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前言 
 模拟放大电路使用了晶体管等三端元器件，这些器件的电压和电流关系很难像两端器件

例如电阻和电容那样地“线性”，然而这些三端器件可以方便地实现电压到电流的跨导变换，

通过改变两个端点的电压得到第三端来自电源的电流，因为需要电源，故而也称为有源放大

电路。跨导在不同的工作点是不同的，仅仅是在小范围变化的情况下可以近似看作线性的，

而两端器件例如电阻电容等，虽然很“线性”然而却难以实现信号放大。由于晶体管属于非

线性器件，组成的电路也就是非线性电路了。 
对于非线性电路，分析计算方法是建立在直流静态工作点上的交流小信号电路基础上，

而交流小信号电路可以分为低频和高频小信号电路，本书重点讨论高频小信号电路，也就是

考虑了电路中分布参数，特别是分布电容参数的电路。晶体管放大电路通常都是负反馈电路，

只有通过高频小信号等效电路进行补偿才能保证负反馈的稳定。 
 考虑了晶体管分布电容的放大电路，其线性等效的高频电路通常会增加两个分布电容，

对于三极管来说是 Cbe 和 Cbc，分别为基极发射极电容和基极集电极电容。MOSFET 与此

类似，分别对应栅极源极电容 Cgs 和栅极漏极电容 Cgd。  
在本书中，高频小信号电路中，输出对于输入的传递函数中，分母大部分是三阶以内的，

少数也有四阶或五阶，分子则比分母少一阶。这里的阶数是指是拉氏变换中的 s 的次数。本

书中的绝大多数电路的开环传递函数的分子和分母经过补偿之后都存在实数根（或近似看作

实数根），这些根分别代表了零点和极点的频率，通常都满足在频率数值上“相距甚远”，可

以通过 s 的低次项与高次项系数比值得到。例如开环传递函数
CBsAss
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经过补偿后分子和分母存在实数根（或近似看作实数根），即得到低频极点 p1 的频率为

B
Cf p π21 = ，高频极点 p2 的频率为

A
Bf p π22 = ，超高频极点 p3 的频率为

π23
Af p = ，而分

子的零点则分别是低频零点 z1 频率为
D

Efz π21 = 和高频零点 z2 频率为
π22
Dfz = 。即使存

在右半平面的极点和零点，也依然可以这样近似计算。更具体的情况可以参考附录 I。 
 第一章主要讨论 基本的晶体管放大电路的高频小信号等效电路的分析和计算，包括三

极管放大电路以及 MOSFET 放大电路的常用电路的高频特性计算并给出仿真设计实例。

后还会讨论电流源电路以及放大电路中常用偏置电路。 
 第二章讨论频率补偿设计，包括一阶和二阶以及高阶电路的频率补偿设计以及常用的补

偿环节的计算和仿真设计实例。 
 第三章讨论基本的反馈放大电路，内容包括单级和多级的负反馈电路。 
 第四章讨论功率放大电路，首先讨论放大电路的输入输出和中间放大电路，之后给出设

计实例。 
 第五章对三极管放大电路的各级电路进行高频小信号等效电路的分析和计算以及仿真

设计实例。 
 第六章对 MOSFET 放大电路的各级电路进行高频小信号等效电路的分析和计算和仿真

设计实例。 
 第七章主要讨论电流放大电路中的电流传送器放大电路及其设计实例。 
 第八章讨论运算放大器电路的频率补偿方法并给出设计实例。 
 第九章讨论稳压电源电路的分析计算和设计，包括线性稳压电源和开关稳压电源。 
 本书 后附有多个附录，大部分是对于正文的深入讨论，也包括一些基本概念问题以及
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正文没有讨论的但是比较重要的放大电路的分析计算。 
张浩风  

2015 年 4 月 
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第一章 放大电路基础 
 
 本章首先讨论三极管和场效应管（MOSFET）的交流特性分析，重点是高频小信号电路

的计算。内容包括三极管的共射极、共基极、共集电极、共射-共基等放大电路的高频等效

电路分析及计算，以及 MOSFET 的共源、共栅、共漏 、共源-共栅等放大电路的高频等效

电路的分析计算。本章的 后还会讨论偏置电路，包括电流源电路和电压偏置电路。 
 

1.1 三极管放大电路 
 
 本节讨论的内容是 基本三极管放大电路的高频等效电路，这是考虑了三极管的分布电

容，例如基极发射极电容 Cbe，基极集电极电容 Cbc 的高频小信号交流电路。  
 NPN 型的三极管的高频小信号等效交流电路如图 1-1 所示。其中 B 为 NPN 三极管的基

极，C 为集电极，E 为发射极。Cbc 是基极和集电极之间的分布电容，Cbe 是基极和发射极

的分布电容。Rbe 为基极和发射极之间的小信号电阻，其两端的电压从 B 到 E 为 Vbe，gm
是跨导，满足 gm=Ic/Vt，这里的 Ic 为集电极电流，Vt 为室温 26mV 左右，而且 Ic 作为电压

控制的受控电流源等于 gm 与 Vbe 的乘积。 
本书中对于晶体管参数的命名，采用 T 加编号，例如三极管 T1，对于基极和发射极的

分布电容的命名为 Cbe1，对于基极和集电极的分布电容命名为 Cbc1。对于 Tn，则分别为

Cben 和 Cbcn。 

 
图 1-1 三极管高频小信号交流等效电路 

 
1.1.1 共射极放大电路 

 
 NPN 型三极管的共射放大电路如图 1-2 所示。其中 Rb1 和 Rb2 为偏置电阻用于给三极

管提供静态偏置电压，以提供三极管集电极的静态电流，这里是 1mA 左右。C1 为通交隔直

电容，C2 为输出电容。Rc1 为集电极电阻，Re1 是发射极电阻。 
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图 1-2 NPN 型三极管的共射放大电路 

 
 高频小信号交流等效电路如图 1-3 所示，这里考虑了信号输入源 Vs 的输入电阻 Rs。其

中 gm1 不仅表示跨导而且代表了受 Vbe 控制的电流源，也就是集电极电流，其作为电流源

的内阻为 ro1，通常很大约几十 K 到几百 K 欧姆，所以近似计算可以按断路考虑。 
 为了计算高频特性，需要使用拉氏变换。图中的电压和电流取拉氏变换后，对于电源

Vs 来说，就是 Vs（s）；对于输出电压 Vo 来说就是 Vo（s）。对于基极和集电极之间的电流

Ibc 来说，就是 Ibc（s）。 

 
图 1-3 NPN 型三极管的共射放大电路的高频小信号交流等效电路 

 
 发射极电容 Ce1 容量较大，对于交流可以看作对 GND 短路。需要指出的就是，本书中

进行的高频小信号电路计算，主要目的在于找到开环传递函数的零点和极点，虽然低频放大

倍数计算不是本书的重点，但通过高频电路的传递函数可以容易地得到低频开环放大倍数。

为此需要对于一些不重要的参数采取近似处理，例如把 ro1 当做无限大处理，就是为了简化

计算，同时对于零极点频率影响不至于很大。如果 ro1 确实较大程度地影响了零点和极点频

率，那么此时就需要考虑。然而，增加一个变量，电路方程虽然复杂了，这是必然的，但

重要的就是方程的解也更加复杂了，为了能够抓到主要矛盾，对于 ro1 多数情况下，须按照

断开处理。有如下电路方程： 
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得到传递函数为： 
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其中设： 
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右半平面零点为（分子的 s 零次相系数除以一次相系数，后面章节将不再说明）： 

  1

1

bc
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C
gz =

             

零点频率为： 

  1

1

2 bc

m
z C

gf
π

=
          （1-1） 

因为 Cbc1 和 Cbe1 都是 pF 级别的，两者的乘积会更小，而电阻为 K 级别的，故 s 的 2 次项

系数远远小于 s 的一次项系数，这就意味着分母的 2 个极点的频率距离足够远，也就是说“极

点分离”效果足够，那么就可以得到低频极点约为（即 s 的零次项系数除以 s 的一次相系数

得到低频极点，后面章节中将不再说明）： 
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而且通常 11, csbes RRRR <<<< ，所以得到： 
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虽然 1bcC 和 1beC 不相等，前者通常小于后者几倍到十倍左右，但通常 1111 bccmbe CRgC << 。

即： 

  111
1 )1(

1

bccsm CRRg
p

+
≈

 

低频极点频率为： 
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可见如果 Rs=0，那么使用米勒电路定理将 Cbc1 折合到输出端就是近似成立的。高频极点为

（即 s 的一次项系数除以 s 的二次相系数得到高频极点，后面章节中将不再说明）： 

  

sbebe

m

cbc

sbebecbc

becbcsmbecbcsbebe

RCC
g

RC

RRCRC
RRCRgRRCRRCp

11

1

11

1111

111111111
2

11
++=

++
≈

 

令
s

s
c

c R
g

R
g 1,1

1
1 == ，得到： 

  
11

1

1

1
2

be

s

be

m

bc

c

C
g

C
g

C
gp ++≈  
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高频极点的频率为： 
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低频放大倍数约为： 

  11 cmov RgA −≈          （1-4） 

 当 Cbe=33pF，Cbc=10pF，gm1=0.04S，Rc1=1.6k，Rbe1=2.6k，Rs=50 欧姆的时候，根

据式 1-2 得到低频极点频率为： 
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根据式 1-3 得到高频极点频率为： 
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可见 12 pp ff >> ，所以高频和低频极点的计算公式成立。根据式 1-1 得到右半平面的零点频

率为： 

  
M

C
gf

bc

m
z 637

101028.6
04.0

2 12
1

1 ≈
××

≈= −π  

根据式 1-4 得到低频放大倍数为： 

  dbRgA cmov 3664160004.011 ≈=×−=−≈  

频率特性的仿真结果如图 1-4 所示。其中低频放大倍数约 35.96db，带宽也就是-3db 处

的频率约为 3.27M。因为右半平面零点频率与高频极点相差 2.3 倍左右，算比较接近，而且

在相频特性曲线中，转折 陡峭部分的开始在 300M附近，可以认为这里就是高频极点的-135
度的转折频率，如果不考虑右半平面零点的话。相位在 10G 之后趋于稳定值故这个电路属

于 小相位电路。总的来说，计算结果与仿真结果基本吻合。 
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图 1-4 NPN 型三极管的共射放大电路的高频小信号等效电路仿真频率特性波特图 

 
1.1.2 共基极放大电路 

 
 NPN 型三极管的共基极放大电路如图 1-5 所示。其中 Rb1 和 Rb2 为偏置电阻用于给三

极管提供静态偏置电压，以提供三极管集电极的静态电流，这里是 1mA 左右。C1 为通交隔

直电容，C2 为输出电容。Rc1 为集电极电阻，Re1 是发射极电阻。 

 
图 1-5 NPN 型三极管的共基极放大电路 

 
 高频小信号交流等效电路如图 1-6 所示。 
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图 1-6 NPN 型三极管的共基极放大电路的高频小信号等效电路 

 
有如下电路方程： 
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得到传递函数为（其中考虑了 Re1>>Rs）： 
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低频极点为： 
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如果 ( ) 1111 1 bccsmbes CRRgCR +<< ，则： 
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此时的低频极点频率为： 
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如果用米勒电路定理也可以得到这个结果，从而说明 Cbc1 可以折合到输出端。高频极点为： 
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高频极点的频率为： 
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低频放大倍数为： 
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 当 Cbe=33pF，Cbc=10pF，gm1=0.04S，Rc1=1.6k，Rbe1=2.6k，Rs=50 欧姆的时候，根

据式 1-5 得到低频极点频率为： 
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根据式 1-6 得到高频极点频率为： 
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可见 12 pp ff >> ，所以高频和低频极点的计算公式成立。根据式 1-7 得到低频放大倍数为： 
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  db
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+×

×
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+
≈  

频率特性的仿真结果如图 1-7 所示。其中低频放大倍数约 26.4db，带宽也就是-3db 处的

频率约为 9.9M。在相频特性曲线中，转折 陡峭部分的开始在 300M 附近，可以认为这里

就是高频极点的-135 度的转折频率。相位在 10G 之后趋于稳定值故这个电路属于 小相位

电路。总的来说，计算结果与仿真结果基本吻合。 

 
图 1-7 NPN 型三极管的共射放大电路的高频小信号等效电路仿真频率特性波特图 

 
1.1.3 共集电极放大电路 

 
 NPN 型三极管的共集电极放大电路如图 1-8 所示。其中 Rb1 和 Rb2 为偏置电阻用于给

三极管提供静态偏置电压，以提供三极管集电极的静态电流，这里是 1mA 左右。C1 为通交

隔直电容，C2 为输出电容。Rc1 为集电极电阻，Re1 是发射极电阻。 
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图 1-8 NPN 型三极管的共集电极放大电路 

 
 高频小信号交流等效电路如图 1-9 所示。 

 
图 1-9 NPN 型三极管的共基极放大电路的高频小信号等效电路 

 
有如下电路方程： 
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得到： 
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低频极点为（其中 Re1，Rbe1>>Rs，）： 
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如果 11 bee RR >>β ，则有： 
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低频极点频率为： 
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高频极点为： 
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高频极点频率为： 
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低频放大倍数为： 
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零点为： 
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零点频率为： 
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CRf

β
π

≈          （1-10） 

 当 Cbe=33pF，Cbc=10pF，gm1=0.04S，Re1=1k，Rbe1=2.6k，Rs=50 欧姆的时候，根据

式 1-8 得到低频极点频率为： 
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根据式 1-9 得到高频极点频率为： 
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根据 1-10 得到零点频率为： 
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 由于低频极点和零点频率相近，所以严格来说-3db 已经不能代表带宽，这就是说-3db
带宽比零极点相距足够远的情形下要大。图 1-10 给出了仿真频率特性波特图，其中-3db 带

宽约为 293M。 

 
图 1-10 NPN 型三极管的共基极放大电路的高频小信号电路频率特性波特图 

 
1.1.4 达林顿放大电路 

 
 达林顿三极管的共射放大电路如图 1-11 所示。但笔者发现其实达林顿三极管的电路的

传递函数可以提供一个左半平面的零点，这对于稳定性的频率补偿是很有利的，本节进行较

详细的分析和计算。 
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图 1-11 NPN 型达林顿三极管的共射放大电路 

 
 达林顿结构的三极管的高频小信号等效电路如图 1-12 所示。为了简化分析，这里设

Rs=0，通常输入信号的内阻远低于 Rbe 也是个事实，故如此等效不会产生很大误差。经过

分析发现，传递函数的分子含有一个左半平面零点，以及一个右半平面零点，前者的频率远

远低于后者。而且这个左半平面零点不受 Rs 的影响，几乎就是固定的而且频率并不低。 

 
图 1-12 NPN 型达林顿三极管的共射放大电路的高频小信号等效电路图 

 
左半平面的零点频率近似为： 
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因为： 
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21 βββ
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所以得到零点频率为： 

  2211 2
1

2 bebebebe
z CRCR

f
ππ

β
=≈

 

分母中的主导极点的频率为： 

)2(2
2

1112 cbcbebe
p RCCR

f
βπ +

≈
 

 当 Cbe1=Cbe2=33pF，Cbc1=Cbc2=10pF，β=100，gm1=0.04S，gm2=4S，Rc1=1.6k，
Rbe1=2.6k，Rbe2=26 欧姆，Rs=0 欧姆的时候，低频极点和零点的频率分别为： 
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×××

≈≈ −π
β

 

仿真结果如图 1-13 所示。其中低频极点频率约为 189K，而零点频率约 216M。与计算

结果还是比较接近的。需要说明的就是，虽然 Rs 不会影响零点频率，但会影响主导极点频

率，而且对于其他极点也有影响。 

 
图 1-13 NPN 型达林顿三极管的共射放大电路的高频小信号等效电路仿真频率特性波特图 
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 使用三极管为 2N5551，静态电流约为 3.8mA，T2 的 Rbe2 约为 684 欧姆，如果β=100，
则 T1 的 Rbe1 为 68.4k。2N5551 的基极和集电极电容 Cbc 在 0 电压的时候为 7pF 左右，基

极和集电极电压增大 Cbc 会减小，这里取 5pF。则低频主导频率和零点频率分别为： 

  k

RCCR
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M
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bebe
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×××

≈≈ −π
β

 

仿真结果如图 1-15 所示，其中主导极点频率约 450k，与计算结果的差距主要是因为 2N5551
的参数估计不是十分准确，而且计算公式本来就是近似的。零点频率大概为 6M 左右，与计

算结果比较接近的，零点频率才是 应该注重的。可以看出通过改变 Rbe1 就可以改变这个

零点频率，从而实现频率补偿功能。 
 

 
图 1-15 使用 2N5551 的达林顿三极管的共射放大电路的高频小信号电路频率特性波特图 

 
 前面的计算属于比较精确的结果，证明了达林顿三极管中的第二个三极管即 T2 的 Rbe
与 Cbe 会形成一个零点。定性的看该是怎样的呢？其实，可以把 T2 的 Rbe 和 Cbe 折合到

T1 的基极，此时 T1 的 Rbe1 与折合过来的这 2 者串联，其结果就是 T1 的基极发射极电压

Vbe 产生了一个零点，而且就是 Rbe2 和 Cbe2 产生的。这样就可以定性解释这个零点的产

生机理了。如下公式计算过程所示： 
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当然作为近似计算这里没有考虑 T1 的 Cbe1，然而即使考虑 Cbe1，也依然会存在 Rbe2 和

Cbe2 形成的这个零点。 
 

1.1.5 共集-共射放大电路 
 
 共集电极-共射极三极管放大电路如图 1-16 所示。虽然可以把 T1 当作共集电极的射极

跟随器，但共集-共射的三极管放大电路的传递函数也可以提供一个左半平面的零点，这对

于稳定性的频率补偿是很有利的。 

 
图 1-16 NPN 型共集-共射三极管的共射放大电路 

 
 共集-共射的三极管放大电路高频小信号等效电路如图 1-17 所示。为了简化分析，这里

设 Rs=0，通常输入信号的内阻远低于 Rbe 也是个事实，故如此等效不会产生很大误差。经

过分析发现，传递函数的分子含有一个左半平面零点，以及一个右半平面零点，前者的频率

远远低于后者。而且这个左半平面零点不受 Rs 的影响，几乎就是固定的而且频率并不低。 
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图 1-17 NPN 型共集-共射三极管放大电路的高频小信号等效电路图 

 
左半平面的零点频率近似为： 
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因为： 
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所以得到零点频率为： 
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 当 Cbe1=Cbe2=33pF，Cbc1=Cbc2=10pF，β=100，gm1=0.04S，gm2=4S，Rc1=1.6k，
Rbe1=2.6k，Rbe2=26 欧姆，Rs=0 欧姆的时候，低频极点和零点的频率分别为： 
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CR
f

bebe
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1

12
22

≈
×××

≈≈ −π  

仿真结果如图 1-18 所示。零点频率约 180M。与计算结果还是比较接近的。需要说明的

就是，虽然 Rs 不会影响零点频率，但会影响极点频率。 
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图 1-18 NPN 型共集-共射三极管放大电路的高频小信号等效电路仿真频率特性波特图 

 
 使用三极管为 2N5551，静态电流约为 3.8mA，T2 的 Rbe2 约为 684 欧姆，如果β=100，
则 T1 的 Rbe1 为 68.4k，零点频率为： 
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β

 

仿真结果如图 1-19 所示，零点频率大概为 7M 左右，与计算结果比较接近的，零点频率才

是 应该注重的。 

 
图 1-19 使用 2N5551 的共集-共射三极管放大电路的高频小信号等效电路频率特性波特图 
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1.1.6 共集-共基放大电路 

 
 共集电极-共基极三极管放大电路如图 1-20 所示。虽然可以把 T1 当作共集电极的射极

跟随器，这毫无疑问地是设计“共集电极－共基极”放大电路的设计思路。但几乎无法成功，

因为如果 T1，T2 的偏置电压不同，那么这个电路会导致 2 个三极管的静态工作电流极不对

称。那么为了实用化，就必须令这 2 者的静态电流一样，那么偏置电压就必须一样，如此才

能正常工作。 
差动放大电路其实是共集电极共基极电路，失真是比较大的，只有依靠反馈才能获得更

小的失真。只有依赖于非常小的基极发射极的电压差，才能令共基极的电路工作在基本的线

性状态。对于共射放大电路和共基极电路，就算输入信号一样，偏置一样，共基极电路也无

法获得共射放大电路的低失真效果。其原因就是共基极电路是没有共射放大一样的电阻反馈

的，无论静态工作点还是交流放大误差都是较大的，从而无法单独使用。只有借助于大环路

的高增益的负反馈才能克服这些缺点。如果在 T2 的发射极加入一个电阻，那么就存在了负

反馈。 

 
图 1-20 NPN 型共集电极-共基极三极管放大电路 

 
 共集-共射的三极管放大电路高频小信号等效电路如图 1-21 所示。为了简化分析，这里

设 Rs=0，通常输入信号的内阻远低于 Rbe 也是个事实，故如此等效不会产生很大误差。显

然 T1 和 T2 的静态工作点是一样的，所以 Rbe 是一样的，gm 是一样的，分布电容当然也是

一样的。 
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图 1-21 NPN 型共集-共基三极管放大电路的高频小信号等效电路图 

 

 有如下电路方程： 
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得到传递函数为： 
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左半平面的零点频率为： 
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       （1-11） 

低频极点频率为（其中 11 bee RR >>β ）： 
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高频极点频率为:  
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低频放大倍数为： 
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 当 Cbe1=33pF，Cbc1=10pF，β=100，gm1=0.04S，Rc1=2.7k，Rbe1=200 欧姆时，零点

的频率为： 
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低频极点频率为： 
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高频极点频率为： 
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可见 12 pp ff >> ，所以高频和低频极点的计算公式成立。低频放大倍数为： 

  dbRgA cm
o 6.3454

2
270004.0

2
11 ≈=

×
≈≈  

仿真结果如图 1-22 所示。因为高频极点和零点频率约 192M，所以看作互相抵消了，唯

一的极点就是低频的 5.7M 极点。与计算结果还是比较接近的。 

 
图 1-22 NPN 型共集-共基三极管放大电路的高频小信号等效电路仿真频率特性波特图 

 
 输入信号为 50K 的 1V 的正弦波时的输出如图 1-1 所示，其中 THD 约为 0.04%，这相

当于一个发射极电阻反馈的共射放大电路在受制于电源电压和三极管本身非线性因素时候

的 THD 指标。 
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图 1-22 NPN 型共集-共基三极管放大电路的高频小信号等效电路输出波形图 

 
 如果使用 2N5551 的电路，那么 50K 的 0.01V 正弦输入的输出波形图如图 1-23 所示。

其 THD 高达 1%以上。 

 
图 1-23 使用 2N5551 的共集-共基三极管放大电路的高频小信号等效电路输出波形图 

 
1.1.7 共射-共基放大电路 

 
共射-共基极放大电路如图 1-24 所示。这是 2 级放大电路，输入的共射放大作用主要是

提高了输入电阻，而共基极的输入电阻偏小。静态工作的设置需要考虑输入和输出电压的范

围，要知道每一级的放大倍数才能设计合适的静态工作点。这里的输入信号电压较低，所以

T2 的偏置电压设置的并不大。 
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图 1-24 NPN 型共射-共基三极管放大电路 

 
 共射-共基的三极管放大电路高频小信号等效电路如图 1-25 所示。显然 T1 和 T2 的静态

工作点是一样的，所以 Rbe 是一样的，gm 是一样的，分布电容当然也是一样的。通常共基

极放大电路并不作为单级放大，因为共基极的失真较大。一般是在大环路反馈中作为中间放

大的，Re1 显然会降低放大倍数，所以将其接地。 

 

图 1-25 NPN 型共射-共基三极管放大电路的高频小信号等效电路图 

 

 有如下电路方程： 
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得到传递函数为： 
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低频放大倍数为： 

  11 cmo RgA −≈        

 当 Cbe1=33pF，Cbc1=10pF，β=100，gm1=0.04S，Rc1=2.7k，Rbe1=200 欧姆时，零点
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的频率为： 
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可见 12 pp ff >> ，所以高频和低频极点的计算公式成立。低频放大倍数为： 

  dbRgA cmo 7.48272680004.011 ≈=×=−≈  

仿真结果如图 1-26 所示。与计算结果还是比较接近的。 
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图 1-26 NPN 型共射-共基三极管放大电路的高频小信号等效电路仿真频率特性波特图 

 
1.1.8 折叠式共射-共基放大电路 

 
折叠式共射-共基极放大电路如图 1-27 所示。这是 2 级放大电路，输入的共射放大作用

主要是提高了输入电阻，而共基极的输入电阻偏小。静态工作的设置需要考虑输入和输出电

压的范围，要知道每一级的放大倍数才能设计合适的静态工作点。 

 
图 1-27 NPN 型折叠式共射-共基三极管放大电路 

 
 折叠式共射-共基的三极管放大电路高频小信号等效电路如图 1-28 所示。显然 T1 和 T2
的静态工作点是一样的，所以 Rbe 是一样的，gm 是一样的，分布电容当然也是一样的（虽

然实际的 NPN 和 PNP 对管不会完全对称，这里按理想的对称情况考虑）。通常共基极放大

电路并不作为单级放大，因为共基极的失真较大。一般是在大环路反馈中作为中间放大的，

Re1 显然会降低放大倍数，所以将其接地。 

 
图 1-28 NPN 型折叠式共射-共基三极管放大电路的高频小信号等效电路图 

 

 有如下电路方程： 
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得到传递函数为： 
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低频放大倍数为： 
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 当 Cbe1=33pF，Cbc1=10pF，β=100，gm1=0.04S，Rc1=1k，Rc2=6.8k 时，零点的频率

为： 
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高频极点频率为： 
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可见 12 pp ff >> ，所以高频和低频极点的计算公式成立。低频放大倍数为： 

  dbRgA cmo 9.47248620004.021 ≈=×=−≈  

仿真结果如图 1-29 所示。与计算结果还是比较接近的。 
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图 1-29 NPN 型折叠型共射-共基三极管放大电路的高频小信号等效电路仿真频率特性波特图 
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1.2 MOSFET 放大电路 

  
 本节讨论 MOSFET 基本放大电路的高频小信号交流等效电路的特性，主要包括开环传

递函数的计算和零点极点频率的计算。由于 MOSFET 可以看作一个β和 Rbe 无限大的三极

管，所以计算方法和上一节的是一样的，大部分三极管的高频特性与 MOSFET 并没有区别。

但与 Rbe 相关的会有所区别。 
 

1.2.1 共源极放大电路 
 
 N 型 MOSFET 的共源放大电路如图 1-30 所示。其中 Rg1 和 Rg2 为偏置电阻用于提供

静态偏置电压和静态电流。C1 为通交隔直电容，C2 为输出电容。Rd1 为漏极电阻，Rs1 是

源极电阻。 

 
图 1-30  N 型 MOSFET 共源放大电路 

 
 高频小信号交流等效电路如图 1-31 所示。 

 
图 1-31 N 型 MOSFET 共源放大电路的高频小信号交流等效电路 

 
 发射极电容 Cs1 容量较大，对于交流可以看作对 GND 短路。有如下电路方程： 



 38

  

[ ]( )1111

1

1
121

11

//)()()(

1
)()(

)(

)(
1//////

)()()(

odgsmgdo

gd

ogs
gd

gd

be
gsgg

gs

s

gss

rRsVgsIsV

sC

sVsV
sI

sI

sC
rRR

sV
R

sVsV

−−=

−
=

+

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
=

−

 

得到传递函数为： 

  

1

)(

)(
)(

111111111

2
111

1111

+++++

+
+−

−=

sRCRRCRgRCRCRC

sRCRC
gRsCR

sV
sV

dgdsdgdsmdgdsgssgd

sgsdgd

mdbcd

s

o  

其中设： 
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因为 Cgd1 和 Cgs1 都是 pF 级别的，两者的乘积会更小，而电阻为 K 级别的，故 s 的 2 次项

系数远远小于 s 的一次项系数，这就意味着分母的 2 个极点的频率距离足够远，也就是说“极

点分离”效果足够，那么就可以得到低频极点约为： 
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而且通常 1cs RR << ，所以得到： 
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虽然 1gdC 和 1gsC 不相等，前者通常小于后者几倍到十倍左右，但通常 1111 gddmgs CRgC << 。
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可见如果 Rs=0，那么使用米勒电路定理将 Cbc1 折合到输出端就是近似成立的。高频极点为： 
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高频极点的频率为： 
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低频放大倍数约为： 

  11 dmov RgA −≈        

1.2.2 共栅极放大电路 
 
 N 型 MOSFET 的共栅极放大电路如图 1-32 所示。其中 Rg1 和 Rg2 为偏置电阻用于提

供静态偏置电压，提供静态电流。C1 为通交隔直电容，C2 为输出电容。Rd1 为漏极电阻，

Rs1 是源极电阻。 

 
图 1-32 N 型 MOSFET 共栅极放大电路 

 
 高频小信号交流等效电路如图 1-33 所示。 
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图 1-33 N 型 MOSFET 共源极放大电路的高频小信号等效电路 

 
有如下电路方程： 
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得到传递函数为（其中考虑了 Rs1>>Rs）： 
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低频极点为： 
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如果用米勒电路定理也可以得到这个结果，从而说明 Cgd1 可以折合到输出端。高频极点为： 
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低频放大倍数为： 
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1.2.3 共漏极放大电路 
 
 N 型 MOSFET 的共漏极放大电路如图 1-34 所示。其中 Rg1 和 Rg2 为偏置电阻用于偏

置电压和静态电流。C1 为通交隔直电容，C2 为输出电容。Rd1 为漏极电阻，Rs1 是源极电

阻。 

 
图 1-34 N 型 MOSFET 共漏极放大电路 

 
 高频小信号交流等效电路如图 1-35 所示。 
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图 1-35 N 型 MOSFET 共源极放大电路的高频小信号等效电路 

 
有如下电路方程： 
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低频极点为（其中 Rs1>>Rs，）： 
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1.2.4 共漏-共栅放大电路 
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 共漏极-共栅极 MOSFET 放大电路如图 1-36 所示。虽然可以把 T1 当作共栅极的源极跟

随器，这毫无疑问地是妄图设计“共漏极－共栅极”放大电路的设计思路。但几乎无法成功，

因为如果 T1，T2 的偏置电压不同，那么这个电路会导致 2 个 MOSFET 的静态工作电流极

不对称。那么为了实用化，就必须令这 2 者的静态电流一样，那么偏置电压就必须一样，如

此才能正常工作，而这就是与差动放大电路一样的电路。 

 
图 1-36 N 型 MOSFET 共漏极-共源极放大电路 

 
 共漏-共源放大电路高频小信号等效电路如图 1-37 所示。显然 T1 和 T2 的静态工作点是

一样的，所以 gm 是一样的，分布电容当然也是一样的。 

 
图 1-37 NPN 型共集-共基三极管放大电路的高频小信号等效电路图 

 

 有如下电路方程： 
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得到传递函数为： 
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1.2.5 共源-共栅放大电路 
 

共源-共栅极放大电路如图 1-38 所示。静态工作的设置需要考虑输入和输出电压的范围，

要知道每一级的放大倍数才能设计合适的静态工作点。 

 

图 1-39 N 型 MOSFET 共源-共栅放大电路 

 
 共源-共栅的放大电路高频小信号等效电路如图 1-39 所示。显然 T1 和 T2 的静态工作点

是一样的，gm 是一样的，分布电容当然也是一样的。Rs1 显然会降低放大倍数，所以将其

接地。 

 

图 1-39 N 型 MOSFET 共源-共栅放大电路的高频小信号等效电路图 

 

 有如下电路方程： 
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得到传递函数为： 
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低频放大倍数为： 

  11 dmo RgA −≈        

 
1.2.6 折叠式共源-共栅放大电路 

 
折叠式共源-共栅放大电路如图 1-40 所示。这是 2 级放大电路。静态工作的设置需要考

虑输入和输出电压的范围，要知道每一级的放大倍数才能设计合适的静态工作点。 
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图 1-40 N 型 MOSFET 折叠式共源-共栅放大电路 

 
 折叠式共源-共栅放大电路高频小信号等效电路如图 1-41 所示。显然 T1 和 T2 的静态工

作点是一样的， gm 是一样的，分布电容当然也是一样的（虽然实际的 N 型和 P 型 MOSFET
不会完全对称，这里按理想的对称情况考虑），Rs1 显然会降低放大倍数，所以将其接地。 

 
图 1-41 N 型 MOSFET 共源-共栅放大电路的高频小信号等效电路图 

 

 有如下电路方程： 
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得到传递函数为： 
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1.3 电流源电路 
 
 放大电路通常都会用电流源作为有源负载，本节主要讨论各种常用的电流源电路，包括

电流源的高频小信号电路及其动态特性仿真。这些电路从功能上可以分为独立的电流源和电

流镜像源。 
1.3.1 二极管偏置的电流源 

 
图 1-42 为常用的二极管偏置的电流源电路。其中的 Rs 为二极管提供偏置电流以使得二

极管压降在 0.7V 左右。T1 三极管的发射极电流约为 0.7/Re。集电极的负载电阻 Rl 电流也

越为 0.7/Re，这里约为 1mA，是 1mA 的电流源。 

 
图 1-42 二极管偏置电流源电路 

 
当负载电阻 Rl 从 1 到 10K 变化时，负载电流变化的直流传输特性如图 1-43 所示。其中

电流变化约为 10uA。平均到 1k 的电流变化为 1uA 左右。 

 

图 1-43 二极管偏置电流源负载电阻变化时的直流传输特性 

 
 当电源电压 Vcc 从 10V 变化到 30V 时，输出电流的直流传输特性如图 1-44 所示。其中

电流变化了 0.16mA 左右。大概为 8uA/V 的变化率。 
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图 1-44 二极管偏置电流源的电源电压变化时的直流传输特性 

 
 当电源电压 Vcc 方波变化时的动态输出波形图如图 1-45 所示。其中 Vcc 的直流电源电

压为 12V，方波为 50k，幅度变化为正负 5V。上升/下降沿时间的不同，电流输出的振荡幅

度是不同的。上升/下降时间越短，过冲越大，1ns 时电流 大约 14mA，而 10ns 时 大 1.3mA。

所以电源电压的变化越缓慢，对于电流源的电流影响越小。 

 
图 1-45 二极管偏置电流源的电源电压方波变化的动态特性 

 
 当输出负载发生正负 5V 的 50K 方波变化时的输出电流波形如图 1-46 所示。 大变化

约 8mA。负载变化导致的电流变化，要小于电源电压变化带来的电流变化。 
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图 1-46  二极管偏置电流源的负载电压方波变化时的动态特性 

 
 如果用图 1-47 电路进行电源滤波，那么电源 Vcc 的方波变化对于输出电流的影响会大

幅减小。50K 的上升沿为 1ns 的正负 5V 变化的方波作用下，电流源电流变化 大 1.5mA 左

右，比没有电源滤波的小了将近 1 倍。其中 C2 为 10uF，Rs1=Rs2=1.6K。波形图如图 1-48
所示。 

 
图 1-47 二极管偏置电流源有电源滤波电路 
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图 1-48 二极管偏置电流源的电源滤波后方波变化时的动态特性 

 
 改变电流源的输出电压，就可以得到类似三极管的 Ic/Vce 的特性曲线，在不同的 Rs 电
阻设置的电流情况下，输出电流和电压的特性曲线如图 1-49 所示。这个曲线可以用来计算

电流源的内阻，大概在 1.8M 欧姆左右。可见电流源的内阻并不小。 

 
图 1-49 二极管偏置电流源的电流和电压的特性曲线 

 
 理论计算电流源内阻 Ro 的公式为： 

[ ] obeembeeo rrRgrRR )//(1)//( ++=  

其中 ro 为三极管在 1mA 的内阻，约为 60k。gm 为 0.038s 左右，rbe 约为 2.6k，Re 为 680
欧姆。得到 Ro 为： 

   Ω≈ MRo 3.1  
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1.3.2 双三极管电流源 

 
图 1-50 为常用的双三极管的电流源电路。T1 三极管的发射极电流约为 0.7/Re。集电极

的负载电阻 Rl 电流也约为 0.7/Re，约为 1mA。这里的 Rs 形成了并联负反馈，而 T1 的发射

极电阻的共射放大可以形成串联反馈。所以，这里存在 2 个反馈，可以使得输出电流相当稳

定。 

 

图 1-50 双三极管电流源电路 

  

 输入电压从 10V 到 30V 变化时的输出电流传输特性如图 1-51 所示。其中 20V 变化了约

0.14mA，即 7uA/V 的变化率。 

 

图 1-51 双三极管电流源电路输入电源电压变化的传输特性 

 

 图 1-52 是负载电阻变化的直流传输特性，其中 10K 电阻变化，电流才变化了不到 1uA。 
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图 1-52 双三极管电流源电路负载电阻变化的传输特性 

 

 输入电压有 50K 的正负 5V 的方波输入时的输出电流波形如图 1-53 所示。 大电流过

冲约为 7mA。 

 
图 1-53 双三极管电流源输入电压方波变化的输出波形图 

 
 负载电压有 50K 的正负 5V 的方波输入时的输出电流波形如图 1-54 所示。 大电流过

冲约为 7mA。 
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图 1-54 双三极管电流源负载电压方波变化的输出波形图 

 
 改变电流源的输出电压，就可以得到类似三极管的 Ic/Vce 的特性曲线输出电流和电压

的特性曲线如图 1-55 所示。这个曲线可以用来计算电流源的内阻，约为 18M 左右。 

 
图 1-55 双三极管电流源的电流和电压的特性曲线 

 
 计算电流源内阻的小信号电路如图 1-56 所示。有如下电路方程： 

  

( )

I
VR

r
VVVgI

Vg
r
V

rR
VV

VrR
r
V

r
VVVg

o

o

be
bem

bem
be

be

os

bebe

bebee
be

be

o

be
bem

=

−
+=

=−
+

−

=⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+

−
+

1

2
11

22
1

1

2

21

22
1

1

1

2
11

//

//

 



 58

 
图 1-56  双三极管电流源的内阻计算用的小信号电路 

 
得到： 

  Ω≈ MRo 7.5  

之所以与仿真的结果有差距是因为这里的β 是按 100 取的，实际的会更大。 

 开环的高频小信号等效电路如图 1-57 所示。 

 
图 1-57  双三极管电流源的高频小信号开环电路 

 
Vo 对于 Vs 的传递函数为： 
 
(rbe1*gm1*ro2*Rs*Re*gm2+ro2*Rs*Re*gm2+(Cbc1*rbe1*Rl*gm2*gm1+Cbe*rbe1*gm2-Cbc2
*rbe1*gm1+Cbc1*Rl*gm2-Cbc2)*ro2*Rs*Re*s+(Cbc1*Cbe*rbe1*Rl*gm2-Cbc1*Cbc2*rbe1*Rl
*gm1-Cbc2*Cbe*rbe1-Cbc1*Cbc2*Rl)*ro2*Rs*Re*s^2-Cbc1*ro2*Cbc2*Cbe*rbe1*Rl*Rs*Re*
s^3)/(-rbe1*Rs*Re*gm1-ro2*rbe1*Re*gm1-Rs*Re-ro2*Re-rbe1*Rs-ro2*rbe1+(-Cbc1*rbe1*Rl*
Rs*Re*gm1-Cbc1*ro2*rbe1*Rl*Re*gm1-ro2*Cbc2*rbe1*Rs*Re*gm1-Cbc2*rbe1*Rs*Re-2*Cb
e*rbe1*Rs*Re-ro2*Cbc2*rbe1*Re-2*ro2*Cbe*rbe1*Re-ro2*Cbc2*rbe1*Rs*Re*gm2-Cbc1*Rl*
Rs*Re-Cbc1*ro2*Rl*Re-ro2*Cbc2*Rs*Re-Cbc1*rbe1*Rl*Rs-Cbc1*ro2*rbe1*Rl-ro2*Cbc2*rbe
1*Rs)*s+(-Cbc1*ro2*Cbc2*rbe1*Rl*Rs*Re*gm1-Cbc1*Cbc2*rbe1*Rl*Rs*Re-2*Cbc1*Cbe*rbe
1*Rl*Rs*Re-Cbc1*ro2*Cbc2*rbe1*Rl*Re-2*Cbc1*ro2*Cbe*rbe1*Rl*Re-2*ro2*Cbc2*Cbe*rbe
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1*Rs*Re-Cbc1*ro2*Cbc2*rbe1*Rl*Rs*Re*gm2-Cbc1*ro2*Cbc2*Rl*Rs*Re-Cbc1*ro2*Cbc2*rb
e1*Rl*Rs)*s^2-2*Cbc1*ro2*Cbc2*Cbe*rbe1*Rl*Rs*Re*s^3) 
 
忽略分子的 s 的 3 次项，得到 2 个左半平面零点，频率分别为： 
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低频极点频率为： 
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高频极点频率为： 
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超高频极点频率为： 
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这里的 fp3 和 fz2 可以近似抵消，数值上较为接近。而 fz1 和 fp2 数值上比较接近，fp1 可以

成为主导极点。 坏的情况是 fz1 和 fp2 的频率相差很多，而导致穿越频率处不是-20db/10
倍频的斜率，而这可以通过加大 Cbc1 而使得这 2 者的频率接近。如果 Rl 足够大，也可以

达到这个效果。低频放大倍数为： 
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1.3.3 威尔逊电流源 

 
图 1-57 威尔逊电流镜像电流源电路。可以看出与上一节的双三极管电流源没有本质区

别。无非就是把电阻换成了一个二极管，也就是说威尔逊电流源的电流源内阻会比双三极管

的小不少。 
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图 1-57  威尔逊电流源电路 

 
 威尔逊电流源在负载有 50K 的正负 5V 方波扰动的情形下，波形图如图 1-58 所示。稳

定性比双三极管的电流源好。这是因为从负反馈的角度看，开环放大倍数要小，所以反倒更

稳定。 

 

图 1-58 威尔逊电流源的方波负载扰动波形图 

 

 电流源内阻计算用的小信号电路如图 1-59 所示。有如下电路方程： 
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图 1-59  威尔逊电流源的内阻计算用的小信号电路 

 

得到： 

  Ω≈ MRo 6.2  

 威尔逊电流镜像源的闭环频率特性波特图如图 1-60 所示。可以看出几乎没有波峰，就

是说闭环响应还是很稳定的。这通过负载方波扰动波形图也能看得出。 

 

图 1-60  威尔逊电流源的频率特性波特图 

 

 毫无疑问，威尔逊电流源既可以作为电流镜像源，也可以作为独立的电流源，与双三极

管的独立电流源是一样的，但稳定性更好一些。 
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1.3.4 双三极管电流镜像源 

 
图 1-61 所示电路为双三极管的电流镜像源电路。与上第一节的不同在于这里实现的是

电流的镜像功能。T3 的作用可以使得 T2 工作在放大状态，可以取得更好的电流镜像效果。 

 

图 1-61 双三极管的电流镜像源电路 

 
 负载有 50K 的正负 5V 方波扰动的情形下，波形图如图 1-62 所示。稳定性比双三极管

的电流源好。这是因为从负反馈的角度看，开环放大倍数要小，所以反倒更稳定。而且同样

的负载扰动，过冲还要小一些。 

 
图 1-62 双三极管的电流镜像源负载方波扰动波形图 

 
需要说明的就是，电流镜像源也是可以作为独立电流源使用的。虽然是电流镜像，但其

实对于镜像的精度要求其实并不高，镜像源一般是作为差动放大电路中的有源负载的，更强

调的是电流源的内阻，而不是精度。但是镜像的精度其实也不低，通常至少能达到电流放大
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倍数的倒数或更高以至于高很多。其实两个发射极电阻的使用，不仅提高了内阻，而且更重

要的就是提高了精度。如图 1-63 所示。可以看出在 6mA 以内，输出电流可以精确跟踪输入

而几乎没有误差。 

 
图 1-63 双三极管的电流镜像源输入和输出电流传输特性 

 
 测量输出电阻的电流电压特性曲线如图 1-64 所示。其中内阻约为 2.3M。 
 

 
图 1-64 双三极管的电流镜像源输出电压电路特性曲线 

 
 闭环频率特性波特图如图 1-65 所示。带宽 10M 左右，基本没有波峰，还是比较稳定的。 
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图 1-65 双三极管的电流镜像源闭环频率特性波特图 

 
 理论计算电流源内阻 Ro 的公式为： 

[ ] obeembeeo rrRgrRR )//(1)//( ++=  

其中 ro 为三极管在 1mA 的内阻，约为 60k。gm 为 0.038s 左右，rbe 约为 2.6k，Re 为 1k。
得到 Ro 为： 

   Ω≈ MRo 7.1  

如果使用图 1-66 所示电路，电流源内阻还可以大幅度提高。因为这意味着 Re 为三极管

在 1mA 的电流源内阻，约为 60k，如果β为 200，那么就是 12M。仿真结果表明，这个电

流源的内阻为 14M 左右。 

 
图 1-66 双三极管的电流镜像源的高内阻型电路 

 
1.3.5 魏德勒电流源 
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图 1-67 所示电路为魏德勒电路，可以作为小电流的电流源。图中电路可以产生 100uA

的电流。 

 
图 1-67 魏德勒电流源电路 

 
 当输入电压变化时，直流传输特性如图 1-68 所示。其中 10V 的输入电压变化导致的电

流源电流变化为 23uA 左右，所以相当于 2.3uA/V 的变化率。 

 
图 1-68 魏德勒电流源输入电压和输出电流的传输特性 

 
 输出电压和电流的传输特性曲线如图 1-69 所示。电流源内阻约为 3.85M。 
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图 1-69 魏德勒电流源输入电压和输出电流的传输特性 

 
 从-50 到 100 度的温度特性传输曲线如图 1-70 所示。其中 150 度的温度变化范围，电流

变化了约 40uA，温度系数为 40/150，约为 0.27uA/℃。 

 
图 1-70 魏德勒电流源温度特性 

 
 负载在 50K 的正负 5V 方波作用下的波形图如图 1-71 所示。 
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图 1-71 魏德勒电流源负载在方波扰动作用下的输出波形图 

 
1.4 偏置电路 

 
 放大电路会用到偏置电路来提供偏置电压或电流，例如电流源有源负载的放大电路的负

载是电流镜像源，这个负载电流是多大需要一个电压或电流的基准来提供。通常并非需要这

些电压或电流的基准非常精确，一般是通过二极管导通电压或三极管和 MOSFET 的特性实

现。 
 

1.4.1  电压偏置电路 
 
 偏置电压可以利用二极管导通的约 0.7V 左右电压实现，例如一个电阻和一个二极管就

可以实现一个基本固定的偏置电压。但显然，如果使用电流源为二极管提供偏置电流，那么

电压的精度会更高，因为这可以实现更高的电源抑制比。虽然使用较大阻值的电阻也可以，

但是为了让二极管有足够大的电流通过，以使得二极管的导通电压变化更小，还是电流源

为合适。如图 1-76 所示。 
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图 1-76 二极管偏置电压电路图 

 
 即使用电流源也依然存在第一个电流源基准从何而来的问题。如果电流源依然用电阻作

为偏置的话，难免不受到电源电压波动的影响，从而影响电流的精度。所以 好的方法还是

用电流源，但这个电流源不应该对于电源电压的波动敏感。那么，较好的选择就是使用魏德

勒电流源，但其电流源的电流一般不会太大，要想得到更大的电流，使用双三极管的电压并

联负反馈的电流源电路是个不错的选择，但其依然会受到电源电压的影响。 
 使用 FET 结型场效应管作为电流源也是个很好的选择，可以作为第一个电流源，也就

是电流的基准使用。有了一个电流基准就可以很容易地实现各种电流源或电流镜像源抑制于

电压源。如图 1-77 所示。其中源极接电阻是为了提高电流源的输出电阻。这个电阻可以形

成负反馈作用，从而令电流趋于恒定不变。当电流增大的时候，源极电压就会增大，这导致

FET 的源极电流减小，所以负反馈作用可以令电流几乎不会变化。 

 

图 1-77 使用 FET 电流源的二极管偏置电压电路图 

 
 使用 FET 电流源和电阻的直流扫描结果如图 1-78 所示，其中的电压为从 1~22V。可以

看出，使用电流源的输出电压在 21V 的电压变化范围内变化远小于使用电阻的。 
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图 1-77 使用 FET 电流源和电阻的二极管偏置电压电路电源电压变化的直流传输特性 

 
 图 1-78 所示电路可以更大幅度提高输出电压的精度。其中使用了 2 个三极管，T5 工作

在饱和状态，相当于一个电阻。如果输出电压变化，那么电阻的电压变化方向相反，起到了

负反馈的作用，可以使得输出电压相当稳定。 

 
图 1-78 使用 FET 电流源的双三极管偏置电压电路 

 
 使用双三极管的电压基准电路的输入电压变化直流传输特性如图 1-79 所示，与单三极

管的相比，显然在 21V 的电压变化范围内，输出电压变化更小，就是说电源抑制比 PSRR
更高。 

 
图 1-79 使用 FET 电流源双三极管和单三极管偏置电压电路电源电压变化的直流传输特性 
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 当负载电阻从 1K~11K 变化的情况下，输出电压如图 1-80 所示。可以看出，当负载电

阻在 3K 以上的时候，输出电压就几乎不随负载变化而变化了。 

 
图 1-80 使用 FET 电流源双三极管偏置电压电路负载电阻变化的直流传输特性 

 
1.4.2  电流偏置电路 

 
 电路实现了第一个电流源之后，就可以产生其他电流源或电流镜像电路。如图 1-81 所

示。 

 
图 1-81 电流镜像电路图 

 
 高内阻型的电流镜像如图 1-82 所示。这是共射-共基极的电流镜像源电路，内阻可以提

高电流放大倍数倍。 
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图 1-82  高内阻的电流镜像电路图 

 
 高内阻大摆动范围的电流镜像源电路如图 1-83 所示。T8~T11 因为基极电压很高，但集

电极电压很低，所以处于饱和状态，相当于电阻。可以提高电流源的内阻，同时因为这些三

极管的集电极电压低，所以可以提高输出负载电压的更大摆动范围。 

 

图 1-83  高内阻大摆动范围的电流镜像电路图 
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第二章 频率补偿设计 
  
 本章讨论反馈电路高频小信号开环特性的频率补偿方法。内容包括，一阶电路的开环和

闭环特性，二阶电路的频率补偿原理和方法以及常用的补偿环节及其设计实例， 后还会讨

论多级放大电路的频率补偿设计。 
 

2.1  一阶电路开环和闭环特性及补偿 
 

 一阶电路的开环传递函数为
1+Ts

K
，其中 K 为放大倍数，T 为时间常数。负反馈框图

如图 2-1 所示，
F
1

代表反馈系数，是一个正实数，F 表示闭环放大倍数。 

 

图 2-1  一阶电路的负反馈框图 

 
 闭环传递函数为 W（s）： 
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如果 F=1，K 非常大，那么得到： 

   
1

1)(
+

≈
s

K
TsW  

这就意味着单位增益的时候，带宽增大了 K 倍。如果是运算放大器，那么开环放大倍数 K
非常大，电压跟随器输出的时候，带宽增大了 K 倍。 
 如果 F 不是 1，而是大于 1 的数值的时候，得到： 

   
11
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s

K
TsW  

这就是说，放大倍数为 F，但带宽为增大了 K/F 倍。 
 由于一阶电路的输出是指数规律变化的单调上升并稳定的过程，不存在振荡和过冲，所

以总是稳定的。如果将 s 用 ωj 替代，就变成频率特性，波特图如图 2-2 所示。  
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图 2-2  一阶电路频率特性波特图 

 
 可以看出一阶电路的特点就是，0db 的传越频率就闭环放大倍数为 1 的带宽，并且传越

的斜率为-20db/10 倍频率，此时的相位裕量为 90 度。所以，想把一个高阶电路的开环传递

函数校正为一阶的，只能是零点和极点的抵消，但通常这是做不到的。一个实际电路的开环

传递函数 Wo（s）是这样的： 
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看一个开环传递函数，不是看分母的绝对次数，而是看分母的次数与分子次数的差值，

这里 n-m=1，那么阶数就是 1 阶。当然，这是笔者在本书中的定义。 虽然存在 n 个极点和

m 个零点，如果 z1=p2，z2=p3 等等，以此类推，那么就是零点和极点互相抵消了，从而变

成了一个开环为一阶的 1 阶电路，其闭环是稳定的。 
 但现实的电路无法做到零点和极点的精确抵消，但只要近似抵消，也就是说一对零点和

极点，如果频率接近，那么就可以认为是抵消了。此时，与纯一阶开环电路是非常接近的。

对于一阶电路来说，如图 2-3 所示。 
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图 2-3  补偿后的一阶电路和一阶电路频率特性示意波特图 

 
 补偿后的曲线与纯一阶的距离越近，则闭环的稳定效果就越接近纯一阶的，例如近似单

调而没有什么振荡的过冲很小的阶跃响应。此时可以保证接近 90 度的相位余量。显然，如

果 d 线段也是-20db/10 倍频的斜率，那么就肯定更加接近纯一阶，从而有更好的稳定响应输

出。 
 因为纯一阶的穿越频率代表了带宽，也就是响应速度，所以，近似的补偿后的一阶电路，

也是穿越频率近似代表带宽和响应速度的，穿越频率越高，响应速度越快。 
 需要注意的另一个事实就是，如果闭环放大倍数 F 较大，那么相当于 0db 的横轴上升

了 20lg（F），此时的穿越可能是-40db/10 倍频，如果相位裕量过小，那么振荡会不小。从小

信号的角度看，不会发散振荡，也不会自激振荡，但是受制于电源电压限制，可能出现“自

激振荡”的假象，因为不是相位裕量为 0 并且增益为 1，所以不可能发生真正的自激振荡。

这里的原因就是，大信号和小信号的区别了，小信号不振荡，是线性电路的特点，但一个不

振荡的线性小信号电路，在受制于电源电压的制约后，就变成了非线性电路，出现的“自激

振荡”假象，是可能的。但自激振荡的概念依然是线性小信号电路的概念，用于使用了电源

的非线性电路中并非合适。 
 本节首先讨论一阶电路的开环频率特性，之后讨论各种条件下的闭环特性，以及穿越频

率和相位裕量与时域的参与对应关系。 
 

2.1.1  一阶电路开环频率特性 
 

 下面讨论开环传递函数是这样形式的（Wo（s）表示开环传递函数，K 为开环放大倍数，

零点为 z1，极点分别为 p1 和 p2）： 
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因为有一个零点和 2 个极点，只要保证-20db/10 倍频的穿越 0db 横轴，那么就可以认为零点

和其中的一个极点，近似抵消了，当然如果零点和其中一个极点频率非常接近，当然就是更

好的抵消了。 

 )(sWo 频率特性的计算，需要令 ωjs = ，得到： 
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取模得到幅频特性： 
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对数幅值为： 
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令 )(lg20 ωjWo =0，就可以得到穿越频率 cω ，即： 

  ))(( 2
2

22
1

22
1

222 ppzKK ++=+ ωωω  

整理后得到： 
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穿越频率为： 
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穿越频率处的相角为： 
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相位裕量为：  

  

⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

−
+

−⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+=

−−⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

−
+

−⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
=

2
21

21

1

2
21

21

1

)(arctanarctan180

)180()(arctanarctan

c

cc

c

cc
m

pp
pp

z

pp
pp

z

ω
ωω

ω
ωωφ

     （2-2） 

因为穿越频率 1zc >ω ，所以零点总是提升相位裕量的，并且还是至少提升 45 度。而极点则

总是降低相位裕量的。如果设：  
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则频率对于穿越频率进行归一化，得到相位裕量为： 
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因为 1',1',1' 211 <<< ppz ，所以 ⎟⎟
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=180 度考虑， 小的相位裕量也是大于 45 度的，

然而现实情形就是相位裕量比 45 度大不少。 
下面给出一个仿真实例。首先，将频率单位的 Wof（s）转换为弧度单位（其中 Kf 为频

率方式的放大倍数）： 
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数为转换为弧度的放大倍

将频率变换为弧度

 

取 hzfhzfhzfK ppz 1000,100,3000,10 211
5 ==== ，则有： 
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使用 Excel 的 VBA 计算的程序如下： 
 

Dim p1 As Double 

Dim p2 As Double 

Dim z1 As Double 

Dim K As Double 

Dim wc As Double 

Dim phi As Double 

Dim pi As Double 

Dim fp1 As Double 

Dim fp2 As Double 

Dim fp3 As Double 

Dim temp1 As Double 

Dim temp2 As Double 

Dim temp3 As Double 

 

Private Sub 计算_Click() 

    pi = 3.1415926 

     

    fp1 = 100 

    fp2 = 1000 

    fz1 = 3000 

    K = 100000 

    

    p1 = fp1 * 2 * pi 

    p2 = fp2 * 2 * pi 

    z1 = fz1 * 2 * pi 

    K = 2 * pi * fp1 * fp2 * K / fz1 

      

    temp1 = K * K - p1 * p1 - p2 * p2 

    temp2 = temp1 * temp1 

    temp3 = -4 * (p1 * p2 * p1 * p2 - K * K * z1 * z1) 

 

    wc = Sqr((temp1 + Sqr(temp2 + temp3)) / 2) 

    Label1.Caption = wc / 2 / pi / 1000 
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    phi = 180 + (Atn(wc / z1) - pi - Atn(wc * (p1 + p2) / (p1 * p2 - wc * wc))) 

/ pi * 180 

    Label2.Caption = phi 

End Sub 

 

得到穿越频率 wc 约为 3333Khz，相位裕量约 90 度。 
 

未补偿开环双极点电压跟随器电路如图 2-4 所示。其中的 VCVS 为电压控制电压源。

VCVS 放大倍数为 100k，其他放大倍数为 1。 

 
图 2-4  双极点电压跟随器方式电路（未补偿） 

 
开环频率特性波特图如图 2-5 所示。其中 100db 表示开环放大倍数为 100k。两个极点

频率分别为 100 和 1000hz。穿越频率为 100k，也就是单位增益带宽，此时的相位裕量几乎

为 0，所以是振荡的，但未必就是自激振荡，因为即使相位裕量位为 0.1 度，也不会自激振

荡的。想自激振荡也不是件容易的事。 

 

图 2-5  开环双实数极点电路频率特性波特图（未补偿） 

 

闭环频率特性波特图如图 2-6 所示。存在一个非常陡峭的波峰，这就是开环相位裕量严

重不足的体现。需要说明的就是，对于相位裕量为 90 度左右的电路来说，是不会出现闭环

的幅频特性中的尖峰的。只有相位裕量接近于 0 才会出现尖峰，这是因为输入信号与反馈信

号几乎接近反向，其相减的结果就是净输出的增大，而这会导致反馈增大，与输入之差依然
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是增大，所以一个很小幅度的相位裕量几乎为 0 的信号，输出会增大。 

 

图 2-6  闭环双实数极点电路频率特性波特图（未补偿） 

 

方波响应如图 2-7 所示。可见振荡非常严重，现实的电路是不允许如此大幅高频振荡的。

需要进行补偿。 

 
图 2-7  开环双实数极点电路电压跟随器输出波形图（未补偿） 

 
 采用零点补偿后的电路如图 2-8 所示。其中 VCVS4 的放大倍数为 1M，补偿了超前电

路 R4，R3，C3 的放大倍数衰减。因为 R4 设置为 1 毫欧姆，所以与 C3 的 53nF 电容形成的

极点频率极高，可以忽略不计。 
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图 2-8  补偿后的开环双实数极点电路电压跟随器电路图（零点频率 3k） 

 
 补偿后的开环频率特性如图 2-9 所示。其中穿越频率约为 3.4M，相位裕量约为 90 度。

稳定性大幅提升。需要注意的就是，这里是电压跟随器方式的几乎绝对的稳定，但如果闭环

放大倍数是 100，相位裕量减小了不少，此时就不会像 90 度的相位裕量那么的稳定，而是

有点过冲，并且过渡过程时间较长。 
 

 
图 2-9  补偿后的开环双实数极点电路电压跟随器频率特性波特图（零点频率 3k） 

 
 补偿后的闭环频率特性如图 2-10 所示。没有了陡峭的波峰。 
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图 2-10  补偿后的闭环双实数极点电路电压跟随器频率特性波特图（零点频率 3k） 

 
 补偿后的方波响应如图 2-11 所示，其中几乎没有振荡，接近于指数的单调变化。 

 
图 2-11  补偿后的闭环双实数极点电路电压跟随器输出波形图（零点频率 3k） 

 

 取 hzfz 40001 = 的电路如图 2-12 所示。 
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图 2-12  双实数极点电路电压跟随器电路图（零点频率为 4k） 

 
开环频率特性如图 2-13 所示。其中穿越频率 2.4M，相位裕量 90 度。 
 

 
图 2-13  双实数极点电路电压跟随器开环频率特性波特图（零点频率为 4k） 

 
 方波响应如图 2-14 所示。有一点过冲，但不属于振荡。 
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图 2-14  双实数极点电路电压跟随器方波输出波形图（零点频率为 4k） 

 

 取 khzfz 101 = 的电路如图 2-15 所示。 

 
图 2-15  双实数极点电路电压跟随器电路图（零点频率为 10k） 

 

开环频率特性如图 2-16 所示，其中穿越频率 1.1M，相位裕量 90 度。 
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图 2-16  双实数极点电路电压跟随器开环频率特性波特图（零点频率为 10k） 

 
方波响应如图 2-17 所示，有点过冲。 

 
图 2-17  双实数极点电路电压跟随器方波输出波形图（零点频率为 10k） 

 

 取 khzfz 201 = 的电路如图 2-18 所示。开环频率特性如图 2-19 所示。方波响应如图 2-20

所示。 

 
图 2-18  双实数极点电路电压跟随器电路图（零点频率为 20k） 
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图 2-19  双实数极点电路电压跟随器方波输出波形图（零点频率为 20k） 

 

 
图 2-20  双实数极点电路电压跟随器方波输出波形图（零点频率为 20k） 

 

 取 khzfz 1001 = 的电路如图 2-21 所示。开环频率特性如图 2-22 所示。方波响应如图 2-23

所示。 
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图 2-21  双实数极点电路电压跟随器电路图（零点频率为 100k） 

 
图 2-22  双实数极点电路电压跟随器开环频率特性波特图（零点频率为 100k） 

 
图 2-23  双实数极点电路电压跟随器方波输出波形图（零点频率为 100k） 

 
 通过本例说明，相位裕量决定了输出响应，90 度的相位裕量几乎没有过冲，属于非常

稳定。随着相位裕量的减小，会出现过冲，减小到 60 度以下会有比较大幅度的衰减振荡。 
 对于开环有 2 个极点的电路，应该用式 2-1 确定零点频率，而且越小越好。如果并非要

求输出一点过冲没有，适当加大也没有问题。总带来说，双极点的电路还是比较容易稳定的。 
 需要指出的就是，对于放大电路来说，其实人们所使用的都是“专用”放大电路，例如

的闭环放大倍数为 1 或为 10 等等，不应该经常改变闭环放大倍数，因为放大倍数增大，就

降低了指标，例如带宽和精度的降低。一个“专用”放大电路，是指标确定的电路，放大倍

数已经确定，不能改变了，因为一旦增大，就不能满足预期指标。那么此时进行的补偿，就

要以 90 度为目标进行，这样即使负载变化，相位裕量即使降低，也可以满足稳定性要求。 
 对于运放来说，大部分都是可以保证任何大于 1 的放大倍数时候的稳定，但放大倍数增
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大就导致指标降低，带宽和精度降低了，放大倍数越大，降低的越多。运放之类的补偿方法，

与这里介绍的不同，是所谓的米勒电容补偿方法，通常相位裕量是 60 度左右，所以比纯一

阶的稳定性要差一些。作为运放的“通用性”要求穿越频率以内频段是-20db/10 倍频的斜率。

应该意识到，本节介绍的补偿与运放补偿的不同之处。 

 虽然可以将临界频率
K

ppKppzc 4
4)( 21

2
21 −++

= （式 2-3，下节介绍）带入 2-1，2-2

计算穿越频率和相位裕量，但复杂的计算并非能发现规律性的东西，所以还是数值计算方法

给出图表数据来说明。 
设 K 为 100db，p1 的角频率为 628 弧度/秒（100hz），通过改变 p2 的角频率（1~32khz），

算出 zc 的相位裕量曲线，可以证明在临界角频率为 zc 临界频率的时候，相位裕量为 90 度

左右。如图 2-24 所示。可以看出从 5k 到 32k，相位裕量 90 度左右。即使 p2 为 1hz，也能

保证 75 度以上的相位裕量。这说明零点补偿的效果还是相当不错的。 

 
图 2-24  K 为 100db 时的临界频率 zc 的随 p2 变化的相位裕量曲线 

 
设 K 为 80db，p1 的角频率为 628 弧度/秒（100hz），通过改变 p2 的角频率（1~32khz），

算出 zc 的相位裕量曲线，可以证明在临界角频率为 zc 的时候，从 500hz 到 7khz，相位裕量

90 度左右。 
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图 2-25  K 为 80db 时的临界频率 zc 的随 p2 变化的相位裕量曲线 

 
 这里的规律就是，零点频率越接近于 p2 则相位裕量越大。而越接近就是零点和极点越

接近抵消的效果，从而相位裕量必然提升而接近 90 度。 

 对于形如
))...()((
))...()(()(

21

21

n

m
o pspsps

zszszsKsW
+++
+++

= 的一阶多零点电路，其中 ( )1=−mn ，

与单零点的电路一样，依然是零点频率与极点频率越接近，相位裕量越接近 90 度，输出响

应的稳定性就越好。虽然 60 度的相位裕量对于一阶电路来说，稳定性可以保证，但过冲会

大一些。 
 

2.1.2  闭环特性 
  

单位增益闭环放大的闭环传递函数为： 
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在单位阶跃函数输入的情况下输出 C（s）为：  
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如果 0)(4)( 121
2

21 >+−++ KzppKpp ，则分母没有右半平面极点，是稳定的，而且输出

的响应仅仅是指数变化，不会有振荡。即满足： 
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4
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是临界频率c
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z
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ppKppz

K
ppKppz
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      （2-3） 

 下面根据 ccc zzzzzz >=< 111 ,, 这三种情况分别讨论闭环特性。 

一． czz <1 具有双不同实根的情况。闭环传递函数在单位阶跃函数作用下的输出 C（s）

可以写作（r1 和 r2 为不同的实根）： 
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需要满足： 
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得到： 
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取拉氏反变换之后，得到输出 C（t）为： 
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当 ∞→t 时，指数项衰减为接近于 0，输出稳定在 A=
121

1

Kzpp
Kz
+

。如果 211 ppKz >> ，

则稳态误差可以认为几乎为 0，否则输出会有点稳态误差的。不难看出，指数项的衰减于零

点 z1 有关，越小则衰减越快，而且如果 z1 和任何一个极点重合，会有 快的衰减，这对应

着穿越频率的增大。 
时域的 快上升时间是由极点 p1 或 p2 决定的，为了稳定而加入的 z1，总会降低穿越

频率所以不会提高上升速度。 
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因为此时没有稳定性问题，也就是说稳定可以 100%保证，不会输出振荡，也不会有过

冲。虽然上一节的仿真中，存在一点点的过冲，但理论上是不会有的。 
 

二． czz =1 具有重实根的情况（
2

)( 21
21

Kpprr ++
== ）。闭环传递函数在单位阶跃函

数作用下的输出 C（s）为： 
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需要满足： 
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得到： 

  

⎪
⎪
⎪
⎪

⎩

⎪⎪
⎪
⎪

⎨

⎧

−=

−=

=

1

1

2
1

1

2
1

1

3
r

KzKC

r
KzB

r
KzA

 

取拉氏反变换得到 C（t）： 

  trtr CteBeAtC 11)( −− ++=  

当 ∞→t 时，指数项衰减为接近于 0，输出稳定在 A，即： 
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如果 21
2

21 4)( ppKpp >>++ ，则稳态误差可以认为几乎为 0，否则输出会有点稳态误

差的。不难看出，指数项的衰减于零点 z1 有关，越小则衰减越快，而且如果 z1 和极点重合，

会有 快的衰减，这对应着穿越频率的增大。 
时域的 快上升时间是由极点决定的，为了稳定而加入的 z1，总会降低穿越频率所以

不会提高上升速度。 
此时没有稳定性问题，也就是说稳定可以 100%保证，不会输出振荡。但因为输出的指

数项和时间 t 有关，故会出现一个超调，因为其表现为超过稳态值，而不会出现低于稳态值

的振荡。 
 

 三． czz >1 具有共轭复根的情况。单位阶跃函数作用的闭环传递函数输出 C（s）为： 
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得到： 



 94

  

( )

( )

( )⎪
⎪
⎪

⎩

⎪
⎪
⎪

⎨

⎧

+
++

−=

+
−=

+
=

121

211

121

1

121

1

)(
Kzpp

KppKzKC

Kzpp
KzB

Kzpp
KzA

 

为了得到拉氏反变换将 C（s）写成如下形式： 

  

⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ ++

−++⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ ++

+

+
+=

2
21

121

2
21

22

)(
KppKzppKpps

CBs
s
AsC  

可以看出这里满足 0)(4)( 121
2

21 <+−++ KzppKpp ，才能求得反变换。得到 C（s）的拉

氏反变换为： 

  

⎪
⎪
⎪

⎭

⎪
⎪
⎪

⎬

⎫

⎪
⎪
⎪

⎩
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⎪
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⎥
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⎢
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⎠
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⎢
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⎠
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⎥
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⎢
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⎠
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⎜
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−+
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⎥
⎥
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⎟
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⎜
⎝
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−++=

++
−
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−
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−

tKppKzppC

tKppKzppB

eA

tKppKzppCe

tKppKzppBeAtC

t
Kpp

t
Kpp

t
Kpp

2
21

121

2
21

121

2

2
21

121
2

2
21

121
2

2
sin

2
cos

2
sin

2
cos)(

21

21

21

   

可见在有复根的情况下，输出会有正弦函数的波形出现，而这就是导致振荡波形的原因。

对于指数规律输出的，不能说肯定没有过冲，因为重根的情形下，输出与时间 t 有关，可能

出现一点过冲，但这不是因为正弦的衰减振荡引起的，所以指数输出变化的不能算作有振荡。

振荡输出仅仅是正弦和余弦的函数波形的作用结果。 

当 ∞→t 时，指数项衰减为接近于 0，输出稳定在 A=
121

1

Kzpp
Kz
+

。如果 211 ppKz >> ，

则稳态误差可以认为几乎为 0，否则输出会有点稳态误差的。不难看出，指数项的衰减于零

点 z1 有关，越小则衰减越快，因为实数零点 z1 不可能与任何一个极点重合，所以振荡由正

弦和余弦函数的输出决定。 



 95

时域的 快上升时间是由正弦或余弦的系数 m
KppKzpp ω=⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ ++

−+
2

21
121 2

也就

是振荡频率所决定的，为了稳定而加入的 z1，总会提高上升或下降速度。 
因为指数项的系数包含 K，数值很大，所以必定是会快速衰减的，故正弦和余弦函数的

输出终将会被衰减从而即使在复根的情况下，稳定性依然可以得到保证。仅仅是方波输出的

上升或下降部分会出现振荡的过冲，但很快就会趋于稳定。 
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2.2  二阶电路的开环和闭环特性及补偿 
 

 二阶电路的开环传递函数为
))((

)(
21 psps

KsWo ++
= ，其中 K 为放大倍数，p1 和 p2

是开环传递函数分母的 2 个极点。二阶开环传递函数“想当然”的电压跟随器方式的闭环传

递函数为（有问题）： 
 

⎟
⎟

⎠

⎞

⎜
⎜

⎝

⎛ +−+−+
+

⎟
⎟

⎠

⎞

⎜
⎜

⎝

⎛ +−+++
+

=

++++
=

+++
=

+
++

++
=

2
)(4)()(

2
)(4)()(

)())((1
))((

))(()(

21
2

212121
2

2121

2121
2

21

21

21

Kpppppp
s

Kpppppp
s

K

Kppspps
K

Kpsps
K

psps
K

psps
K

sWc

如果满足： 

  0)(4)( 21
2

21 >=+−+ Kpppp  

即： 

  Kpp 4)( 2
21 ≥−   

则有两个实数极点，貌似可以保证稳定性，但是需要指出的是，传递函数没有有限的零点，

其实就是存在一个无限大的零点的意思（任何实际的传递函数要包含至少一个零点，如果是

频率有限的零点，那么也就无需考虑那个无限大频率的了）。如图 2-26 所示。其中零频率非

常高（可以认为无限大），所以在实际电路的幅频曲线中的低于 fh 的以内区域，零点的幅度

非常小，对于实际电路的幅度几乎不造成影响。如果把
))((

)(
21 psps

KsWo ++
= 写成时间常

数的形式，即有如下关系： 

  
)1)(1(

)(0
)1)(1(

)1(
)(

2121 ++
≈⇒⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
∞→

→
⇒

++

+
=

sTsT
K

sW
f
T

sTsT
sTK

sW
pp

f
of

z

z

pp

zf
of 如果  

这表明存在无限大频率的零点。 
根据上一节的讨论不难看出，z1 为无限大的结果就是输出的阶跃响应为无限大，这是

不能稳定的，也就是说不可能存在 2 个实数的根。 
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图 2-26  频率无限大的零点对于实际有限频率幅频特性的影响示意图 

 
 虽然无法得到闭环的实数解，但复数解还是存在的。单位阶跃函数作用下的闭环输出 C
（s）为： 
 

[ ]
[ ]

( )
[ ]

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝
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−++⎟
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⎛ +

+

+
+=

++++
++++++

=
++++

++++++
=
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1)(1)(

2
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2
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2121
2
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2
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2

2
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2
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2
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2

ppKpppps

CBs
s
A

Kppsppss
AKpApsCppAsBA

Kppsppss
CsBsKppsppsA

Kppspps
CBs

s
A

Kppspps
K

s
sW

s
sC c

需要满足： 

  

KAKpAp
CppA

BA

=+
=++

=+

21

21 0)(
0

 

得到： 
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Kpp
ppKC

Kpp
KB

Kpp
KA

+
+

−=

+
−=

+
=

21

21

21

21

)(
 

取拉氏反变换得到 C（t）为： 

  tppKppe
ppKpp

C

tppKppBeAtC

t
pp

t
pp

⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡ +
−+

+
−+

+
⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡ +
−++=

+
−

+
−

4
)(sin

4
)(

4
)(cos)(

2
21

21
2

2
21

21

2
21

21
2

21

21
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⎪
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⎪
⎪

⎬

⎫

⎪
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⎪

⎩

⎪
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⎪
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⎢
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C

tppKppB
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t
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4
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4
)(

4
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21
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2
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2
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 可以看出，与上一节的一阶电路闭环输出显著的不同就是，指数的衰减要慢很多，因为

指数不含放大倍数 K，所以会衰减很慢。但正弦和余弦项依然包括 K，所以振荡频率可以很

高，稳定性更难保证。 
 尽管随着时间的推移，指数项会衰减为 0，但时间过于漫长对于实际电路来说也是无法

接受的。更何况，如此严重的振荡，对于受制于电源电压限制的实际电路来说，会发生所谓

的“自激”振荡，尽管与自激振荡没有任何关系，但还是会误导人们以为发生了“自激振荡”。

解决办法其实就是减小 K，别无他法。一个足够频率慢的正弦或余弦响应，在指数衰减的作

用下，不会有很大的幅度，这样在指数函数的指数衰减够快的情形下，就可以接受。 

 为了保证振荡频率的平方
4

)( 2
21

21
ppKpp +

−+ 〉0，也就是： 

  
4

)( 2
21 ppK −

≥  

就需要 K 足够大，但Ｋ大也就容易导致更长时间的衰减，更容易导致所谓的“自激振荡”。

然而对于实际电路来说，两个极点已经是确定的了，能够改变的也只有放大倍数Ｋ了。需要

引起注意的就是，对于上一节的一阶电路来说，零点属于添加，以补偿极点令电路更加稳定，

而二阶电路，我们无法添加什么，能做的仅仅是改变什么，能改变也只有 K 了。对于实际

电路，因为开环已经确定了，那么改变放大倍数来调节输出波形，直到稳定性得到满意的结

果为止，就是一种闭环电路的调试方法了。 
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 二阶电路的开环频率特性的计算。将 ωjs = 带入得到： 

  2
212121 )())((

)(
ωωωω

ω
−++

=
++

=
ppppj

K
pjpj

KjWo  

幅频特性为： 

  
2

2
22

1
2

)(lg20
pp

KjWo
++

=
ωω

ω  

穿越频率的计算（ )(lg20 ωjWo =1）： 

  
0)( 22

2
2

1
22

2
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1
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Kpppp
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得到穿越频率为： 
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2
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2
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2
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2
1
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2
1

22
2

2
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2
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Kpppppp
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+−++−
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这里要求： 

  22
2

2
1

222
2

2
1 )()( ppKpp +>+−  

即： 
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2
2

2
1

2

2
4

ppK
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>
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相位裕量： 

  ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛

−
+

−= 2
21

21 )(arctan180
c

c

pp
pp
ω
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 下面给出一个仿真实例来说明开环放大倍数对二阶电路的稳定性影响。电路如图 2-27
所示，其中极点频率分别为 100hz 和 1000hz。放大倍数分别为 10，100，10k，100k 的波形

图如图 2-28 所示，波特图如图 2-29 所示。 

 
图 2-27  二阶闭环电路仿真电路 
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图 2-28  不同放大倍数的二阶闭环电路仿真波形图 

 
图 2-29  不同放大倍数的二阶闭环电路频率特性波特图 

 

不难推测对于高阶的开环传递函数
))......()((

)(
21 n

o pspsps
KsW

+++
= ，其中 n 代表

阶数，p1~pn 为实数，则其闭环传递函数的分母也不可能全都是实数根，必定存在虚数根，



 101

这就意味着输出会出现正弦和余弦函数的振荡波形，由于指数规律的衰减能够经过一段时间

之后而稳定。与二阶电路一样，只有当 K 很小的时候，才能出现振荡很小的情况或没有振

荡。对于常见的滤波函数来说，比如巴特沃思或贝塞尔等类型来说，闭环传递函数的分子没

有有限零点，而且其开环的电压跟随器方式的传递函数也没有有限频率零点，其分母也必定

存在虚根。 
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2.3 高阶电路开环和闭环特性 
 
 巴特沃思特性电路的频率特性属于幅度 平坦，没有波峰的存在，这可以保证其方波响

应的振荡和过冲很小。因为一阶电路本身可以看作巴特沃思特性的电路，那么很明显，对于

2 阶和 3 阶以至于更高阶的电路的补偿也可以按照巴特沃思特性进行补偿。通过本节将可以

看到高阶巴特沃思电路的开环电路的相位裕量为 60 度左右。本节还会讨论贝塞尔特性的高

阶低通滤波电路的开环和闭环特性。 
 
 一．巴特沃思 2 阶低通滤波电路传递函数为： 

  
12

1)(
2 ++

=
ss

sWc  

阶跃响应输出 C（s）为： 
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得到： 
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即： 

  
222

2
1

2
1

2
1

2
1

1
12

21)(

+⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+

+⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+

−=
++

+
−=

s

s

sss
s

s
sC  

取拉氏反变换得到： 

  ⎟
⎠
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⎜
⎝
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−
ttetC

t

2
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2
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求导得到： 
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tt

2
1sin2

2
1cos

2
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2
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当 π=t
2

1
，即 π2=t 时，导数为 0，阶跃响应达到第一个 大值，此时的输出 C（t）

为： 
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  04.11)( 14.3 ≈+≈ −etC  

这就意味着二阶的巴特沃思低通滤波器的阶跃响应的 大超调约为 4%，比积分环节的

所谓的“二阶 佳”的 4.7%的超调还要小。设单位反馈的开环传递函数为 Wo（s），则有： 

)(1
)(

12
1)(

2 sW
sW

ss
sW

o

o
c +

=
++

=  

得到： 

  
ss

sWo 2
1)(

2 +
=  

这是“典型”二阶环节，其中 707.0
2

1,/1 ≈== ξω sradn 。这个阻尼比对应大约 65 度的

相位裕量。令 ωjs = 得到： 

  
ωω

ω
2

1)(
2 j

jWo +−
=  

幅频特性为： 

  
242 2

1
2

1)(
ωωωω

ω
+

=
+−

=
j

jWo  

穿越频率处的幅值为 1，得到： 

  1
2

1)(
24
=

+
=

ωω
ωjWo  

即： 

  012 24 =−+ ωω  

得到： 

  

srad /64.0

414.0
1

211
2

4422

≈

≈
+−

=
++−

=

ω

ω  

开环传递函数中另一个极点频率为 1.414rad/s，这 2 者的比值为 1.414/0.64 约为 2.2 倍。

这就是说如果选择开环频率特性中极点频率为穿越频率的 2.2 倍左右，那么可以获得约 65

度的相位裕量。也就是说开环传递函数

)1
2

1(2

1
2

1)(
2

+
=

+
=

ssss
sWo 中，分母 s 作为

积分环节，当其增大 A 倍的时候，一阶惯性环节的时间常数需要减小 A 倍，这样就可以保

证极点频率为穿越频率的 2.2 倍，从而得到 2 阶巴特沃思的闭环特性，即超调只有 4%而且

几乎没有振荡的较为理想的输出瞬态响应过程。即开环传递函数为： 
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)1

2
1(2

)(
+

=
s

A
s

AsWo  

闭环传递函数为： 
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依然是 2 阶巴特沃思特性的闭环传递函数。这是对于开环放大倍数为无限大电路来说

的，也就是积分电路来说的，对于有限的开环放大倍数的电路来说，仅仅是近似的按照此原

则进行补偿。 
 
 二．巴特沃思 3 阶低通滤波电路传递函数为： 
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1)( 23 +++
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sss
sWc  

阶跃响应输出 C（s）为： 
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得到： 
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即： 
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取拉氏反变换得到： 
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  ( )teetC tt 75.0sin
75.0

11)( 5.0−− −−=  

求导得到： 

  ( ) ( )teteetC ttt 75.0cos75.0sin
75.0
5.0)(' 5.05.0 −−− −+=  

当 )(' tC =0 时，阶跃响应达到第一个 大值，即： 

  ( ) ( ) 075.0cos75.0sin
75.0
5.05.0 =−+− tte t  

这是一个超越方程，没有解析解，需要数值计算方法得到数值解。通过如下 VBA 程序计算

得到 t 约为 5s，而 C（t）约为 1.08。 
 
 error = 0.00001 

For t = 1.1 To 100 Step 0.00001 

a = Exp(-t / 2) + 0.5 / Sqr(0.75) * Sin(Sqr(0.75) * t) - 1 / 0.75 * Cos(Sqr(0.75) * t) 

If (a < error And b > 1) Then 

 b = 1 - Exp(-t) - 1 / Sqr(0.75) * Sin(Sqr(0.75) * t) * Exp(-t / 2) 

Cells(1, 1) = t 

 Cells(1, 2) = b 

 End 

End If 

Next 

 
这就意味着三阶的巴特沃思低通滤波器的阶跃响应的 大超调约为 8%。设单位增益的

开环传递函数为 Wo（s），则有： 
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o
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得到： 
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ssssss
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显然这是一个积分环节和 2 阶振荡环节的串联，
2

1,/2 == ξω sradn 。令 ωjs = 得到： 

  ( )32 22
1)(

ωωω
ω

−+−
=

j
jWo  

幅频特性为： 
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  ( ) ( )23432
24

1
22

1)(
ωωωωωω

ω
−+

=
−+−

=
j

jWo  

穿越频率处的幅值为 1，得到： 

  
( )

1
24

1
234
=

−+ ωωω
 

即： 

  ( ) 124 234 =−+ ωωω  

因为高次方程没有解析解，所以通过数值计算得到： 
  srad /5.0≈ω  

开环传递函数中 sradn /2=ω ，这 2 者的比值为 1.414/0.5 约为 2.8 倍。这就是说如果

选择开环频率特性中极点频率为穿越频率的 2.8 倍左右，那么可以获得三阶巴特沃思特性的

响应，即超调为 8%左右，而且是稳定的。然而这是对于开环放大倍数为无限大电路来说的，

也就是积分电路来说的，对于有限的开环放大倍数的电路来说，仅仅是近似的按照此原则进

行补偿。也就是说，开环传递函数： 

⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡
+⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛+⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

=
++

=

1
22

2
2

2

1
22

1)(
223

sss
sss

sWo  

其中分母 s 作为积分环节，当其增大 A 倍的时候，2 阶振荡环节的自然振荡角频率 nω 需要

增大 A 倍，这样就可以保证极点频率为穿越频率的 2.8 倍，从而得到 3 阶巴特沃思的闭环特

性，即超调只有 8%而且几乎没有振荡的较为理想的输出瞬态响应过程。即开环传递函数为： 

  

⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡
+⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛+⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

=

1
22

2
2

2

)(
2

A
s

A
ss

AsWo  

闭环传递函数为： 
  
 

122

1

1
22

2
2

2
1

1
22

2
2

2

)(1
)()( 23

2

2

+⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛+⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛+⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

=

⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡
+⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛+⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

+

⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡
+⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛+⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

=
+

=

A
s

A
s

A
s

A
s

A
ss

A
A

s
A

ss

A

sW
sWsW
o

o
c  

即积分项放大 A 倍而且 2 阶环节的自然角频率增大 A 倍之后，其闭环依然是 3 阶的巴特沃

思特性。相频特性为： 
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  ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−
−

−=
ω
ωωϕ

2
2arctan)0arctan()(

2

 

当穿越频率 srad /5.0≈ω 时， 75.1
2

2arctan 2

3

−≈⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−
−
ω
ωω

，相位接近120度，相位裕量约

为60 度。  
   
 三．巴特沃思 4 阶低通滤波电路传递函数为： 
 
 

)17654.0)(18477.1(
1

16131.24142.36131.2
1)( 22234 ++++

≈
++++

=
ssssssss

sWc  

阶跃响应输出 C（s）为： 

  

)17654.0)(18477.1(
)8477.1()8477.1(

)7654.0()7654.0(
)16131.24142.36131.2(

)17654.0()18477.1(

)17654.0)(18477.1(
11)(1)(

22

23234

23234

234

22

22

++++
++++++

+++++

+++++

=

++
+

+
++

+
+=

++++
==

sssss
sssEsssD

sssCsssB
ssssA

ss
EDs

ss
CBs

s
A

sssss
sW

s
sC c

 

得到： 

  

1
06131.2

08477.17654.04142.3
08477.17654.06131.2

0

=
=++

=++++
=++++

=++

A
ECA

EDCBA
EDCBA

DBA

 

即： 

  

3826.0
7072.0
2305.2
7072.1

1

−≈
≈
−≈
−≈

=

E
D
C
B
A

 

得到输出 C（s）为： 
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( )
( )

( )
( ) 8535.03827.0

8535.07653.03827.07072.0
1464.09239.0

1464.0462.49239.07072.11

17654.0
3826.07072.0

18477.1
2305.27072.11)(1)(

22

22

++
×−+

+
++

×++
−≈

++
−

+
++

+
−≈=

s
s

ss
s

s

ss
s

ss
s

s
sW

s
sC c

 

取拉氏反变换得到： 

  
( ) ( )[ ]

( ) ( )[ ]tte
ttetC

t

t

9239.0sin7653.09239.0cos7072.0
3826.0sin462.43826.0cos7072.11)(

3828.0

9239.0

−+

+−≈
−

−

 

求导得到： 

  

( ) ( )[ ]
( ) ( )[ ]
( ) ( )[ ]
( ) ( )[ ]tte

tte
tte

ttetC

t

t

t

t

9239.0cos7653.09239.0sin7072.09239.0
9239.0sin7653.09239.0cos7072.03828.0
3828.0cos462.43828.0sin7072.13828.0

3828.0sin462.43828.0cos7072.19239.0)('

3828.0

3828.0

9239.0

9239.0

−−−

−+

+−−

+=

−

−

−

−

 

当 )(' tC =0 时，阶跃响应达到第一个 大值，这是一个超越方程，没有解析解，需要数值计

算方法得到数值解。计算得到 t 约为 5.7s，而 C（t）约为 1.1。这就意味着四阶的巴特沃思

低通滤波器的阶跃响应的 大超调约为 10%。设单位增益的开环传递函数为 Wo（s），则有： 

)(1
)(

16131.24142.36131.2
1)( 234 sW

sW
ssss

sW
o

o
c +

=
++++

=  

得到： 

  
( )

)4984.1)(7439.11147.1(
1

6131.24142.36131.2
1)(

2

23

+++
≈

+++
=

ssss

ssss
sWo

 

显然这是一个积分环节和2阶振荡环节以及一阶环节的串联， 42.0,/3206.1 == ξω sradn ，

极点频率为 fp=1.4984rad/s。令 ωjs = 得到： 

  ( )324 6131.26131.24142.3
1)(

ωωωω
ω

−+−
≈

j
jWo  

幅频特性为： 

  

( )

( ) ( )23224

324

6131.26131.24142.3

1
6131.26131.24142.3

1)(

ωωωω

ωωωω
ω

−+−
=

−+−
≈

j
jWo
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穿越频率处的幅值为 1，得到： 

  ( ) ( ) 16131.26131.24142.3 23224 =−+− ωωωω  

因为高次方程没有解析解，所以通过数值计算得到： 
  srad /39.0≈ω  

开环传递函数中 sradn /3206.1=ω ，这 2 者的比值为 1.3206/0.39 约为 3.4 倍。这就是说如

果选择开环频率特性中自然振荡频率 nω 为穿越频率的 3.4 倍左右，那么可以获得四阶巴特

沃思特性的响应，即超调为 10%左右，而且是稳定的。然而这是对于开环放大倍数为无限

大电路来说的，也就是积分电路来说的，对于有限的开环放大倍数的电路来说，仅仅是近似

的按照此原则进行补偿。相频特性为： 

  ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−

−
−= 24

3

4142.3
6131.26131.2arctan)0arctan()(
ωω

ωωωϕ  

当穿越频率 srad /39.0≈ω 时， 74.1
4142.3

6131.26131.2arctan 24

3

−≈⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−

−
ωω

ωω
，相位接近120度，

相位裕量约为60 度。  
 不难想象，阶数更高的巴特沃思低通滤波电路的开环频率特性依然是 60 度的相位裕量，

而且穿越频率比下一个极点频率或自然角频率要小的更多，这本质上是滞后补偿，但是可以

认为属于“完全补偿”。 
 
 四．2 阶贝塞尔特性的低通滤波电路传递函数为： 

  
33

3)( 2 ++
=

ss
sWc  

阶跃响应输出 C（s）为： 
 

 
( ) ( )

( )33
9333

33
3

33
31)(1)( 2

2

22 ++
++++

=⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

++
+

+=
++

==
sss

AsCAsBA
ss
CBs

s
A

sss
sW

s
sC c  

得到： 

  

1
3
1

3
1

−=

−=

=

C

B

A

 

即： 

  
75.0)5.1(
75.02)5.1(1

33
31

33
3)( 222 ++

×++
−=

++
+

−=⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

++
+

+=
s

s
sss

s
sss

CBs
s
AsC  

取拉氏反变换得到： 

  ( )ttetC t 75.0sin275.0cos1)( 5.1 +−= −  
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求导得到： 
 

 ( ) ( )ttettetC tt 75.0cos275.0sin75.075.0sin275.0cos5.1)(' 5.15.1 +−−+= −−  

当 )(' tC 为 0 的时候，C（t）需要接近 1，得到 t 约为 3.7s，此时超调几乎为 0，而 2 阶巴特

沃思低通滤波电路的阶跃响应超调为 4%，达到 大超调的时间为 4.44s。设单位增益的开环

传递函数为 Wo（s），则有： 

)(1
)(

33
3)( 2 sW

sW
ss

sW
o

o
c +

=
++

=  

得到： 

  ( )3
3

3
3)( 2 +

=
+

=
ssss

sWo  

令 ωjs = 得到： 

  
ωω

ω
3

3)( 2 j
jWo +−

=  

幅频特性为： 

  
242 9

3
3

3)(
ωωωω

ω
+

=
+−

=
j

jWo  

穿越频率处的幅值为 1，得到： 

  1
9

3)(
24
=

+
=

ωω
ωjWo  

即： 

  099 24 =−+ ωω  

得到： 

  

srad /95.0

91.0
2

368192

≈

≈
++−

=

ω

ω  

开环传递函数中另一个极点频率为 3rad/s，这 2 者的比值为 3/0.95 约为 3.2 倍。这就是

说如果选择开环频率特性中极点频率为穿越频率的 3.2 倍左右，那么可以获得 2 阶贝塞尔低

通滤波的响应。也就是说，开环传递函数： 

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ +

=
+

=
1

3

1
)3(

3)(
ssss

sWo  

其中分母 s 作为积分环节，当其增大 A 倍的时候，一阶惯性环节的时间常数需要减小 A 倍，

即开环传递函数为： 
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⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ +

=
1

3

)(

A
ss

AsWo  

闭环传递函数为： 

   
33

3

1
3

1

1
3

)(1
)()( 2

+⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛+⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

=

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ +

+

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ +

=
+

=

A
s

A
s

A
ss

A
A
ss

A

sW
sWsW
o

o
c  

即积分项放大 A 倍而且一阶阶环节的频率增大 A 倍之后，其闭环依然是 2 阶的贝塞尔特性。

相频特性为： 

  ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛−=
ω

ωϕ 3arctan)0arctan()(  

当穿越频率 srad /95.0≈ω 时， 16.33arctan −≈⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛−

ω
，相位接近108度，相位裕量约为72

度。  
 
 五．3 阶贝塞尔特性的低通滤波电路传递函数为： 

  
)4594.66778.3)(3222.2(

15
15156

15)( 223 +++
≈

+++
=

ssssss
sWc  

阶跃响应输出 C（s）为： 
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( ) ( )

⎟
⎟
⎟
⎟
⎟
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⎜
⎜
⎜
⎜
⎜
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⎜
⎝
⎛
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+
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)4594.66778.3)(3222.2(
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)4594.66778.3(15156

15

4594.66778.33222.2
15

)4594.66778.3)(3222.2(
151)(1)(

2

223

2323

2

2

ssss
DsCsDsCs

sBBsBsAAsAsAs

ss
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s
B

s
A

ssss
sW

s
sC c

 

得到： 
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115
03222.24594.615

03222.26778.36
0

=
=++

=+++
=++

A
DBA

DCBA
CBA

 

即： 

  

069.0
0633.0

13.0
15
1

−≈
≈
−≈

=

D
C
B

A

 

C（s）为： 

  

( )
( ) 0778.38389.1

0778.39036.08389.19495.0
3222.2
95.11

4594.66778.3
035.19495.0

3222.2
95.11)(

2

2

++
×−+

+
+

−≈

++
−

+
+

−≈

s
s

ss

ss
s

ss
sC

 

取拉氏反变换得到： 

  ( )tteetC tt 0778.3sin9036.00778.3cos9495.095.11)( 8389.13222.2 −+−≈ −−  

求导得到：  
 

 
( )

( )tte

tteetC
t

tt

0778.3cos9036.00778.3sin9495.00778.3

0778.3sin9036.00778.3cos9495.08389.15283.4)('
8389.1

8389.13222.2

−−+

−−≈
−

−−

 

当 )(' tC 为 0 的时候，C（t）需要接近于 1 ，得到 t 约为 2.85s，此时达到 100.4%的设定而

没有超调，而 3 阶巴特沃思低通滤波电路的阶跃响应超调为 8%，达到 大超调的时间为 5s。
设单位增益的开环传递函数为 Wo（s），则有： 

)(1
)(

15156
15)( 23 sW

sW
sss

sW
o

o
c +

=
+++

=  

得到： 

  ( )156
15)( 2 ++

=
sss

sWo  

令 ωjs = 得到： 

  ( )32 156
15)(

ωωω
ω

−+−
=

j
jWo  

幅频特性为： 
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  ( ) ( )23432
1536

15
156

15)(
ωωωωωω

ω
−+

=
−+−

=
j

jWo  

穿越频率处的幅值为 1，得到： 

  
( )

1
1536

15)(
234
=

−+
=

ωωω
ωjWo  

即： 

  ( ) 2251536 234 =−+ ωωω  

得到： 
  srad /985.0≈ω  

开环传递函数中 2 阶振荡环节的自然振荡频率 15=nω 约为 3.9rad/s，这 2 者的比值为

3.9/0.985约为 4倍。这就是说如果选择开环频率特性中自然振荡频率为穿越频率的 4倍左右，

那么可以获得 3 阶贝塞尔低通滤波的响应。相频特性为： 

  ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛ −
−= 2

3

6
15arctan)0arctan()(
ω

ωωωϕ  

当穿越频率 srad /95.0≈ω 时， 37.2
6

15arctan 2

3

−≈⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛ −
ω

ωω
，相位接近112度，相位裕量

约为68度。  
 不难看出，为了获得 2 或 3 阶的贝塞尔低通滤波电路的开环频率特性，需要 70 度左右

的相位裕量而且穿越频率比高频极点频率或自然振荡频率小 3~4 倍，就可以获得比巴特沃思

2 或 3 阶低通滤波更好的动态响应过程，而且没有超调。然而通常人们选择的还是 2 阶巴特

沃思特性的补偿。 
 贝塞尔 4 阶低通滤波电路的传递函数为： 

  
1051054515

105)( 234 ++++
=

ssss
sWc  

开环传递函数为： 
 

 ( ) ))((
105

1054515
105

1054515
105)( 223234 CBssAssssssssss

sWo +++
=

+++
=

+++
=  

得到： 

  

105
45

15

=
=+

=+

AC
CAB

BA
 

即： 

  

7689.8
0258.3
9742.11

≈
≈
≈

C
B
A
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得到 Wo（s）为： 

  
)7689.80258.3)(9742.11(

105)( 2 +++
≈

ssss
sWo  

自然振荡频率 7689.8=nω 约为 3rad/s。令 ωjs = 得到： 

  ( )324 1510545
105)(

ωωωω
ω

−+−
=

j
jWo  

幅频特性为： 

  ( ) ( ) ( )23224324
1510545

105
1510545

105)(
ωωωωωωωω

ω
−+−

=
−+−

=
j

jWo  

穿越频率处的幅值为 1，得到： 

  
( ) ( )

1
1510545

105)(
23224
=

−+−
=

ωωωω
ωjWo  

即： 

  ( ) ( ) 223224 1051510545 =−+− ωωωω  

得到： 
  srad /05.1≈ω  
开环传递函数中 2 阶振荡环节的自然振荡频率约为 3rad/s，这 2 者的比值为 3/1.05 约为 3 倍。

这就是说如果选择开环频率特性中自然振荡频率为穿越频率的 3 倍左右，那么可以获得 4
阶贝塞尔低通滤波的响应。相频特性为： 

  ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−
−

−= 24

3

45
15105arctan)0arctan()(
ωω
ωωωϕ  

当穿越频率 srad /05.1≈ω 时， 9.1
45
15105arctan 24

3

−≈⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−
−

ωω
ωω

，相位接近116度，相位裕

量约为64 度。  
 对于高阶电路的开环频率特性补偿，可以按照巴特沃思或贝塞尔的低通滤波电路的开环

特性进行补偿。也就是说在穿越频率以内，按照图 2-3 所示的曲线进行补偿，而在穿越频率

之上，则可以按照 60~70 度的相位余量补偿，并且高频的极点或自然振荡频率为穿越频率的

3~4 倍，这样就可以兼顾贝塞尔和巴特沃思特性，从而可以得到一个折中的特性，即阶跃响

应的超调小于 10%或几乎没有超调的稳定响应。本书中依然按照 2 阶的巴特沃思开环特性

进行反馈电路的补偿设计。如果补偿后为 2 阶巴特沃思开环特性，那么人们就称之为“完全

补偿”，而图 2-3 所示的被称为“非完全补偿”。 
 对于贝塞尔低通滤波电路来说，一个非常有利于稳定性的地方就是，其闭环的阶跃响应

或方波响应的输出是几乎单调而没有过冲振荡的（高阶的贝塞尔低通滤波电路的阶跃响应是

存在很小的过冲的），这意味着如果对阶跃响应“微分”的话，其必定也几乎没有过冲和振

荡，即使“高阶微分”也是过冲振荡很小的。这是一种新型的补偿方法。图 2-3 所示开环特

性电路，依然有可能获得高阶贝塞尔低通滤波电路的特性。 
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2.4  频率补偿设计实例 
 

 本节介绍几个补偿设计实例。首先讨论几种常见的补偿电路，其中包括，超前补偿电路，

滞后补偿电路，超前-滞后补偿电路等。 
  

2.4.1 超前补偿电路 
 
 超前补偿电路如图 2-30 所示。 

 
图 2-30 超前补偿电路 

 
 输出到输入的传递函数为： 
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零点频率为： 
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1
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极点频率为： 
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令 ωjs = 得到频率特性： 
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当 0→ω 时的低频放大倍数为： 
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当 ∞→ω 时的高频频放大倍数为： 

  1=vhA  

对数幅频特性： 
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当
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当
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=ω 时，有： 
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如果 21 3RR = ，有： 
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如果 21 5RR = ，有： 
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如果 21 10RR = ，有： 
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因此在 21 2RR >= 的情况下，超前环节有 2 个转折频率分别是低频的
112

1
CR

fz π
= 和高

频的
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f p π
= ，而低频端的放大倍数小于 1，为

12

2lg20
RR

R
+

，高频段的放大倍数为 1。

低频转折频率近似在幅度的+3db 处，高频段的转折频率在幅度的近似-3db 处（然而事实上，

如果 R1=R2 以至于 R1 小于 R2，也同样是近似满足的）。 
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是近似 20db/10 倍频的斜率，这可以提升幅度。 
超前补偿环节的频率特性波特图如 2-31 所示。 

 
图 2-31 超前环节幅频特性波特图 

 
 幅角特性为： 
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当 0→ω 以及 ∞→ω 时： 
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 相位的计算需要根据电路的实际参数进行，上面的仅仅是个近似的计算，用于说明相位

的变化趋势。当 R1／R2 的比值不同时，图 2-32 给出了幅度和相位的频率特性。可见，R1/R2
越大就越接近近似计算结果。如果比值较小，那么相位提升就较小。R1/R2 为 10 的情形下，

相位可以提升接近 60 度。如果 R1/R2 为 1，那么相位提升了 20 度左右。更大的比值会有更

大的相位提升，但是放大倍数衰减的也很多，所以很多情形下，并非合适。R1/R2 为 10 倍

左右，是比较合适的选择。 
 

 
图 2-32 超前环节在不同 R1/R2 比值情况下的幅频特性波特图 

 
 设计实例：运放的开环放大倍数为 100db，转折频率为 100hz，输出电阻为 200 欧姆，

输出电容为 10nF。反馈方式为电压串联负反馈，放大 10 倍。要求使用超前补偿令电路稳定。

如图 2-33 所示。 

 

图 2-33 电压串联负反馈的超前补偿电路 

 
 显然，未补偿电路有 2 个极点，分别为： 
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频率特性波特图如图 2-34 所示。补偿设计首先要确定穿越频率，因为闭环放大倍数为

10 倍，所以电阻比为 10，高低转折频率之比也约为 10。超前补偿与运放自身的开环特性曲

线叠加之后，相当于 0db 横轴提升了 20db，即 20db 线相当于 0db 横轴。这里将未补偿特性

曲线在 30db 处进行提升，画出-20db/10 倍频的直线后，与 20db 横轴交点约为 500Khz，所

以穿越频率为 500K，此处的相位提升设为 大，也就是说设置超前补偿的零点和极点的中

间频率为 500Khz。低频零点 fz 和高频极点 fp 满足如下关系： 
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设置 R2=1K，R1=10K，则得到 C1 为： 
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将图 2-33 中的 R3 设置为 9k，R4 设置为 1k，R9 并联 100pF 电容即达到了设计要求。 
 

 

图 2-34 电压串联负反馈输出的超前补偿电路开环频率特性波特图 
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 方波响应输出如图 2-35 所示，可以看出输出非常稳定而没有振荡并且几乎没有过冲。

图 2-36 为没有补偿前的输出，输出振荡幅度很大。 
 

 
图 2-35 电压串联负反馈超前补偿电路输出波形图（补偿后） 

 
图 2-36 电压串联负反馈未补偿的输出波形图（未补偿） 

 
 需要指出的就是，超前补偿也是在把一个二阶的开环电路，通过引入零点的方式转变为

一阶电路，根据第一节的讨论，可以看出，想要做到过冲小无振荡的相应，相位裕量通常会

大于 60 度，接近 90 度的时候 为理想。这个电路补偿后的相位裕量约为 65 度。 
 

2.4.2 滞后补偿电路 
 
 滞后补偿电路如图 2-37 所示。 



 123

 
图 2-37 滞后补偿电路 

 
 输入和输出的传递函数为： 
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零点频率为： 
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对数幅频特性： 
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低频放大倍数为 0→ω ： 
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高频放大倍数为 ∞→ω ： 
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当
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=ω 时，有： 
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因为
22

1
CR

=ω 比高频放大倍数高了约 3db，所以是高频转折频率。 

当
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因为
221 )(

1
CRR +

=ω 比低频放大倍数小了约-3db，所以是低频转折频率。 

 幅角特性为： 
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 相位的计算需要根据电路的实际参数进行，上面的仅仅是个近似的计算，用于说明相位
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的变化趋势。当 R1／R2 的比值不同时，图 2-38 给出了幅度和相位的频率特性。可见，R1/R2
越大就越接近近似计算结果。如果比值较小，那么相位下降就较小。R1/R2 为 10 的情形下，

相位下降接近 60 度。如果 R1/R2 为 1，那么相位下降了 20 度左右。 
 

 
图 2-38 滞后环节在不同 R1/R2 比值情况下的幅频特性波特图 

 
设计实例：利用滞后环节补偿有电容负载的电压跟随器。运放的开环放大倍数为 100db，

转折频率为 100hz，输出电阻为 200 欧姆，输出负载电容为 10nF。如图 2-39 所示。 

 
图 2-39 电压跟随器的滞后补偿电路图 

 
 波特图如图 2-40 所示。滞后补偿的实质是提高相位，通过降低幅频特性的方法将穿越

频率降低，因为频率低的相位裕量更大，所以就达到了补偿的目的。虽然滞后补偿会在中间

频率有较大的相位减少，但在滞后环节的足够高频段相位是几乎为 0 的，故不会降低原电路

的相频特性，但提高了相位裕量。 
 在这里，把补偿后的穿越频率设置在 50K，以保证有足够的相位裕量。将滞后环节的高

频转折频率设置在 100hz，这样可以保证-20db/10 倍的斜率穿越 0db 横轴，而在 100hz 处与

db 纵轴的交点为 54db，这是约 500 倍，也就是 R1/R2 的比值。设置 R2=1K，那么 R1=500K。 
 参数计算如下： 
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图 2-40 电压跟随器的滞后补偿的频率特性波特图 

 

 补偿后的方波响应输出如图 2-41 所示，几乎没有过冲，也没有振荡相当稳定。 

 
图 2-41 电压跟随器的滞后补偿后的方波输出波形图（补偿后） 
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 补偿前的输出方波响应如图 2-42 所示，其中振荡很大。 

 
图 2-39 电压跟随器的滞后补偿前的方波输出波形图（未补偿） 

 
2.4.3 滞后超前补偿电路 

 
 滞后超前补偿电路如图 2-40 所示。 

 

图 2-40  滞后超前补偿电路 

 
 输出到输入的传递函数为： 
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令 ωjs = 得到频率特性： 
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对数幅频特性： 
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当
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因为我们的目的是为了获得相距足够远的零点和极点，此时零极点都满足转折频率处的正负

3db 原则，如果无法满足，那么就不能成为转折频率。显然如果 R2〉〉R1 的话，此时的幅

度为 0，不满足 3db 的幅值，所以 R1 需要远大于 R2，得到： 
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当
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1
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=ω 时，有： 
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因为我们的目的是为了获得相距足够远的零点和极点，此时零极点都满足转折频率处的正负

3db 原则，如果无法满足，那么就不能成为转折频率。显然如果 C1〉〉C2 的话，此时的幅

度为 0，不满足 3db 的幅值，所以 C2 需要远大于 C1，得到： 
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既然 1221 , CCRR >>>> ，则传递函数变为： 
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低频极点为（滞后环节）： 
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1
CR

pl =  

低频零点为（滞后环节）： 
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1
CR

zl =  

高频零点为（超前环节）： 
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22

1
CR

zl =  

高频极点为（超前环节）： 

  
12

1
CR

ph =  

并选择 1122 CRCR << ，这样可以令 2 个零点分离的更远。零点处只会有一个放大倍数，由

R1/R2 和 C2/C1 中的 小者决定。例如选择 C2/C1 作为零点处的放大倍数，用更大 R1/R2
比值来使得 2 个零点的距离更远。虽然选择 R1=R2，C2=C1，也依然可以实现滞后超前的补

偿功能，但与理想的计算结果有些差距，所以还是适当选择更大电阻和电容的比值为好。 
 当 R1/R2=10，C2/C1=10 时的仿真结果如图 2-41 所示。零点处的放大倍数理想来看应

该是-20db，但因为此时 2 个零点频率相同，所以达不到理想值。 

 

图 2-41  滞后超前补偿电路 R1/R2=10 以及 C2/C1=10 时的频率特性波特图 

 
如果增大 R1/R2 的比值，就可以使得零点分离的更远，从而可以达到预期的零点放大

倍数。如图 2-42 所示。其中 R1/R2=100，这时的零点距离更远，放大倍数达到了-20db，而

且零点提升的相位也增大了，虽然极点降低的相位也一样增大了。 
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图 2-42  滞后超前补偿电路 R1/R2=100 以及 C2/C2=10 时的频率特性波特图 

 
 图 2-43 是 R2/R1=1000 时的情况，可见零点处的放大倍数在很大频率范围内都保持在

-20db 左右，从而更接近理想的滞后超前环节的特性。 

 

图 2-43  滞后超前补偿电路 R1/R2=1000 以及 C2/C2=10 时的频率特性波特图 

 
设计实例：利用滞后超前环节补偿有电容负载的电压跟随器。运放的开环放大倍数为

100db，转折频率为 100hz，输出电阻为 200 欧姆，输出负载电容为 10nF。如图 2-44 所示。 
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图 2-44 电压跟随器的滞后超前补偿电路图 

 
 采用滞后超前补偿的波特图如图 2-45 所示。采用放大倍数-20db，零点频率为 200hz 和

100Khz 的补偿后，可以获得近 600K 的穿越频率，相对于未补偿的穿越频率近 1Mhz 来说，

带宽降低不多。取 C2/C1=10，R2=1k。低频零点频率为 200hz，满足： 
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高频极点为 100K，满足： 
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C2 为： 

  nFCC 1610 12 ==  
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图 2-45 电压跟随器的滞后超前补偿频率特性波特图 
  

 滞后超前环节的仿真波特图如图 2-46 所示。可以看出与设计结果吻合的相当好。 

 

图 2-46  滞后超前补偿频率特性波特图（仿真结果） 

 
 补偿后的开环频率特性波特图如图 2-47 所示，可见于计算的补偿结果几乎一样。相位

裕量约为 62 度。 
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图 2-47 电压跟随器的滞后超前补偿频率特性波特图（仿真结果） 

 
 方波响应如图 2-48 所示。当然还可以设计其他补偿参数。本实例仅仅是给出了一个补

偿参数而已，还是可以有其他参数。但总的来说，即使补偿参数不同，对于这个题目来说，

终结果其实相差不会很大的。 

 

图 2-48 电压跟随器的滞后超前补偿后的方波响应波形图 
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2.5  多级放大电路的补偿 
 

 图 2-49 所示电路是 2 级的晶体管放大电路的高频小信号等效电路。由于考虑分布电容

和输出电容，所以这个电路是至少 3 阶电路，存在 3 个极点，根据 2.2 节的讨论知道开环存

在 2 个实数极点的闭环电路是难以稳定的。因此，需要进行补偿，这里采用了 RC 串联后进

行并联的补偿以抵消 2 个极点从而成为近似单极点的 2 阶巴特沃思型的电路。电路中如果

Rbe2 趋于无限大那么就是 MOSFET 的高频等效电路了。Rbe2 为有限的时候代表三极管的

高频等效电路。 

 
图 2-49 晶体管 2 级放大电路的高频小信号等效电路 

 
 忽略 Cbc2 后的 Vo 对于 Vs 的传递函数为（Cbc2 和 gm2 会形成一个高频的右半平面零

点其角频率为 gm2/Cbc2）： 
 
(RL*Rbe2*gm2*gm1+RL*Rbe2*gm2*Rc1*Cc1*gm1*s)/(1+(CL*RL+Rbe2*Cbe2+Rbe2*Cc1+
Rc1*Cc1)*s+(CL*RL*Rbe2*Cbe2+CL*RL*Rbe2*Cc1+CL*RL*Rc1*Cc1+Rbe2*Cbe2*Rc1*Cc
1)*s^2+CL*RL*Rbe2*Cbe2*Rc1*Cc1*s^3) 
 
左半平面零点为：  
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高频极点为： 
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超高频极点为： 
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选择 fz=fp2： 
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考虑到 1221 , cbebec RRCC >>>> 得到： 

  LLcc CRCR ≈11  

低频放大倍数为： 
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增益带宽积 GBW 为： 
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选择 2GBW=fp3 得到： 
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整理后得到： 
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 3 级晶体管放大电路的高频小信号等效电路如图 2-50 所示。如果没有 RC 的并联补偿，

那么这使一个 3 个极点的电路，闭环是无法稳定的。校正方法依然是采用 2 阶巴特沃思特性

进行补偿，即抵消 2 个极点。这里选择 32232112 ,,, beccbebeccbe CCRRCCRR >>>>>>>> 。 

 
图 2-50 晶体管 3 级放大电路的高频小信号等效电路 

 
显然 Rc2 和 Cc2 满足: 

  LLcc CRCR =22  

即由 Rc2 和 Cc2 产生的零点抵消 RL 和 CL 形成的极点。用 Rc1 和 Cc1 产生的零点抵消 Rbe3
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和 Cc2 形成的极点，即： 

  2311 cbecc CRCR =  

主导极点为： 
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两个高频极点分别为： 
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令 fp1=fp2，得到（也可以令这两者之比为其他常数）： 
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低频放大倍数为： 
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12

33221
0 2 cbe

Lmbembem
pv CR

RgRgRgfAGBW
π

≈=  

选择 2GBW=fp1 得到： 

  
322112

33221

2
1

2
1

2
2

becbeccbe

Lmbembem

CRCRCR
RgRgRg

πππ
==  

整理后为： 
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当 Rbe2=Rbe3=2.6K，Cbe2=Cbe3=33pF，gm2=gm3=0.04S，RL=1k，CL=100pF，得到： 
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频率特性波特图如图 2-51 所示。其中穿越频率约 69M，相位裕量约 45 度。巴特沃思特

性低通滤波电路的开环传递函数的放大倍数无限大，而且 2 阶的只有一个高频极点，这个电

路的传递函数还有 2 个高频极点而且还设置为一样，并且放大倍数有限，说明了不可能校正

为完全的巴特沃思特性。我们能做的只是接近巴特沃思特性。将 GBW 设置为高频极点的一

半频率是为了接近 2 阶巴特沃斯特性，如果加大到 3 倍以上就是接近于高阶的巴特沃思特性

了。 
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图 2-51 晶体管 3 级放大电路的高频小信号等效电路的频率特性波特图（补偿后） 

 
没有补偿频率特性曲线如图 2-52 所示。显然相位裕量约为-88 度。增益裕量约为-95db。 
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图 2-52 晶体管 3 级放大电路的高频小信号等效电路的频率特性波特图（未补偿） 

 
 对于采用并联补偿的 N 级晶体管放大电路来说，补偿方法与 3 阶一样但是方程的次数

更高，需要假设的条件更多，原则上都可以计算得到。但是这里并没有考虑 Cbc 电容，考

虑 Cbc 电容的补偿方法为米勒电容补偿方法，如图 2-53 所示。 

 
图 2-52 采用米勒电容补偿的晶体管 2 级放大电路的高频小信号等效电路 

 
 Vo 对 Vs 的传递函数为： 
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高频极点为： 
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显然增大 Cm2 导致 fp2 频率增大而 fz 减小。低频放大倍数为： 

  Lmbemv RgRgA 221=  

GBW 为： 
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选择 22 pfGBW = 得到： 
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整理后为： 
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选择 22 bem CC >> 得到： 
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当 Rbe2=Rbe3=2.6K，Cbe2=Cbe3=33pF，gm2=gm3=0.04S，RL=1k，CL=100pF，得到： 
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频率特性波特图如图 2-53 所示。其中相位裕量接近于 0。增加 Cm2 虽然可以做到接近 2 阶

巴特沃思特性，但是右半平面零点引起了相位滞后导致相位裕量降低。 
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图 2-53 采用米勒电容补偿的晶体管 2 级放大电路的高频小信号等效电路频率特性波特图 

 
 如果将 Cm2 串联一个电阻 Rm2 那么就可以提供一个左半平面零点而可以提升相位裕

量，传递函数为： 
 
(-gm1*Rbe2*RL*gm2+(-Rm2*gm2+1)*Cm2*gm1*Rbe2*RL*s)/(-1+(-Cbe2*Rbe2-Cm2*Rbe2*
RL*gm2-Cm2*Rbe2-Rm2*Cm2-Cm2*RL-RL*CL)*s+(-Rm2*Cm2*Cbe2*Rbe2-Cm2*Cbe2*Rb
e2*RL-Cbe2*Rbe2*RL*CL-Cm2*Rbe2*RL*CL-Rm2*Cm2*RL*CL)*s^2-Rm2*Cm2*Cbe2*Rb
e2*RL*CL*s^3) 
 
左半平面零点为：  
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需要选择 122 >mm gR 。低频极点为： 
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高频极点为： 
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超高频极点为： 
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低频放大倍数 Av 为： 
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选择 32 pfGBW = 得到： 
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整理后为（选择 Cm2 大于 Cbe2）： 

  
Lbe

Lbemm
m CC

CCgRC
+
−

≈
2

212
2

)12(
 

选择 fz=fp2 得到： 
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整理后得到（选择 Lmbem CgRC >>222 ）： 
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即： 

( )( ) 22212222 )12( mmLbemmLbemLbe gRCCgRCCCCC −=+++  

选择 12 12 >>mm gR 得到： 
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当 Rbe2=Rbe3=2.6K，Cbe2=Cbe3=33pF，gm2=gm3=0.04S，RL=1k，CL=100pF，得到： 
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频率特性波特图如图 2-54 所示。其中穿越频率约 58M，相位裕量约 50 度。这里误差较大的

原因在于 Cm2 不是远大于 Cbe2，如果提高 Cm2=100pF，则得到 Rm2=50 欧姆，频率特性

波特图如图 2-55 所示，其中穿越频率 55M，相位裕量 62 度。显然通过电容串联电阻已经消

除了由半平面的零点。 
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图 2-54 米勒电容补偿的晶体管 2 级放大电路的高频特性波特图（Rm2=47 欧姆，Cm2=75pF） 
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图 2-55 米勒电容补偿的晶体管 2 级放大电路的高频特性波特图（Rm2=50 欧姆，Cm2=100pF） 

  
由于放大电路的输出通常采用了跟随器，依然需要使用串联电阻的米勒电容补偿才能达

到好的效果，例如获得 2 阶巴特沃思特性。如图 2-56 所示。其中 Rm2=33 欧姆，Cm2=330pF，
Re3=10 欧姆。频率特性波特图如同 2-57 所示。 

 

图 2-56  有输出跟随的米勒电容补偿的 2 级晶体管放大电路图 



 146

T

G
ai

n 
(d

B)

-100.00

0.00

100.00

200.00

Frequency (Hz)
1 10 100 1k 10k 100k 1M 10M 100M 1G

Ph
as

e 
[d

eg
]

-400.00

-300.00

-200.00

-100.00

0.00

80

17M

a

b

 
图 2-57  有输出跟随的米勒电容补偿的 2 级晶体管放大电路频率特性波特图 

 
 跟随器部分的小信号电路如图 2-58 所示。其中考虑了 Cbc3 和 ro3，否则传递函数会与

Re3 无关。这里主要是为了得到因为 Re3 的存在而导致的与 CL 所生成的极点频率。 

 
图 2-58  跟随器电路的高频小信号等效电路图 

 
Vo 对于 Is 的传递函数为： 
 
(Rbe3*gm3*ro3*RL+ro3*RL+ro3*Rbe3*Cbe3*RL*s)/(RL+Re3+ro3+(ro3*Cbc3*Rbe3*gm3*R
L+ro3*Cbc3*Re3*Rbe3*gm3+Cbc3*Rbe3*RL+Rbe3*Cbe3*RL+Cbc3*Re3*Rbe3+Re3*Rbe3*
Cbe3+Re3*RL*CL+ro3*Cbc3*Rbe3+ro3*Rbe3*Cbe3+ro3*RL*CL+ro3*Cbc3*RL+ro3*Cbc3*R
e3)*s+(ro3*Cbc3*Re3*Rbe3*gm3*RL*CL+ro3*Cbc3*Rbe3*Cbe3*RL+ro3*Cbc3*Re3*Rbe3*C
be3+Cbc3*Re3*Rbe3*RL*CL+Re3*Rbe3*Cbe3*RL*CL+ro3*Cbc3*Rbe3*RL*CL+ro3*Rbe3*
Cbe3*RL*CL+ro3*Cbc3*Re3*RL*CL)*s^2+ro3*Cbc3*Re3*Rbe3*Cbe3*RL*CL*s^3) 
 
左半平面的零点频率为： 
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高频极点为： 
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如果 Cbe3 比 Cbc3 大得多， Re3 与 T3 的输出电阻串联后与 CL 生成高频极点，否则可以看

作输出电阻加倍后与 Re3 串联。 
 图 2-59 是采用两级米勒电容补偿的 3 级放大电路。 

 
图 2-59 采用两级米勒电容补偿的 3 级放大电路 

 
Vo 对于 Vs 的传递函数为： 
 
(Rbe3*gm3*gm1*Rbe2*RL*gm2+(Cm2-Rbe3*Cm3*gm2)*gm1*Rbe2*RL*s+(Cbe3+Cm3)*Cm
2*Rbe3*gm1*Rbe2*RL*s^2)/(-1+(-Cm2*Rbe2-Cbe2*Rbe2+Cm2*Rbe3*gm3*Rbe2*RL*gm2-C
m2*RL-Cm3*RL-RL*CL-Rbe3*gm3*Cm3*RL-Rbe3*Cbe3-Rbe3*Cm3)*s+(-Cm2*Cm3*Rbe2*
RL-Cm2*Rbe2*RL*CL-Cm2*Cbe2*Rbe2*RL-Cm3*Cbe2*Rbe2*RL-Cbe2*Rbe2*RL*CL-Cm2
*Rbe3*gm3*Cm3*Rbe2*RL-Rbe3*gm3*Cm3*Cbe2*Rbe2*RL-Cm2*Rbe3*Cbe3*Rbe2-Cm2*R
be3*Cm3*Rbe2-Rbe3*Cbe3*Cbe2*Rbe2-Rbe3*Cm3*Cbe2*Rbe2-Cm2*Rbe3*Cm3*Rbe2*RL*
gm2-Cm2*Rbe3*Cbe3*RL-Cm2*Rbe3*Cm3*RL-Rbe3*Cbe3*Cm3*RL-Rbe3*Cbe3*RL*CL-R
be3*Cm3*RL*CL)*s^2+(-Cm2*Cbe3*Cm3-Cm2*Cbe3*CL-Cm2*Cm3*CL-Cm2*Cbe3*Cbe2-C
m2*Cm3*Cbe2-Cbe3*Cm3*Cbe2-Cbe3*Cbe2*CL-Cm3*Cbe2*CL)*Rbe3*Rbe2*RL*s^3) 
 
右半平面低频零点为： 
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右半平面高频零点为：  
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右半平面低频极点为： 
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右半平面高频极点为： 
 
 

)(2
)(

)(2
)(

223222332332

33222

223322233323332

333222
1
1

1

2

3
2

22
33

2332
333

333

mbemmbebemmbemmm

mmmbem

mLbembemLbebemmbeLbemmbem

Lbemmmbem
gR
gR

gR
gR

CgRC
CRCg

CCgRp

gRCCRCCgRCgC
gCgRC

gRRCRCRRCCgRRRCgRC
RRgCgRCf

mL
mL

mbe
mbe

bembem
beLmm

Lmmbe

++
+−

=

++
+−

≈
⎟
⎟
⎟

⎠

⎞

⎜
⎜
⎜

⎝

⎛

>>
>>
>>
>>

⎟
⎟

⎠

⎞

⎜
⎜

⎝

⎛

>>
>>
>>

π

π

左半平面极点为： 
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令 fz1=fp1： 
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整理后得到： 

  2223 mbemm gRCC ≈  

令 fz2=fp2： 
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整理后得到： 

  03 ≈mC  

这里的计算为近似算法，所以 Cm2 和 Cm3 为近似数值。这也说明两个米勒电容的补偿

对于 3 极点电路的补偿是行不通的，即无法进行“完全补偿”因为两个补偿电容的“自由度”

显然不够，需要增加更多的电阻电容来提高“自由度”，但“非完全补偿则”是可能的。 
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图 2-60 存在右半平面零点和极点电路频率特性波特图 

 
 可以增加 2 个电阻来增加参数补偿的自由度，如图 2-61 所示。电阻 Rm3 不会很大，而

Rm2 则是提高稳定度的。这里选择 Cm3=1nF，Cm2=100pF，Rm3=39 欧姆，Rm2=220 欧姆。

其原理就是用电阻产生左半平面零点近似抵消可能的右半平面极点提升相位裕量。 

 
图 2-61  增加了 2 个电阻的两级米勒电容补偿的 3 级放大电路图 

 
 频率特性波特图如图 2-62 所示。其中穿越频率为 47M，而相位裕量约 59 度。需要注意

的就是对于右半平面极点的补偿不能保证所有闭环放大倍数都能稳定，这个电路来说只有在

电压跟随器方式或附近才是稳定的。 
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图 2-62  增加了 2 个电阻的两级米勒电容补偿的 3 级放大电路频率特性波特图（Rm2=220 欧姆） 

 
 电压并联负反馈的电路如图 2-63 所示。 
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图 2-63 增加了 2 个电阻的两级米勒电容补偿的 3 级放大电路电压并联负反馈电路 

 
 输入为 500K 的 1V 的方波的输出响应如图 2-64 所示。 
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图 2-64  增加了 2 个电阻的两级米勒电容补偿的 3 级放大电路方波输出响应波形图 

 
 图 2-65 所示电路的补偿串联一个电阻，这个电路可以保证零点和极点都在左半平面，

当 Rm3=39 欧姆，Cm2=150pＦ，Cm3=4.7nF 时，可以获得不错的开环频率特性。如图 2-66
所示。其中的相位裕量高达 90 度，而且即使提高闭环放大倍数也可以保证相位裕量不低于

50 度。 

 
图 2-65  串联一个电阻的两级米勒电容补偿的 3 级放大电路图 
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图 2-66  串联一个电阻的两级米勒电容补偿的 3 级放大电路频率特性波特图 

 
 图 2-67 给出了几种可能的补偿形式。 
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图 2-67  几种可能的两级米勒电容补偿的 3 级放大电路图 

 
 无论怎样安排这些电容和电阻，其原型电路其实是图 2-68 所示的。就是说所有的这些

补偿电路都是在这个电路的基础上派生的，增加一个电阻或电容就增加了一个自由度，就有

可能进行“完全补偿”，去掉一个电阻或电容，虽然自由度降低，但是也是可以获得“非完

全补偿”效果的。 

 

图 2-68  两级米勒电容补偿的 3 级放大电路的原型电路图 

 
 图 2-69 所示为各级独立的米勒电容和电阻串联补偿的 3 级放大电路，可以推广到多级

的放大电路中。 
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图 2-69 各级独立的米勒电容和电阻串联补偿的 3 级放大电路 

 
当 Rm2=33 欧姆，Cm2=3.3nF，Rm3=330 欧姆，Cm3=22pF 时的频率特性如图 2-70 所

示。方波响应如图 2-71 所示。 
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图 2-70 各级独立的米勒电容和电阻串联补偿的 3 级放大电路的频率特性波特图 
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图 2-71 各级独立的米勒电容和电阻串联补偿的 3 级放大电路的方波响应波形图 

 
 采用共射共基极电路的如图 2-72 所示，其中把 gm3 和 gm4 看作一级。当 Cm4=220pF，
Rm4=33 欧姆，Cm2=1nF，Rm2=47 欧姆时，频率特性波特图如图 2-73 所示。方波响应如图

2-74 所示。由于存在有半平面零点所以方波响应容易出现“反弹”现象，就是说在上升或

下降沿出现一个反向的“尖峰”波形。需要注意的就是对于右半平面极点的补偿不能保证所

有闭环放大倍数都能稳定，这个电路来说只有在电压跟随器方式或附近才是稳定的。 

 
图 2-72  采用共射共基极的两级米勒电容补偿的 3 级放大电路图 

T

G
ai

n 
(d

B)

-100.00

0.00

100.00

200.00

Frequency (Hz)
1 10 100 1k 10k 100k 1M 10M 100M 1G

P
ha

se
 [d

eg
]

-200.00

-100.00

0.00

100.00

62

22M

a

b

 
图 2-73  采用共射共基极的两级米勒电容补偿的 3 级放大电路频率特性波特图 
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图 2-74 采用共射共基极的两级米勒电容补偿的 3 级放大电路方波响应波形图 

 
 4 级放大电路如图 2-75 所示。这里采用的电阻和电容并联的补偿方式。其中 Rmn 远小

于 Rben，Cmn 远大于 Cben，n 为 2~4。  

 
图 2-75  三级电阻电容补偿的 4 级放大电路图 

 
有如下关系： 
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令： 

  432 ppp fff == （可用取其他倍数关系） 

得到： 

  443322 bembembem CRCRCR ==  

低频放大倍数为： 

  Lmbembembemv RgRgRgRgA 4433221=  

GBW 为： 
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当 Rbe2=Rbe3=2.6K，Cbe2=Cbe3=33pF，gm2=gm3=0.04S，RL=1k，CL=100pF，k=4 得到： 
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频率特性波特图如图 2-76 所示。其中穿越频率 47M，相位裕量越 53 度。如果增加 k 那么可

以增加相位裕量但带宽会减小。方波响应如图 2-77 所示。 
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图 2-76 三级电阻电容补偿的 4 级放大电路频率特性波特图 
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图 2-77  三级电阻电容补偿的 4 级放大电路方波响应波形图 
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第六章 MOSFET 放大电路 
 
 MOSFET 场效应管很像β非常大基极和发射极之间电阻极大的三极管。MOSFET 栅极

和源极之间的电阻，在没有反馈的状态，就已经是接近断路的。极高的高输入电阻，是原生

的而不需要三极管为了高输入电阻而使用达林顿等电路形式。本章讨论 MOSFET 常用的放

大电路，并主要讨论高频小信号交流特性。 
 

6.1 偏置电路设计 
 
 本节首先讨论电流源电路，之后讨论电压源电路。对于电流源包括独立电流源以及电流

镜像源，电流源应该是具有较大内阻的，为了提高内阻需要使用一些方法，通常的有在源极

加大电阻的方法，但更好的还是使用负反馈方式。总的来说，MOSFET 放大电路，应该先

有一个初始的独立电流源，之后才能实现电压源功能。无论电流源还是电压源都是属于偏置

电路，为放大电路提供有源负载。 
 

6.1.1 电流源电路 
 
 图 6-1 所示电路就是所谓的“威尔逊”电流源，其实这个电路，本质上就是第一章介绍

过的双三极管的电压并联负反馈的电流源电路（图 1-50），仅仅就是把三极管发射极电阻换

成了三极管或 MOSFET 的二极管连接方式而已。 
 然而任何一个电路都是电压和电流同时存在的，如果注重电流，只是从定性的用电流进

行分析更容易而已。但是除了像 2 个晶体管的电流镜像之类的看似很简单的电路以外，其他

电路并没有看上去的那么简单。 简单的电流镜像其实也并非简单，其输入依然是个电压源

（非理想）或电流源（非理想）作用下，输出电流或电压与输入电压和电流的关系。这里依

然存在高频效应。 
 对于晶体管电路来说，都存在上电后能否启动工作的问题。对于威尔逊电流源来说，通

过图 6-2 可以看出，3 个 MOSFET 因为存在 Cgs 的缘故，上电后这些电容必定被充电，其

中 低的 Cgs 电压也可以获得 1/3 左右的电源电压，所以只要输入电源电压足够高，那么威

尔逊电流源的启动不是问题。当然启动的时候，ro 是不可能存在的，因为还没有建立直流

工作点。上电启动，主要就是分布电容的充电，导致其中一个或多个 MOSFET 的导通，进

而建立直流工作点。如果设计中预期的 MOSFET 不能导通，那么就无法建立工作点而无法

启动工作。 
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图 6-1 威尔逊电流源  

 

图 6-2 威尔逊电流源的小信号高频等效电路 

 
 计算威尔逊电流源的内阻的电路如图 6-3 所示。 

 
图 6-3  威尔逊电流源的内阻计算小信号电路图 

 
有如下电路方程式： 
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通常 R1 由电流源实现，其内阻一般与 ro 一样，所以得到： 

  2

2
2 om rg
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 如果真的能够理解威尔逊电流源的工作原理，那么就不可能不把那个双三极管的电压并

联负反馈的电流源电路（图 1-50）与之相提并论。对于威尔逊电流源的改进就应该以提高

T3 的内阻为目的。无法否认的就是如图 6-4 所示的电流源，才是真正的改进型的威尔逊电

流源，其不仅大幅度提高了电流源的内阻而且由于其很强的负反馈作用，使得电压调整率非

常之好。 
 其中的 T3 其实是作为一个电阻使用的，而且电阻还不小，比威尔逊电流源的二极管电

阻大多了，所以这个才是真正地模仿了双三极管的电压（或电流）并联负反馈的电流源电路。 

 
图 6-4  真正的改进型威尔逊电流源电路 

 
 真正的改进型的威尔逊电流源电路的计算内阻的小信号电路如图 6-5 所示。 
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图 6-5  真正的改进型威尔逊电流源的内阻计算小信号电路图 

 
有如下电路方程： 
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得到： 
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 共源-共栅的电流源电路如图 6-6 所示。这个电路没有大环路反馈，仅仅是局部反馈导

致了电流源内阻的提高。 

 
图 6-6  共源-共栅电流源电路图 

 



 164

小信号电路如图 6-7 所示。 

 
图 6-6  计算共源-共栅电流源内阻的小信号电路图 

 
有如下电路方程： 
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 图 6-7 所示电路为宽摆动范围的共源-共栅极的电流镜像源电路。对于图 6-5 所示的电流

镜像电路来说，T3 和 T2 一直保持一样的工作状态，即漏源电压是相等的， 小的饱和方式

的两者的漏源电压为 2（Vgs-Vth），低于此电压就会进入线性电阻区，从而失去放大作用。

而宽摆幅的共源共栅电路，因为 T3 的栅极电压高，所以其漏源电压小于 T2 的 ，故实现了

所谓的宽摆幅，T2，T3 的漏源电压之和在饱和方式 小为 Vgs-Vth+rds*Is，这里的 Is 为电

流源偏置电流，而 rds 为在 T5 的 Vgs 偏置下的 T3 线性电阻区的电阻。由此可见，所谓的

宽摆幅电流源，仅仅保证是 T2 工作在饱和区，而并不考虑 T3，如果负载电压比较小，那么

T2 和 T3 都可以工作在饱和区，但 T3 的内阻比 T2 的小，此时这个电流源可以保证较大的

内阻，而一旦 T2 进入电阻区，虽然 T2 仍然在饱和区，但总体的电流源内阻还是减小了。 
 图 6-6 的电流源 小的饱和电压并非为 2Vgs-Vth，因为 T2 和 T3 一直工作在一样的状

态，漏源电压一直就是相等的。而所谓的宽摆幅电流源，仅仅是在 T3 进入线性电阻区的时

候，能保证 T2 依然在饱和区而已，但此时的内阻还是大幅下降了。总的来说，所谓的宽摆

幅电流源不会显著地提高电压摆动范围。 
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图 6-7  宽摆动幅度共源-共栅电流源电路图 

 
 宽摆幅的电流源的内阻计算方法与图 6-6 电路是一样的。事实上，所谓的宽摆幅电流源

的内阻在临界饱和区，其内阻是小于非宽摆幅的。即使都进入线性电阻区，宽摆幅的电流源

内阻依然比非宽摆幅的小不少。 
 图 6-8 为宽摆幅的多路镜像电流源，可以作为电流偏置或电压偏置，以及作为有源负载

放大电路的有源负载。 

 
图 6-8  宽摆动幅共源-共栅电流源多路镜像电路图 

 
 初始电流源可以使用图 6-9 所示的电路实现。这是一个电压并联负反馈，或电流并联负

反馈，如果想获得输出电流的话。电阻 R1 形成了并联反馈，也就是电流反馈。如果 R3 的

电压变化，那么显然这里存在和运算放大器的那个同相端接地的反相放大电路一样并联反

馈，也就是电流反馈。需要指出的就是，这个电路作为独立电流源电路，其输出电阻之大和

对于电源电压变化的抑制能力是无出其二的。 
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图 6-9  初始电流源电路图 

 
 图 6-10 为输入电压从 5 到 45V 变化的时候，输出电流的曲线，可以看出在 8V 以上电

压之后，即使电源电压发生了近 37V 的变化，输出电流也几乎没有变化。这就是说克服电

源电压变化的能力非常强。 
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图 6-10  初始电流源电路的输出电流和输入电压的直流传输特性曲线 

 
 图 6-11 为输出负载电阻 100 到 10K 变化的时候，输出电流的曲线，可以看出近 10K 的

负载电阻变化，输出电流也几乎没有变化。这就是说电流源的内阻非常高。毫无疑问，双

MOSFET 的独立电流源电路，可以替代维德勒电流源而成为电路设计中的初始电流源。 
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图 6-11  初始电流源电路的输出电阻和输入电压的直流传输特性曲线 

 
 人们通常使用的自偏置的电流源，表面上看，似乎可以提高抑制电源电压变化的能力，

但其实反馈是比较弱的，远不如图 6-9 所示的双 MOSFET 电流源电路。图 6-12 所示的所谓

的“自偏置”电流源还有启动问题，也就是说不能保证 MOSFET 该导通的一定可以导通，

需增加所谓的“启动”电路，例如使用二极管。但真实原因其实就是 MOSFET 的 GS 分布

电容在上电的时候能否被充电到开启电压以上从而实现启动的问题。 

 
图 6-12 “自偏置”电流源电路 

 
 这个所谓的“自偏置”电流源电路，看似通过电流镜像，可以“自偏置”，除了维德勒

电流源部分的 T2 存在的负反馈之外，R3 也能实现负反馈，但这些反馈是比较弱的，不足以

应对电源电压的波动。对于负载电阻的变化，可以保证电流变化不大，而这仅仅是因为维德

勒电流源的内阻，本来也不是太小的缘故。 
 电源电压从 5~40V 变化的时候，输出电流变化的曲线如图 6-13 所示。可见，输出电流
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的变化是很大的，完全无法与图 6-9 所示的双 MOSFET 电流源相比。 
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图 6-12 “自偏置”电流源电路的输入电源电压与输出电流的传输特性曲线 

 
 另外一种常见的“自偏置”电流源如图 6-13 所示，其实就是增加了启动电路的双

MOSFET 电流源。而双 MOSFET 的电流源本来就是能够启动并不需要启动电路。 

 
图 6-13 “自偏置”双 MOSFET 电流源电路 

 
6.1.2 电压源电路 

 
 得到了电流源电路并通过电流镜像分出多路电流源之后，就可以获得电压源了。如图

6-14 所示。 
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图 6-14  由电流源得到的电压源电路 

 
 本质上都存在反馈，即如果输出电压增大，那么因为电流源电流基本固定，所以增大后

即毕然减小，反之亦然。对于 T2，T6 来说，反馈作用更强，所以电压更稳定，其小信号高

频等效电路如图 6-15 所示。 

 
图 6-15 由电流源得到的电压源电路的开环高频小信号等效电路 

 
 Vo 对于 Vs 的传递函数为： 
 
(2*ro*gm+ro^2*Cgd*gm*s)/(3+(4*Cgd+2*CL)*ro*s+(Cgd+CL)*ro^2*Cgd*s^2) 
 
左半平面零点频率为： 

  
gdomgdo
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zl CrgCr
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ππ 2

2
2

2
2 =≈  

有 2 个极点，分别为： 
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由此可见 fzl 和 fp2 近似抵消了，所以这个电压源电路总是稳定的。虽然极点频率应该是在

相距足够远的情况下才能如此计算，但是如果 2 个极点频率相差不大，那么如此计算的结果，

通常还是频率相差不多。频率特性波特图如图 6-16 所示。 
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图 6-16 由电流源得到的电压源电路的开环高频小信号等效电路频率特性波特图 
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6.2  MOSFET 放大电路设计 
 
 本节讨论 MOSFET 放大电路设计，包括单级放大电路，两级放大电路，电路形式为共

源放大电路，以及共源-共栅极电路等等。 
 

6.2.1  单级放大电路 
 
 图 6-17 所示电路，虽然看似单级放大，但其实是 2 级放大。从某种意义上来说，这是

电压模式和电流模式放大电路混合设计思想的产物。电流模式经常使用电流镜像作为放大电

路的基本单元，所以就貌似电压的单级放大了。然而，任何电路都是电压和电流无法分割的，

本质上，这个电路依然是 2 级的电压模式的放大电路。 

 
图 6-17 电压和电流混合模式的 MOSFET 放大电路图 

 
 高频小信号电路如图 6-18 所示。由于把 T9 电流源看作理想的，那么 T1，T2 的源极相

当于对 GND 开路。此时，源极的电压约为 Vs/2，即 T1 的源极与栅极的电压为 Vs/2，T2 的

为 Vs/2。这相当于 2 个独立的电压源，可以使用叠加定理分别计算 2 者单独作用下的输出

Vo，之后将 2 者的结果相加就是输出电压了。 
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图 6-18 电压和电流混合模式的 MOSFET 放大电路高频小信号电路图 

 
 对于 T1，T3，T4 这部分电路，在 Vs/2 输入电压的作用下，输出电压为 Vol，传递函数

为： 
 
(-5*1E-1*ro^2*gm^2+ro^2*Cgd*gm*s-5*1E-1*ro^2*Cgd^2*s^2)/(-ro*gm-2+(-5*1E-1*CL*ro*g
m-ro*Cgd*gm-3*Cgd-2*Cgs-CL)*ro*s+(-CL*Cgd-5*1E-1*Cgd^2-CL*Cgs-Cgs*Cgd)*ro^2*s^2
) 
 
存在 2 个右半平面零点，频率为： 
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如果 2 者相距足够远时候成立。但是如果相距不远，例如频率相等，则每个与准确值相差 2
倍，即 2 者 大相差 4 倍。低频极点频率为： 
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高频极点频率为： 
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对于 T2，T5，T6，T7，T8 这一边电路，因为电流镜像的缘故，T5 的电流依然为 Vs/2*gm2，
于 T4 的数值相等，所以 2 者的输出电压是一样的，只是符号相反。这是从电流模式的角度

看近似相等，但从电压的角度看，其实略有不同，毕竟电路不是很对称的。低频放大倍数为

（两个半边的放大倍数之和）： 
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可以看出，为了令 GBW 为 fp2 的一半左右，需要降低 3 倍左右，这意味着 CL+2Cgd 为 360pF
左右，得到 Cgd 应该为 130pF，即 T4 和 T7 的米勒电容为 130pF。频率特性波特图如图 6-19
所示。其中穿越频率约为 2.4M，相位裕量约 57 度。 
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图 6-19 电压和电流混合模式的 MOSFET 放大电路高频小信号电路频率特性波特图 

 
 输入为 50K 的 1V 方波的输出波形如图 6-20 所示。 
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图 6-20 电压和电流混合模式的 MOSFET 放大电路高频小信号电路方波响应波形图 

 
6.2.2  两级放大电路 

 
 图 6-20 所示电路是 2 级放大电路。对于这个电路来说，T4 的米勒电容补偿并没有通常

所认为的那么有效果，需要使用 RC 的并联补偿。 

 
图 6-20 两级 MOSFET 放大电路图 

 
 高频小信号电路如图 6-21 所示。由于把 T9 电流源看作理想的，那么 T1，T2 的源极相

当于对 GND 开路。此时，源极的电压约为 Vs/2，即 T1 的源极与栅极的电压为 Vs/2，T2 的

为 Vs/2。 

 
图 6-21 两级 MOSFET 放大电路的高频小信号电路图 

 
 由于 T2 交流电流被镜像到 T3，所以 T3 的 ro 与 Cgs 和 Rc，Cc 得到了 2 倍的 T1 的交

流电流，因为 T1，T2 的漏极电流在 Vs 的作用下是一样的，仅仅是方向相反。可以把 T1
的漏极电流 Id1=Vs/2*gm1 看作一个独立电流源作用到 T3 和 T4，而且作为极点频率的计算，
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与放大倍数无关。这里忽略了 T1 的内阻 ro。有如下电路方程： 
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令 Rc 和 Cc 产生的零点与 ro/2 和 CL 产生的极点抵消，得到： 
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低频开环放大倍数计算方程为： 
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得到： 
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得到开环放大倍数为： 
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增益带宽积 GBW 为： 
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选择： 
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然而由于没有考虑 T3 的 Cgd，所以相位裕量偏小，可以通过增大 Cc 提高相位裕量。 
考虑 T3 的 Cgd 的电路如图 6-22 所示。 

 
图 6-21 两级 MOSFET 放大电路中间级的高频小信号电路图 

 
Vo 对于 Is 的传递函数 Vo（s）/Is（s）为： 
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(gm*ro^2+(Rc*Cc*gm-Cgd)*ro^2*s-Rc*Cc*Cgd*ro^2*s^2)/(-2+(-3*Cgd*ro-2*Cgs*ro-Cgd*gm
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左半平面零点频率为： 
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超高频极点频率为： 
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令 fz=fp2，得到： 
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因为 gdLgsoc CCCrR >>≈<< , ，所以得到： 
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可以看出考虑 T3 的 Cgd 与否的两种计算方法，仅仅就是 fp1 的频率有差别，考虑 Cgd
后的 GBW 为： 
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选择： 

  GBWf p 22 =  

得到： 
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频率特性波特图如图 6-22 所示。其中穿越频率约为 5.8M，相位裕量约 54 度。 
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图 6-22 两级 MOSFET 放大电路高频小信号电路频率特性波特图 

 
 输入为 50K 的 1V 方波的输出波形如图 6-23 所示。 
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图 6-23 两级 MOSFET 放大电路高频小信号电路方波响应波形图 

 
6.2.3  套筒式共源-共栅单级放大电路 

 
 图 6-24 所示电路是套筒式共源-共栅极单级放大电路。对于 MOSFET 放大电路来说，

套筒式样的共源-共栅电路是有意义的，因为 MOSFET 的输入电阻极大，所以放大倍数就是

电流源内阻与跨导的乘积，而对三极管放大电路来说，即使共基极而提高了电流源负载的电

阻，但因为下一级放大电路的输入电阻不大，所以放大倍数并没有真正提高。 
 然而这个电路并非共栅极了，T5 和 T6 的栅极也并非交流接地，而是其电压一直为输入

电压 Vs 的一半左右，这就是纯粹的交流电压，所以 T5，T6 不可能共栅极，毕竟共栅极的

意思是说交流接地。而且这里还存在另一个问题，那就是 T9 的电路源内阻本来是不小的，

但与 T17 电流源内阻并联的结果就是内阻变小了。但这个电路确实可以提高放大倍数。 

 
图 6-24 套筒式共源-共栅极单级 MOSFET 放大电路图 

 
 高频小信号电路如图 6-25 所示。由于把 T9 电流源看作理想的，那么 T1，T2 的源极相
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当于对 GND 开路。此时，源极的电压约为 Vs/2，即 T1 的源极与栅极的电压为 Vs/2，T2 的

为 Vs/2。 

 
图 6-25 套筒式共源-共栅极单级 MOSFET 放大电路高频小信号电路图 

 
 简化后的电路如图 6-26 所示。 

 
图 6-26 套筒式共源-共栅极单级 MOSFET 放大电路简化后的高频小信号电路图 

 
 可以看出 Cgd 电容几乎不起作用，电路只有一个主导极点，由输出电容 CL 和 T2，T5，
T4，T18 的电流源内阻形成，其频率为： 
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计算零点和极点用的 T2，T5 部分电路如图 6-27 所示。  

 
图 6-27 套筒式共源-共栅极单级 MOSFET 放大电路计算零点和极点高频小信号电路图 

 
Vo 对于 Vs 的传递函数为： 
 
(-ro^2*gm^2*roc-ro*gm*roc-roc+(-Cgs-Cm*ro*gm+ro*Cgd*gm-2*Cm)*roc*ro*s+(-Cgs-Cgd)*r
oc*Cm*ro^2*s^2)/(-ro^2*gm-2*ro-roc+(-CL*roc*ro*gm-roc*Cm*ro*gm-ro*Cgs-ro*Cgd-roc*C
gs-roc*Cgd-2*CL*roc-2*roc*Cm)*ro*s+(-CL*Cgs-Cm*Cgs-CL*Cgd-Cm*Cgd)*roc*ro^2*s^2) 
 
有 2 个左半平面零点，频率分别为： 
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高频极点频率为： 
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由此可见 fp2 和 fz2 抵消了，并且 Cm 应该大于 Cgd。在图 6-26 中可以看到，R 和 2Cgs 至
少会产生一个极点，其频率为： 
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而零点 fz1 为： 
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令 fp3 与 fz1 相等，得到： 

pCm 20
28.68000000

01.0
≈

×
≈

   

由于要满足 gdm CC >> ，所以选则 Cm 为 120p。低频放大倍数为： 
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仿真频率特性波特图如图 6-27 所示。其中穿越频率约为 6M，相位裕量约 56 度。 
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图 6-27 套筒式共源-共栅极单级 MOSFET 放大电路频率特性波特图 

 
 输入为 50K 的方波的电压跟随器方式的输出波形如图 6-28 所示。输出还是有些过冲振

荡的。 
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图 6-28  套筒式共源-共栅极单级 MOSFET 放大电路方波响应波形图 

 
 不难看出，如果 T4，T18 电流源的栅极接固定的偏置电压，而不是电流镜像的话，将

不会出现 R 和 2Cgs 产生的极点，如此做法才是明智之举。如图 6-29 所示。其中 Cm 才 15pF，
而非电流源共栅极的则需要 120pF 以上。 



 184

 
图 6-29  共栅极电流源的套筒式共源-共栅极单级 MOSFET 放大电路高频小信号电路图 

 
 频率特性波特图如图 6-30 所示。其中穿越频率约 6M，相位裕量约 62 度。 
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图 6-30  共栅极电流源的套筒式共源-共栅极单级 MOSFET 放大电路频率特性波特图 

 
 输入为 50K 的方波的电压跟随器方式的输出波形如图 6-31 所示。输出几乎没有过冲振

荡，相比而言非常稳定。 
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图 6-31  共栅极电流源的套筒式共源-共栅极单级 MOSFET 放大电路的方波响应波形图 

 
 共栅极电流源有源负载的套筒共栅共源放大电路如图 6-32 所示。虽然采用电流镜像的

有源放大电路，看似电路对称，但其实差动放大电路，从来就不可能对称，即使在反馈方式

的稳定状态，也是看似对称的电路部分，电流和电压严重不对称的。失调电压的消除都是通

过参数调节，例如电阻和电流源来达到的，所以采用电流镜像和共栅极电流源所做的“调零”

工作都是一样的 

 
图 6-31  共栅极电流源的套筒式共源-共栅极单级 MOSFET 放大电路 

 

6.2.4  折叠式共源-共栅单级放大电路 
 
 图 6-32 所示电路是折叠式共源-共栅极单级放大电路。其中差动放大电路部分，是不对

称的，R3 的作用是调零。 
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图 6-32 折叠式共源-共栅极单级 MOSFET 放大电路图 

 
 高频小信号电路如图 6-33 所示。由于把 T9 电流源看作理想的，那么 T1，T2 的源极相

当于对 GND 开路。此时，源极的电压约为 Vs/2，即 T1 的源极与栅极的电压为 Vs/2，T2 的

为 Vs/2。 

 
图 6-33 折叠式共源-共栅极单级 MOSFET 放大电路高频小信号电路图 

 
 Vo 对 Is 的传递函数为： 
 
(gm*ro*roc*ro+roc*ro)/(gm*ro^2+2*ro+roc+(Cm*gm*roc*ro+gm*roc*ro*CL+Cgs*roc+Cgs*ro
+2*Cm*roc+2*roc*CL)*ro*s+(Cm+CL)*Cgs*roc*ro^2*s^2) 
 
低频极点频率为： 
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高频极点频率为： 
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低频放大倍数的计算方程为： 
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开环放大倍数为： 
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选择 fp2=2GBW，得到： 
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Cm 为： 

  Lgsm CCC −=  

由此可见，Cm 不需要很大，当然不可能是负数，即可满足。 
 频率特性波特图如图 6-34 所示，其中穿越频率约 6.5M，相位裕量约 66 度。 
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图 6-34 折叠式共源-共栅极单级 MOSFET 放大电路高频小信号电路频率特性波特图 

 
 50K 的 1V 方波作用下的输出波形如图 6-35 所示。 
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图 6-35 折叠式共源-共栅极单级 MOSFET 放大电路高频小信号电路的方波响应波形图 

 
6.3 输出级电路设计 

 
 对于三极管放大电路的输出级来说，通常都是使用了达林顿或共集电极-共射极的结构。

其本意是提高输入电阻，或解决因为负载电阻可能减小而导致的开环放大倍数减小过多的问

题。对于 MOSFET 来说，跟随器的输出电阻为跨导的倒数，电流越大，也就是输出电阻越
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小，那么跟随器的输出电阻的压降越小，负载电压越大，从而使实现跟随器的功能。 
 如图 6-36 所示的 MOSFET 跟随器，看似一个达林顿电路，但其实这是一个电压串联负

反馈电路，实现的是电压跟随器的功能，当然就是跟随器了，或“超级跟随器”。通常在

MOSFET 放大电路内部使用的跟随器，其负载电阻要么是 MOSFET 的栅极对 GND 电阻，

要么是电流源的内阻并联的结果，电阻数值是很大的，然而 MOSFET 的分布电容也不太小，

所以这会形成频率较低的极点，导致 MOSFET 放大电路的带宽较小。为了提高带宽，需要

降低分布电容，并且还应该降低电流源的内阻。 

 
图 6-36 电压串联负反馈的跟随器电路图 

 
 带有补偿的高频小信号开环交流等效电路如图 6-36 所示。 

 
图 6-36 电压串联负反馈的跟随器的开环高频小信号电路图 

 
简化后的高频小信号电路如图 6-37 所示。因为补偿的 Cm 电容远大于 Cgd2，而 Rm 比

较小，故忽略之。RL 代表 RL 与 ro2 的并联阻值。 
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图 6-37 电压串联负反馈的跟随器的开环简化高频小信号电路图 

 
传递函数 Vo（s）/ Is（s）为： 
 
(-ro1*gm2*RL*roc+RL*roc+(-Rm*ro1*gm2+ro1+Rm)*RL*Cm*roc*s)/(-RL*roc*gm2-roc-ro1-
RL+(-ro1*roc*Cgs2-RL*roc*Cgs2-RL*Cm*ro1*roc*gm2-RL*Rm*Cm*roc*gm2-Cm*ro1*roc-C
L*RL*roc-Rm*Cm*roc-CL*RL*ro1-RL*Cm*ro1-Rm*Cm*ro1-RL*Rm*Cm)*s+(-CL*RL*ro1*r
oc*Cgs2-RL*Cm*ro1*roc*Cgs2-Rm*Cm*ro1*roc*Cgs2-RL*Rm*Cm*roc*Cgs2-CL*RL*Cm*r
o1*roc-CL*RL*Rm*Cm*roc-CL*RL*Rm*Cm*ro1)*s^2-CL*RL*Rm*Cm*ro1*roc*Cgs2*s^3) 
 
左半平面零点为： 
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这里要求： 
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高频极点频率为： 
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令 fz=fp2，得到： 
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整理得到： 
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令 22 =mm Rg ，忽略 CL 和 Cgs2，得到： 
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频率特性波特图如图 6-38 所示。其中穿越频率约为 7.7M，相位裕量约 55 度。当然，如果

Cm 取得更大一些，相位裕量会加大。 
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图 6-38 电压串联负反馈的跟随器的开环高频小信号电路的频率特性波特图 

 
 50K 的 1V 方波响应如图 6-39 所示。 
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图 6-39 电压串联负反馈的跟随器的开环高频小信号电路的方波响应波形图 

 
 低频放大倍数的计算方程为： 
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得到： 
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增益带宽积 GBW 为： 
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超高频率极点 fp3 的频率与 GBW 的比值为： 
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因为 221 =≈ mmmm RgRg ，则得到： 
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通过增大 Cm 可以令 fp3 与穿越频率距离更远，从而拥有更大的相位裕量。 
 图 6-40 所示电路被称为“超级跟随器”，设计比较巧妙，本质上是用 NMOS 替代了

PMOS。可能不是反馈思想的产物，其本意很可能是想让输出电流都流入负载，然而如果没

有 T2，那么毫无疑问，电流就是都流入了负载。可以认为这是一个因为 MOSFET 跟随器在

输出电流不大的情况下由于跟随效果不好而发明的电路，但却是实现了负反馈放大电路的功

能。与图 6-36 所示电路原理上没有本质区别。 
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图 6-40 超级跟随器电路图 

 
 高频小信号等效电路如图 6-41 所示。不难看出，就小信号等效电路而言，与图 6-37 所

示电路是一样的，故补偿方式也是一样。所以这个“超级跟随器”仍然就是一个电压串联负

反馈的电压跟随器电路。 

 
图 6-41 超级跟随器高频小信号电路图 
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第八章  运放应用电路分析计算 
 
 实际的放大电路需要考虑分布参数问题，例如输出的负载电容问题，因为放大电路的补

偿本质上仅仅针对特定的负载电容，而实际电路的情况会不一样。本章针对运放应用电路的

高频特性进行分析和计算，包括常用的电路考虑负载电容时候的高频特性及其补偿方法。 
  

8.1 反相放大电路补偿 
 
 对于反相端输入的运放电路来说，输入端的分布电容会对开环传递函数产生影响，会增

加极点，同时，输出端也存在负载电容和电阻，也会产生极点，需要补偿。如图 8-1 所示。

需要指出的就是，这里存在两种反馈的定性分析方法。一种是考虑 Vout 的变化，当其增多

的时候，导致 V-的减小，故为辅反馈。另一种就是考虑 Vs 的变化，当其增大的时候，V-
增大，导致 Vout 减小，而这导致 Rg 的电流增大，从而 V-减小，这也是负反馈。事实上，

这两种方式是同时存在的。但因为 Vs 的变化，是通过 Vout 的负反馈实现的，Vs 仅仅是起

到了加强反馈的作用，也就是推波助澜的作用，如果 Vout 没有变化，Rg 也不可能变化，所

以稳定性的分析计算可以不考虑 Vs 的变化。   

 
图 8-1 反相端输入的运放电路 

 
 输出电阻 Ro 与负载电容 CL 会形成一个极点，但频率很高，超过了运放的 GBW，故可

以不必考虑。反馈的开环传递函数包括运放的传递函数和从输出到反相端的传递函数。由于

运放本身是单位增益稳定的，所以从输出到反相端的传递函数中不应该再有极点，否则将不

能稳定。输出到反相端的传递函数为： 
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零点频率为： 

  
cf
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极点频率为： 
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为了实现零点和极点的抵消，需要满足： 
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得到： 

  1CRCR gcf =  

需要指出的就是，这里的 Rg 其实是 Rg 和 V+与 V-之间输入电阻 Ri 的并联。对于 TL082 来

说，可以忽略，因为其 Ri 非常大，但对于其他的双极性的运放来说，Ri 有限就不能忽略了。 
 考虑 Ro 的电路方程为： 
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得到： 
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极点频率为： 
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这里要求 fp 要大于穿越频率。如果 Rg=Rf，则穿越频率为原 GBW 的一半，放大倍数的数

值越大，那么 fp 的频率就越高，同时穿越频率越小。因为这里的 Rg 实际上是 Rg 和 Ri 的
并联，所以为了提高稳定性，在同相端和反相端接入一个电阻，是明智之举，因为可以提高

fp，而且并不影响闭环放大倍数。如果 Rg 远小于 Rf，那么得到： 
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 通常输入端电容 C1 并不会太大，但输出电容 CL 却可以比较大，这时的补偿应该以 CL
为主，并忽略 C1。显然此时应该保证： 

  LLcf CRCR =  

电路方程为： 
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整理后得到： 
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极点频率为： 
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如果 Rg 并联 Rc 后，远小于 Rf，那么得到： 
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这就是说，Rf 和 Cc 补偿了 RL 和 CL 产生的极点，但同时 Rf 和 Cc 也会产生一个极点，只

要 Rf/Rg 足够大，那么 fp2 的频率就足够高，超过了穿越频率，就是稳定的。同样，如果在

同相端和反相端接入一个电阻，那么 Rg 就会减小，fp2 的频率也会增大，同时穿越频率减

小，于稳定相当有利。 
 同时考虑了输入分布电容和较大的输出负载电容的反相放大电路如图 8-2 所示。其中输

出的负载电容为 1nF，输入端电容为 100pF，为了提高稳定性在同相端和反相端并联了 1.6k
电阻。 

 
图 8-2 补偿后的反相端输入的运放电路 

 
 这里的补偿，首先考虑的就是对于输出负载电容的补偿，其次才是考虑输入端电容的补

偿。对于输出电容补偿，显然 Cc 为 10pF 即可，但这不能补偿输入端的电容，然而通过 Rc
可以提高 fp 的极点频率，并且减小了穿越频率，稳定性得到提高。 
 没有补偿的方波响应如图 8-3 所示。可以看出振荡是比较大的。 
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图 8-3  没有补偿的反相端输入的运放电路方波响应波形图（C1=0） 

 
当忽略输入电容 C1，Cc=10pF 时候的方波响应如图 8-4 所示。可见振荡幅度大幅减小

了。如果在稍微加大 Cc，那么可以做到几乎没有过冲的响应。但考虑到动态过渡过程的快

速性，有点过冲还是应该的。 
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图 8-4  对输出电容 CL 进行补偿的反相端输入的运放电路方波响应波形图（C1=0） 

 
 考虑输入电容 C1 的时候，方波响应如图 8-5 所示。由于 Cc 对于输入电容 C1 的补偿应

该为 100pF，但这里是为了补偿输出电容的 10pF，所以振荡比较严重。 
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图 8-5  考虑输入端电容的反相端输入的运放电路方波响应波形图（C1=100pF） 

 
 在同相端和反相端并联 1.6K 电阻后的方波响应如图 8-6 所示。可见稳定性良好。如果

减小 Rc 那么稳定性会更好。 
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图 8-6  具有输入端电阻和反馈电容补偿的反相端输入的运放电路方波响应波形图（C1=100pF） 

 
 如果不使用 R3，通过加大 Cc 的方法，也可以大幅降低振荡，提高稳定性。图 8-7 为

Cc=39pF 的方波响应。 
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图 8-7  反馈电容 Cc 为 39pF 时的反相端输入的运放电路方波响应波形图（C1=100pF） 

 
 在可能的情形下，应该尽量减小 C1，这需要输入的信号线与 GND 离的远为好，运放

电路 好不要 GND 铺地，这样输入电容就会很小，从而补偿可以主要针对输出电容。但通

常输入电容 C1 不大，不会达到 100pF 的数量级，这里仅仅就是极端情况的模拟而已。 
 高频小信号开环等效电路如图 8-8 所示。其中 VCVS1，VCVS2 为电压控制的受控电压

源。Rop 和 Cop 模仿了放大倍数为 100db，转折频率为 100hz 的运放。 

 

图 8-8  反相放大的运放电路的开环高频等效电路 

 
反馈输出 Vo 对于输入 Vs 的传递函数为： 
 
(VCVS2*VCVS1*RL*Rg+VCVS2*VCVS1*Cc*RL*Rg*Rf*s)/(RL*Rf+RL*Rg+Ro*Rf+Ro*Rg
+Ro*RL+(Cop*Rop*RL*Rf+Cop*Rop*RL*Rg+Cop*Rop*Ro*Rf+Cop*Rop*Ro*Rg+Cop*Rop
*Ro*RL+Ro*Cc*RL*Rf+Ro*CL*RL*Rf+Ro*CL*RL*Rg+C1*RL*Rg*Rf+Cc*RL*Rg*Rf+Ro*
C1*Rg*Rf+Ro*Cc*Rg*Rf+Ro*C1*RL*Rg)*s+(Cop*Rop*Ro*Cc*RL*Rf+Cop*Rop*Ro*CL*R
L*Rf+Cop*Rop*Ro*CL*RL*Rg+Cop*Rop*C1*RL*Rg*Rf+Cop*Rop*Cc*RL*Rg*Rf+Cop*Ro
p*Ro*C1*Rg*Rf+Cop*Rop*Ro*Cc*Rg*Rf+Cop*Rop*Ro*C1*RL*Rg+Ro*C1*Cc*RL*Rg*Rf+
Ro*C1*CL*RL*Rg*Rf+Ro*Cc*CL*RL*Rg*Rf)*s^2+(C1*Cc+C1*CL+Cc*CL)*Cop*Rop*Ro*
RL*Rg*Rf*s^3) 
 
左半平面零点频率为： 
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高频极点频率为： 
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超高频极点频率为： 
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低频放大倍数为（其中的 A 是运放的开环放大倍数）： 
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令 fp1=fz，得到： 
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增益带宽积 GBW 为： 
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取 Cc=C1，得到 GBW 约为 5M，而 fp3 不低于 10.6M，所以 fp3 为 GBW 的 2.3 倍以上，是

很稳定的。频率特性波特图如图 8-9 所示。其中穿越频率约 4.4M，相位裕量约 69 度。 
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图 8-9  反相放大的运放电路的开环高频等效电路的频率特性波特图 

 
 如果不考虑输入分布电容 C1，那么可以看出 fp3 频率基本不变，但 fp2 和 fz 不能完全

抵消，在这里频率相差 2 倍，故算近似抵消了，也就是说，Cc 的电容补偿对于输出电容依

然起作用。但如果放大倍数过大，那么 fp2 和 fz 就相距比较远了，需要保证 fz 在穿越频率

以内。 
 需要注意的一点就是，上述的补偿与负载电阻 RL 几乎无关，这是很有利的，因为可以

不必考虑负载电阻了，而只考虑负载电容即可。其中的原理就是运放本身的输出电阻，是比

较小的，远小于负载电阻 RL 和 Rf，Rg 的情况下，可以忽略 RL。 
 

8.2 同相放大电路补偿 
 
 同相放大电路如图 8-10 所示。毫无疑问图 8-8 的高频小信号电路对于同相输入的运放

电路来说是正合适的。对于输入分布电容的补偿，依然是在反馈电阻 Rf 上并联 Cc，并保证

RfCc=RgC1。对于输出电容的补偿，通过上一节的讨论，可以看出 Cc 的作用不像对于 C1
补偿的那么明显。需要通过 Rc 的前馈补偿才能较好地降低振荡。 

 

图 8-10 同相端输入的运放电路 

 
 图 8-11 所示电路是采用超前补偿的一种电路，用于补偿较大输出电容负载的电路。 



 204

 
图 8-11 超前补偿的同相端输入的运放电路 

 
 开环高频小信号等效电路如图 8-12 所示。 

 
图 8-12 超前补偿的同相端输入的运放电路的高频小信电路 

 
 有如下电路方程，其中 RL 为 RL，Rg，Rf 的并联。 
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左半平面零点频率为： 
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低频极点频率为： 
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高频极点频率为：  
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考虑 RxCc=RLCL 之后，传递函数为： 
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增益带宽积 GBW 为： 
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在这里 GBW 约 2.5M，fp3 约为 3.2M。频率特性波特图 8-13 所示。其中穿越频率约为 2M，

相位裕量约 60 度。 
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图 8-13 超前补偿的同相端输入的运放电路的高频小信电路的频率特性波特图 

 
 输入为 50K 的 1V 方波的输出波形如图 8-14 所示。 
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图 8-14 超前补偿的同相端输入的运放电路的高频小信电路的方波响应波形图 

 
 使用隔离电阻的补偿如图 8-15 所示。其中 Rx 为隔离电阻，而 Cc 为补偿电容。 
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图 8-15 使用隔离电阻的同相端输入的运放电路图 

 
 开环高频小信号等效电路如图 8-16 所示。 

 

图 8-16 使用隔离电阻的同相端输入的运放电路的高频小信号电路图 

 
 运放的输出到反相端的电路如图 8-17 所示。 

 

图 8-17 使用隔离电阻的同相端输入的运放电路的输出到反馈的高频小信号电路图 

 
Vs 对 Vo 的传递函数为： 
 
(RL*Rg+(RL*Rf+Rx*Rf+Rx*RL)*Cc*Rg*s+Rx*Cc*CL*RL*Rg*Rf*s^2)/(Ro*Rf+Ro*RL+Ro*
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Rg+RL*Rf+Rx*Rf+Rx*RL+RL*Rg+Rx*Rg+(Ro*Cc*RL*Rf+Rx*Ro*Cc*Rf+Rx*Ro*Cc*RL+
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Rg*Rf)*Cc*CL*RL*s^2) 
 
左半平面有 2 个零点，频率分别为： 
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令 fp1=fz1，得到： 
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整理后得到： 
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频率特性波特图如图 8-18 所示。由此可见，2 个零点完全抵消了 2 个极点，从而使得

电路变为只存在运放的一个主导极点，这是 理想的补偿。 
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图 8-18 使用隔离电阻的同相端输入的运放电路的高频小信号频率特性波特图 

 
 方波响应波形图如图 8-19 所示。波形十分稳定而几乎没有振荡和过冲。 
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图 8-19 使用隔离电阻的同相端输入的运放电路高频小信号电路的方波响应 

 
 输入端采用 RC 的补偿的同相输入运放电路如图 8-20 所示。 
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图 8-19 使用输入端 RC 补偿的同相端输入的运放电路 

 
 开环高频小信号电路如图 8-20 所示。 

 
图 8-20 使用 RC 补偿的同相端输入的运放高频小信号电路 

 
 运放输出到反相端的开环小信号电路如图 8-21 所示。 

 
图 8-21 使用 RC 补偿的同相端输入的运放输出到反相端的高频小信号电路 

 
Vs 对 Vo 的传递函数为： 
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(RL*Rg+Rc*Cc*RL*Rg*s)/(RL*Rf+Ro*Rf+Ro*RL+RL*Rg+Ro*Rg+(Rc*Cc*RL*Rf+Rc*Ro*
Cc*Rf+Rc*Ro*Cc*RL+Rc*Cc*RL*Rg+Rc*Ro*Cc*Rg+Cc*RL*Rg*Rf+Ro*Cc*Rg*Rf+Ro*Cc
*RL*Rg+Ro*CL*RL*Rf+Ro*CL*RL*Rg)*s+(Rc*Rf+Rc*Rg+Rg*Rf)*Ro*Cc*CL*RL*s^2) 
 
左半平面零点频率为： 
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低频极点频率为： 
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高频极点频率为： 
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选择穿越频率为 1M，波特图示意图如图 8-22 所示。当确定了穿越频率之后，根据运放

的开环放大倍数和转折频率就可以选择 fp1 和 fz 的频率。这里选择零点 fz 的转折频率为 5k，
fp1 的转折频率为 1k。其中 1k~5k 部分的粗线段左右移动，就可以得到不同频率的 fz 和 fp1。
显然频率两者的频率约低，相位裕量越大。  

 

图 8-22 使用 RC 补偿的同相端输入的运放输高频小信号电路的频率补偿示意图 
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因为零点频率 fz=5k，所以有： 
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低频极点 fp1=1k，有： 
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Rc 和 Cc 分别为： 
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频率特性波特图如图 8-23 所示，其中穿越频率约为 830k，相位裕量约为 65 度。与上

面的计算基本吻合，毕竟图 8-22 是大致估算的示意图。 
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图 8-23 使用 RC 补偿的同相端输入的运放输高频小信号电路的频率特性波特图 

 
 方波响应如图 8-24 所示。 
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图 8-23 使用 RC 补偿的同相端输入的运放输高频小信号电路的方波响应波形图 

 
 输出端 RC 补偿的电路如图 8-24 所示。 

 
图 8-24 输出端使用 RC 补偿的同相端输入的运放电路 

 
 开环的小信号高频电路如图 8-25 所示。 
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图 8-25 输出端使用 RC 补偿的同相端输入的运放电路的高频小信号电路 

 

Vs 对于 Vo 的传递函数为： 
 
(RL*Rg+Rc*Cc*RL*Rg*s)/(RL*Rf+RL*Rg+Ro*Rf+Ro*Rg+Ro*RL+(Rc*Cc*RL*Rf+Rc*Cc*
RL*Rg+Rc*Ro*Cc*Rf+Rc*Ro*Cc*Rg+Rc*Ro*Cc*RL+Ro*Cc*RL*Rf+Ro*CL*RL*Rf+Ro*Cc
*RL*Rg+Ro*CL*RL*Rg)*s+(Rf+Rg)*Rc*Ro*Cc*CL*RL*s^2) 
 
左半平面零点频率为： 
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低频极点频率为： 
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选择 Cc>>CL 得到： 
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取穿越频率为 2M（因为实际的运放的增益带宽积 GBW 不大，对于 TL082 来说，也就算 4M
左右），波特图示意图如图 8-26 所示。 
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图 8-26 输出端使用 RC 补偿的同相端输入的运放电路的高频小信号电路波特图示意图 

 
在这里 fp1 为 1k，而 fz 为 2.5k，得到： 
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频率特性波特图如图 8-27 所示。其中穿越频率约 1.8M，相位裕量约 65 度。 
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图 8-27 输出端使用 RC 补偿的同相端输入的运放电路的高频小信号电路波特图 

 
 方波响应如图 8-28 所示。可以看出补偿和不补偿的方波响应是不同的，明显补偿后，

过冲和振荡减小了很多。 
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图 8-28 输出端使用 RC 补偿的同相端输入的运放电路的高频小信号电路方波响应波形图 

 
 电压跟随器的补偿电路如图 8-29 所示。 
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图 8-29 电压跟随器的补偿电路图 

 
 开环小信号高频等效电路如图 8-30 所示。 

 
图 8-30 电压跟随器的补偿电路的高频小信号等效电路图 

 
Vs 对 Vo 的传递函数为： 
 
(RL+(RL*Rc+Rx*Rc+Rx*RL)*Cc*s+Cc*Rx*CL*RL*Rc*s^2)/(RL+Ro+Rx+(Cc*RL*Rc+Cc*R
o*Rc+Cc*Rx*Rc+Cc*Rx*RL+Ro*CL*RL+Rx*CL*RL+Cc*Rx*Ro)*s+(Ro*Rc+Rx*Rc+Rx*Ro
)*Cc*CL*RL*s^2) 
 
左半平面存在 2 个零点，频率分别为： 
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低频极点频率为： 
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选择 LxLocc CRCRCR +>> ，则 fz1 和 fp1 近似抵消。如果 xo RR >> ，则 fz2 和 fp2 近似抵

消。在这里选择 Rc=100k，Cc=10nF，则有： 
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由此可见，fz1 和 fp1 近似抵消，两者频率相差两倍左右。fz2 和 fp2 近似抵消，两者频率相

差 6 倍。因为都是在穿越频率以内，所以即使频率相差十倍，也可以看作零点和极点的抵消，

稳定性可以得到保证。 
 频率特性波特图如图 8-31 所示。其中穿越频率约 1.8M，相位裕量约 90 度。 
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图 8-31 电压跟随器的补偿电路的高频小信号等效电路的频率特性波特图 

 
 方波响应如图 8-32 所示。 
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图 8-32 电压跟随器的补偿电路的高频小信号等效电路的方波响应波形图 

 
 

8.3 复杂负载补偿 
 
 前面讨论的是负载为电容的补偿，如果负载为电感，会是什么情况呢？本节首先讨论负

载是电感的情况，之后讨论负载由电感电阻和电容组成而成的情况。 
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 图 8-33 为电感负载的同相端输入的放大电路。对于实际的运放来说，不可能直接驱动

一个电感，因为电感电阻很小，稳态的时候接近于短路。这里讨论的是理想运放的情况。 

 
图 8-33 电感负载的同相放大电路 

 
 高频小信号等效电路如图 8-34 所示。 

 
图 8-33 电感负载的同相放大高频小信号电路 

 
运放的输出 Vout 对 Vo 的传递函数为： 
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左半平面存在 2 个零点，频率分别为： 
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低频极点频率为：   
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由此可见 fp1 与 fz1 近似抵消，fp2 和 fz2 近似抵消了。频率特性波特图如图 8-34 所示。穿

越频率约 10M，相位裕量约 90 度。 
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图 8-34 电感负载的同相放大高频小信号电路的频率特性波特图 

 
 方波响应如图 8-35 所示。 
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图 8-35 电感负载的同相放大高频小信号电路的方波响应波形图 

 
 负载为电感电阻电容 LRC 组合的放大电路如图 8-36 所示。 

 
图 8-36  LRC 组合负载的同相放大电路图 

 
运放输出到 Vo 的简化高频小信号电路如图 8-37 所示。 
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图 8-37  LRC 组合负载的同相放大电路简化的高频小信号电路图 

 
传递函数为： 
 
(R*Rg*Rs+(L1*Rs+R*L+L1*R)*Rg*s+(R*C*Rs+L)*L1*Rg*s^2+L1*R*C*Rg*L*s^3)/(Rs*Rf*
R+Rg*Rs*R+R1*Rf*R+R1*Rg*R+R1*Rs*R+(L1*Rs*Rf+L1*Rg*Rs+L1*R1*Rf+L1*R1*Rg+L
1*R1*Rs+R*L*Rf+R*Rg*L+R1*R*L+L1*R*Rf+L1*R*Rg+L1*R1*R)*s+(R*C*Rs*Rf+R*C*R
g*Rs+R1*R*C*Rf+R1*R*C*Rg+R1*R*C*Rs+L*Rf+Rg*L+R1*L)*L1*s^2+(Rf+Rg+R1)*L1*
R*C*L*s^3) 
 
代入数据后得到： 

 
可以看出分子和分母的系数相差不会超过一个数量级，也就是说还算比较接近，如果都

是实数极点或零点的话，这就是近似抵消了，相位裕量一般接近 90 度。如果分子和分母没

有实数根，那么就会出现 2 阶振荡环节的零点和极点，由于系数相差不大，所以依然可以看

作 2 阶环节的近似抵消，但形状肯定不同于实数零极点的。 
频率特性波特图如图 8-37 所示。其中波峰处说明，这里存在 2 阶环节的非实数“极点”，

而后出现了 2 阶振荡环节的“零点”，两者频率大致接近，所以幅频特性有斜率几乎为 0 的

曲线，并且通过相频特性可以很容易的看到，“极点”的相位滞后与“零点”的相位超前。

所以，由运放的输出到反馈端的传递函数可以看作常数，这样就只有运放的一个极点了，这

是非常稳定的一阶环节，故无须补偿即可稳定。 
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图 8-37  LRC 负载的同相放大电路频率特性波特图 
 
 方波响应如图 8-38 所示，可见稳定性很好。 
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图 8-38  LRC 负载的同相放大电路方波响应波形图 

 
 负载为电感 L 和 RC 并联的放大电路如图 8-39 所示。 

 

图 8-39 负载为 L 和 RC 并联的同相放大电路图 

 
运放输出到 Vo 的简化高频小信号电路如图 8-40 所示。 
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图 8-40  负载为 L 和 RC 并联的同相放大电路简化的高频小信号电路图 

 
传递函数为： 
 
(R*Rg+(Cc*R*Rf+L+Resr*R*C)*Rg*s+(Cc*L*Rf+Cc*Resr*R*C*Rf+R*C*L+Resr*C*L)*Rg*
s^2+(R+Resr)*Cc*C*Rg*L*Rf*s^3)/(R*Rf+Ro*R+Ro*Rf+R*Rg+Ro*Rg+(Cc*R*Rg*Rf+Cc*R
o*Rg*Rf+Cc*Ro*R*Rf+L*Rf+Resr*R*C*Rf+Ro*L+Resr*Ro*R*C+Ro*R*C*Rf+Resr*Ro*C*
Rf+Rg*L+Resr*R*C*Rg+Ro*R*C*Rg+Resr*Ro*C*Rg)*s+(Cc*Rg*L*Rf+Cc*Resr*R*C*Rg*
Rf+Cc*Ro*R*C*Rg*Rf+Cc*Resr*Ro*C*Rg*Rf+Cc*Ro*L*Rf+Cc*Resr*Ro*R*C*Rf+R*C*L*
Rf+Resr*C*L*Rf+Ro*R*C*L+Resr*Ro*C*L+R*C*Rg*L+Resr*C*Rg*L)*s^2+(R*Rg+Resr*R
g+Ro*R+Resr*Ro)*Cc*C*L*Rf*s^3) 
 
代入数据后得到： 

 
可以看出分子和分母的系数相差一个数量级，也就是说还算比较接近。频率特性波特图

如图 8-41 所示。 
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图 8-41  负载为 L 和 RC 并联的同相放大电路频率特性波特图 

 
 方波响应如图 8-42 所示。上升 大附近有“反弹”，对于电容 Cc 的补偿来说，虽然可

以很稳定，但这个“反弹”却不容易消除。然而，如果考虑电感 L 的内阻，那么足够大的

内阻，例如 1 欧姆，是可以消除这个“反弹”的。事实上，这里存在 3 个补偿，一个是电容

的 Resr 形成的零点以及 Cc 补偿，还包括电感 L 的内阻形成的补偿。 
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图 8-42  负载为 L 和 RC 并联的同相放大电路方波响应波形图 

 
 如果考虑 L 的内阻，对补偿会更加有利，如图 8-43 所示。频率特性波特图如图 8-44 所

示，方波响应如图 8-45 所示。可见，如此补偿稳定性良好。 



 227

 
图 8-42  负载为 L 和 RC 并联的同相放大电路考虑 L 内阻的电路图 
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图 8-43  负载为 L 和 RC 并联的同相放大电路考虑 L 电阻时的频率特性波特图 
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图 8-44  负载为 L 和 RC 并联的同相放大电路考虑 L 电阻时的方波响应波形图 
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8.4 积分电路 
 
 图 8-45 所示电路为积分电路，其中的 U1 实现了输入和反馈的比较放大功能，而 U2 实

现的就是积分电路的功能。这里的负载为 LC 串联的振荡电路。通过电压串联负反馈实现了

2 倍的放大功能。 

 
图 8-45  积分电路图 

 
 高频小信号电路如图 8-46 所示。 

 
图 8-46  积分电路的高频小信号电路图 

 

由于 LC 振荡电路的自然振荡频率为 Khz
LC

160
28.6

1000000
2

1
≈≈

π
，作为积分环节选择穿

越频率为 50Khz。如图 8-47 的波特图所示。 
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图 8-47  积分电路的高频小信号电路的频率特性波特图 

 

积分环节的传递函数为
sCR cc

1
，令 ωjs = ，得到 11

=
ωccCR

时即为穿越频率。选择 Cc=1nF

得到 Rc 约为 3K。  
 更精确的算法应该首先得到开环传递函数，之后按照 2 阶巴特沃思特性进行校正。需要

说明的就是由于运放的开环放大倍数有限，所以不可能得到真正的积分环节，仅仅是因为开

环放大倍数很大，而接近积分效果而以。 
 高频小信号的开环电路如图 8-48 所示。 

 

图 8-48  积分电路的开环高频小信号电路图 
 
Vo 对于 Vs 的传递函数为： 
 
(U2*U1*Rg)/(Rg+Rf+(Cc*Rc*Rg+Cc*Rc*Rf+Cc*U2*Rc*Rg+Cc*U2*Rc*Rf+L)*s+(Cc*Rc+C
c*U2*Rc+Rg*C+Rf*C)*L*s^2+(Rg+Rf+U2*Rg+U2*Rf)*Cc*Rc*L*C*s^3) 
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低频放大倍数为： 
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这意味着低频极点频率很低，近似相当于理想的积分环节。高频极点为： 
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这里“强制性”地把 2 阶振荡环节当作了 2 个一阶环节的串联。增益带宽积 GBW 为： 
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选择： 

  24 pfGBW =  

即： 
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整理后得到： 
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取 Cc=1nF 得到：  
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频率特性波特图如图 8-49 所示。 
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图 8-49  积分电路的开环高频小信号电路频率特性波特图 

 
方波响应如图 8-50 所示，其中考虑了电感 L 的 Resr=1 欧姆，否则会发生振荡。。 

T

Time (s)
8.00m 8.50m 9.00m 9.50m 10.00m

Vo

-2.00

2.00

Vs

-1.00

1.00

 
图 8-50  积分电路的开环高频小信号电路频的方波响应波形图 

 
8.5 比例积分电路 

 
 图 8-51 所示电路为比例积分电路，其中的 U1 实现了输入和比例积分的功能。这里的

负载为 LC 串联的振荡电路。通过电压串联负反馈实现了 2 倍的放大功能。比例积分补偿从

本质就已经否定了 2 阶巴特沃思特性的可能，而只有积分补偿才是具备近似的巴特沃思特性
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的。比例积分环节的传递函数为
sCR

sCR
R
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2 1
1

+
=

+
，高频段为比例环节，放大倍数为

1

2

c

c

R
R

，低频段为积分环节
sCR cc1

1
。 

 
图 8-51 比例积分电路图 

 
开环高频小信号等效电路如图 8-52 所示。 

 

图 8-52  比例积分开环电路的高频小信号电路图 
  

负载部分的频率特性如图 8-53 所示。其中 LC 的自然振荡频率为 Khz
LC

16
2

1
≈

π
，

电容 C 和 Resr 形成的零点为 Khz
CResr

32
2

1
≈

π
。需要提升 40db，这就意味着 Rc2 与 Rc1

的比值为 100。选择比例积分环节的转折频率为 1Khz，积分环节的穿越频率为 100Khz，即
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Khz
CR cc

100
2

1

1

=
π

。取 Rc1=1K，得到 Rc2=100K，Cc=1.6nF。 
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图 8-53  比例积分开环电路负载部分的频率特性波特图 

 
 补偿后的频率特性波特图如图 8-54 所示。 
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图 8-54  比例积分开环电路频率特性波特图 

 
方波响应如图 8-55 所示。 
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图 8-55  比例积分电路的方波响应波形图 

 
 比例积分电路来的积分环节的电容取值范围很大，在这个实例中，Cc 只要不低于 10pF
就可以保证稳定性而且穿越频率也几乎不变。这其实要归功于电容 C 的等效串联电阻 Rcesr。
然而值得庆幸的就是大容量电容通常使用电解电容而其 ESR 通常比较大。 
 

8.6 电流源电路 
 
 图 8-56 为常见的电流源电路，但由于 MOSFET 的 Cgd 不小，会与运放的输出电阻 Ro
形成一个频率不高的极点，由于运放本身的带宽也不是很大，这个极点会减小相位裕量从而

导致稳定性不好。笔者采用的补偿方法是在运放的输出端采用 RC 串联的滞后超前补偿。考

虑到负载电阻的线路存在分布电容，需要并联一个较大的电容 CL 来消除可能的线路电容变

化，即如果线路分布电容在 1nF 左右的话，并联一个 10nF 电容可以令分布电容的变化导致

的影响大幅降低。并且这个电容还可以起到补偿作用从而提高了相位裕量。 
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图 8-56 采用滞后补偿的电流源电路图 
 
 简化的开环高频小信号等效电路如图 8-57 所示。其中 Rop 和 Cop 模仿了一个开环放大

倍数为 100db 的运放，其主导极点为 100hz，高频极点为 20Mhz。VCVS4 模仿了 MOSFET
的电压跟随器功能。 

 

图 8-57 采用滞后补偿的电流源的高频小信号等效电路图 
 
 先考虑 RL 为 小的 1 欧姆的情况。显然 Rc 与 Cgd 会形成一个极点，因为运放在 20M
存在一个极点，这里选择 Rc 和 Cgd 的极点频率为 10M。即 1/6.28*Rc*Cgd=10M，Cgd=550pF，
得到 Rc=33 欧姆。Rc 和 Cc 形成一个零点，设置穿越频率为 1M，并位于 Rc 和 Cc 的零点与

10M 的中间位置，即 1/6.28*Rc*Cc=100K，得到 Cc=47nF。 
 频率特性仿真波特图如图 8-58 所示。其中穿越频率为 1.4M，相位裕量 75 度。与计算

结果基本吻合。 
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图 8-58 采用滞后补偿的电流源的高频小信号等效电路的仿真频率特性波特图（RL=1 欧姆） 
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 当 RL=500 欧姆的时候，显然开环放大倍数降低了 3.5 左右。也就是说，穿越频率降低

了 3.5 倍，即 400K。仿真波特图如图 8-59 所示。其中穿越频率 400K，相位裕量 75 度。 

T

G
ai

n 
(d

B
)

-100.00

-50.00

0.00

50.00

100.00

Frequency (Hz)
10 100 1k 10k 100k 1M 10M 100M

P
ha

se
 [d

eg
]

-300.00

-200.00

-100.00

0.00

-105

400K

a

b

 

图 8-59 采用滞后补偿的电流源的高频小信号等效电路的仿真频率特性波特图（RL=500 欧姆） 
 
 当 RL=1 姆和 500 欧姆时候的方波响应如图 8-60 和 8-61 所示。 
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图 8-60  采用滞后补偿的电流源的高频小信号等效电路的方波响应波形图（RL=１欧姆，CL=0） 
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图 8-61  采用滞后补偿的电流源的高频小信号等效电路的方波响应波形图（RL=500 欧姆，CL=0） 
 

如果 CL=10nF，方波响应如图 8-62 所示。可以看出输出的过冲大幅减小。 
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图 8-62  采用滞后补偿的电流源的高频小信号等效电路的方波响应波形图（RL=500 欧姆，CL=10nF） 
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附录 A  关于对称推挽电路的合并 
 
 图 A-1 为一个使用电阻串并联的对称电路。其中 R1=R1’,R2=R2’。 

 
图 A-1  使用电阻的上下对称的并联电路 

 
显然有如下关系： 
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这就意味着图 A-1 电路可以完全等效为图 A-2 所示电路。 

 
图 A-2  使用电阻的上下对称的并联电路的等效电路 

 
可以推广到 N 个电阻串联之后再与 N 个同样串联的电阻并联的情况。当然也可以推广

到电容电感与电阻的混合电路中，只要能保证 2 个并联电路对称，那么就可以等效为上下同

样参数的同类型器件的并联之后的串联。如图 A-3 所示。 
也可以这样证明，因为上下的器件类型和参数一致，所以 2 者 2 端的电压和电流就是一

样的，所以这就等效为 2 者的并联。在这里把这种做法称为对称并联电路的“合并”，即上

下一样的电路，从并联方式转换为串联形式，从而把 2 个相同的并联电路变成等效的单独的

串联电路，这为分析 ClassB 以及 ClassAB 电路打下基础，因为这 2 者都是属于对称器件的

并联，一旦转化为串联形式将会大幅简化计算工作量。 
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图 A-3  使用电阻电容和电感的上下对称并联电路及其等效电路 

 
 即使出现图 A-4 所示的有器件的电流流向 GND，这个等效也依然成立。如果中间连接

R，那么这个 R 相当于断路即不存在。 

 

图 A-4  使用电阻电容和电感的上下对称并联电路及其等效电路（有器件接地） 
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 对于使用 NPN 和 PNP 对称互补三极管的 ClassB 类电路，其高频交流等效的小信号电

路如图 A-5 所示。虽然是不同类型的三极管，但是交流等效电路其实是完全对称的（虽然

实际的互补的三极管不可能完全对称，仅仅是近似，这里当然按理想情况考虑）。其中 PNP
的受控电流源的方向其实是流向 RL 负载的，图中箭头虽然向下，但其实是向上。因此，上

下的 NPN 和 PNP 的电路是完全对称的（对于 PNP 三极管来说，小信号的交流信号在直流

工作点的基础上，电流可以由 N 流向 P。然而对于交流等效电路来说，不存在直流工作点的

问题，gm4 作为电压控制的电流源，其电流方向可以由箭头所示，也可以相反。在实际的

ClassAB 或 ClassB 电路中，NPN 三极管的输出电流增大多少，PNP 的就减小多少，而减小

就是电流流向负载 RL 的方向）。即 Cbe3=Cbe4，Cbc3=Cbc4，rbe3=rbe4，gm3=gm4，Re3=Re4。 

 
图 A-5  使用 NPN 和 PNP 互补对称三极管的 ClassB 电路的高频小信号等效电路 

 
 虽然这里的 gm3 和 gm4 作为电压控制电流源（VCCS），是完全对称的，但毕竟其不像

电阻和电容以及电感一样是一个 2 端器件，上面的等效原理也没有提到 VCCS 等受控源的

问题，但事实上，对于受控源，上述的等效依然是成立的。这很容易理解，因为受控源的输

入的电压和电流以及输出的电压和电流都是上下对称而相等的，所以必定也满足上述的等

效。然而这种等效实际上是“叠加”，就像电阻的并联一样。gm3 和 gm4 的“叠加”的结果

就是两者相加。于是“合并”后的等效电路如图 A-6 所示。其中的电阻因为并联而缩小一

倍，但电容扩大一倍，VCCS 的跨导 gm 扩大一倍。 
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图 A-6  合并后的使用 NPN 和 PNP 互补对称三极管的 ClassB 电路的高频小信号等效电路 

 
 对于 ClassAB 电路来说，其高频等效电路可以存在 2 种情况，其一为图 A-7 所示。此

时与 ClassB 是一样的，仅仅是多了电压源的偏置，但考虑电压源的内阻 Rs。其合并后的结

果依然就是电阻减半，电容增加一倍，而跨导增加一倍。 

 
图 A-7  使用 NPN 和 PNP 互补对称三极管的 ClassAB 电路的高频小信号等效电路（情况 1） 

 
 另外一种的 ClassAB 的高频小信号电路如图 A-8 所示。其中考虑了偏置二极管的内阻

Rd。显然这种情况考虑到 Rd 很小，而可以忽略的时候，就是 ClassB 的情况了。 
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图 A-8  使用 NPN 和 PNP 互补对称三极管的 ClassAB 电路的高频小信号等效电路（情况 2） 

 
 只有在 ClassAB 的偏置电压足够大，三极管静态电流比较大的情况下，合并才可能存

在。如果静态电流过小，则会导致一个三极管导通的时候另一个截止，那么就不可能进行合

并了，此时 2 个三极管保持各自的参数不变，然而 Cbc3 和 Cbc4 依然需要“合并”，仅仅就

是 Cbe 和 Rbe 以及 gm 无需增大一倍和减小一半以及增大一倍了。 
 如果输入为电流源，依然可以进行合并。对于如图 A-9 所示的复合管的 ClassAB 输出

级电路，输入为电流源一样可以进行合并。其中的 Re1，Re3 分别减半，而 T1，T3 的 Cbc
和 Cbe 电容加倍，跨导 gm 增大一倍。 

 
图 A-9  使用复合 NPN 和 PNP 互补对称三极管的电路 

 
 如果将 Re1 和 Re2 合并为一个，并且不连接输出 Vo，如图 A-10 所示，那么毫无疑问，

此时的 Re1 和 Re2 相当于断路。这 2 个电阻的作用是提供 T1，T2 静态工作电流，电阻越小，
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那么 T1 和 T2 的输出电阻就越小，这样作为跟随器的效果越好。 

 
图 A-9  使用复合 NPN 和 PNP 互补对称三极管的电路（Re1 和 Re2 合并） 
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附录 B  关于压摆率的计算 
 
 图 B-1 为一个 2 级的放大电路，每级都是共射极放大。为了把电路校正为接近 2 阶巴特

沃思特性电路，也就是一个主导极点和一个高频极点的电路，其中高频极点约为穿越频率的

2 倍。此时的电路本质为一个阻尼比约 0.6 的 2 阶振荡电路，但是由于高频极点远远大于主

导极点频率，所以可以近似看作一阶环节，于是乎就产生了 GBW（增益带宽积）的概念，

以及随之而生的压摆率（SlewRate），简称 SR。 

 
图Ｂ-1  两级放大电路的交流等效电路 

 
 对于 RC 一阶电路的阶跃响应来说，其时间域特性的方程为（其中 A 为幅度，Vo 
为输出电压）： 

)1()( RC
t

o eAtV
−

−=  

所谓的 SR 的定义为 0 时刻的斜率，须 Vo 求导，得到： 

    ⎟
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时刻 0 的斜率也就是 SR 为： 

    
RC
AtVSR o == )('  

图 B-1 的电路可以采用 2 种补偿方法来把电路校正为 2 阶巴特沃思特性电路，一个就是

采用米勒电容 Cm 的补偿方法，另一个就是采用 Rc 和 Cc 的 RC 并联校正方法。 
对于采用 Cm 米勒电容补偿校正的电路来说，因为已经校正为近似的一阶电路，而且主

导极点就是 1/（6.28*Rbe*Cm*gm2*RL），其中 gm2*RL 为 T2 的放大倍数。计算 SR 需要知

道 大的集电极电流 Ic，而 A=Ic*Rbe，R 就是 Rbe。得到第一级放大即 T1 的 SR 为： 
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Lmmbe
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因为 T2 放大了 gm2*RL 倍，所以 SR 需要提高 gm2*RL 倍，得到： 
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m

c

C
ISR =  

 对于采用 RC 校正的电路来说，Rbe 和 Cc 形成主导极点，因此得到 SR 为： 

Lm
c

c Rg
C
ISR 2×=  

 不难看出 SR 的概念仅仅是针对一阶环节的，对于 2 个串联的一阶环节肯定无法适用。

高阶的电路更不可能有 SR 的概念。事实上对近似一阶的实际电路，由于高频极点频率极高，

对于 SR 的测量，通常也不可能计算 0 时刻的斜率，而是测量其可能的 大斜率作为 SR。 
 对于非 GBW 补偿型的电路来说，原则上没有 SR 的问题。但是由于很多电路不可能都

补偿为近似的 2 阶巴特沃思特性，而又要套用 SR 的时候，可以近似计算某段上升沿的 大

斜率作为 SR。 
对于 2 阶以上的高阶电路人们通常用上升沿从 10%~90%作为上升时间，从而计算带宽。

关于高阶电路的带宽以及 SR 和带宽的关系，可参考附录 C。 
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附录 C  方波响应的带宽 
 
 理想的方波应该是上升沿/下降沿时间为 0，但现实的方波不可能这样。通常定义在稳定

状态，幅度从 10%~90%的时间为上升沿时间。下降沿也应该是一样的定义。现实的电路都

是滤波电路，上升/下降时间是由电路的带宽决定的。带宽通常定义为-3db 带宽，即一阶低

通滤波电路的转折频率。这就是说，从不受制于电源电压的小信号电路的角度看，一个理想

的方波，因为被一阶环节低通滤波而产生了上升/下降沿的时间不为 0 的现象。 
然而一个现实的方波发生电路，是受制于电源电压的限制的，通常是由数字电路实现，

为了实现陡峭的边沿变化，需要诸多的电路设计技巧，但不属于小信号的模拟放大电路的设

计，例如使用了正反馈等方法提高边沿的陡峭度。 
方波可以通过傅立叶变换而得到无数谐波的叠加，而且是纯正弦信号叠加产生的波形，

可以通过上升/下降沿时间来定义带宽。而压摆率是非线性的指标属于饱和因素导致的 大

边沿变化。 
既然理想的方波被一阶低通滤波后产生了有限的非 0 的上升/下降时间，那么就和带宽

有关了。设方波的幅度为 A，带宽为由一个 RC 的低通滤波产生，带宽 BW 就是： 
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=  

一个方波的上升沿是个阶跃变化，设输出电压为 V（t），得到： 
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即： 
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当 V（t）=0.1A 的时候，得到： 

  ( ) 1.01.01ln −≈−=−
RC
t

 

这就是说输出电压从 0 到 0.1A 的时间 t1 为： 
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当 V（t）=0.9A 的时候，得到： 
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这就是说输出电压从 0 到 0.9A 的时间 t2 为： 

  
BWBW

RCt 366.0
2

13.23.22 ≈
×

×≈≈
π

 

上升沿 tr 时间为从 0.1A~0.9A，得到： 
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 压摆率 SR 指的是正弦信号（也可以是其他信号，例如指数规律变化的信号），在某个

频率某个幅度在时间为 0 的时候的输出电压的变化率。设正弦信号为： 

  )sin()( tAtV ω=  
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求导数得到： 

  AfA
dt

tdVSR
t

πω 2)(

0

===
=

     （C-1） 

对于运放类的放大电路来说，SR 有限（通常受制于电源电压幅度限制和电流源的饱和

限制），故输出电压的 大幅度和频率就成反比。信号输出的幅度越小，那么频率范围就越

大。幅度 A 是受制于电源电压的，不可能超过电源电压，所以存在 大输出幅度的频率即

所谓的“全功率带宽”。 
通过测量一个电路的方波响应，可以得到 10%~90%上升沿的时间从而得到带宽 BW。

如果这个电路接近于一阶环节，那么 BW 和 SR 的关系由式 C-1 决定，其中 f 就是 BW。 
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附录 D  考虑发射极电阻电容的共射放大电路 
 
 当共射放大电路的输入为电流源 Is 并且发射极有电阻 Re 电容 Ce 并联而且还考虑集电

极电阻 Rc 和负载电容 CL 的情况下的交流等效电路如图 D-1 所示。 

 
图 D-1  考虑发射极电阻和电容的共射放大电路的交流电路 

 
高频小信号等效电路如图 D-2 所示。 

 
图 D-2  考虑发射极电阻和电容的共射放大电路的交流高频小信号等效电路 

 
当 Ce 足够大的时候，可以看作交流短路，即使对于极低频信号也近乎如此。那么可以

得到 Vo 对于 Ic 的传递函数为： 
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因为 rbe 和 Cbe 都很小，特别是 Cbe 远小于 CL，所以可以看作只有一个主导极点，其频率

为 1/（6.28*Rc*CL），高频极点为 1/（6.28*rbe*Cbe）。电路的传递函数为： 
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当 ∞→eC 时得到： 
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这时的主导极点为 1/（6.28*Rc*CL），高频极点为 1/（6.28*rbe*Cbe）。如果 Ce 不是足够大，

则左半平面零点为： 
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主导极点频率为： 
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高频极点为： 
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超高频极点为： 
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这里的 fz 可以与 fp2 近似抵消，故而主导极点频率 fp1 相对于 Ce 为足够大的时候降低了，

也就是说主导极点频率由
)(2

1

LcCRπ
降低为

)(2
1

Lcee CRCR +π
。 

 如果考虑 T1 的 Cbc 如图 D-3 所示，则 Vo 对于 Ic 的传递函数为： 
 
(Rc*rbe*gm+(-Cbc*Re*rbe*gm+Ce*Re*rbe*gm-Cbc*rbe-Cbc*Re)*Rc*s+(-Ce-Cbe)*Cbc*Re*R
c*rbe*s^2)/(-1+(-Cbc*Re*rbe*gm-Cbc*rbe-Cbe*rbe-Cbc*Re-Cbc*Rc*rbe*gm-Ce*Re-Cbc*Rc-
CL*Rc)*s+(-Cbc*Re*CL*Rc*rbe*gm-Cbc*Ce*Re*rbe-Cbc*Re*Cbe*rbe-Ce*Re*Cbe*rbe-Cbc*
CL*Rc*rbe-Cbc*Rc*Cbe*rbe-CL*Rc*Cbe*rbe-Cbc*Re*CL*Rc-Cbc*Ce*Re*Rc*rbe*gm-Cbc*
Ce*Re*Rc-Ce*Re*CL*Rc)*s^2+(-Cbc*Ce*CL-Cbc*CL*Cbe-Cbc*Ce*Cbe-Ce*CL*Cbe)*Re*R
c*rbe*s^3)  
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图 D-3  考虑发射极电阻和电容的共射放大电路的交流高频小信号等效电路（考虑 Cbc） 

 
低频放大倍数 Ar（跨阻放大）为： 

  cr RA β−=  

低频零点为： 
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右半平面高频零点为： 
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低频极点为： 
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高频极点为： 
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选择 fz1=fp2，得到： 
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需要满足： 
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由此可见，Cbc 与 Rc 会产生频率不高的右半平面零点，并且 fp3 这个高频极点也是有

限的，并不能通过加大 Cbc 来实现“极点分离”，相位裕量会大幅降低。如果非要使用 Cbc
进行补偿，那么这需要全面的考虑并且仔细选择。如果取 Ce=0，那么左半平面的零点和极

点频率都可以得到提升，但右半平面的零点频率不变，依然不能通过增大 Cbc 来实现“极

点分离”。然而，如果选择 Ce 为足够大，将不会出现与 Rc 有关的频率很低的右半平面零点，

如图 D-4 所示。 
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图 D-4  无发射极电阻和电容的共射放大电路的交流高频小信号等效电路（发射极接地） 

 
Vo 对 Ic 的传递函数为： 
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右半平面零点为： 
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m
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gf
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低频极点为： 
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高频极点为： 
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+

+
≈

π2
)(

2  

显然高频极点可以通过增大 CL 来得到扩展从而实现“极点分离”而令相位裕量大增。在幅

频特性曲线中，由于 fp1 和 fp2 之间为-20db/10 倍频的斜率，fp1 频率的减小意味着穿越频

率减小，而 fp2 变化不大，则显然提高了相位裕量。 
 当 CL=0.1uF 的时候，频率特性曲线如图 D-6 所示。相位裕量几乎为 0。穿越频率为

15.8M。 
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图 D-6  无发射极电阻和电容的共射放大电路的频率特性波特图（CL=0.1uF） 

 
如果增大 Cbc 为 22~100pF，那么相位裕量会更小。所以 Cbc 不是进行“极点分离”补

偿的地方。因为增大 Cbc 会导致右半平面零点 fz 的降低而减小了相位裕量。在这里，只能

通过增大 CL 才能提高相位裕量，当 CL=15uF 的时候，频率特性波特图如图 D-7 所示。相

位裕量为 56 度，穿越频率 950K。虽然使用了很大的 CL，但是可以保证稳定，而且对于这

个电路除了增大 CL 没有其他增加相位裕量的方法。 
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图 D-7  无发射极电阻和电容的共射放大电路的频率特性波特图（CL=15uF） 

 
 可以考虑使用图 D-8 所示的 Rm 和 Cm 串联的补偿方法，事实上当 gm*Rm 大于 1 的时

候，可以提供一个左半平面的零点，而没有了右半平面零点从而使得相位裕量和穿越频率都

得到提升。这里的 Cm 当然要远远大于 Cbc。 
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图 D-8  无发射极电阻和电容的共射放大电路 RC 串联补偿电路 

 
 综上所述，发射极的 Re 和 Ce 的存在可以提供稳定的静态工作点，与此同时交流信号

在直流工作点的基础上进行了放大。为了增加相位裕量，需要 Ce 取的足够大，补偿不是通

过加大 Cbc 进行的，而是通过加大负载电容 CL 或采用 Rm 和 Cm 的串联补偿。  
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附录 H 晶体管的增益带宽积 ft 
 
 仿真测试三极管的高频增益带宽积 ft 频率的高频小信号电路如图 H-1 所示。其实 ft 的
出现是因为 Cbc1，放大倍数越大，这个 Cbc1 折合到基极的电容就越大，这导致了高频放大

倍数的减小，虽然 Cbc1 会产生右半平面零点，但频率很高为 gm1/Cbc1。 

 
图 H-1  仿真测试三极管的增益带宽频率 ft 的高频小信号电路图 

 
 集电极电流 Ic 对于输入 Is 的传递函数为： 
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穿越频率 ft 为： 
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整理后得到： 
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仿真频率特性波特图如图 H-2 所示。其中穿越频率 152M，与计算结果很接近。 
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图 H-2  仿真测试三极管的增益带宽频率 ft 的高频小信号电路的频率特性波特图 

 
 对于 MOSFET 来说，相当于 rbe1 趋于无限大，得到传递函数为： 
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穿越频率 ft 为： 
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整理后得到： 
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可见于三极管的 ft 一样。但是由于 MOSFET 的频率特性为积分环节，所以频率特性并

非相同，如图 H-3 所示，其中设置 rbe1=1G 欧姆，否则如果令 rbe1 断路就不是合理电路了。

所以 MOSFET 的 GS 端的电阻很大但不可能无限大。 
 通常见不到人们对于 MOSFET 的增益带宽频率 ft 的描述，这可能主要是因为 MOSFET
的 GS 电阻极大，很难用电流源输入测试。而三极管的数据手册中都会给出 ft 指标。如果把

三极管的 rbe 看作非常大，那么 MOSFET 从理论上来说确实也有 ft 的参数，仅仅就是实际

电路几乎无法测试而已。对于实际的 MOSFET 放大电路来说，GS 端电阻其实是与上一级的

MOSFET 的输出电阻 ro 并联的，所以在这种情况下，GS 电阻就相当于 ro，这个电阻 ro 是

不可能很大的。如果能够明确一个合适的 GS 端的电阻例如 ro，那么 MOSFET 就可以和三

极管一样具备同样意义的 ft。 
事实上 ft 参数的意义确实不大，放大电路的计算并不需要这个参数。有了 Cbc 和 Cbe

就可以知道 ft 了。当然如果 gm 不同 ft 也不可能一样。 
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图 H-3  仿真测试 MOSFET 的增益带宽频率 ft 的高频小信号电路的频率特性波特图 

 
 下面给出几个常见的三极管的 ft 频率特性曲线如图 H-4 所示。仿真电路如图 H-5 所示，

gm 为集电极电流为 1mA 或 10mA 以至于 100mA 时候的数值。 
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图 H-4  仿真测试常见三极管的频率特性波特图 

 
图 H-5  仿真测试常见三极管的频率特性的电路图 

 
 如果使用 MOSFET，在 GS 端并联电阻 2.2K 时的增益带宽 ft 测试仿真电路如图 H-6 所

示。IRF540 的频率特性如图 H-7 所示，其中 ft 为 152M。测试显然需要提供开启电压以上

的电压，这里是 3.3V 的 Vgs 情况下的增益带宽 ft。当 Vgs=4V 时，ft 高达 720M。其原理就

是 Vgs 越大则跨导 gm 越大则 ft 越大。 
 显然，MOSFET 特别是功率 MOSFET 因为 gm 很大，所以在并联 GS 电阻的情况下 ft
也是很大的。然而对于大功率的三极管来说，则很难见到有能达到 ft 为 100M 的，大部分只

有几十 M。其中的原因就是 MOSFET 的功率更大，电流更大导致 gm 跨导更大。 
 需要指出的就是，GS 并联的电阻越大，则频率响应越像积分环节，这是不奇怪的。当

并联 22K 电阻在 GS 端的时候，频率特性如图 H-8 所示。 
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图 H-6  仿真测试 MOSFET 的增益带宽 ft 的频率特性电路图 
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图 H-7  MOSFET 的频率特性波特图（IRF540，GS 并联 2.2K 电阻） 
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图 H-8  MOSFET 的频率特性波特图（IRF540，GS 并联 22K 电阻） 
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附录 J 反馈放大电路的闭环特性 
 
 如果放大电路是用于所谓的“直流”类应用，例如在方波响应中，输出信号 终会趋于

稳定，这时人们关心的就是直流的稳态误差问题。如果反馈放大电路的开环放大倍数 0A 很

大，那么稳态误差就是输入电压/ 0A （电压跟随器方式）。即使稳定状态被看作“直流”，那

么相位也不会成为问题。当然，如果频率极低就与所谓的“直流”很接近了。 
 如果输入交流信号，那么随着频率的变化，闭环和开环放大倍数都是不同的，而且相位

也是变化的。通常在波特图上，一个闭环放大电路在带宽范围内，幅度呈现一条平行于横轴

的直线，而且相位除了在转折频率附近变化较大外，其他部分也近似是平行横轴的直线，如

图 J-1 所示。但是这不意味着不同频率信号的放大倍数一样而且相位相同。即使如此，作为

线性电路，不能认为发生了“失真”。并且反馈放大电路通常都是幅度随频率增大而减小相

位通常也是滞后的，然而值得庆幸的就是，相位的滞后基本近似满足“群相位延时”的一致。 

 

图 J-1  反馈放大电路的开环和闭环频率特性波特图 

 
 由于反馈放大电路大部分情况下会校正为 2 阶巴特沃思特性，其闭环呈现为一个近似的

一阶环节，当输入不同频率的正弦信号时，在足够长时间之后的稳态，输出响应为： 
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不难看出尽管输出依然是纯正弦的信号，但频率不同幅度不同。事实上是随频率增大而幅度

减小的。这其实就涉及到一个交流放大输出的“稳态误差”问题，当然人们对于“稳态误差”

的定义是针对直流的稳定状态的。但交流放大的稳态误差也是一个现实问题，例如一个带宽

1M 的闭环放大电路，同样放大 10 倍，对于 100Hz 的信号和 10Khz 的信号，放大倍数不仅
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不可能一样，相位也不同，这不能不说是一种“稳态误差”。我们当然希望在一定带宽内的

信号放大，不同频率的幅度一样为好，但是这意味着需要更大的带宽。例如为了保证 100Hz
和 10Khz 的放大幅度一样而且相位也一致，可能就需要 10M 的闭环带宽。 
 交流放大不仅仅就是 THD 失真的问题，也包括幅度的“失真”和相位的“失真”，如

果 1K 信号的放大倍数为 10 倍，但 10K 的为 9.5 倍，则显然难以令人感觉指标很好，并且

相位还有偏差就更不好了。然而对于直流或低频信号来说“达标”就容易多了。这也同时说

明只有增大带宽才能降低交流放大的幅度和相位“失真”。 
 虽然反馈放大电路的补偿校正，在开环校正为近似的巴特沃思特性，但闭环可不是巴特

沃思特性的，而是近似的一阶环节。如果把闭环的一阶环节等效为 RC 低通滤波电路的话，

则幅度频率关系为（其中 1/F 为闭环放大倍数，T=RC）： 
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显然频率为 0 则输入 大幅度 A，频率增大则幅度减小。相位频率特性为： 
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交流信号放大的“稳态误差”为 ∞E ： 
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当 0→ω 时： 
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如果 F=1 即电压跟随器的时候 ∞E 为： 
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当 ∞→ω 时： 
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 理想的相位滞后如果满足“群相位延时”固定，那么可以认为信号的放大没有“相位失

真”。输入信号可以表示为： 
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经过放大电路之后，或滤波之后为： 
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其中 nϕ 代表相位的滞后，不难看出只有满足
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滞后之外没有变化。如果在频率特性的相位曲线上能做到满足 =
ω
ϕ

d
d

常数（群相位延时），

即满足了
n

n

ω
ϕ

ω
ϕ

ω
ϕ

== ...
2

2

1

1 。而且对于任何可能的频率和相位的信号都是成立的。这就是群

相位延时的概念。 对于一阶低通滤波电路来说只有在远小于带宽的情况下才是群相位延时

基本一致的，对于反馈放大电路来说也是如此。 
 2 阶贝塞尔特性的低通滤波电路的相频特性为： 

⎟
⎠
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⎜
⎝
⎛=
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“线性度”可以通过求导看出： 
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当 0→ω 时： 

  33.0)(' −≈ωϕ  

当 1=ω 时： 

  3.0)(' −=ωϕ  

当 ∞→ω 时： 

  0)(' =ωϕ  

可见转折频率以内的线性度比较好。 
 2 阶巴特沃思特性的低通滤波电路的相频特性为： 

⎟⎟
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⎞
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⎝

⎛
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ω
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“线性度”可以通过求导看出： 
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当 0→ω 时： 

  707.0)(' −≈ωϕ  

当 1=ω 时： 

  47.0)(' −=ωϕ   

当 ∞→ω 时： 

  0)(' =ωϕ  

可见转折频率以内的线性度比差于贝塞尔特性。 
 以图 J-2 所示的电压跟随器的反馈放大电路为例。开环放大倍数为 60db，直流稳态误差

在输入为 1V 方波的时候为 1mV。仿真结果表明此时的稳态误差就是 1mV。 

 
图 J-2  闭环放大 2 倍的电压串联负反馈电路图 

 

当输入 1Khz 的 1V 正弦信号时，仿真结果为约 6mV 的“交流稳态误差”，使用 ∞E 的计

算公式，其稳态误差为： 

( ) ( )

( ) ( )
mV

V
FAT

A
F

E s

4.4
50128.659.1

10002

1

1

22

2
0

2
0

≈⎟
⎟

⎠

⎞

⎜
⎜

⎝

⎛

+×
−=

⎟
⎟

⎠

⎞

⎜
⎜

⎝

⎛

++
−=∞

ω

 

当输入 10Khz 的 1V 正弦信号时，交流“稳态误差”为： 
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仿真结果为约 45mV 的“交流稳态误差”。当输入 1V 的 100K 正弦信号时为： 
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仿真结果为约 1.1V 的“交流稳态误差”。 

 根据 ∞E 计算公式：  
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不难看出，为了降低正弦交流信号的“稳态误差”，就需要开环放大倍数更大的放大电路，

以及带宽更大，即 T 更小的电路。而这就意味着 GBW 越大越好。更大的 GBW 不仅降低了

稳态误差也可以降低ＴＨＤ失真。 
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附录 O 差动放大电路的开环传递函数 
 
 图 O-1 为典型差动放大电路电压串联负反馈的高频小信号电路图。所谓开环传递函数

的获取，需要首先得到反馈框图。这里之所以求开环传递函数也是为了比较一下，通常人们

在分析“环路”中采用的随意断开的方法与真正的开环传递函数的频率特性究竟有多大的区

别。 

 
图 O-1  电压串联负反馈的差动放大电路高频小信号等效电路图 

 
 有如下电路方程（忽略 Re，RL，CL，Re3 并且设 rbe1=rbe2，Cbe1=Cbe2，gm1=gm2，
Rf*Cf 约等于 ro3*Co3）：  
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整理后得到： 



 268

[ ]
( )( ) )(

112
)()(

2
)()(

)(

333331

3311 sV
sCrsCrgR
rgRgsVsV

sVsV
sV

o
oobcomc

omcmfs

fs
e

=
++

−

+
=

 

( )
( )

( )
( ) )(

222
12

)(

222
1

)(

22222

2

22222

22

sV
RrRRRrsCRRrCrRR

sCRRr
sV

RrRRRrsCRRrCrRR
sCrRR

sV

f
gbegffbeffgbebebegf

ffgbe
o

gbegffbeffgbebebegf

bebegf
s

=
++++

+

+
++++

+

 

 

显然极点
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反相端断开得到的高频极点为 ( ) fgf CRR //
1

。反馈框图如图 O-2 所示。对于差动反馈放大

电路，在反相端断开求开环特性的做法可以算作是近似正确的。 

 
图 O-2  电压串联负反馈的差动放大电路高频小信号等效电路的反馈框图 

 
 需要指出的就是，对差动放电路来说 ，交流分析需要把 Re 看作断路，而不是“交流

接地”，这是从反馈角度看待差动放大电路的正确做法。通常因为这个“长尾电流源”的“内

阻”极大，所以 Re 也非常大，看作断路是明智之举。 
 不难看出 Rc2 的存在对于交流放大来说是多余的，事实上也正是如此。其作用是建立

直流工作点时候进行“平衡”的，即调节“失调电压”用的。所有的放大电路都可以通过类

似方法“调零”而不需要另外增加电路，更不需要差动放大电路“对称”。 
 差动放大电路的电压并联负反馈电路的高频小信号电路如图 O-3 所示。 
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图 O-3  电压并联负反馈的差动放大电路高频小信号等效电路图 

 

 有如下电路方程（忽略 Re，RL，CL，Re3 并且设 rbe1=rbe2，Cbe1=Cbe2，gm1=gm2，
Rf*Cf 约等于 ro3*Co3）： 
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整理后得到： 
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反馈框图如图 O-4 所示。不难看出这里的 Vf 为所谓的“净输入”。 

 

图 O-4  电压并联负反馈的差动放大电路高频小信号等效电路的反馈框图 

 
 其中： 
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可以写为： 
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。输入 sV 是经过了低通滤波的，这对于稳定性

有利。只要 ( )fbebe CCr 2
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22 +
的频率高于穿越频率稳定性就可以得到保证。  

 电压串联负反馈的差动放大电路因为闭环传递函数含有左半平面零点，作为“微分滤波”

作用对于方波响应会有一些振荡，而电压并联负反馈因为输入被低通滤波所以总是有利于稳

定的。 
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