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大电流、高稳定性的 LDO 线形稳压器
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摘要 : 以设计输出电流为 800mA 的高稳定线性稳压器 (low2dropout voltage regulator ,LDO) 为目标 ,利用工作在
线性区的 MOS 管具有压控电阻特性 ,构造零点跟踪电路以抵消随输出电流变化的极点 ,并且采用了改进型米勒补
偿方案使电路系统具有 60°的相位裕度 ,达到了大输出电流下的高稳定性要求. 另外 ,分析了电路在转换发生时电
路结构参数和负载整流特性的关系 ,提出了一种能在瞬间提供大电流的转换速率加强电路 ,达到了在负载电流从
800mA 到 10mA 跳变时 ,输出电压的跳变量控制在 60mV 以内 ,并且最长输出电压恢复时间在 500μs 以内. 芯片采
用 CSMC 公司的 016μm CMOS 数模混合信号工艺设计 ,并经过流片和测试 ,测试结果验证了设计方案.
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1 　引言

低压差 ( low drop out , L DO ) 线性稳压器具有
结构简单、低噪声、低功耗以及小封装和较少的外围
应用器件等突出优点 ,在便携式电子产品中得到广
泛的应用[ 1～3 ] . L D O 属于 D C/ D C 变换器中的降压
变压器 ,在负载一定的情况下 ,输入电压在一定范围
内 ,L DO 电路系统能够保证输出电压稳定 ,提高电
池寿命. 目前 ,对 L D O 的研究热点主要包括两个方
面 :一方面是针对低功耗 ,提高 L DO 效率 ,降低静
态电流和输入输出压差. 国内已经成功设计出静态
电流 4μA ,压差 170mV 的 LDO [4 ] ;另一方面是对系
统稳定性的研究. 如果在输入电压或者是负载发生
变化时 ,输出电压值会产生一定的跳变 ,输出电压的
跳变值将通过芯片内部的反馈网络送到误差运算放
大器的输入端 ,放大器输出电压控制调整管输出电
流以稳定输出电压. 因此 ,减小输出电压的跳变值和
缩短调整稳定时间是设计具有高稳定性能 LDO 电
路的关键.

对输出电压跳变值和调整时间的分析 ,可从
LDO 的频率稳定特性和时域电压阶越响应特性两
个方面考虑. 在频率稳定性方面 ,由于片外电容和调
整管大的栅电容 ,导致在单位增益带宽内存在两个
极点[ 1 ] . 传统补偿方案是利用片外电容的寄生串联
电阻 ( ESR)和负载电容产生一个低频零点 ,以抵消
由调整管栅电容产生的次极点 ,使输出极点为主极
点[1 ,2 ] . 这种补偿方法适用于负载电阻变化较小 ,即

LDO 输出电流小于 300mA 以下的情况. 但是 ,随着
集成电路的规模越来越大 ,需要 LDO 能够提供更
多的电流以带动更多的负载. 因此 ,设计大输出电流
LDO 的设计逐渐成为研究的重点. 在大输出电流的
情况下 ,由于 LDO 输出阻抗会随输出电流变化 ,导
致输出主极点和开环增益带宽也随电流大范围地变
化 ,使得系统开环频率响应的相位余度可能不到
60°,甚至发生振荡. 而在时域响应上 ,系统的跳变量
增大 ,调整时间也变长. 因此 ,传统补偿方案将不再
适用.

近年来 ,大输出电流 LDO 的研究主要集中在
频率补偿和系统稳定性方面. 例如在米勒补偿支路
中串联一个输出阻抗追踪 LDO 输出电流的缓冲电
路 ,构造动态零点抵消次极点[5 ] ,保证系统稳定性.

此外在减少跳变量和缩短稳定时间方面 ,主要采用
增大误差放大器单位增益带宽的方案 ,例如通过反
馈一定比例负载电流到误差放大器的尾电流 ,增大
放大器跨导从而提高了带宽和负载响应速度[6 ] . 以
上方案主要是针对小信号模型建立的 ,但是在大输
出电流 ,低静态电流的情况下 ,负载电流的跳变往往
在误差放大器的输入端产生大信号 ,因而误差放大
器转换速率也起到至关重要的作用[2 ,3 ] . 本文从误
差放大器的单位增益带宽以及转换速率两方面同时
入手 ,对输入电压或者是负载电流发生变化时的
输出电压跳变量 ,即超调量的详细理论推算 ,着重
研究了在转换过程中电路结构对超调量的影响. 并
且根据分析结果 ,设计一种新颖的转换速率加强
电路. 　　
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图 1 　LDO 整体结构电路图

Fig11 　Structure of proposed low dropout voltage regulator

　　为此 , 本论文以输出电流达 800mA 的全
CMOS 工艺的 LDO 芯片为设计目标 ,采用零点跟
踪技术[1 ]和改进型米勒补偿的动态频率补偿电路以
提高系统稳定性 ,扩展系统带宽. 另外 ,在分析电路
结构对转换速率、带宽特性的影响基础上 ,本文提出
一种在负载跳变瞬间加大充放电电流的电路设计方
法 ,达到减小超调量大小、缩短调整时间的目的.

2 　电路设计与性能分析

211 　频率补偿电路分析

图 1 是本文提出的 LDO 电路结构. 如图所示 ,

电路包括 : (1)带隙电压基准、电流基准、温度保护和
过流保护等辅助电路 ; (2) 误差放大器、转换加强电
路、频率补偿电路和调整管组成的核心电路 ; (3) 负
载电路. 其中调整管采用 pMOS 管 ,原因是 nMOS

管在工作时需要一个比输出电压高的驱动信号 ,而
pMOS 管无此需要. 电路工作原理是在电路上电启

动工作后 ,误差放大器的反相端经由负载取样电阻
采样 ,与电压基准比较后输出误差放大信号 ,控制
pMOS 调整管的栅极电压 ,使输出电压达到稳定. 图
2 表示 LDO 核心电路图. 由折叠式共源共栅放大
器、缓冲级、调整管和反馈电阻构成放大器回路 ;电
流侦测放大器 gm2与 Mp ,Mn 管构成转换速率加强
电路 ;电容 CC 和工作在线性区的 MOS 管 MC 构成
零点跟踪电路 ; Cm 为米勒补偿电容 ; R1 , R2 为电阻
反馈网络.

零极点跟踪电路中的 MC 管栅极与调整管的
栅极连接在一起 ,并工作在线性区 ,因此可等效为一
个随栅电压变化的压控电阻 RC . 由于输出阻抗随输
出电流而变化 ,也就是随 MC 管的栅压和调整管的
栅压变化 ,因此零点补偿电路可以追踪输出极点的
变化. 如果通过设计使得 (1) 式成立 ,那么可以达到
MC 和 CC 组成的零点与输出极点抵消.

Z = -
1

RC CC
≈ P0 = -

1
Rout CL

(1)

其中 ,

图 2 　误差放大器核心电路

Fig12 　Schematic of error amplifier
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图 3 　误差放大器回路等效小信号模型

Fig13 　Small signal model of error amplifier

Rout =
1

1
2
β( V GS - V TH ) 2

λVout

λVout + 1
(2)

RC =
1

μn Cox
W
L

( V GS - V TH )
(3)

　　由于零点跟踪电路不能完全确保系统的开环相
位裕度能够达到 60°以上 ,因此需要加入米勒补偿
电路 ,将主极点频率推向低频. 通常 ,米勒补偿电容
的一端接在输出端 ,另一端连接在 N 1 接点 ,但是为
了避免在第一级放大器的输出端 N 1 引入大电容 ,

产生多余的低频极点 ,采用改进型米勒补偿 ,将图 2

中米勒电容反馈点接入到折叠式共源共栅级放大器
的折叠点.

图 3 是计算误差放大器的零极点所用的等效小
信号模型. 如图所示 ,电流源 Iin是差分输入级的等
效 ,不考虑共栅级 M6 和调整管的二级效应. 缓冲级
电路等效为增益为 1 的放大器. 虽然调整管栅电容
Cpass较大 ,但是缓冲级的输出阻抗 RX 较小 ,因此可
以将调整管栅端极点设计为高频次极点[1 ] . Req是第
一级放大器等效输出阻抗.

根据图 3 所示的模型 ,可以解出系统零极点 : Z0

= -
1

RC CC
,这是一个左半平面零点 ,用于抵消输出

极点 ; 系统会产生一个右半平面零点[7 ] Z1 =

gm6 gmpass RC

Cm
,由于该零点频率很高 ,可以不考虑它对

相位余度的影响 ;由米勒补偿产生的低频主极点[ 7 ]

Pdomain = -
1

gmpass RL Req Cm
; Pout = -

1
RL CL

,为输出极

点 ; Ppass =
1

RX Cpass
,为调整管栅端产生的极点. 作为

高频次极点 ,由它决定了单位增益带宽. 图 4 给出了
误差放大器开环频率特性. 输出电流从 100mA 到
800mA 取值作参数扫 ,都能满足相位余度 60°以上
的要求. 从频率特性曲线上可以看到在单位增益带
宽内存在两个极点和一个零点. 在单位增益带宽之
外 ,存在包括 Ppass 在内的多个高频极点 ,限制了开
环单位增益带宽. 输出极点 Pout和补偿零点 Z0 不可

图 4 　误差放大器的开环频率特性

Fig14 　Simulated loop f requency response against dif2
ferent load conditions

能完全抵消 ,在相位曲线上可以看到微小的起伏.

212 　超调量分析

当 LDO 为数字电路供电时 ,由于数字电路工
作状态不断发生变化 ,导致 LDO 负载电流的变化.

LDO 的输出电压也会产生瞬时的跳变上冲 (或下
冲) ,也就是产生超调现象. 超调电压峰值不能超过
数字电路的噪声容限. 由于负载的跳变 ,那么 LDO

的放大器回路从一个稳定状态转换到另一个稳定状
态 ,变化过程包括大信号条件下的非线性转换变化
和小信号条件下的线性变化[2 ,3 ] .

转换的限制主要发生在缓冲级电路[2 ,3 ] . 缓冲
级用简单的 pMOS 源跟随器结构实现. 负载从重载
(大电流输出)到轻载 (小电流输出) 跳变时 ,产生的
超调量要比从轻载到重载时大. 这是因为对调整管
栅电容的充电电流是由镜像电流源提供 ,限制了充
电电流的大小和速度 ;而放电过程是电流直接经过
源跟随器的 MOS 管对地放电 ,所以充电速度比放
电速度慢 ,输出电压调整时间长 ,超调电压大. 为此 ,

以从重载到轻载的跳变 ,输出电压上冲过程为研究
对象. 图 5 是缓冲器输入端电压 N 1 和输出电压 V X

的变化图. 如图所示 ,V out 上冲导致如图 2 中源跟随
器栅电压 V N1 也上冲. 由于调整管的栅电容 Cpass较
大 ,并且充电电流小 ,导致源跟随器的源极电压 V X

上升速度较栅端电压 V N1 慢. 当源跟随器栅源电压
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图 5 　输出电压上冲时源跟随器的转换速率限制

Fig15 　Slew rate limit at buffer stage when output

voltage overshooting

差小于| V THP | 时 ,该 MOS 管就会关断 ,即图 5 中的
虚线区域 ,此时充电电流达到最大值 Iss . 此时 ,调整
管的输出电流 Ipass由 (4)式决定 :

Ipass =
1
2
β VDD - V G0 -

Iss t
Cpass

- V THP

2

(4)

式中 　V G0表示初始时刻调整管栅端电压. 输出电压
的跳变由对负载电容 CL 的充电电流决定 ,那么在
转换结束时 ,V out电压变化量为 :

ΔVout =
1
CL∫

tsr

0
( Ipass - I R ) d t (5)

式中 　IR 表示流过负载电阻上的电流.

如果 Ipass 电流从 800mA 跳变到 10mA ,那么
Ipass µ IR 在大信号阶段是成立的. (5) 式可以简化
为 :

ΔVout ≈ 1
CL∫

tsr

0
Ipass d t

=
1
CL∫

tsr

0

1
2
β VDD - V G0 -

Iss t
Cpass

- V THP

2

d t

=
1
C0∫

tsr

0
V0 -

Iss t
Cpass

2

d t

(6)

源跟随器栅端电压 N 1 变化量为

ΔV N1 =
R1

R1 + R2
gm1 Rout1ΔVout (7)

其中 　gm1 Rout1是第一级放大器增益 ; R1 , R2 是反馈
电阻. 源跟随器要恢复到跳变之前的栅源电压差 ,它
的源端电压的变化量也应为ΔV N1 . 在对调整管栅
电容以 Iss恒定电流充电的条件下 ,充电时间 t sr为 :

t sr = Cpass

ΔV N1

Iss

=
Cpass

Iss
× R1

R1 + R2
gm1 Rout1ΔVout

= A1
Cpass

Iss
ΔVout (8)

图 6 　调整管栅端电容充电电流的变化对输出电压跳变的

影响　　　

Fig16 　Overshoot voltage inf luenced by t he change of

charge cur rent
　

联立 (6) 和 (8) 式即可得到在转换速率的限制下 ,输
出电压的变化量ΔV out .

ΔVout =
1
C0

V2
0 A1

Cpass

Iss
ΔVout -

V0
Iss

Cpass
A1

Cpass

Iss
ΔVout

2

+

I2
ss

3 C2
pass

A1
Cpass

Iss
ΔVout

3

(9)

其中 1
C0

=
β

2 CL

A1 =
R1

R1 + R2
gm1 Rout1

V0 = VDD - V THP - V G0

因此 ,可以得到 :

ΔVout =
1

2 A1
3 V0 -

12 C0 Iss

A1 Cpass
- 3 V

2
0 　　

=
1

2 A1

3 2 Ipass

βA1

-
6

βA1

CL Iss

Cpass
- Ipass (10)

　　由于放大器增益和反馈系数基本不变 ,可以认
为 A 1 为常数. 如果减小 Ipass ,即减小跳变范围 ,可以
减小电压变化. 一般情况下 ,如果考虑最大范围的跳
变 ,那么 Ipass最大 800mA 为常数.

图 6～8 分别是负载电流从 800mA 到 10mA 跳
变时 ,调整管栅电容充电电流、负载电容值以及调整
管的宽长比值对输出电压跳变量的影响仿真结果.

图 6 中 Iss从 2μA 增大到 20μA ,输出电压的超
调量从 130mV 下降到 50mV. 不过一般 LDO 系统
消耗的静态电流往往不到 10μA. 所以 ,单纯直接增
大充电电流的设计不合理.

图 7 中负载电容从 2μF 增大到 4μF ,超调量也
降低了约 100mV. 片外电容的增大导致在 PCB 上
消耗更大的电容面积和成本 . 图8中在不改变调整
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图 7 　负载电容的变化对输出电压跳变量的影响

Fig17 　Overshoot voltage influenced by the change of

load capacitor

管总电容的大小基础上 ,将β从 50000 ∶1 减小到
25000 ∶1 ,使得超调量增加了 120mV. 在设计中为了
保证面积最小 ,调整管栅长为工艺最小线宽 ,只有增
大栅宽才能调整β,这又导致栅面积增大 ,Cpass增大.

综上所述 ,在不增加面积和成本的基础上 ,只有
增大充放电电流才能减小转换限制. 但是 ,又不能直
接增大静态功耗. 所以 ,我们提出能够只在转换瞬间
提供大电流的转换加强电路. 这将在本文的后续部
分详细介绍.

当缓冲级的源跟随器进入饱和导通后 ,系统进
入小信号工作状态. 小信号线性变化由系统频率响
应 ,即电路的零极点分布决定. 按前文分析可以得
到 ,电路系统的开环传递函数为 :

H ( s) open =
A0 1 +

s
Z0

1 +
s

Pd
1 +

s
P0

1 +
s

P2

　　(11)

其中 　Pd 为系统主极点 ; P0 为输出极点 ; Z0 为零点
跟踪电路的零点 ; P2 为系统次极点. 由于零点 Z0

图 8 　调整管宽长比对输出电压跳变量的影响

Fig18 　Overshoot voltage influenced by change of pass

device’sβ

和极点 P0 相互抵消 ,所以系统开环传递函数等效
为 :

H ( s) open =
A0

1 +
s

Pd
1 +

s
P2

(12)

因此 ,闭环传递函数为 :

H ( s) close =
H ( s) open

1 + H ( s) open

=
A0

1 + A0

(1 + A0 ) Pd P2

s2 + s ( Pd + P2 ) + (1 + A0 ) Pd P2

=
A0

1 + A0

ω2
n

s2 + 2 sξωn + ω2
n

(13)

其中 　ξ为阻尼系数 ;ωn 为自然振荡角频率 ,其值
为 : 　　　

ωn ≈ A0 Pd P2

ξ≈ 1

2 A0

Pd + P2

Pd P2
≈ 1

2 A0

P2

Pd

当 0 <ξ< 1 时 ,闭环传递函数的分母为两个复数根 ,

表现出阻尼衰减振荡. 系统的单位阶跃响应为[10 ] :

h ( t ) = 1-
e -ξωn t

1 - ξ2
si n ωn 1 - ξ2 t + t g - 1 1 - ξ2

ξ

(14)

由 (14)式可知系统的百分比超调量大小为[ 10 ] :

M r = e
-

ξπ

1 -ξ2 ×100 % (15)

　　在小信号调整过程中引起的超调量是ξ的单调
递减函数. 如果ξ太大将导致调整时间过长. 根据ξ
的表达式 ,调整放大器低频增益和主次极点之间距
离可以调整ξ的大小. 一般情况下 ,将ξ值设定在
01707 左右[10 ]能够在超调量和调整时间之间取得较
好的折衷.

负载整流总的超调量是由大信号转换引起的超
调量ΔV out与小信号调整 M r 引起的超调量之和.

213 　转换速率加强电路

从前面对超调量的讨论可知 ,影响超调量的因
素包括转换速率和系统零极点分布. 在低功耗设计
中 ,由于 LDO 系统静态电流往往小于 10μA ,因此 ,

转换速率的限制起到主要作用.

如前所述 ,受到芯片面积和成本的限制 ,只能增
大对调整管栅端充放电电流才能减小由转换引起的
超调. 为了避免静态功耗过大问题 ,本设计中的转换
速率加强电路是在检测到转换发生时才提供大电流
通路 ,加速充电放电 ,在正常状态下转换速率加强电
路不工作.

如图 9 所示 , Mp 管和 Mn 管为提供大电流的
充放电支路 ,在 LDO 正常工作时可以完全关断 ,从
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图 9 　转换速率加强电路的基本结构

Fig19 　Schematic of slew rate enhancement circuit

而不影响主放大器信号通路. 为了克服交越失真 ,保
证转换加强电路的灵敏度 ,可以让这两个管子保持
有微小电流流过 ,所以在设计中 ,当 LDO 正常工作
时 ,将它们置于亚阈值或深度线性区 ;而在发生转换
时 ,则转为饱和区工作.

图 9 中的 V P 电压是从 V out 经过电阻分压反馈
网络得到 ,V REF是从电压基准产生. 由于 Mn ,Mp 管
本身较大 ,所以放大器采用 AB 类结构 ,提高它的驱
动能力.

图 10 是增加了转换速率加强电路后输出电压
跳变量的变化仿真结果. 从图 10 的结果对比可以看
到 ,加入转换速率加强电路后 ,和图 6 所示加大充电
电流 Iss的效果相似 ,输出电压的跳变峰值从 3148V

下降近 120mV ,只有 3136V. 调整时间也从 500μs

缩短了 100μs 左右 ,只需 400μs. 但是 ,该电路并没
有显著增大静态功耗电流.

3 　测试结果

电路芯片采用 CSMC 公司的 016μm CMOS 混
合信号工艺模型设计. 图 11 是整体芯片照片. 该芯
片的输入电压为4～6V ,输出电压313V ,静态电流

图 10 　转换速率加强电路对输出电压跳变量的影响

Fig110 　Overshoot voltage influenced by slew rate en2
hancement circuit

图 11 　芯片照片

Fig111 　Micro2graph of LDO

小于 4μA ,最大输出电流 800mA. 图 12 是芯片测试
电路图. 输入电容 1μF ,输出电容 1μF. 测试仪器主
要包 括 Agilent 33220A 波 形 发 生 器 , Agilent

E3631A 直流电源 , Tekrtonix TDS 2024 四通道示
波器 , 1μF 电解电容 , 负载采用电阻代替. 并用
nMOS 开关控制负载从 800mA 到 10mA 的跳变.

测试结果如图 13 所示 , 最大电压超调量约为
60mV ,最大调整时间约为 500μs.

图 12 　芯片测试电路

Fig112 　Test solution of LDO

图 13 　输出电流从 800mA 到 10mA 跳变情况下芯片负载整

流特性测试结果

Fig113 　Measured load regulation response of the LDO

for the load current change f rom 800mA to 10mA
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从测试结果可以看到 ,负载从重载到轻载的跳
变过程造成的上冲超调量已经被减小到和下冲超调
量大小相近 ,但是 ,调整时间比下冲过程长得多. 这
是因为 ,一方面调整管电容放电速度比充电速度快 ,

另一方面重载情况下的输出极点频率比轻载下的输
出极点频率高 ,和零点抵消效果好 ,开环增益带宽
大 ,小信号时域响应速度快. 这种不对称性在数字电
路工作频率过高的情况下 ,有可能造成误差累计 ,导
致输出电压偏离设定值.

4 　结论

本文以设计输出电流为 800mA 的高稳定线性
稳压器 LDO 为目标 ,利用工作在线性区的 MOS 管
具有的压控电阻特性 ,构造零点跟踪电路以抵消随
输出电流变化的极点 ,并且采用了改进型的米勒补
偿方案使电路系统具有 60°的相位裕度 ,达到了大
输出电流下的高稳定性要求. LDO 关键性能之一是
负载整流特性 ,而转换速率和系统零极点分布对该
性能都有显著的影响. 在低功耗设计的条件下 ,转换
速率起到主要作用. 分析了电路在转换发生时电路
结构参数和负载整流特性 ,提出了一种能在瞬间提
供大电流的转换速率加强电路 ,达到了在负载电流
从 800mA 到 10mA 跳变时 ,输出电压的跳变量控
制在 60mV 以内 , 并且输出电压的恢复时间在
500μs.芯片采用 CSMC 公司的 016μm CMOS 混合
信号工艺设计 ,并经过了流片和测试. 测试结果验证
了设计方案.
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High Stabil ity LDO with Large Output Current

Wang Yikai , Wang Yi , Gong Wenchao , and He Lenian

( I nstit ute of V L S I Desi gn , Zhej iang Universit y , Hangz hou 　310027 , China)

Abstract : A design of a low2drop out (L DO) voltage regulat or wit h an outp ut cur rent of 800mA is p rop osed. By int roducing a

zero2p ole t racking circuit wit h a MOS resist or working in t he linear region , t he f requency resp onse is independent of t he load

cur rent . Moreover ,wit h ameliorated miller compensation , a 60°p hase margin is guaranteed. Based on t he analysis of slewing

behavior versus circuit p arameters , t he load regulation p rop erty is imp roved wit h a slew rate enhancement circuit which can

supply a large cur rent t o sp eed up t he slew rate . The p recision of t he outp ut voltage is maintained wit hin ±60mV under var2
ying load conditions f rom 800 t o 10mA ,and t he set tling time is about 500μs . The chip is implemented in CSM C 016μm mixed2
signal technology. The designed circuit is validated by t he results of t he chip test .

Key words : low drop out voltage linear regulat or ; stability ; ameliorated miller compensation ; overshoot cont rol
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