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一种 -100 dB 电源抑制比的非带隙基准电压源 
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摘  要：该文提出一种非带隙基准电路，通过一个带超级源极跟随器的预调制电路提供一个稳定的电压，为基准核

心电路供电。超级源极跟随器通过降低基准核心电路电源端的对地阻抗，有效提高了基准电路的电源抑制能力。该

基准电路采用 0.35 μm CMOS 工艺设计并流片，测试结果表明，该电路的工作电源电压为 1.8~5 V，静态电流约

为 13 μA。低频处电源抑制比(PSRR)约等于-100 dB，在小于 1 kHz 频率范围内 PSRR 均优于-93 dB。并且其片

上面积仅为 0.013 mm2。 
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Abstract: This paper presents a non-bandgap voltage reference, which contains a pre-regulated circuit with a super 

source follower. The pre-regulated circuit includes a super source follower, which attenuates the impedance from 

the supply of the core reference circuit to ground. In this way, the pre-regulated circuit provides a relative stable 

voltage for the core reference circuit, improving the Power Supply Rejection Ratio (PSRR) of the output voltage of 

the reference. The proposed reference circuit is implemented in standard 0.35 μm CMOS process. Measured results 

show that the supply range is from 1.8 to 5 V and the quiescent current is only about 13 μA at room temperature. 

The PSRR at low frequency achieves -100 dB and the PSRR below 1 kHz is better than -93 dB. The active area 

of the proposed reference is only 0.013 mm2. 

Key words: CMOS reference circuit; Non-bandgap reference circuit; Pre-regulated circuit; Super source follower; 

Power Supply Rejection Ratio (PSRR) 

1  引言  

近年来，智能手机、掌上电脑、便携式影音设

备以及医疗设备等消费类电子呈现不断增长的趋

势。在为这些设备供电时，不论是开关电源还是线

性电源，都必须经过电源管理模块输出稳定的供电

电压，才能保证设备的功能和性能达到预期指标。

基准电压源是电源管理以及一些数模混合电路中的
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关键模块，它的电源抑制比(Power Supply Rejection 
Ratio, PSRR)和温漂特性都将直接影响整体电路的

性能。 
传统的基准电压源采用由双极型晶体管实现的

带隙基准电路，在集成电路工艺中，双极型晶体管

可以直接采用双极型工艺产生 [1]，也可以由标准

CMOS 工艺中的寄生三极管产生 [2 7]− 。相对于双极

型工艺，CMOS 工艺具有静态功耗低、电源电压适

用范围广以及掩膜层数少等优点，因此在集成电路

领域得到了广泛应用。为了兼容 CMOS 工艺以及降

低制造成本，无三极管的非带隙基准电压电路得到

了广泛的研究 [8 16]− 。文献[2]提出一种提高 PSRR 的

自调制电路，但是由于采用了三极管产生带隙基准，

整体电路的电源电压以及静态功耗都相对较大，同
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时耗费的面积也较大。文献[9]提出了一种基于饱和

区的 PMOS 管和 NMOS 管的栅源电压权重差的基

准电压，电路结构简单，但是 PSRR 只有-47 dB。
在电源管理芯片如低压差线性稳压器(LDO)中，输

出电压的 PSRR 是一个重要的参数。由于 LDO 的

输出电压与基准电压是比例关系，意味着 LDO 的输

出电压的 PSRR 比基准电压 PSRR 少几个 dB。一

般来说 LDO 的输出电压 PSRR 也将受到限制[17]。

因此，基准电压的 PSRR 会影响 LDO 输出电压的

PSRR 能达到的上限。本文针对以上所述问题，提

出一种高电源抑制比的非带隙基准电路，并采用

Global Foundry 0.35 μm CMOS 工艺进行流片以及

测试，测试结果表明，该电路在扩大电源电压适用

范围(1.8~5 V)、减少静态功耗(13 μA)的同时，低

频处 PSRR 达到了约-100 dB，在小于 1 kHz 频率

范围内PSRR均优于-93 dB, 30 MHz频率范围内的

PSRR 优于-40 dB。在 0ºC~100ºC 范围内温漂为

160 ppm/ºC，片上有效面积仅为 0.013 mm2。 

2  电路结构与分析 

图 1 为整体电路图，包括启动电路、预调制电

路、电流基准以及电压基准电路；整个电路结构不

包含运放和三极管，因此能有效减少静态功耗。采

用包含超级源极跟随器的预调制电路模块，其目的

是为了有效提高电源抑制比。 
2.1 非带隙基准电压源电路结构 

电压基准电路由 M12~M15 构成，M14 和 M15
采用二极管连接的形式，M13 的栅极电压由 M14
和 M15 的分压产生，通过 M12~M15 的连接关系，

基准电压 Vref可用式(1)表示。 

m15
ref GS13 GS12

m14

1
g

V V V
g

⎛ ⎞⎟⎜ ⎟≈ + −⎜ ⎟⎜ ⎟⎜⎝ ⎠
        (1) 

其中， GS12V 和 GS13V 分别为M12和M13的栅源电压，

m14g 和 m15g 分别为 M14 和 M15 的跨导。由于 M14

和 M15 的电流相等，可以调整 M14 和 M15 的宽长

比，达到控制 m14g 和 m15g 的值。之所以采用二极管

连接的形式，而没有采用电阻分压的方式，是为了

减少面积的开销。流过 M14 和 M12 的电流分别为

200 nA 和 800 nA，如果采用电阻分压的方式，大

约需要 7.5 MΩ的片上电阻(V2结点电压为 2VGSP，

约等于 1.5 V)。 

M12 和 M13 都工作在饱和区，由 MOS 管平方

律公式[1]可以得出， GS th OX| | 2 /V V I Cμ− = ，其中

thV 为阈值电压，μ为载流子迁移率， OXC 为栅极氧

化层电容密度。假设漏极电流 I 一定，栅源电压与

阈值电压成正比的关系，M12 和 M13 分别为 PMOS

管和 NMOS 管，如果二者的阈值电压和载流子迁移

率的温度特性呈现一定的关系，则将有可能在某温

度下获得零温度系数。 

NMOS 管和 PMOS 的阈值电压与温度成线性

关系，载流子迁移率则是温度的指数函数，这两个

参数分别可分别表示为[18] 

( ) ( )thn thn 0 vthn 0( )V T V T T Tβ= − −       (2) 

( ) ( )thp thp 0 vthp 0( )V T V T T Tβ= − −      (3) 

( )( ) N
n n 0 0( ) /T T T T

βμ μ μ−=             (4) 

( )( ) P
p p 0 0( ) /T T T T βμ μ μ−=             (5) 

其中， thnV , thpV , nμ , pμ , vthnβ , vthpβ , Nβμ , Pβμ 分别为

NMOS 和 PMOS 管的阈值电压和迁移率以及它们

的温度系数， 0T 为参考温度。 

将式(1)对温度 T 求导并令其在室温 rT 下等于

0，并代入式(2)~式(5)，得到式(6)[9]： 

 

图 1 非带隙电压基准电路图 
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令相加的两项各等于 0，得到在室温下取得零

温度系数的条件为 
vthpm15

m14 vthn

1
g

g

β

β
= −                       (7) 
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    (8) 

对于 Global Foundry 0.35 μm CMOS 工艺来说，

NMOS 管和 PMOS 管的阈值电压和迁移率的温度

特性仿真如图 2 所示。 

通过曲线拟合可以得到各温度系数的取值为 

vthn vthp N0.9 mV/ C,  1.9 mV/ C,  1.6,β β βμ≈ ° ≈ ° ≈

P 1.5βμ ≈ 。分别代入式(7)和式(8)可以得到：gm15/ 

gm14 1≈ , (W/L)12/(W/L)13 2≈ 。为了减小沟道长度

效应的影响，通过仿真微调，M12 和 M13 的宽长比

分别设为(W/L)12=20/4(μm), (W/L)13=10/4(μm)。 

2.2 预调制电路以及 PSRR 分析 

为了增强电源抑制能力，电路中增加了预调制

电路[2,5]，给基准电路提供一个较稳定的供电电压，

如图 1 中的 A 结点电压 Vreg。本文采用的预调制电

路由一对电流镜和一个超级源极跟随器 (super 

source follower)模块 [1]组成。超级源极跟随器由

M4~M6 组成，其在普通源极跟随器(M5 和 M6)的

基础上加了一个内部负反馈(M4)，通过 M4 的负反

馈作用，使得从M5源极往GND看的阻抗RSS下降，

从而减少了由 M2 漏极看向基准核心电路的阻抗。

从直观上理解，由于电阻分压原理，预调制电压 Vreg

具备了一定的电源抑制能力，从而提高了基准输出

电压 Vref 的 PSRR。基准核心电路的小信号分析模

型如图 3 所示，其中 v 表示小信号电压，V 表示大

信号电压。通过基尔霍夫定律，并忽略体效应，可

以求得 bv 和 1v 的表达式为 

( ) ( ) ( )
m10 ds9 m7 ds7

b reg
m7 ds7 m8 m10 ds9 1 m7 ds7 m8 1 m9 ds9 m8 m10 ds9 ds7 m8 ds7 1

m10 ds9 m7 ds7 ds9 ds7
reg reg

m7 ds7 m8 m10 ds9 1 ds7 m8 m10 ds9 1

1

1 1

2
  

2

g r g r
v v

g r g g r R g r g R g r g g r r g r R

g r g r r r
v v

g r g g r R r g g r R

+ +
=

+ + − + + + +

+ +
≈ =     (9) 

 

图 2  Global Foundry 0.35 μm CMOS 工艺下阈值电压和迁移率的温度特性 
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图 3 非带隙基准电路的小信号分析模型 

( ) ( )

( ) ( )

m7 ds7 m9 m10 1 m9 m10 1 ds7 m9 m7 ds7 m10 m9
1 reg reg

ds7 1
m7 ds7 m9 m10 1 m9 m10 1 ds7 m9 m7 ds7 1 ds9 m9 m10

ds9 ds9

1
/ 1

g r g g R g g R r g g r g g
v v v

r R
g r g g R g g R r g g r R r g g

r r

+ + + + −
= ≈+

+ + + − + + +
 (10) 

其中， m7 m15g g∼ 和 ds7 ds15r r∼ 分别为 M7~M15 的

跨导值和小信号漏源电阻。电流基准电路的 M7 和

M10 的尺寸之比为 2:1，由于两者电流相等，其跨导

之比为 m7 m10/ 2g g = 。在式(9)和式(10)的分母中，

m7 ds7 m8 m10 ds9 1g r g g r R 远大于其它项时，等式约成立。

可以看出，在 M7~M10 的栅长取值较大时，v1约等

于 vreg。 
从预调制点(Vreg)看向电流和电压基准电路的

输入阻抗为 Rref，看向超级源极跟随器的输入阻抗为

RSS。将式(9)和式(10)代入图 3 的小信号模型重新计

算，可得 Vref, Rref以及 RSS可表示为 

( )
m12 m13

ref reg
m12 ds11 m13 m14

2g g
v v

g r g g
−

≈
+

       (11) 

ref ds9 ds11||R r r≈                     (12) 

SS m5 m4 ds51/( )R g g r≈                 (13) 

其中 m4g 和 m5g 为 M4 和 M5 的跨导值， ds5r 为 M5 的

漏源电阻，在没有 M4 的情况下，RSS的值为 m51/g 。

式(13)表明，M4 的反馈作用，使得 RSS的值减少为

原来的 m4 ds5g r 倍。对比式(12)和式(13)可以看出，RSS

的数值远小于 Rref，即 VDD 对 Vreg 的波动影响大部

分被超级源极跟随器吸收了。Vreg 处的 PSRR 表达

式为 
reg SS ref SS

Vreg
dd SS ref ds2 SS ds2

m5 m4 ds5

m5 m4 ds5 ds2 m5 m4 ds5 ds2

||
PSRR =

||

1/( ) 1
             =

1/( )+

v R R R
v R R r R r

g g r

g g r r g g r r

≈ ≈
+ +

≈ (14) 

其中，为减小沟道长度调制效应，预调制电路中的

电流镜 M1~M2 的栅长取值也较大，使得 M1 的栅

极小信号电压接近 ddv ，从而 M1 和 M2 的电流就受

VDD的影响就更小。将式(14)代入式(11)可得 Vref的

PSRR 表达式： 

( )

ref
Vref

dd m5 m4 ds5 ds2

m12 m13

m12 ds11 m13 m14

1
PSRR

2
               

v
v g g r r

g g

g r g g

= ≈

−
⋅

+
     (15) 

从式(11)，式(14)和式(15)可以看出，加了预调制电

路之后，基准电压的 PSRR 优化了约 m5 m4 ds5 ds2g g r r

倍，而最小电压取值只在原来的基础上增加了一个

晶体管的漏源电压(Vds2)。 
为了避免基准电路进入“简并”的偏置状态，

需要给基准电路加入启动电路。启动电路由 M16~ 
M22 组成，如图 1 所示。在刚上电时，电流基准电

路的 M8 的栅极电压 Vb还处于 0 电位，M18 为截止

状态，M16 和 M17 导通。从而 M23 也处于导通状

态，M19~M22 构成的 cascode 电流镜流过电流向

Vb 点充电。当 Vb 点电压高于 M3 的阈值电压时，

M1 和 M2 开始流过电流为预调制点 Vreg充电，电流

基准电路也开始启动。由于M18的宽长比设置较大，

当启动稳定之后，Vb 处于 NMOS 管阈值电压的状

态，使得 M18 进入线性区。M18 的漏极接近 0 电位，

从而 M23 截止。M19~M22 的电流消失，启动电路

停止动作，不影响基准电路的正常工作。 
2.3 环路稳定性分析 

图 1 电路的环路分析如图 4 所示，主要有两个

主要的环路，环路 1 是超级源极跟随器引入 M4 形

成的环路，环路 2 是预调制电路与电流基准电路形

成的环路。 

首先分析环路 1 的稳定性。环路 1 可以分为两

级，第 1 级为从 M5 源极到 M4 的栅极。从 M5 源

极到 M4 栅极有两条支路，一条是“M5 源极-B 点”， 
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图 4 基准电路的环路分析 

另一条是“A 点-R1-M7-Vb-M6-B 点”这条支路，但

是从式(9)可以看出从A点(Vreg)到Vb的增益远小于

1，因此只考虑 M5 的作用。环路 1 的第 2 级为从

M4 的栅极到 M5 的源极。由于 M4 和 M5 流过电流

分别为 8 μA 和 1 μA，并且 M4 的栅长取值比 M5
和 M6 的栅长小，M5 和 M6 的漏极(B 点)相对 M4
的漏极为高阻结点，因此取 B 点为主极点。采用 CC

跨接在第 2 级上，作用密勒补偿，提高环路的稳定

性。CC采用 poly 电容实现，大小约为 750 fF (20×30 
μm2)。结合图 4 以及图 3 的小信号分析图，忽略体

效应，可以求得环路 1 的环路增益和主极点为 

( )
loop1 m4 ds4 ds2 ref

m5 ds5 ds6
m4 ds6

m5 ds5 ds4 ds4 ds5 ds6

( || || )

1
          

A g r r R

g r r
g r

g r r r r r

≈

+
⋅ ≈

+ + +
 (16) 

( ) ( )d
ds6 m5 ds5 ds4 m4 ds4

m4 ds4 ds6

1
||

1
   

C

C

r g r r g r C

g r r C

ω ≈
⋅

≈           (17) 

其中 m5 ds5 ds4 ds4 ds5 ds6g r r r r r>> + + , ds6 m5 ds5 ds4||r g r r  

ds6r≈ 。同时，由于 M4 的栅长比较小，并且流过电

流较大， ds4 ds2 ref ds4|| ||r r R r≈ 。 
    接下来分析环路 2 的稳定性。环路 2 也存在两

条支路，第 1 条支路为“Vb-M5-A 点”，第 2 支路为

“Vb-M3-M2-A点”，第 1条支路为超级源极跟随器，

Vb到 A 点的增益约等于 1；第 2 条支路中 Vb到 A
点的增益约为 m3 m2 SS m1/g g R g 。通过式(9)可以计算出

环路 2 的环路增益为 

reg m3
loop2 m2 SS

b m1

ds9 ds7 m3 m2

m1 m5 m4 ds5ds7 m8 m10 ds9 1

1

2
       1

2

v g
A g R

v g

r r g g
g g g rr g g r R

⎛ ⎞⎟⎜ ⎟≈ +⎜ ⎟⎜ ⎟⎜⎝ ⎠
⎛ ⎞+ ⎟⎜ ⎟= +⎜ ⎟⎜ ⎟⎜⎝ ⎠

 (18) 

假设 ds9r 和 ds7r 为同一量级，且 m3 m2 m1 m5 m4g g g g g<<  

ds5r⋅ ，于是有 loop2 m8 m10 ds9 11/( )A g g r R∼ ，意味着 loop2A  

1<< 。从两条支路去推断环路 2 为正反馈，但是由

于其环路增益远小于 1，不会对稳定性造成影响。 

图 4 中的两个环路的环路增益的仿真曲线如图

5 所示，图 5(a)表示环路 1 的环路增益，从图中可

以看出，环路 1 的直流增益约为 67 dB，相位裕度

约为 72º。图 5(b)表示环路 2 的环路增益，虽然是

正反馈，但是其增益总是远小于 1，因此不会产生

稳定性的问题。从图 5 的仿真可以看出，整个电路

系统中包含的两个主要环路均为稳定状态，因此整

个系统也是稳定的。 

 

图 5 基准电路中两个环路的环路增益曲线 

3  测试结果与分析 

本文所设计的非带隙基准电路采用 Global 

Foundry 0.35 μm CMOS工艺设计实现并流片验证。

图 6 为基准电路的显微照片，已应用于一款 LDO 电

路当中。基准电路的有效面积为 0.013 mm2。实验

采用 Agilent E3661A 电源、E34401A 数字万用表以

及E5061B矢量网络分析仪等仪器对芯片进行测试。 

基准电压输出特性的仿真与测试曲线如图 7 所

示，实线和虚线分别为测试和仿真曲线，输出特性

的仿真和测试曲线比较吻合。从图中可以看出基准

电路正常工作的最小电压约为 1.8 V。电源电压 VDD 

 

图 6 应用于 LDO 中的非带隙基准电路显微照片 



第 8 期                    黄国城等： 一种-100 dB 电源抑制比的非带隙基准电压源                            2127 

 

从 2~5V 变化时，输出电压变化约 40 μV。线性调

整率(Line Regulation)约为 13 μV/V，即 24.2 ppm 
/V。室温条件下，基准电路的静态电流约为 13 μA。 

图 8 为基准电路温度特性的典型工艺角

(Typical NMOS and Typical PMOS Corner, TT 
corner)仿真与实际测试曲线比较图，在 0ºC~100ºC
范围内，测试的输出变化值约为 8.25 mV，温漂系

数约为 160 ppm/ºC，由于实际芯片制造工艺误差，

尤其是掺杂浓度和晶体管尺寸的不匹配，由于设计

的经验不足，芯片没有采用片外的补偿(trimming)，
但是 TT corner 的仿真结果是不错的，温漂系数为

39.4 ppm/ºC。 
PSRR 的仿真和测试曲线如图 9 所示。图 9 的

仿真曲线有两条，其中一条为不包含预调制电路的

仿真曲线，另一条是包含预调制电路的仿真曲线。

从仿真的结果可以看出，加入本文提出的带超级源

极跟随器的预调制电路之后，低频处的 PSRR 提高

了接近 62 dB。 

同时，对比图 9 中的测试和仿真曲线可以看出，

在低频处仿真和测试的 PSRR 非常接近，约为-100 

dB。在小于 1 kHz 的频率范围内，PSRR 优于-93 

dB；并且，在仪器可测的 73 3 10  Hz×∼ 的频率范围

内，PSRR 均优于-40 dB。在 1~100 kHz 的频率范

围，测试的 PSRR 比仿真结果要差 10 dB 左右，这

可能是由于在实际的芯片中，从 VDD到预调制点的

寄生电容大于仿真值，导致从电源的高频噪声更容

易耦合到预调制点。在 100 kHz 以上的频率范围，

基准电路的内部环路失效，此范围的 PSRR 取决于

VDD 到输出端的寄生电容与输出端到地的寄生电容

的电抗之比，受频率变化的影响较小。表 1 为本文

的基准源电路与近年文献的对比，本文电路在

PSRR 以及线性调整率等方面具备一定优势。 

4  结论 

本文提出一种非带隙基准电路，包含一种新颖

的带超级源极跟随器的预调制电路，为核心基准电 

 

图 7 基准电压输出仿真与测试结果对比  图 8 电压基准的温度特性测试与仿真结果对比   图 9 电源抑制比的测试和仿真结果对比 

表 1 芯片测试结果对比 

参数 文献[11] 文献[12] 文献[3] 文献[13] 本文 

工艺 0.25 μm CMOS 0.35 μm CMOS 0.35 μm CMOS 0.35 μm CMOS 0.35 μm CMOS 

时间(年) 2011 2013 2015 2015 2015 

电源电压(V) 1.5~3.5 >1.85 >1.8 1.25~2 1.8~5 

静态电流(μA) 0.08 65 9.8 0.24 13 

输出电压(mV) 670~1040 905.5 508.5 536.01 540 

温度系数(ppm/ºC) 627 14.8 10 19.32 160 

温度范围(ºC) 20~50 0~100 -40~130 -40~85 0~100 

线性调整率(ppm/V) 200 - 781 4136 24.2 

PSRR -51 dB@100 Hz -61 dB@10 Hz -65.2 dB@100 Hz 
-55.31 dB@10 Hz 

-16.67 dB@1 MHz 

-100 dB@DC 

-93 dB@1 kHz 

-49 dB@1 MHz 

面积(mm2) 0.011 0.01 0.0875 0.0077 0.013 
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路提供稳定的供电电压，有效提高了输出电压的电

源抑制比。该基准电路已经通过 0.35 μm CMOS 工

艺流片验证，室温下，整个基准电路的静态电流仅

13 μA。测试结果显示，在低频处的 PSRR 达到了

-100 dB，在小于 30 MHz 的频率范围内，PSRR 均

优于-40 dB。并且，电源电压在 2~5 V 变化时，线

性调整率约为 24.2 ppm/V。该基准电路已经应用于

一款 LDO 芯片当中，为其提供高 PSRR 的基准电

压。 
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