一个运放的负输入端，而

运放正输入端接地，同时给运放连接反馈电容 CF。理论上，图中的 RF 不是必须的，它仅是

为了保证运放电路的正常工作，避免因负输入端持续的偏置电流在电容上累计充电导致电

容电压饱和。 

电荷放大器的核心思想是，如此连接后，运放负输入端为虚地，导致 CIN 的两端，一

端是真正的“地”，另一端是虚拟的“地”，此时，它的两端电位差为 0，无论它多大，都不会

产生电流、或者电流变化，即图中 i2=0，对整个电路没有影响。 

 
当运放具有足够大的输入电阻 RIN，分析过程如下： 

𝑖1 =
𝑢𝐷 − 0.0

1
𝑆𝐶𝑇

= 𝑢𝐷𝑆𝐶𝑇 

𝑖4 = 𝑖1 = 𝑢𝐷𝑆𝐶𝑇 

𝑢𝑂 = 0.0 − 𝑖4(𝑅𝑅//
1
𝑆𝐶𝑅

) = 𝑢𝐷𝑆𝐶𝑇
𝑅𝑅

1 + 𝑆𝐶𝑅𝑅𝑅
= 𝑢𝐷

𝐶𝑇
𝐶𝑅

×
𝑆𝑅𝑅

1
𝐶𝑅

+ 𝑆𝑅𝑅
= 𝑢𝐷 ×

𝐶𝑇
𝐶𝑅

×
1

1 + 1
𝑆𝑅𝑅𝐶𝑅

 

(Section130-2) 

将 uS=Q/CT 代入，且将其写成频域表达式，得： 

�̇�𝑂 =
𝑄
𝐶𝑅

×
1

1 − 𝑗𝜔0
𝜔

 

其中： 

𝜔0 =
1

𝑅𝑅𝐶𝑅
;    𝑓0 =

1
2𝜋𝑅𝑅𝐶𝑅

 

(Section130-3) 

CT 

uS(t)=Q(t)/CT 

CIN 

RIN 

图 Section130-2 电荷放大器 
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这是一个标准高通表达式，其中频增益为 Q/CF，只与传感器电量和反馈电容有关，与

传感器 CT 无关，与传输线等效电容 CIN 也无关。且当反馈电阻很大时，此表达式的下限截

止频率可以做到很低。 

低阻电压输出，与传输线长度带来的电容无关，是电荷放大器的典型优点。 

电荷放大器的设计要点 

1）运放选择中，输入端必须是高阻的。典型的运放有 ADI 公司的 ADA4530-1，AD549，

TI 公司的 OPA129 等。这些运放都具有 1013Ω(10TΩ)以上的差模输入电阻，ADA4530-1 更是

高达 1014Ω(100TΩ)。图 Section130-3 是 TI 公司的 OPA129 数据手册截图。 

 
2）为实现真正的高阻，必要的保护环(Guard Ring)布线设计是必须的。所谓的保护环，

是在信号线周围用 PCB 走线包裹，而包裹的 PCB 走线，其电位应于信号线电位相等，以防

止信号线与周边存在电位差而造成漏电。图中，OPA129 的第 8 脚为基片脚，和地线一起形

成一个保护环，将第 2 脚（信号线）及其延长线牢牢包裹。 

显然，这个包裹如果能够用立体的管状实现，那是最好。但 PCB 走线难以做到这一点，

只好用两侧的平面包裹实现。 

3）反馈电容和反馈电阻选择 

首先，反馈电容大小直接决定了中频段增益，如式(Section130-3)，电容越小增益越大。

增益大小的确定，主要取决于传感器的动态范围，最佳选择是：当传感器满幅度工作时，

电荷放大器的输出不超限，且尽量接近于输出极限。 

其次，当确定了反馈电容后，反馈电阻直接决定了电荷放大器的下限截止频率，如式

(Section130-3)。为了保证足够小的下限截止频率，反馈电阻应尽量选择大一些。理论上越

大越好，但是，增大反馈电阻又会带来如下问题： 

（1）静态偏移问题：运放的输入偏置电流会在反馈电阻上形成静态的输出失调电压。

以 1pA 静态偏置电流为例，当反馈电阻选择为 1011，则由此产生的静态输出电压会高达 10-

12A 乘以 1011Ω，等于 0.1V，这是必须考虑的。此时如果运放选择更优的，偏置电流小于

10fA，此电压会降低很多。 

（2）较大的反馈电阻也会引起输出噪声增加。 

图 Section130-3 OPA129 组成的电荷放大器 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-voltage-op-amps-greaterthanequalto-12v/ada4530-1.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-voltage-op-amps-greaterthanequalto-12v/ad549.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/high-voltage-op-amps-greaterthanequalto-12v/ada4530-1.html?ADICID=yangebook4
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（3）电阻的可购买性和电路板泄露电阻 

不是你想用多大的电阻值，就有多大的。多数市面方便购买的廉价电阻，阻值在

10MΩ 一下。1000MΩ(1GΩ)以上的电阻一般需要从专业公司购买。我见过的最大阻值是

3TΩ，也就是 3000GΩ。当然我相信，更大阻值的电阻还是有的，只是，它已经不好用了。 

原因是，电路板上金属走线之间是存在泄露电阻的，它与走线之间距离，电路板材料

甚至空气湿度等都有关系，它不是无穷大。当实体电阻的阻值大于泄露电阻时，实体电阻

再大也没有用了。 

一般来说，选择反馈电阻为 1GΩ~100GΩ，是较为靠谱的。 

电荷放大器举例 

图 Section130-3 是 Linear Technology 公司（2016 年与 ADI 公司合并）的 LTC6240 数

据手册截图，左图是一个典型的压电传感器放大电路，用电荷放大器实现。 

图中的压电传感器为村田制作所生产的 PKGS-00LDP1-R，其灵敏度为 0.840pC/g，即

当加载 1g（标准重力加速度）的加速度时，它会产生 0.84pC 的电荷量，在标准的电荷放

大器中，将产生如下的电压输出： 

𝑈𝑂 =
𝑄
𝐶𝑅

=
0.84 × 10−12C
7.7 × 10−12F

= 0.109V ≈ 110mV 

它最大能够承载 0.5ms 持续高达 1500g 的加速度。实际工作时，10g 已经是一个较大

的加速度，此电路会产生大约 1.1V 的输出，这是可以接受的。而 LTC6240 属于轨至轨输出

运放，在±5.5V 供电时，可以输出±5.47V 电压，对应的可以接受大约 50g 的加速度。 

 
左图电路最大的好处在于图中标注的 CABLE HAS UNKNOWN C，即“电缆具有不确定的

电容”，此电路对此电容不敏感。图中电阻选用 VISHAY 公司的 1G 电阻，该系列阻值最大可

达 50GΩ。 

查阅该传感器数据手册可知，它本身具有的下限截止频率约为 10Hz，上限 3dB 约为

10kHz。而电路本身的下限截止频率可用式(Section130-3)估算为： 

𝑓0 =
1

2𝜋𝑅𝑅𝐶𝑅
=

1
6.28 × 109 × 7.7 × 10−12

= 20.68Hz 

可知电路设计中，电阻选择稍小了一些。从频率特性考虑，可以适当增大反馈电阻到

2GΩ，降低电路的下限截止频率到 10Hz 以下，以匹配传感器下限截止频率。 

图 Section130-3 LTC6240 组成的电荷放大器，右图为跟随器型压电放大器 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/low-input-bias-current-op-amps/ltc6240.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/low-input-bias-current-op-amps/ltc6240.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/low-input-bias-current-op-amps/ltc6240.html?ADICID=yangebook4
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从偏置电流考虑，LTC6240 的偏置电流在 25℃时最大为 1pA，由此产生的输出失调电

压约为 1mV，这是可以接受的。 

当传感器和电路之间的电容很小，无需电荷放大器帮助时，也可以采用跟随器型电路，

如右图所示。该电路在运放的正输入端就完成了电荷到电压的转换，同样在 1g 加速度下，

在运放的正输入端产生电压为： 

𝑈𝐼𝐼+ =
𝑄
𝐶𝑇

=
0.84 × 10−12C
770 × 10−12F

= 1.09mV ≈ 1.1mV 

此电压经过 101 倍同相比例器（虽然存在增益，在结构上与跟随器无异，因此也可称

为跟随器型电路），输出电压也是 110mV 左右。从这点看，两个电路的灵敏度是相同的。 

图中的 1GΩ 电阻用于给运放正输入端提供静态通路，同样是 1GΩ，但此电阻引起的下

限截止频率却比电荷放大器低了很多： 

𝑓0 =
1

2𝜋𝑅𝐵𝐼𝐴𝐷𝐶𝑇
=

1
6.28 × 109 × 770 × 10−12

= 0.2068Hz 

因此从频率特性考虑，跟随器型电路更容易产生较低的下限截止频率，原因在于传感

器电容 770pF 远大于反馈电容 7.7pF。 

此电路还有一个好处：由于采用了跟随器型，它为并联测量提供了可能，图中采用两

个运放并联，然后在输出端用小电阻组合到一起，形成并联输出，这有助于降低输出噪声

——参见本书噪声计算一节。 

应用跟随器型电路与压电传感器中，唯一的要求是，电缆电容很小且较为固定。否则，

还是使用电荷放大器为妙。 

锁定放大器(Lock-in Amplifier-LIA)基本思想 

让我们忘掉电荷放大器吧，因为锁定放大器与电荷放大器完全没有关系。 

在微弱信号检测中，遇到的最大问题就是被测信号往往被淹没在广谱的噪声中。从广

谱噪声中提取指定频率的待测正弦信号，可以用模拟带通滤波器，也可以用数字带通滤波

器，但带通的通带无法做到很窄，提取待测信号就变得异常困难。 

锁定放大器的基本思想是，将一个与待测信号同频率的正弦波，称为参考信号，与含

有广谱噪声的待测正弦波相乘，乘法器输出就会得到一个含有直流分量的两倍频正弦波，

关键是，该直流分量与待测正弦波幅度成正比，与两个正弦波相移差有关。此时，如果用

低通滤波器滤除乘法器输出中的两倍频，保留直流分量，就可以得到一个正比于待测信号

幅度的直流量。 

从一个三角函数积化和差公式入手： 
𝐴𝑚1 sin(𝜔1𝑡 + 𝜑1) × 𝐴𝑚2 sin(𝜔2𝑡 + 𝜑2)

= 0.5𝐴𝑚1𝐴𝑚2 cos((𝜔1 − 𝜔2)𝑡 + 𝜑1 − 𝜑2)
− 0.5𝐴𝑚1𝐴𝑚2 sin((𝜔1 + 𝜔2)𝑡 + 𝜑1 + 𝜑2) 

(1) 

如果𝜔1=𝜔2=𝜔，即参考信号频率等于待测信号频率，则有： 
𝐴𝑚1 sin(𝜔𝑡 + 𝜑1) × 𝐴𝑚2 sin(𝜔𝑡 + 𝜑2)

= 0.5𝐴𝑚1𝐴𝑚2 cos(𝜑1 − 𝜑2) − 0.5𝐴𝑚1𝐴𝑚2 sin(2𝜔𝑡 + 𝜑1 + 𝜑2) 
(1a) 

如果再进一步，且有𝜑1 = 𝜑2 = 𝜑，则有： 
𝐴𝑚1 sin(𝜔𝑡 + 𝜑) × 𝐴𝑚2 sin(𝜔𝑡 + 𝜑) = 0.5𝐴𝑚1𝐴𝑚2 − 0.5𝐴𝑚1𝐴𝑚2 sin(2𝜔𝑡 + 2𝜑) 

http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/operational-amplifiers/low-input-bias-current-op-amps/ltc6240.html?ADICID=yangebook4
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(1b) 

此式恰好描述了前述的锁定放大思想：待测信号为𝐴𝑚2 sin(𝜔𝑡 + 𝜑)，要求解𝐴𝑚2大小。

那么就制造一个频率、相位均与待测信号相同的，幅度为𝐴𝑚1的参考信号，让其与待测信

号相乘，得到式(1b)的两项，其中第一项为直流量，第二项为两倍频信号。用低通滤波器滤

除第二项，保留第一项。那么0.5𝐴𝑚1𝐴𝑚2中，已知𝐴𝑚1，获得𝐴𝑚2还不简单吗？ 

以上是式(1)的第一个功效：经低通滤波后，能够保留与参考信号频率相同的待测信号。

式(1)还有另一个功效：经低通滤波后，能够剔除全部与参考信号频率不同的量。我们继续

看式(1)，假设某一信号，频率为𝜔2 ≠ 𝜔1，则乘法器输出仍为两项，第一项不再是直流量，

而是一个低频正弦波0.5𝐴𝑚1𝐴𝑚2 cos((𝜔1 − 𝜔2)𝑡 + 𝜑1 − 𝜑2)，经低通滤波后，一定为 0。 

注意，锁定放大器能够剔除与待测信号频率不同量，而广谱的噪声，正是无穷多种频

率分量相加构成，除一个点频与待测信号频率相同外，其余噪声成分的频率，均与待测待

测信号，也就是参考信号频率不同，这导致锁定放大器低通滤波后，广谱的噪声均被剔除，

而只保留了待测信号。 

据此，得出锁定放大器基本结构如图 Section130-4 所示。图中加法器描述了噪声进入

信号并将信号淹没的过程，虚线框内才是真正的锁定放大器。 

 

双相位法 

前述的锁定放大器输出结论，建立在参考信号与待测信号同频同相基础上。但在实际

工作中，保证两者频率相同时容易的（后续讲解），但要保证两者同相则是非常困难的。且

我们知道，低通滤波器输出的直流量与两者的相位差成 cos 关系，如果不知道相位差，则

输出直流量没有任何意义。有两种常见方法可以解决这个问题： 

第一种，利用 cos0=1 而 cosφ<1，在参考信号通路中加入移相环节，不断手动或者自

动调节相位，总能找到输出直流量最大值，此时 φ 一定等于 0°，即同相。这样就可以求得

Am2，且顺便也知道了待测信号与参考信号的相位差。此方法需要遍历 0°~180°操作，麻烦。 

第 二 种 ， 即 双 相 位 法 。 它 能 一 次 性 求 解 出𝐴𝑚2 ， 同 时 获 得 两 种 相 位 差 。 如 图

Section130-5 所示为双相位法锁定放大器工作原理。 

它 需 要 制 作 两 个 参 考 信 号 ， 它 们 同 频 ， 但 存 在 90 ° 相 移 。 假 设 待 测 信 号 为

𝐴𝑚2 sin(𝜔𝑡 + 𝜑2)，参考信号 A 为𝐴𝑚1 sin(𝜔𝑡 + 𝜑1𝐴)，参考信号 B 为𝐴𝑚1 sin(𝜔𝑡 + 𝜑1𝐵) =

𝐴𝑚1 sin(𝜔𝑡 + 𝜑1𝐴 + 𝜋 2⁄ )，用两个完全相同的乘法器，它们的乘数相同，均为被噪声淹没

的待测信号，它们的被乘数则分别为两个相互正交的参考源。这样就得到了两个乘法器输

出，经相同的低通滤波器后，输出分别为： 

图 Section130-4 锁定放大器基本原理 

Σ 

Am2sin(ωt) 

Noise=ΣAmisin(ωit) 

Noise+Am2sin(ωt) 

Am1sin(ωt) 

0.5Am1Am2 

+ΣAmiAm1cos(ωi-ω)t 
-ΣAmiAm1sin(ωi+ω)t 

低通滤波器 乘法器 

待测信号 

参考信号 

噪声淹没的 

待测信号 

0.5Am1Am2 

UO 
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𝑈𝑂𝐴 = 0.5𝐴𝑚1𝐴𝑚2 cos(𝜑1𝐴 − 𝜑2) 

𝑈𝑂𝐵 = 0.5𝐴𝑚1𝐴𝑚2 cos(𝜑1𝐴 − 𝜑2 + 𝜋 2⁄ ) = 0.5𝐴𝑚1𝐴𝑚2 sin(𝜑1𝐴 − 𝜑2) 

利用sin2 𝛼 + cos2 𝛼 = 1特性，将上述两个输出实施平方和开根号运算，得： 

𝑈𝑂 = �𝑈𝑂𝐴2 + 𝑈𝑂𝐵2 = 0.5𝐴𝑚1𝐴𝑚2�sin2(𝜑1𝐴 − 𝜑2) + cos2(𝜑1𝐴 − 𝜑2) = 0.5𝐴𝑚1𝐴𝑚2 

(2a) 

至此，我们无需知道待测信号与参考信号的相位关系，就可以获得待测信号的幅度。

这就是双相位法的核心思想。 

同时，根据𝑈𝑂𝐴和𝑈𝑂𝐵，可以很方便求得参考信号和待测信号的相位差。 

tan(𝜑1𝐴 − 𝜑2) =
sin(𝜑1𝐴 − 𝜑2)
cos(𝜑1𝐴 − 𝜑2)

=
𝑈𝑂𝐵
𝑈𝑂𝐴

 

𝜑1𝐴 − 𝜑2 = tan−1
𝑈𝑂𝐵
𝑈𝑂𝐴

 

(2b) 

理论与实践的距离——方波作为参考信号 

上述方法，理论分析头头是道，但实现起来很困难。其中最大的难点在于 90°移相。

我们知道，全通滤波器可以实现移相，但它的标准功能是，对不同频率实施不同的移相，

而要对任意给定的频率都能实现 90°相移，且幅度不发生变化，在模拟电路中是很难做到

的。 

另外，核心芯片乘法器的应用，又贵，可选种类还少。这都引发设计者对此电路原理，

产生了改进欲望。以方波为参考信号实现锁定放大就应运而生。原理如下： 

1）使用占空比为 50%的正负方波，其幅度为 Am1，角频率为 ω，相移 φ1，表达式为： 

𝑢𝑅𝐵𝑅(𝑡) = �
𝐴𝑚1;    

𝜑1
𝜔
≤ 𝐴𝑀𝐷(𝑡,𝑇 =

2𝜋
𝜔

) <
𝜑1
𝜔

+
𝜋
𝜔

−𝐴𝑚1;  𝐴𝑀𝐷(𝑡,𝑇 =
2𝜋
𝜔

) <
𝜑1
𝜔

; 𝐺𝐺𝑑 𝐴𝑀𝐷(𝑡,𝑇 =
2𝜋
𝜔

) ≥
𝜑1
𝜔

+
𝜋
𝜔

 

2）此方波与频率相同，相位相同的正弦波相乘，会出现图 Section130-6 所示的波形。

其中，uP 为乘法器的输出波形（图中红色曲线），经低通滤波后得到直流分量（即波形的

平均值）为 UO，这可以通过对波形进行半个周期的积分除以半个周期得到： 

图 Section130-5 双相位锁定放大器基本原理 

Σ 

Am2sin(ωt+φ2) 

Noise=ΣAmisin(ωit) 

N+Am2sin(ωt+φ2) 

Am1sin(ωt+φ1A) 

0.5Am1Am2cos(φ1A-φ2) 

+ΣAmiAm1cos((ωi-ω)t+φ1A) 
-ΣAmiAm1sin((ωi+ω)t+φ1A) 低通滤波器 

乘法器 A 

待测信号 

参考信号 

噪声淹没的 

待测信号 

0.5Am1Am2 cos(φ1A-φ2) 

Am1sin(ωt+φ1A+90°) 90°移相器 

乘法器 B 

0.5Am1Am2cos(φ1A-φ2+90°) 

0.5Am1Am2 sin(φ1A-φ2) 

低通滤波器 

+ΣAmiAm1cos((ωi-ω)t+φ1A) 
-ΣAmiAm1sin((ωi+ω)t+φ1A) 

平方和开根号 

0.5Am2Am2  

UOA 

UOB 

UO 
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𝑈𝑂 =
1
𝜋
𝜔
� 𝐴𝑚1 × 𝐴𝑚2 sin𝜔𝑡 𝑑𝑡

𝜋
𝜔

0

=
2
𝜋
𝐴𝑚1 × 𝐴𝑚2 ≈ 0.6366𝐴𝑚1 × 𝐴𝑚2 

(3) 

3）当以待测波形为 0 度相移，而参考波形具有 φ1 相移，可以得到 Section130-7 所示

的时域波形，可以看出乘法器输出波形仍是周期性的，其周期为待测波形周期的 2 倍。同

样，也可以利用半个周期积分除以半个周期的方法，得到乘法器输出波形的平均值，即低

通滤波器输出 UO： 

𝑈𝑂 =
1
𝜋
� 𝐴𝑚1 × 𝐴𝑚2 sin𝜔𝑡 𝑑𝜔𝑡

𝜑1+𝜋

𝜑1

=
2
𝜋
𝐴𝑚1 × 𝐴𝑚2 cos𝜑1 ≈ 0.6366𝐴𝑚1 × 𝐴𝑚2 cos𝜑1 

(4) 

由此可知，当参考信号与待测信号同频，且存在𝜑1相移，则低通滤波器输出正比于两

个信号的幅度乘积，且相移越大输出越小，直至相移为 90°时输出为 0，相移大于 90°时

输出小于 0，直至相移为 180°时，输出为负值最大。这个结论与参考信号为正弦波完全相

u/V 

t/s 

t/s 

uP/V 

uI 
uREF 

Am2 

Am1 

Am1 Am2 

UO 

图 Section130-6 以方波作为参考信号实现锁定放大的时域波形——同相位 

π/ω 2π/ω 

u/V 

t/s 

t/s 

uP/V 

uI 
uREF 

φ1/ω (φ1+π)/ω (φ1+2π)/ω (φ1+3π)/ω 

图 Section130-7 以方波作为参考信号实现锁定放大的时域波形——有相位差 
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同，它们唯一的区别在于参考信号为方波时，最大值不再是 0.5𝐴𝑚1 × 𝐴𝑚2，而变为

0.6366𝐴𝑚1 × 𝐴𝑚2。 

4）当待测信号频率与参考信号频率不同时，同样可以证明，乘法器输出一定是一个

正负对称信号，经低通滤波后结果一定是 0。 

因此，我们完全可以利用方波作为参考信号实现锁定放大。这样可以带来如下好处： 

1）可以不再使用乘法器。虽然我们前面的分析，都是利用乘法器进行的，但是可以看

出，当参考信号为方波时，它只有两种状态，±Am。如果设定 Am=1，那么它只有±1 两种状

态。我们知道，对待测信号乘以 1，就是原信号，乘以-1，就是对原信号取反。这样我们就

可以利用模拟开关和反相器，以图 Section130-8 结构实现锁定放大（双相位法）。 

 
2）对方波信号进行 90°相移变得很容易。图中的方波用于控制开关的导向，因此是数

字电平的 0 和 1 即可，这样参考信号就完全可以来自数字电路的方波。而对一个数字方波

来说，产生 90°相移的方法很多。其中，直接用 FPGA 编写程序发出错位 90°相移的两个数

字信号是最为清晰的方法。 

锁定放大器的用法 

当一个待测信号被广谱噪声淹没，此时用一个频率可变、相位可变的参考信号加载到

锁定放大器的参考输入端。如果待测信号与参考信号频率不一样，则输出一定是 0。如果

待测信号与参考信号频率相同，但相位相差 90°，则输出也是 0。如果待测信号与参考信

号频率相同，相位也相同(cos0=1)或者相反(cos180=-1)，就一定能够得到一个绝对值最大输

出。因此，只要执行扫频、扫相的遍历操作，总能找到待测信号的频率、相位，并根据式

(1b)求解处待测信号的幅度。 

这样，其实就实现了模拟方式的傅立叶变换。 

如此看来，似乎锁定放大器可以用于“扫频、扫相以发现被测信号中各个频率分量的大

小”，但是仔细想想，要实现如此功能还是很困难的。毕竟，让参考信号频率与未知的被测

信号频率完全相同，且相位同步是极为困难的。一个信号源发出一个 1kHz 的正弦波，另一

个完全独立的信号源也发出一个 1kHz 的正弦波，尽管两者在数值上看起来相同，其实它们

是不同的，因为你做不到让两个完全独立的信号源频率完全相同——虽然可能刚上电工作

的时候，两者很同步，但持续一段时间后，两者的差异就会出现。 

因此，多数情况下锁定放大器工作于图 Section130-9 模式下。图中一切频率根源在参

考信号，它在给锁定放大器提供参考频率的同时，还给待测网络提供测试信号，因此一定

图 Section130-8 以方波为参考信号的双相位锁定放大器基本原理 

Am2sin(ωt)+Noise 

同频方波相移 φ1 

低通滤波器 

开关 A 

待测信号 

参考信号 

0.6366Am2 cos(φ1) 

90°移相器 

开关 B 低通滤波器 

平方和开根号 
0.6366Am2  

UOA 

UOB 

UO 

-1 

0.6366Am2 sin(φ1) 

同频方波相移
φ1+90° 
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能够保证待测信号频率与参考信号频率完全一致，这是核心。图中方波/正弦模块是将参考

信号的方波，变换成同频正弦波，可以用带通滤波器实现，也可以用二极管组成的非线性

纠正电路实现。图中的电压/电流模块是将电压信号转变成电流信号，用于给待测网络加载，

这部分需要与否，取决于具体问题。 

AD630 和 ADA2200 

AD630 和 ADA2200 都可用于锁定放大。 

AD630 内部结构如图 Section130-10 所示，两个平行的放大器 A 和 B，受比较器实现

的开关选择，分别接入最后一级放大器中，然后由外部连接负反馈，实现分时增益：比较

器高电平期间，整个电路呈现 2 倍放大，低电平期间呈现-2 倍放大。这恰好是锁定放大器

的核心动作，实现了方波与待测信号的相乘。 

 
由 AD630 组成的锁定放大器实例如图 Section130-11 所示。图中，AD630 内部结构被

进一步简化，省略了开关部分。此电路中，待测信号为 400Hz 载 0.1Hz 正弦波——即

400Hz 正弦波为待测信号，其幅度以 0.1Hz 为周期做正弦变化，该信号经 100dB 衰减后与

白噪声混合，已经混乱不堪。从 AD542 开始，进入锁定放大器，图中的输出可以得到待测

图 Section130-10 AD630 结构图 

图 Section130-9 常见的锁定放大器工作模式 

低通滤波器 

开关 A 

待测信号+Noise 

参考信号 

0.6366Am2 cos(φ1) 

90°移相器 

开关 B 低通滤波器 

平方和开根号 
0.6366Am2  

UOA 

UOB 

UO 

-1 

0.6366Am2 sin(φ1) 

同频方波相移
φ1+90° 

待测网络 

方波/正弦 

电压/电流 

不可避免的干扰介入 
锁定放大器 

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/precision-modulators-demodulators/ad630.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/precision-modulators-demodulators/ada2200.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/precision-modulators-demodulators/ad630.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/precision-modulators-demodulators/ada2200.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/precision-modulators-demodulators/ad630.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/precision-modulators-demodulators/ad630.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/precision-modulators-demodulators/ad630.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/obsolete/ad542.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/precision-modulators-demodulators/ad630.html?ADICID=yangebook4
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信号 400Hz 的幅度变化。这个电路没有使用双相位法，原因是，从图中 A 点开始到 B 点

结束，电路全部由电阻组成，没有储能元件产生相位移动，自然可以保证参考信号（比较

器输出）和被测信号相位完全一致。 

 
ADA2200 则几乎是专门用于锁定放大器的，称为同步解调器（是锁定放大器的另外一

种称呼），它的结构如图 Section130-12 所示。从图中可以看出，它采用的是双相位法。

ADA2200 最大的特点在于其内部具有的可编程滤波器，可以看出所有滤波器都由时钟控制，

即滤波器的特征频率正比于时钟频率。参考时钟来自于内部时钟的分频（一般为 64 分频）

从 RCLK 端输出。以高频为基准，以分配 64 倍为参考信号，更方便实现 90°相移。 

用 ADA2200 实现的锁定放大器实例如图 Section130-13 所示。图中核心时钟(MASTER 

CLK)来自于外部，经 64 分频后从 RCLK 端提供参考信号加载到待测传感器上，图中的

SENSOR EXCITATION CONDITIONING 为传感器激励调节，其实就是可选可不选的方波/正弦

波转换器，待测传感器的输出经 AD8227 仪表放大器放大后进入 ADA2200，其输出经外部

低通滤波器后进入 ADC(AD7170)中。ADA2200 强大的数字逻辑功能，可以保证 ADC 在最佳

位置对 ADA2200 的输出实施模数转换，靠图中 SYNCO 脚控制。 

对 AD630 和 ADA2200 的进一步了解，可以在 ADI 官网进行。 

 

图 Section130-11 AD630 组成的锁定放大器 

图 Section130-12 ADA2200 内部结构 

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/precision-modulators-demodulators/ada2200.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/precision-modulators-demodulators/ada2200.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/precision-modulators-demodulators/ada2200.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/amplifiers/instrumentation-amplifiers/ad8227.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/precision-modulators-demodulators/ada2200.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-to-digital-converters/standard-adc/precision-adc-20msps/single-channel-ad-converters/ad7170.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/precision-modulators-demodulators/ada2200.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/precision-modulators-demodulators/ada2200.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/precision-modulators-demodulators/ad630.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/precision-modulators-demodulators/ada2200.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/precision-modulators-demodulators/ad630.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/precision-modulators-demodulators/ada2200.html?ADICID=yangebook4


新概念模拟电路——信号处理电路 

242 

 
 
 
  

图 Section130-13 ADA2200 组成的锁定放大器 

http://www.analog.com/cn/products/analog-functions/precision-modulators-demodulators/ada2200.html?ADICID=yangebook4
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Section131. 继电器和模拟开关 

第 5 章是应用章，存在大量理论到实践的过渡。而既然涉及到实践，就会遇到很多非

理想的问题，其中对一些常用电子元器件的理解，就可能成为实践成败的关键。 

本书 Section129 中，已经涉及到继电器和模拟开关，但当时还是理论分析，没有机会

展开对它们的实际讲解，本节专门介绍它们。 

初识继电器(Relay) 

继电器是一种用电信号控制的开关，它由两部分组成：输入单元和输出单元，输入单

元接收前级的开关型电信号（0 和 1 两种状态，通常是小功率的），以控制输出单元做出导

通和断开两种电气动作（通常是大功率的），同时输入单元和输出单元在电气上是隔离的，

这类似于电信号的中继器或者传递器，因此称为 relay（英文原意为接力、传递、转播、左

手接，右手出等）。 

继电器分为机械继电器和固态继电器两种。本书讲述机械继电器。 

机械继电器由电磁线圈(Coil)驱动和机械触点(Contact)组成。当电磁线圈通电时，产生

的力拉动机械触点从一个位置到达另一个位置，实现电控的开关动作。输入单元即电磁线

圈驱动装置，而输出单元则是机械的接触式开关。 

图 Section131-1 是一个单线圈单刀单掷常开型机械继电器的内部结构，以及用其控制

一个 100W 灯泡的亮灭。输入单元只负责控制电磁线圈是否通电，在通电时产生足够的线

圈电流（一般为几十 mA，即可产生足够的电磁力以完成吸合动作），而输出单元则负责用

机械力方式，让两个金属触点接触或者断开。 

 

机械继电器线圈部分分类和符号 

机械继电器的线圈部分分为 2 种： 

1）单稳态型(Single side stable type) 

这是最常见的类型。任何继电器的输出都只有两种状态：复位状态或者置位状态，输

入单元断电时为复位状态。当线圈通电时，继电器输出为某种状态，一旦线圈不通电，则

继电器输出变为另一种状态，就叫单稳态型。图 Section131-1 所示的，就是单稳态型。 

图 Section131-1 单刀单掷继电器 0.15W 控制 100W 灯泡的内部动作结构 

5V 
100V 

5V 

100V 
30mA 

1A 

单刀单掷继电器 单刀单掷继电器 
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单稳态型线圈分为两类，一类是无极性线圈，只要线圈通电电流的绝对值大于某个值，

无论是哪个方向，线圈都会执行吸合动作，至于说此吸合动作是断开了触点还是闭合了触

点，则取决于输出结构。另一类是有极性线圈，只有按照规定使得线圈电流大于某个值，

且方向与规定一致，线圈才执行吸合动作。反方向电流不仅不会导致吸合动作，反而可能

损坏继电器。图 Section131-2 为线圈分类和符号。 

 
2）闩(shuan1)锁型(Latching type) 

单稳态型结构简单，机械部分易于实现。但其功耗较大，特别是在低频变化时，比如

白天为线圈不通电状态，夜晚为线圈通电状态，那么整个夜晚线圈都在工作，只为保持一

种状态，这很不划算。 

闩锁型线圈在机械结构上实现了类似于触发器的功能。它分为单线圈闩锁型和双线圈

闩锁型两类，如图 Section131-2 所示。 

单线圈闩锁型(1 coil latching type)只使用一个线圈，就能完成两种状态的切换：当施加

一个由正端流向负端的足够大的电流，短暂持续（一般为几十 ms），即可完成由置位态向

复位态的转变，当施加一个由负端流向正端的足够大的电流，短暂持续（一般为几十 ms），

即可完成由复位态向置位态的转变。除此之外，继电器将保持原有状态。 

在复位态下，施加复位动作电流，不会改变原状态，同样的，在置位态下，施加置位

动作电流，也不会改变原状态。 

双线圈闩锁型(2 coil latching type)使用两个线圈才能实现两种状态的切换。在黑色线圈

上施加指定方向的电流，会让继电器到达复位态，在空心线圈上施加指定方向电流，会让

继电器到达置位状态。 

双线圈闩锁型有两个线圈，因此有 4 端型和 3 端型两种。4 端型中，两个线圈的端子

是独立的，而 3 端型中，两个线圈的公共端是接在一起的。如图 Section131-2 所示。 

单线圈闩锁型结构看起来简单，但由于要控制施加电流的方向，其控制电路要比双线

圈闩锁型稍复杂一些。 

机械继电器触点部分分类和符号 

机械继电器的触点部分分为三类。 

1）复位态下两个金属触点不接触，线圈通电后触点断开，称为常开型，为 a 型，也可

用 NO(Normally Open)表示。 

2）在复位态下两个触点接触，线圈通电后触点断开，称为常闭型，为 b 型，可用

NC(Normally Closed)表示。 

上述两类，都可称为单掷(single throw)型。可以这么理解，你只有 1 个朋友，和它好

图 Section131-2 机械继电器的线圈分类和符号 

摘自松下电器机电公司 DEFINITION OF RELAY TERMINOLOGY 
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或者和它断交。 

3）机械继电器的触点结构还有第三种，即转换型，它有 3 个触点，一个动触点 A，两

个静触点 B1 和 B2。复位态下，动触点 A 和静触点 B1 接触，和另外一个静触点 B2 断开，

置位状态下，动触点 A 和静触点 B2 接触，和静触点 B1 断开。可以理解为，你有两个朋友，

它们俩是永远不接触的，你或者和 B1 接触或者和 B2 接触，必须二选一，且只能二选一。 

上述三种分类如图 Section131-3 所示。 

 
对于转换型触点的转换过程，又分为两种，多数是先和 B1 断开，再和 B2 接触，这就

像两个国家的建交过程或者婚姻状态，这符合一般常理。在继电器中，只要不特殊说明，

都属于这一种。但也有另外一种，先和 B2 接触上，再与 B1 断开，这称为 make before 

break—MBB 型，即先合后断。MBB 看起来不太合理，但有它特殊的用途，比如两个源给

一个负载供电，如果不采用 MBB 型，在切换供电源的瞬间，一定会存在短暂的“双不供电”

阶段，如果负载是灯泡，问题不大，如果负载是电脑，它可能会被复位。但是，一旦使用

具有 MBB 的继电器，就必须考虑到两者同时导通存在的短路问题。 

机械继电器总体分类 

机械继电器一般分为信号继电器（小于等于 2A）、功率继电器（大于 2A）、高频继电

器（大于 1GHz），以及专用的车载继电器等。各自性能不同，用途也不同。 

机械继电器符号举例 

图 Section131-4 是欧姆龙公司 G5V-1 继电器。它的线圈是无极性的，其触点类型为 1c，

即 1 个 c 型触点——转换型。静触点分别为 1 脚和 10 脚，动触点为内部短接的 5、6 脚。

左侧为外形图，我给它标注了管脚号。右侧为内部结构的底视图，图中表示在无励磁情况

下，也就是线圈断电情况下，静触点是和 1 号管脚连接的，当线圈流过足够大的电流，无

论什么方向，都将使静触点和 10 号管脚相连。 

 
  

摘自松下电器机电公司 DEFINITION OF RELAY TERMINOLOGY 

图 Section131-3 机械继电器的触点分类和符号 

NO 触点 NC 触点 

1 
2 

5 10 

图 Section131-4 欧姆龙公司 G5V-1 图例 
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图 Section131-5 是欧姆龙公司 G6EU-134 继电器。它的线圈是单线圈闩锁型的，线圈

管脚为 1 脚和 6 脚。其触点类型为 1c，即 1 个 c 型触点——转换型。静触点分别为 10 脚

和 12 脚，动触点为 7 脚。左侧为外形图，我给它标注了管脚号。右侧为内部结构的底视图，

图中表示在复位状态下，动触点 7 脚是和 10 号管脚连接的。要实现复位状态，请按照图中

R(Reset)标注方向，施加 6 脚正、1 脚负

的电压；要实现置位状态，按照图中 S 

(Set)标注方向，施加 6 脚负，1 脚正的电

压。注意，这两种电压都不需要持续加

载，仅仅需要维持几个 ms 以上即可，具

体数值可参考数据手册中的置位时间和

复位时间。 

图 Section131-6 是松下公司 GN 继电器中的单线圈闩锁型，区别于前述的管脚直立，

它的管脚是平趴的，这类称为表明安装型，即电路板上不需要打孔。线圈管脚为 1 脚和 8

脚。其触点类型为 2c，即 2 个 c

型触点，2、3、4 脚为一组，7、6、

5 脚为另一组。这类两组触点的，

也称为双刀型，而 c 型即有两个静

触点，也称为双掷型，因此图中此

类也可称为双刀双掷型。由此可知，

前述的举例都是单刀双掷型。 

图中线圈上标注的电压方向，即 8 脚正，1 脚负，是要实现复位状态必须施加的电压

方向。图中各触点的位置，也是复位状态下的位置。 

图 Section131-7 是松下公司 TQ 继电器的印刷电路板型，即插针型。从图中可以看出，

这也是一个 2c 型触点，而线圈分为单稳态型、单线圈磁保持型（即闩锁型）、双线圈磁保

持型。对单稳态型，它的线圈是有极性的，必须施加 1 脚正、10 脚负的足够电压，才能让

触点 3 和触点 4 接触，一旦电压失效，则立即回归到和触点 2 接触。 

对应单线圈磁保持型，图中触点位置为复位状态位置，施加 10 脚正、1 脚负，会使其

进入复位状态，施加 1 脚正、10 脚负，会使其进入置位状态，从效果看，这与单稳态型是

吻合的。 

 
对应双线圈磁保持型。在黑色线圈上施加指定的电压——10 脚正、6 脚负，会使其进

1 
2 

3 
4 

5 10 

图 Section131-7 松下电器机电公司 TQ 继电器印刷电路板型图例 

1 

图 Section131-5 欧姆龙公司 G6EU-134P 图例 

6 12 

图 Section131-6 松下电器机电公司 GN 继电器表面安装型图例 

1 

TOP VIEW 

2 
3 

4 
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入复位状态，在空心线圈上施加指定的电压——1 脚正、5 脚负，会使其进入置位状态。 

TQ 型继电器具备 MBB 型，这是不多见的。特别指出，MBB 是一种违反常规的效果，

仅在特殊需要的场合具备特殊的作用，除非你完全清楚，且就是需要，可以使用之。否则，

不该使用 MBB 型的场合使用了它，是极其危险的。先结婚，后离婚，这是违法的啊。 

机械继电器的性能指标——线圈部分 

1）额定电压：为保证线圈正常工作，推荐使用的电压。一般在型号中标注。图

Section131-8 是欧姆龙公司 G5V-1 数据手册截图，其中的额定电压分为 6 种，从 3V、

5V……到 24V。 

2）线圈电阻：线圈在一定测试条件下的直流电阻，不同规格的继电器具有不同的值。 

3）额定电流：是额定电压与线圈电阻的比值。 

4）额定线圈消耗功率：是额定电压和额定电流的乘积。多数情况下，同一种继电器

的不同规格，虽然额定电压不同，但额定线圈消耗功率是相同的。据此可以将继电器分为

高灵敏度和低灵敏度，所谓的高灵敏度，是指额定消耗功率较小的。 

5）动作电压或者吸合电压：针对单稳态继电器，指实际工作时，能够让继电器线圈

产生吸合动作的电压的最大值，以额定电压的百分比表示。比如一个额定电压为 5V 的继

电器，当给线圈施加一个渐渐增大的直流电压，当电压升到 3.6V 时，我们听到继电器“啪

嗒”一声响，吸合了，这就是该继电器在这次测试过程中的动作电压。对一种继电器的多

个样本，实施多次测试，会得到 n 个数据，这组数据中的最大值为 4V，就是动作电压，用

额定电压百分比表示，即为<80%。此值的含义是，只要你保证实际施加给线圈的电压大

于动作电压，厂家会保证该继电器一定会产生吸合动作。而小于此值，是否吸合取决于你

的运气。 

6）恢复电压或者释放电压：针对单稳态继电器，指实际工作时，一个原本吸合状态

的继电器，逐渐降低线圈电压，使得继电器由吸合状态变为释放状态的线圈电压的最小值，

以额定电压的百分比表示。比如一个额定电压 5V 的继电器，在吸合状态下，将线圈电压

从 5V 开始下降，当下降到 1V 时，我们听到“嗒啪”一声响，释放了，此为一个样本值。

多个同类继电器，分别多次测试，得到 n 个数据，其中的最小值为 0.5V，那么恢复电压就

用大于 10%表示。此值的含义是，你想让继电器释放，给线圈施加的电压只要小于 0.5V，

厂家就一定保证继电器会释放。 

7）最大连续施加电压（最大容许电压）：指给线圈施加电压的最大值，以额定电压的

百分比表示。高过这个电压可能造成损坏。注意此值不是持续值。比如图 Section131-8 中，

此值为 200%，以额定电压 5V 为例，即 10V。它的含义是，你可以给线圈施加 10V 电压，

让其吸合，这不会损坏，但你要施加 11V，一旦损坏了，厂家不负责。但是即便是 10V，你

也不能持续施加，因为线圈会发热，随环境温度不同，温升效果也不同，有可能在某种环

境温度下，持续的施加 10V，时间长了就会烧毁它。 

总结为：对单稳态继电器，你想让它吸合，给其线圈施加的电压必须大于动作电压，

小于等于额定电压。你想让它释放，给其线圈施加的电压必须大于等于 0V，小于释放电压。

别去考虑最大连续施加电压，这种危险的事情我们最好不要做。 
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8）置位电压和复位电压。针对闩锁型继电器而言。它们的定义与前述的动作电压等

完全相同，区别仅在于作用的对象不同、产生的后果不同。 

机械继电器的性能指标——触点部分 

1）额定控制容量（额定负载）。是指继电器触点能够顺利通断的最大容量，以电压和

电流综合表示，也分为直流容量和交流容量。如 AC125V，0.5A，DC24V，1A。这是最简单

直观的用数据表示的可通断最大容量，更为复杂的可参考如下的 2）、3）、4）。 

2）额定最大触点电压。是指继电器能够顺利通断的触点两侧电压最大值。当实际电压

高于此值，可能会发生触电拉弧等击穿现象。 

3）额定最大触点电流。是指继电器能够顺利通断的触点流过电流。当实际电流超过此

值，可能会发生触电损坏（如烧结）或者无法断开。 

4）控制容量图。如图 Section131-9，是前述 3 条的综合曲线表述。它一般由三条线组

成，横线为最大电流线，纵线为最大电压线，斜线为最大功率线。同时，最大值与交流、

直流有关。 

 
5）接触电阻。是指继电器触点闭合后，在确定测试条件下两个触点之间的电阻，随

图 Section131-8 欧姆龙公司 G5V-1 继电器数据手册截图 

图 Section131-9 松下电器机电公司 TQ 继电器数据手册截图-通断容量最大值 
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触点材料不同略有区别，一般为 10mΩ 到 100mΩ。 

6）绝缘电阻。是指继电器触点断开后，在确定测试条件下两个触点之间的电阻，随

测试条件不同而不同，一般为 1GΩ 以上量级。 

7）可控最小负载。是指触点能够顺利通断并保证前述性能的最小负载。如 TQ 继电器

为 10μA，10mV。 

这一点不容易理解。初学者会认为，继电器触点不能承受过大的电压和电流，是因为

烧结、拉弧等，但为什么不能承受过小的电压和电流呢？原因是，当触点控制的负载较小，

断开时 0μA，闭合时 2μA，很容易出现接触电阻实测值大于指标规定值。因此，将继电器

用于特别微弱的负载（阻抗极大）控制时，需要特别注意可控最小负载限制。 

8）高频特性——隔离 

当两个触点处于断开状态时，由于杂散电容的存在，对高频信号仍会出现信号泄露，

频率越高，泄露越严重。假设源头电压在动触点上，其电压有效值为 UIN，频率为 f，从断

开的静触点上测量，会得到一个有效值为 UOUT，频率为 f 的泄露信号。则隔离 ISO 为： 

ISO = �20 × log10
𝑈𝑂𝑈𝑇
𝑈𝐼𝐼

� 

(Section131-1) 

上式为隔离的电压表示方式，其单位是 dB。也可以用能量或者功率表示，单位仍是

dB，但乘积系数应由 20 改为 10。无论怎么表示，数值是完全相同的。此值越大，表明隔

离效果越好。由于不同频率信号，其测试值不一样，因此多用曲线表述，如图 Section131-

10 所示，为松下公司的 TQ 继电器隔离曲线。它是一款不支持高频工作的通用小型继电器，

因此高频性能并不优越。 

特别需要注意的是，并不是所有的继电器都会提供这个指标，对于功率继电器来说，

高电压大电流情况下，出现高频信号的可能性非常小，多数功率继电器不会关心这个指标，

因此也就不提供。 

9）高频性能——插入损耗(Intertion Loss)。隔离是指断开情况下的泄露，而插入损耗

则是指闭合情况下的不完全导通。由于触点接触存在电感，在高频时感抗会阻碍信号的通

过，造成在触点上产生不应该有的压降，并且在高频时由于阻抗匹配问题带来的反射，也

将引起信号的损失。所有这一切的后果都是导致在触点闭合时，源动触点电压为 UIN，频率

为 f，从闭合的静触点上测量，会得到一个有效值为 UOUT，频率为 f 的泄露信号。插入损耗

为： 

插入损耗 = �20 × log10
𝑈𝑂𝑈𝑇
𝑈𝐼𝐼

� 

(Section131-2) 
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很显然，0dB 代表没有插入损耗。 

专门用于高频信号的继电器，如欧姆龙公司的 G6K-2F-RF，松下公司的 RJ 继电器，就

具有明显优于普通继电器的高频性能。图 Section131-11 是前者的频率特性，后者的 PDF 文

件是加密的，我能打开但无法截图，也就不展示了。 

 
除隔离和插入损耗外，高频继电器还有回波损耗、驻波比等参数，本书不赘述。 

机械继电器的性能指标——综合部分 

1）单稳态型动作时间和恢复时间 

线圈电压有效加载为起点，到终点的时间为动作时间。对常闭型继电器，触点断开为

终点，如图 Section131-12 中 tON1。对常开型继电器，从触点第一次接触为终点，如图中的

tON2。对转换型继电器，从常开触点第一次接触为终点，如图中的 tON2。 

线圈电压有效撤除为起点，到终点的时间为恢复时间。对常闭型继电器，触点第一次

接触为终点，如图 Section131-12 中 tOFF1。对常开型继电器，从触点断开为终点，如图中的

tOFF2。对转换型继电器，从常开触点断开为终点，如图中的 tOFF2。 

图 Section131-10 松下电器机电公司 TQ 继电器数据手册截图-隔离和插入损耗 

图 Section131-11 欧姆龙公司 G6K-2F-RF 继电器数据手册截图-隔离和插入损耗 
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机械继电器的动作时间、恢复时间、弹跳时间一般均为几 ms 量级。且机械继电器的

触点寿命与动作次数相关，因此机械继电器不适合用于快速的、频繁的动作。假设 100ms

完成一次完整的动作，那么一天就要完成 86 万次动作，而其动作寿命一般不超过 1 亿次，

也就是说，大约 116 天后，此继电器就会寿终正寝。 

2）闩锁型的置位动作和复位动作 

闩锁型继电器与单稳态继电器具有相同的动作时间和恢复时间定义，唯一需要说明的

是，在执行置位或者复位动作后，闩锁型继电器允许线圈电压撤除。以单线圈型为例，图

中以置位电压为正值，则复位电压为负值。当置位脉冲宽度超过继电器的动作时间后，继

电器已经完成了动作，此后置位电压就可以变为 0，继电器将保持置位状态。此后再维持

置位电压，就没有必要了。如果想复位，只要给线圈施加一个宽度大于恢复时间（复位时

间）的负脉冲，就可以实现复位。 

 
3）机械继电器的非电学指标 

除前述的电气指标外，机械继电器还有很重要的非电学指标，如抗震、潮湿、灰尘、

焊接等，这些指标我也不精通，就不讲了。 

单稳态机械继电器的驱动电路 

单稳态继电器，是继电器的触点在线圈不加电的情况下，只能保持一种稳态，或者常

闭、或者常开。要想让继电器触点达到另外一种状态，线圈必须流过足够大的电流，以便

产生足够大的吸力，将触点吸到另一种状态。一旦线圈没有电流，它会自然回到初始的稳

态。 

因此，这种继电器的驱动电路，就是实现两种状态：第一，让线圈产生足够大的电流

以实现非稳态，第二，让线圈没有电流以实现稳态。 

图 Section131-12 动作时间和恢复时间 

动作时间起点 线圈电压 

常开触点 断开 

闭合 

闭合 

断开 
常闭触点 

tON2 

tON1 

tOFF2 

tOFF1 

恢复时间起点 

接触弹跳时间 

接触弹跳时间 

图 Section131-13 动作时间和恢复时间 

置位时间起点 线圈电压，

以置位电压

为正 

常开触点 断开 

闭合 

闭合 

断开 
常闭触点 

tON2 

tON1 

tOFF2 

tOFF1 

最短复位时间 最短置位时间 

不必要的置位电压 

不必要的复位电压 

复位时间起点 
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驱动电路可以用晶体管实现，如图 Section131-13a 所示。一般来讲，继电器控制的发

作源，来自于数字电路，比如处理器或者 FPGA，它一定是一个逻辑高低电平，图中用一个

非门表示其为数字量，非门的供电电压为 VDD。其输出电平中，高电平会略低于 VDD，低电

平会略高于 0V，且其输出电流能力有限。关于此段话，可以参考数字电子技术课本。 

 
电路工作原理为：当数字信号 uCON 为低电平，约为 0~0.4V，此电压不足以打通晶体管

的发射结，晶体管处于截止状态，图中的 RCoil，即继电器的线圈，没有电流流过，则继电

器的触点保持在自然状态：对单刀单掷型，为常闭或者常开，对单刀双掷型，为接到左边

或者右边，如图所示。当数字信号 uCON 为高电平，约为 2.4V 以上，此电压足以打通晶体管

的发射结，且 iB 足够大，使得晶体管处于饱和状态，继电器的线圈上会流过晶体管饱和电

流，触点就产生了吸合动作。 

为了实现这个电路，我们需要知道继电器的关键参数：额定电压 URT 和额定电流 IRT、

或者线圈电阻 RCoil。然后根据晶体管的 β 和集电极最大电流 IMAX，选择合适的电阻即可。

具体方法是： 

1）选择供电电压 VCC=继电器额定电压 URT； 

2）选择晶体管集电极最大电流 IMAX 远大于继电器额定电流 IRT，且 C、E 击穿电压 VCEO

大于供电电压 VCC； 

3）计算临界饱和基极电流 IBcrt： 

𝐼𝐵𝑐𝑜𝑜 =
𝐼𝑅𝑇
𝛽

 

(Section131-3) 

4）根据戴维宁等效，可将输入控制电压 uCON 和两个电阻分压演变成开路电压和串联

电阻的形式，实际基极电流约为： 

𝑖𝐵 =
𝑢𝐴𝑂𝐼 × 𝑅2

𝑅1 + 𝑅2
− 𝑈𝐵𝐵𝑄

𝑅1‖𝑅2
 

5）选择合适的电阻𝑅1、𝑅2，实现如下要求： 

𝑖𝐵 > (2~5)𝐼𝐵𝑐𝑜𝑜 = (2~5)
𝐼𝑅𝑇
𝛽

 

(Section131-4) 

即，迫使晶体管进入深度饱和状态。 

对此电路，有如下几点解释： 

第一，并联于继电器线圈的二极管，叫续流二极管，其作用在于线圈由通电状态突然

变为断电状态时，由于线圈存在较大电感，电流不能突变，如果没有二极管，极高的 di/dt

VDD 

RB1 

RB2 

VCC 

D 
RCoil 

uCON 
T 

图 Section131-13a 单稳态继电器驱动电路 
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会产生一个较大的电压，引起空间干扰。这对电路周边影响不好。有了这个二极管，在正

常工作时，它反接不通，在突变时，能够让线圈中的电流，在无法流过晶体管时，从二极

管流回线圈，进而抑制线圈中的电流突变。 

第二，电路中选用两个电阻分压驱动发射结。按说，仅使用 R1 就可以了。增加电阻 R2，

能够保证前端控制信号脱接时，即 R1 左侧浮空时，晶体管基极不会出现浮空。对晶体管来

说，浮空的基极是容易引入干扰的。另外，控制器发出的低电平，有时比 0V 要大，比如

0.4V，这样的结构有助于保证低电平时晶体管的完全关断。 

举例 1 

数字控制信号来自 3.3V 供电的单片机 STM32F103 之 GPIO 口，继电器为 G6A 单稳标

准型，5V 额定电压，为它设计一个驱动电路。 

解：首先查阅 STM32F103 数据手册，可知在此供电情况下，单片机输出高电平最小值

为 2.4V，输出电流不小于 8mA，输出低电平最大值为 0.4V，输出电流不小于 8mA。其次，

查阅 G6A 数据手册，可知 5V 额定电压型的额定电流为 40mA，即其线圈电阻为 125Ω。以

下开始设计。 

1）选择供电电压为 5V。 

2）由于继电器额定电流为 40mA，供电电压为 5V。对绝大多数晶体管来说，都有

100mA 以上的最大电流，以及几十 V 的 VCEO，因此几乎无需选择。 

据此设计电路基本结构如图 Section131-13b 所示。 

 
图中用开关 SW-SPDT1 表示单片机发出的高低电平。图中选用的晶体管为 2N2222A，

这是一个小信号通用晶体管，其数据手册截图如下： 

 

T1 2N2222A

R2 1k

V1 5

D
1 

1N
11

83

R
3 

1k

VF1 

VF2 
AM1 

A
M

2 

RL1 SPNO-Default

R1 10k

VF3 

V2 400mV3 2.4

SW-SPDT1 

图 Section131-13b 举例 1 驱动电路 
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由上面截图可知，反向击穿电压 50V，而供电电压只有 5V，最大电流 800mA，实际

额定电流为 40mA，因此安全。晶体管功耗为环境温度 25℃时不超过 500mW，而实际工

作时，晶体管导通时电流为 40mA，C/E 压降约为 0.5V 以下，功耗不超过 20mW，晶体管

关断时功耗更小。因此，选择 2N2222A 是合适的。 

继续查阅 2N2222A 数据手册，可知其 β 大于 100。据此可选择电路中的电阻。 

先根据式(Section131-3)计算临界饱和电流： 

𝐼𝐵𝑐𝑜𝑜 =
𝐼𝑅𝑇
𝛽

=
40mA

100
= 0.4mA 

假设两个电阻相等，计算控制电压高电平时的基极电流为： 

𝑖𝐵 =
𝑢𝐴𝑂𝐼 × 𝑅2

𝑅1 + 𝑅2
− 𝑈𝐵𝐵𝑄

𝑅1‖𝑅2
=

2.4 × 0.5 − 0.7
0.5𝑅

=
1V
𝑅

 

要保证此电流大于 2~5 倍的𝐼𝐵𝑐𝑜𝑜，即 0.8mA~2mA，R 需小于 1250Ω，设计中选择

R=1kΩ。 

对此电路实施仿真，测得如下结果。 

1）低电平输入时，VF1=0.4V， VF3=50μV，说明继电器触点处于关断状态（常开型），

VF2=5V，AM1=45.2pA，AM2=35.16pA，说明晶体管处于截止状态。 

2）高电平输入时，VF1=2.4V， VF3=5 V，说明继电器触点处于导通状态（常开型吸合

状态），VF2=0.144V，AM1=0.823mA，AM2=38.89mA，说明晶体管处于饱和导通状态，而继

电器线圈流过电流接近额定电流 40mA。进一步测量控制源输出电流，约为 1.6mA，这说

明本电路取用电流小于单片机能够提供的 8mA 输出电流，也是安全的。 

至此，设计完毕。 

双线圈磁保持继电器的驱动电路 

双线圈磁保持继电器，内部含有两个独立线圈 A 和 B，其触点为两种状态，置位状态

和复位状态：单刀单掷型为闭合或者断开，单刀双掷型为掷左或者掷右。 

当线圈 A 通过额定电流，持续最短置位时间后，继电器开始处于置位状态，无论此后

线圈 A 中是否有电流。 

当线圈 B 通过额定电流，持续最短复位时间后，继电器开始处于复位状态，无论此后

线圈 B 中是否有电流。 

因此，对双线圈磁保持继电器的控制驱动，只需要制作两套独立的单稳态驱动电路，

用单片机的两个独立 IO 口实施控制即可，唯一的区别在于，双线圈控制电路的控制信号，

不需要持续，仅仅是一个短暂的正脉冲即可。 

单线圈磁保持继电器的驱动电路 

单线圈磁保持继电器，只有一个线圈。给此继电器实施驱动，就是让线圈通过一个达

到动作阈值的脉冲电流，且这个电流的方向是左右可控的。最为常见的电路结构为下图所

示的 H 桥结构：西北角、东南角两个开关同时导通一个短暂的时刻，则脉冲电流由左至右。

东北角、西南角两个开发同时导通，则脉冲电流由右向左。 



新概念模拟电路——信号处理电路 

255 

图中的开关一般用晶体管实

现，我估计也有专用的集成电路

可以实现，但我没有用过。常见

的电路如图 Section131-13c、d 所

示，它们都使用了 6 只晶体管，

且对高低电平要求不高。 

这两个电路均为示意，具体

电阻值需要结合继电器、晶体管

综合设定。 
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模拟开关(Analog Switch)的分类和初步认识 

模拟开关，是控制电信号通过或者断开的半导体器件。第一，它内部由晶体管组成，

第二，它有两个信号端，两端之间或者呈现低阻短路状态、或者呈现高阻开路状态；第三，

这两种状态由外部的一个控制电压控制。本书 Section40 介绍了模拟开关的原理，本节以

应用为主，教会读者熟练使用这类器件。 

较为著名的模拟开关生产厂家有 Vishay、ADI、TI、Maxim 等。读者可以去各公司官网

了解实际产品的性能。 

从信号极性上，模拟开关分为单极性和双极性两种。 

所谓的单极性模拟开关，是指器件供电为单一正电源，同时只接受 0V 到某一正电压

之间的输入信号，不接受负电压输入。而双极性模拟开关的供电通常是正负电源、接受正

负电压输入。 

从组成结构上，模拟开关分为单刀单掷、单刀双掷（2 选 1）、多选 1（多路选择器）等。 

从信号幅度上，模拟开关分为低压型、中压型和高压型。 

以 ADI 公司的 ADG411 系列为例，图 Section131-14 为其结构图。它有 3 个型号 ADG411、

412、413，在相同控制输入下，三个型号的开关状态不同。可以看出，它们均为 4 组独立

的单刀单掷(SPST)开关，以 ADG411 为例，IN1 作为逻辑电平输入，高电平时，S1 和 D1 是

断开的，IN1 低电平时，S1 和 D1 闭合。而 S2 和 D2 之间断开或者闭合，则取决于 IN2 的逻

辑状态，其它两组也是一样。 

 
图 Section131-15 是 ADG411 的管脚图。除了结构图中

显现的 4 组共 12 个管脚外，它还具备正电源 VDD、负电

源 VSS、GND，以及逻辑电源 VL。显然，这是一款可以接

受双极性输入的模拟开关，ADG411 的最大供电电压可达

±20V 以上，且接受同样范围的模拟量输入，也可提供同

样范围的模拟量输出。同时，它也可以单电源供电。 

其中的逻辑供电电源 VL，决定了逻辑量输入的电平

范围，一般有 3.3V、5V 等，由设计者自行选定。IN1 等控

制量来源于一个数字芯片，或者是处理器或者是逻辑门，一般来说，将它们的供电电压接

到 VL 上即可。 

图 Section131-16 是 ADG636 的管脚图和结构图，可以看出，它是一款双电源供电的 2

图 Section131-14 ADG411 系列的 3 个型号之结构图 

图 Section131-15 ADG411 的管脚图 

http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg411.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg411.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg411.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg411.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg411.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/single-supply-2v-to-16v/adg636.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg411.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg411.html?ADICID=yangebook4
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选 1 模拟开关，也称单刀双掷(SPDT)。它的供电范围为±2.7V~±5.5V，也可 2.7V~5.5V 单电源

供电，其输入输出范围与电源完全相同。 

图 Section131-17 是德州仪器公司(TI)的单电源模拟开关 TS5A23157 的管脚图。它接受

+1.8V~+5.5V 单一电源供电，其输入输出信号电压范围也是如此。它属于单刀双掷型。 

 

模拟开关的静态指标 

1）输入电压范围：是指模拟开关的 D 端或者 S 端可以接受的信号电压范围，一般与

供电电压相同。借用运放的术语，可以理解为模拟开关是轨至轨输入的。 

2）导通电阻 RON：是指模拟开关处于导通状态下，两个管脚 D 端和 S 端之间的等效电

阻。一般从 0.25Ω 到几百 Ω 不等，ADG801 为单电源，0.25Ω，ADG1401，ADG1611 为双电

源，1Ω，都属于业界较为出色的。导通电阻与器件有关，也与供电电压有关，还与输入信

号大小有关。因此，一般用图表示，如图 Section131-18 是 ADG411 的导通电阻与其他条件

的关系图。可以看出，在确定了供电电压后，随着输入电压变化，模拟开关的导通电阻也

在非线性变化，最低阻值一般发生在供电电压的中点，接近电源轨处，导通电阻增大。在

精密信号处理中，导通电阻的非线性也会引起信号失真。 

 
3）导通电阻平坦性(On Resistance Flatness)。是指在输入电压一定范围内，导通电阻

最大值与最小值的差值，用 RFLAT(ON)表示。多数情况下，此值为导通电阻的几分之一。ADI

公司的 ADG5462F 和 ADG5413F，则具有 1/20 的平坦性——10Ω 导通电阻，0.5Ω 平坦性，

肉眼看已经非常微小。图 Section131-19 是其电阻曲线。 

4）导通电阻匹配性(On Resistance Match between Channels)。是指相同输入电压下，

图 Section131-16 ADG636 的管脚图和结构图 图 Section131-17  TS5A23157 的管脚图 

图 Section131-18 ADG411 的导通电阻曲线 

http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/single-supply-2v-to-16v/adg801.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg1401.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-2v-to-8v/adg1611.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg411.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg5462f.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg5413f.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/single-supply-2v-to-16v/adg636.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg411.html?ADICID=yangebook4
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一个器件中多个通道的导通电阻的一致程度，即其中的最大值和最小值差值，用ΔRON 表示。 

5）断开漏电流。当模拟开关处于断开状态，给 D 端和 S 端施加规定的电压（一般为

D 正 S 负或者 D 负 S 正），理论上，D 端和 S 端都不会产生电流（因为内部开关是断开的）。

但实际情况并不是这样。测量流进 D 端的电流，称为 ID(ON)；测量流进 S 端的电流，称为

IS(ON)。它们与多种因素有关，比如温度、施加电压大小等，一般是 nA 以下的。 

6）闭合漏电流。当模拟开关处于闭合状态，给 D 端施加规定的电压，而将 S 端悬空，

测量流进 D 端的电流，称为 ID(OFF)；同理，有 IS(OFF)。 

 
漏电流，无论是闭合漏电流还是导通漏电流，都是模拟开关直流误差的根源之一。直

流误差的另一个因素是导通电阻。图 Section131-20 给出了开关闭合时误差来源示意图。 

 

𝑢𝑂𝑈𝑇 = 𝑢𝐼𝐼
𝑅𝐿𝑂𝐴𝐷

𝑅𝑂𝐼 + 𝑅𝐿𝑂𝐴𝐷
− 𝐼𝐷(𝑂𝐼)(𝑅𝑂𝐼//𝑅𝐿𝑂𝐴𝐷) 

(1) 

理论上，输出应与输入相等，则误差为 0。从表达式(1)看出，增大负载电阻𝑅𝐿𝑂𝐴𝐷有助

于减小误差。但是，开关断开时，则有： 

 
𝑢𝑂𝑈𝑇 = −𝐼𝐷(𝑂𝑅𝑅) × 𝑅𝐿𝑂𝐴𝐷 

(2) 

理论上，输出应为 0。式(2)表明，负载电阻越大，输出越不为 0，误差越大。这导致

选择负载电阻上，存在顾此失彼的矛盾。 

图 Section131-19 ADG5462F 的导通电阻曲线 

图 Section131-20 模拟开关闭合时的直流误差来源 

RON 

ID(ON) IS(ON) 

RLOAD 
uIN 

uOUT 

图 Section131-21 模拟开关断开时的直流误差来源 

RON 

ID(OFF) IS(OFF) 

RLOAD 
uIN 

uOUT 

http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg5462f.html?ADICID=yangebook4
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7）持续电流和脉冲电流：当模拟开关处于导通状态，所能流过的最大电流，分为持续

电流和脉冲电流两类。之所以有此参数，是要限制模拟开关不要流过太大电流，否则此电

流流过本身导通电阻产生的热量将引起模拟开关升温，导致其异常或者失效。因此，此值

与封装有关——不同的封装热阻不同，对发热的要求也不同，当然，此值还与环境温度有

关。 

此参数多数情况下出现在数据手册的绝对最大值表格中，也有单独列出的。 

以下截图为 ADG411 数据手册截图，可以看出，其最大持续电流为 30mA，而峰值脉冲

电流可以达到 100mA。 

下面的截图来自 ADG1401 的数据手册。它清晰表明不同封装、不同温度下的持续电流，

显然，它要比 ADG411 大很多。 

 

模拟开关的动态等效模型 

为了清晰表明模拟开关的动态指标，必须画出模拟开关动态模型。图 Section131-22 是

一个单芯片内含 2 路模拟开关，A 路闭合，B 路断开时的动态等效简化模型。 

1）对应闭合的 A 路，杂散电容 CS(ON)和 CD(ON)是指开关闭合时，S 端或者 D 端对地电容，

它们的存在，会导致高频信号被短接到地，使得模拟开关闭合时出现低通效应，即产生上

限截止频率。数据手册中会提供这两个电容值，两者是相同的。 

2）对应断开的 B 路，CS(OFF)和 CD(OFF)是指模拟开关断开时，S 端或者 D 端的对地电容。

http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg411.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg1401.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg411.html?ADICID=yangebook4
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它们一般比 CS(ON)和 CD(ON)小。数据手册中会分别提供这两个电容，它们近似一致，但有微

小差别。而 D 端和 S 端之间存在的杂散电容 CDS，则描述出了高频馈通现象：随着信号频

率越来越高，断开的模拟开关逐渐呈现出导通迹象，因为 CDS 的容抗开始越来越小。这些

杂散的存在，影响着模拟开关的一个指标，叫隔离(ISOLATION)，后续单独讲。由于隔离指

标一般在数据手册中用图表示，数据手册就不再提供 CDS 值。 

3）对应芯片内的两路，CSS 和 CDD 用于解释串扰(CROSSTALK)的存在。即两路之间并

不是没有关系，对高频信号，它们确实存在相互的影响。数据手册中将串扰用图表示，也

就不再提供这两个电容的大小。 

模拟开关的-3dB 带宽和插入损耗(Intertion Loss) 

由上述分析可知，任何一个模拟开关都具有上限截止频率，这可以用其-3dB 带宽 fH 表

示。此值与测试条件有关，在使用中不得随意套用。图 Section131-23 是 ADG1211 的测试电

路，用于测量当开关闭合时，增益 VOUT/VS 随频率变化的情况。其中的网络分析仪能够发出

指定频率、幅度的正弦波 VS，能够对 VOUT 进行测量。 

CS(ON) CD(ON) 

RON 

SA DA 

CS(OFF) CD(OFF) CDS 

SB DB 

CSS CDD 

ROFF 

CDS 

SA DA 

DB SB 

图 Section131-22 单芯片 2 路模拟开关闭合、断开时的动态等效简化模型 

图 Section131-23 ADG1211 的带宽和插入损耗测试电路 

http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg1211.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg1211.html?ADICID=yangebook4
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所谓的-3dB 带宽，是指以低频时 VOUT 幅度为基准，当不断增加 VS 信号频率，使得

VOUT 变为低频时的 0.707 倍时的频率。 

所谓的插入损耗，是指给定频率下，网络分析仪输出输入直接用电缆连接，测得为

VOUT，用 VOUT  without Switch 表示，同样频率下，网络分析仪如图连接测得的 VOUT，用

VOUT with Switch 表示，则有： 

Insertion Loss = 20 × log10(
𝐴𝑂𝑈𝑇  𝑤𝑖𝑡ℎ 𝑆𝑤𝑖𝑡𝑐ℎ

𝐴𝑂𝑈𝑇  𝑤𝑖𝑡ℎ𝑐𝑢𝑡 𝑆𝑤𝑖𝑡𝑐ℎ
) 

(3) 

很显然，此值与频率相关。  
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模拟开关的隔离(Isolation) 

模拟开关的隔离性能，是表征当开关处于断开情况下，对高频信号的泄露大小：频率

越高，泄露越严重，且泄露大小与负载密切相关。图 Section131-24 是 ADG1211 的测试电路，

它只表示负载为 50Ω/5pF 时的泄露情况，图 Section131-25 是其测试结果。 

针对图 Section131-24，隔离的定义为： 

OFF ISOLATION = 20 × log10
𝐴𝑂𝑈𝑇
𝐴𝐷

 

(4) 

模拟开关的开关时间(Swithing Times) 

指模拟开关从控制信号有效到动作完成需要的时间，分为闭合时间 tON 和断开时间 tOFF。

其中控制信号有效的定义是：控制信号到达高电平的一半。而动作完成的定义是，输出信

号到达最终值的 90%。 

多数模拟开关的开关时间在几个 ns 到几百 ns 之间。图 Section131-26 是开关时间示意

图。 

图 Section131-24 ADG1211 的隔离测试电路 

图 Section131-25 ADG1211 的隔离——在规定测试电路中的结果 

http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg1211.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg1211.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg1211.html?ADICID=yangebook4
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模拟开关的电荷注入(Charge Injection) 

模拟开关的控制脚发生高低电平突变时，由于门极和 D 端之间存在杂散电容，会有一

定数量的电荷 QJ 从门极（即模拟开关的控制端）注入到 D 极，如果 D 端对地存在电容，

就 会 导 致 输 出 电 压 出 现 一 个 跃 变 。 QJ 即 为 电 荷 注 入 ， 单 位 一 般 用 pC 表 示 。 如 图

Section131-27 是电荷注入的测量方法，而图 Section131-28 是我自己绘制的测量波形，与

多数数据手册中绘制的示意图有所区别，我觉得我的图是正确的。 

 
第一个波形图为控制信号波形，为 5V 的方波，其周期为 4ms，占空比为 25%。另外

两个波形图依次为负载电阻为无穷大时（即测试电路所示），以及输出端对地接一个

500kΩ 负载电阻时，获得的输出波形。此两图与控制信号图在时间轴一致。 

在 0~1ms 内，模拟开关处于闭合状态，VOUT 与 VS 完全一致。在 1ms 处，控制信号变

为 0，意味着模拟开关断开，如果不考虑电荷注入，此时电容 CL 上原有的电荷没有泄放回

路，它应该保持其原有电压不变，仍为 VS，如第二个波形图中的短划线。但是，实际情况

是，在控制信号变化的瞬间，数量等于 QJ 的电荷，从 CL 上被夺走——反向注入，导致输

出电压会出现一个明显的跌落： 

∆𝐴𝑂𝑈𝑇 =
𝑄𝐽
𝐶𝐿

 

如果 VS 本身比较小，这个跌落电压甚至可能造成输出电压突然变负，如图所示。 

第 3 个波形图是假设存在 500kΩ 负载电阻情况下的示意图。当开关断开时，如果没

有电荷注入，CL 将以 0.5ms 的时间常数对地放电，如图中短划线（红色），而实际情况是，

图 Section131-27 ADG1211 的电荷注入测试电路 图 Section131-28 电荷注入形成的输出波形 

uIN 

5V 

0 

VOUT 

VOUT 

ΔVOUT 

0 

VS 

VS 

0 

ΔVOUT 有负载电阻 

无负载电阻 

t/ms 

t/ms 

t/ms 

1 2 3 4 

无电荷注入 

有电荷注入 

图 Section131-26 ADG1211 的开关时间测试电路和时间定义 

http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg1211.html?ADICID=yangebook4
http://www.analog.com/cn/products/switches-multiplexers/analog-switches-multiplexers/dual-supply-5v-22v/adg1211.html?ADICID=yangebook4
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输出电压先发生突然跌落，而后以 0.5ms 时间常数逼近于 0V，如图中实线（绿色）。 

当负载电容很小时，电荷注入的影响会比较明显，其影响更多发生在控制信号瞬变阶

段，因此对频繁切换模拟开关的应用中，不要忽视电荷注入现象。 
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