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中文摘要 

本論文提出一應用於 Ka-Band 之毫米波頻段功率偵測電路，主要操作頻率在

28GHz，主要應用於第五代通訊系統上。 

本論文所提出之第一個電路為透過單刀雙切(SPDT)開關切換之 Ka 頻段雙路

功率量測系統，使用台積電所提供的 90奈米製程，晶片全面積為 0.7mm*0.7mm，

整體系統輸入為射頻訊號並且透過電路將其轉為直流電壓輸出。本電路為雙路平

行架構，第一路架構為可變增益放大器串接共閘極功率偵測器，透過可變增益放大

器之增益可使本路徑量測到較小的功率。第二路架構僅搭載單一共閘極功率偵測

器，主要是為了較大的功率範圍而設計，利用開關控制進行路徑之選擇，提升全晶

片之功率量測範圍。本論文所提出之偵測系統在輸入頻率為 28GHz 時，模擬結果

之偵測範圍為-44.65 dBm 至 9.8 dBm，靜態直流功耗為 34.6mW，量測結果失敗，

發現平行式可切換輸入造成輸入阻抗的變化較大，導致輸入匹配的困難，因此將電

路改良後進行新版本的下線。 

本論文所提出的第二個電路為優化的版本，將第一個電路的單刀雙切(SPDT)

開關移除，使用可變增益放大器來控制增益變化，達到控制訊號增益從 0dB到 24dB

間皆可自由調整，全晶片面積為 0.61mm*0.62mm，應用台積電 90奈米製程。在輸

入頻率為 28GHz時，模擬結果之偵測範圍為-40.5dBm 至 1.5 dBm，靜態直流功耗

為 48.5mW，量測結果之偵測範圍為-35dBm 至 10dBm，靜態直流功耗為 44.4mW。 

 

關鍵字：毫米波、第五代通訊、功率偵測電路、共閘極功率偵測系統、整流器、 

可切換增益放大器、單刀雙切開關 
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Abstract 

This thesis presents a power detector system in Ka-band for 5G communication and 

its operating frequency is 28GHz. 

The first and second chip in this thesis use a parallel schematic which converts radio 

frequency input power to dc output. These chips are both fabricated in TSMC 90-nm 

CMOS process and the chip size is 0.7mm*0.7mm. The proposed power detector use a 

SPDT switch to switch between two different paths. One path is combined with variable 

gain amplifier and power detector to detect small input power. The other path has only 

one common gate power detector for large input power. With SPDT switch control, this 

chip can realize simulated dynamic range from -44.65dBm to 9.8dBm at 28GHz. The 

simulated dc power consumption is 34.6mW with supplied voltage at 1.2V. These two 

chips are both failed due to input impedence mismatch and immature layout. 

The third chip is an optimized version of first and second chip. By remove SPDT 

switch and use only one path VGA and detector, we can match the input impedence to 

50Ω more easilly. With variable gain amplifer, we can control voltage gain from 0dB to 

24dB. The chip size is 0.61mm*0.62mm, also be fabricated in TSMC 90-nm CMOS 

process. The simulated dynamic range is from -40.5 dBm to 1.5 dBm at 28GHz. The 

simulated dc power consumption is 48.5mW with supplied voltage at 1.2V. The measured 

dynamic range is from -35 dBm to 10 dBm at 28GHz. The measured dc power 

consumption is 44.4mW with supplied voltage at 1.2V. 

 

Key words：millimeter wave, 5G communication, power detector, common gate rectifier, 

rectifier, variable gain amplifier, SPDT switch. 
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Chapter 1 緒論 

1.1 研究動機與背景 

自 1975年摩爾定律被提出後，科技的進步以飛快的速度發展，面對通訊設備

日益普及，人類對於傳輸速度以及頻寬的需求更是隨之大幅增長。短短一百年不到

的時間，從第一代無線通訊僅僅只能傳輸語音，到現在即將邁向擁有物聯網的便利

未來，如表 1-1，第五代通訊系統(5th Generation mobile networks，以下簡稱 5G通

訊)更是物聯網研發中所不可或缺的一部分，相關技術研發的文獻也早已如雨後春

筍般蓬勃產出，目前是世界各國高度積極投入研發的項目。5G通訊利用高頻的訊

號進行資料傳輸，並以寬頻的特性來增加單一時間內可傳輸的資料總量，進一步提

高傳輸速率。而 5G通訊另一大特性為低延遲，透過裝置與基地台之間通訊方式的

改進，5G 通訊相比 4G 通訊僅需要約十分之一的回應時間，而這一優勢也使得遠

距手術變得可行。 

表 1-1 各世代行動通訊技術 

行動通訊技術 功能 峰值傳輸速率 操作頻率 

1G (1980s) 通話 2 Kbps 800-900 MHz 

2G (1990s) 簡訊、文字信件 10 Kbps 850-1900 MHz 

3G (2000s) 網路、音樂串流 3.8 Mbps 1.6-2.5 GHz 

4G (2010s) 高畫質影音串流 0.1~1 Gbps 2-8 GHz 

5G (2020s) 
VR 直播、自駕車、遠距

手術、物聯網 
1-10 Gbps 3-300GHz 

 

從表 1-1的功能演進可以發現，人類的生活與無線通訊已經愈來愈密不可分，

根據 2021年《Strategy Analytics》統計，全球已有過半人口擁有智慧型手機，而這

項數據也彰顯了無線通訊必定是未來數十年科技發展的重點，根據國際電信聯盟

(International Telecommunication Union, ITU)於 2017年提出的頻寬使用範圍界定，

對 5G通訊的頻段定義主要以 Sub-6GHz、28GHz和 38GHz為主，其緣由為上述頻

段在空氣中傳輸的損失、波段使用現況及可用連續頻寬的表現優於其他頻段，如圖 

1-1所示。 

 

https://www.strategyanalytics.com/access-services/devices/mobile-phones/smartphone/smartphones/reports/report-detail/half-the-world-now-owns-a-smartphone
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圖 1-1 傳輸損失頻率響應[1]  

 而根據美國聯邦通訊委員會(Federal Communications Commission, FCC)所分配，

27.5GHz-31GHz 將被用作行動裝置使用，如圖 1-2 所示，因此本論文將電路操作

之中心頻率設計在 28GHz以符合 5G通訊協議的頻段規範。 

 

 

圖 1-2 行動裝置適用頻帶[1]  

 射頻通訊收發系統可以概括分成兩大子區塊，分別是發送射頻訊號的 TX端，

以及接收射頻訊號的 RX端。發送端部分在前端數位電路完成所需的訊號處理後，
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透過升頻式混頻器將基頻訊號提升到上述的 28GHz/38GHz，再經過功率放大器增

強訊號以抵抗透過空氣中傳輸的損失，最後經由天線將訊號輻射送出。接收端從天

線接收到發送端部分輻射而出的射頻訊號後逕直將訊號送入低雜訊放大器，透過

其特性來將我們需要的訊號增大並同時將雜訊抑制，再經由降頻式混頻器將接收

到的高頻訊號下調至需要的基頻訊號，最後輸出至後方的數位電路進行訊號處理。

每一個通訊世代的交替都象徵著有新的障礙需要跨越，5G也不例外，其高頻訊號

在空氣中傳輸所面臨的大幅衰減成了迎面而來的第一道高牆，科學家們為此發想

出了一個新的技術—波束成型(Beamforming)，如圖 1-3所示， 

 

圖 1-3 波束成型技術概念圖。 

 

(a) 
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(b) 

圖 1-4 相位天線陣列在(a)發射端及(b)接收端之架構方塊圖[2]  

透過天線陣列實現多重輸入和多重輸出，天線擺放方向的不同會增強特定方

向訊號的強度，不僅能在相同距離下增強訊號強度，也能降低輻射對目標接收端之

外的其餘裝置的影響，進而改善雜訊比，其發射端以及接收端架構如圖 1-4所示。

透過多個天線的電路來達成上述的波束成型技術，其中相移器的相位選擇可以讓

我們主動的使發射端的天線往我們所需要的特定方向加強發射，相比於傳統的全

向性天線發射訊號，使用波束成型技術的射頻系統整體傳輸效率有大幅的提升。 

而在相位天線陣列架構中，除了上述提到的相移器的方向選擇以外，在功率收

發的部分也需要有功率偵測器不間斷的即時偵測，給予整體電路適當的調整，以避

免過大或過小的功率影響電路運作，更甚者甚至有機會造成晶片永久性的損傷，該

電路在整體無線通訊系統中扮演著的是一個不可或缺的監督者角色。 

 在前文提過的射頻通訊收發系統中，為了能讓電路照著我們所預期的設計運

作，功率放大器便是其中的把關者，藉由偵測功率大小來提供對應的直流電壓來進

行即時的校正[4] 。在發射端系統中，如圖 1-5(a)所示，功率偵測器能偵測從功率

放大器輸出的訊號並且測量其大小是否有過高過低的問題並且將其轉為直流電壓

回授回前方電路加以調整；而接收端系統也有著同樣的作用，如圖 1-5(b)所示，功

率偵測器的輸出可以同時對前方的低雜訊放大器以及後方的射頻電路做調整，提

高訊號處理效率的同時也對後方的射頻電路進行保護作用，以免過大的輸入訊號

讓晶片有過載的損壞風險。功率偵測系統能透過輸出的直流電壓與電路的電壓轉

換曲線的對比來得知即時的訊號功率大小，在波束成型技術所提出的相位天線陣
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列架構中雖然不是主要的訊號路徑，但其重要性我認為跟其餘主要電路不相上下，

而 5G系統中波束成型技術更是重中之重，此乃本論文深入研究功率偵測電路的最

大動機。 

 

           

(a)                                      (b) 

圖 1-5 加入功率偵測器之(a)發射端(b)接收端方塊圖。 

 

1.2 文獻回顧 

在前一章有提到過的功率偵測器輸出轉換曲線一般如圖 1-6 所示，圖中的縱

軸為輸出的直流電壓，橫軸為輸入的射頻訊號能量，隨著輸入射頻訊號的能量加大，

輸出的直流電壓也會成線性的增加，而圖中的 Pmin 和 Pmax 分別是該功率偵測器可

以偵測到的最大及最小功率值，其範圍也被稱作動態範圍，在這個範圍中的直流輸

出電壓和射頻輸入訊號為等比例的放大縮小關係，如圖 1-6 中可以看到其圖形為

線性關係。因此可以根據輸出電壓的值來回推當下的射頻輸入訊號功率，進一步當

作回授值來控制前後端電路。 
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圖 1-6 功率偵測器輸出轉換曲線示意圖。 

 

1.2.1 傳統功率偵測器架構 

過去的功率偵測器為了節省面積以及功耗，常見的架構通常都是由單一個元

件所組成，如圖 1-7所示，二極體的操作特性可以很好的達成功率偵測的目的，將

輸入訊號轉為特定的直流電壓輸出，相比於其他複雜架構，此架構既設計簡單又省

功耗。 

 

 

圖 1-7 傳統功率偵測架構。 

 此架構的缺點體現在高頻輸入訊號時，從圖 1-8 可以看出，當頻率越升越高

時，轉移曲線的靈敏度以及動態範圍也跟著下降，在本論文所設定的 28GHz 頻段

的表現，相較於其他架構，傳統功率偵測架構顯得相對平淡無奇。 
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(a)                                (b) 

圖 1-8  (a)靈敏度與(b)動態範圍頻率響應[5]  

 

1.2.2 射頻外差功率偵測系統 

上一小節提到了射頻頻段面臨的靈敏度和動態範圍下降，射頻外差功率偵測

系統架構也隨之被提出用以克服這個問題[2] ，以圖 1-7的單一二極體元件當作功

率偵測器，並且針對其面臨高頻訊號時無力處理的問題加以改善，如圖 1-9，將訊

號透過低雜訊放大器 (low noise amplifier, LNA)、壓控震盪器 (voltage control 

oscillator, VCO)及降頻式混頻器(down-conversion mixer)三個電路的合作來保證輸

入訊號能完整且低頻的送入功率偵測器中，直觀且有效的彌補了傳統功率偵測架

構的短版。但本架構新產生的難題也一如其解決問題時的那麼直觀並且明顯，也就

是額外的功耗，新加入的三個電路都是額外的面積，也直接的反應了成本的上升。 

 

 

圖 1-9 射頻外差功率偵測系統。 
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1.2.3 對數功率偵測系統 

面對前述兩種架構的問題，又有了新的架構被設計出解決問題[6] ，如圖 1-10

的架構，本架構依據放大器本身可操作的頻段，基頻頻段和射頻頻段皆可以操作，

分別為[6] 及[7] ，來讓使用者可以針對其所設計的頻段設計出相對應的放大器，

不需要像射頻外差功率偵測系統一樣用額外的電路來將輸入頻率降低，透過一級

級的設計來針對不同的輸入訊號範圍，如圖 1-11可見，每一級的功率偵測單元都

由一個匹配電路(matching network)和功率偵測器(power detector)組成，級和級間則

是透過射頻放大器來提供增益，也即是將轉移曲線在圖 1-11上向左平移一段，最

後通過電壓加法器將所設計的每一級輸出，可大大的提升動態範圍。 

 

 

圖 1-10 對數功率偵測系統。 

 

圖 1-11 對數功率偵測系統轉移曲線圖[6]  

 但也正如圖 1-10 所示，每一級都需要使用匹配電路來確保訊號傳輸過程中的
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損耗在控制之中，在毫米波的設計當中，每一個被動元件、一段走線甚至一個轉角

都需要精準的計算其帶來的影響，在高頻響應下，電路的特性差之毫釐失之千里，

本架構的多級串接更是將挑戰性以倍數提升，造成設計上的困難，更容易使實際電

路量測與模擬結果產生巨大的誤差。 

1.3 論文貢獻 

本論文提出一種功率偵測系統晶片的兩種版本，均可應用在第五代通訊系統

中，如圖 1-12 所示，以[7] 以及實驗室學長的電路作為基本的概念並且進行新的

改良設計，在毫米波的頻段下經由圖 1-12(a)中的紅色控制訊號來切換增益的曲線，

進而在不同的輸入功率下能使轉換曲線做水平的移動，圖 1-12(b)簡單的表示了其

概念，根據不同的功率需求選欲量測的轉換曲線並且手動切換增益。同時藉由放大

器增益來改善系統的最低偵測功率，並且使用平行式的架構來提升動態範圍，並同

時增加靈敏度。 

而晶片二為重新選擇被動元件的匹配，讓平行式的架構有不一樣的匹配電路，

進而使在不同的增益狀況下也能擁有良好的輸入匹配。 

本論文提出的第二種功率偵測系統晶片如圖 1-13所示，為了使輸入阻抗的匹

配可以更容易進行，減去了平行式輸入的架構，但重新調整了可變增益放大器的增

益範圍，使其增益可以在 0dB 到 24dB 間自由切換，同樣能達到圖 1-12(b)的輸入

輸出轉移曲線效果。 

 

 

(a) 
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(b) 

圖 1-12 訊號偵測系統之(a)架構圖(一)以及(b)三段增益切換轉移曲線圖。 

RFIN DCOUT

VGA VGA Power 

Detector

Gain Control 

Signal

 

圖 1-13 訊號偵測系統之之架構圖(二)。 

1.4 各章節介紹 

本論文一共分為五個章節，章節內容概論分別如下： 

第一章 本章將介紹本論文的研究動機，從文獻探討的角度切入來分析各個電路

在相位天線陣列中所扮演的角色，並進一步點出功率偵測器的重要性，接

著分析各電路架構之原理以及其優缺點，選擇出將會實現的電路概念架

構，最後簡介本論文各章節內容。 

第二章 本章接續著上一章內容，詳述本論文會提到的各種參數之定義，並且介紹

常見的各種功率偵測架構，從數學的角度下分析各類功率偵測器優缺點，

詳細描述子電路，包括單刀雙切開關、可變增益放大器及功率偵測器，探

討各種實現方法，由公式分析證明其優缺點，最後綜合探討各種架構之特

色，選定本論文的電路架構。 

第三章 本章介紹晶片系統所需的規格考量，並介紹各個子電路的設計流程，針對

不同需求進行設計考量，詳述電晶體參數選取、被動元件繪製、級間匹配

及各级功耗配置，最後根據佈局及電磁模擬來回比對，實行晶片下線。 

第四章  本章將會進行晶片的量測方法，進行晶片功能驗證，量測項目包含 S 參
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數以及轉移曲線，接著從電路的印刷電路板佈局、量測環境及量測結果，

比對電路的電磁模擬，並由量測結果反推進行電路進行偵錯除錯，討論其

中差異並加以修正。 

第五章 本章總結本論文的研究成果，討論不足之處並提出改善方法及未來電路

的可行性，以期使的研究成果更加完善。 
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Chapter 2 功率偵測器基本電路介紹 

2.1 簡介 

第五代通訊系統主要透過無線傳輸的方式，大大的降低先前有線傳輸的電纜

成本，同時也擁有寬頻且高速資料傳輸的優點，但毫米波在空氣中傳輸的損失也是

一個非常值得重視的議題，波束成型便是對應此問題而問世的技術，由相移器控制

天線接收訊號之相位來達成定向傳輸的功用，使相同能量的電磁波可以傳輸至更

遠的距離，功率偵測器在整體系統中扮演著監督者的角色，除了保護接收端電路不

被過大的能量損壞，也能確保發射端有足夠大能量傳送出，在整個波束成型系統中

是一個不可或缺的重要電路。本章節將會對功率偵測器進行詳細的探討，從電路架

構到各種特性參數一一分析，並在後端章節再進一步的探討。 

2.2 功率偵測器特性參數介紹 

 

 

圖 2-1 功率偵測系統之轉換曲線以及線性誤差。 

 圖 2-1 為常見的功率偵測系統特性示意圖，圖中的實線為實際的訊號曲線，

虛線則是理想上的一次曲線，兩者之間的差異值即稱作線性誤差，其原因為各種物

理上的非理想效應疊加而成，以下將會逐一將本論文使用到的每個特性參數做簡

Vout (mV)

Noise Floor

Real

Ideal

Vsat

Pin (dBm)

0

1

-1

Pmin Pmax

Slope=Sensitivity (mV/dB)

Dynamic Range (dB)

Pin (dBm)

Log Error (dB)
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單的介紹。 

2.2.1 線性度與線性誤差 

線性度(linearity)為功率放大器的一項重要參數，為了有效的觀察射頻輸入功

率對直流輸出電壓是否為線性增加關係。如圖 2-1所示，在輸入訊號小時，偵測系

統無法被有效啟動，故持續輸出最低電壓，為非線性區域，此時的線性誤差會和輸

入訊號成負相關；而輸入訊號大時，偵測系統也隨之飽和，持續的輸出飽和電壓，

此時的線性誤差值也和輸入訊號成正相關。 

線性誤差(log error)為一量化的數學關係式，透過(2-1)的公式可以計算出轉換

曲線和理想輸出電壓點之間的差量，其公式中的 Videal 為理想輸出電壓值，Vreal 為

實際電壓輸出值。 

𝐿𝑜𝑔_𝐸𝑟𝑟𝑜𝑟 (𝑑𝐵) = 20 𝑙𝑜𝑔 (1 + |
𝑉𝑖𝑑𝑒𝑎𝑙 − 𝑉𝑟𝑒𝑎𝑙

𝑉𝑖𝑑𝑒𝑎𝑙
|) (2-1) 

如(2-1)可知，Videal為理想輸出電壓值，故值隨著輸入電壓的不同也隨之變動，

若線性誤差值皆為 1dB 的情形下，輸入電壓越大則代表 Videal 越大，代表 Vreal 和

Videal的實際差值較大；反之亦然。此現象會導致分析上的複雜度增加，若能將浮動

的分母值改成不隨著輸入電壓變動的定值即可有效解決此問題，於是修正成了(2-2)

式，其中 Vhigh和 Vlow分別為偵測系統能偵測到的最高以及最低電壓。 

𝐿𝑜𝑔_𝐸𝑟𝑟𝑜𝑟 (𝑑𝐵) = 20 𝑙𝑜𝑔 (1 + |
𝑉𝑖𝑑𝑒𝑎𝑙 − 𝑉𝑟𝑒𝑎𝑙

𝑉ℎ𝑖𝑔ℎ + 𝑉𝑙𝑜𝑤
|) (2-2) 

本論文之線性誤差範圍為 1(0.5) dB，括弧前的 1dB 代表的是在最大偵測功率

以及最小偵測功率時的線性誤差為 1dB；括弧中的 0.5dB 則是表示輸入功率介在最

大偵測功率和最小偵測功率之間的線性誤差皆不超過 0.5dB。 

2.2.2 最低可偵測功率 

最低可偵測功率(minimum detectable power, MDP)為功率偵測系統中相當經典

且重要的設計指標，顧名思義就是一個功率偵測系統所能偵測到的最小功率，可以

dBm 為單位，系統設定的線性誤差範圍不同可能造成同一電路卻有不同的最低可

偵測功率，故最低可偵測功率通常會與線性誤差一同進行參考。 

此值越低即表示該功率偵測系統能接收到更小更低的功率，加上在射頻系統
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之接收端普遍接收到較小的訊號，先前提過的波束成型技術也正是設計出來應對

過大的空氣損耗造成的過小輸入訊號，最低可偵測功率之最佳化設計也是功率偵

測系統中最主要的課題之一。 

2.2.3 動態範圍 

動態範圍(dynamic range)指的是電路所能偵測的功率區間大小，通常也會配合

線性誤差範圍一同做參考，例如本論文設定之線性誤差範圍為 1(0.7)dB，表示著線

性誤差中間的峰值為 0.7dB，兩端線性誤差取 1dB 時的 PMax,detected – Pmin,detetected。

此值常以 dB 表示，越大代表該功率偵測系統的偵測範圍越廣，在功率偵測系統中

的重要性不言而喻。 

2.2.4 靈敏度 

靈敏度(sensitivity)為圖 2-1之理想曲線之斜率，此值的大小和線性誤差範圍也

有著千絲萬縷的關係，單位以 mV/dB 表示，意思是每分貝的輸入訊號改變會造成

輸出訊號有幾毫伏的對應變化。靈敏度越大表示功率偵測系統會對輸入電壓的變

化表現的更明顯，但同時也會使動態範圍變小，該如何設計靈敏度大小取決於功率

偵測系統後端的類比數位轉換器(analog to digital converter)之需求。 

2.2.5 輸入增益壓縮點 

在放大器設計之中，輸入增益壓縮點也是一個極為重要的參數，如圖 2-2 所

示，虛線為理想上的線性輸入輸出關係，實線則是實際上的輸入輸出關係，可以清

楚的發現其為非線性關係，造成實際輸出低於理想輸出的原因有很多，最主要的原

因為輸入訊號的諧波會和基頻訊號相互抵消，且隨著輸入功率逐漸增大也會使更

高倍頻的諧波能量足以影響基頻能量，使輸出功率產生諧波失真 (harmonic 

distortion)。當實際輸出功率低於理想輸出功率 1dB 時，稱為 1dB增益壓縮點，這

時的輸出功率被稱為輸出 1dB 壓縮功率，即是經常在放大器電路規格表中看到的

OP1dB(Output 1dB compressed point)，同理此時的輸入功率稱輸入 1dB 壓縮功率，

IP1dB(Input 1dB compressed point)，這時候的放大器增益為 Gain-1(dB)。 
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圖 2-2 非線性系統輸入輸出關係圖[11]  

2.3 各式功率偵測電路架構 

2.3.1 傳統二極體功率偵測電路架構 

圖 2-3 為傳統二極體功率偵測器架構，利用二極體的電路特性配合電阻電容

並聯組合來進行整流，將交流輸入訊號轉為直流電壓輸出，根據輸入功率對輸出電

壓的轉換曲線來達到功率偵測的目的。電路簡單是本架構最強而有力的優點，僅有

一個二極體和兩個被動元件即可以達成目標，同時也間接地反應了在面積、功耗上

優秀表現。但此架構的缺點也註定在第五代通訊系統的設計中難以成為首選，受限

於半導體本身的物理特性，使用本架構設計的功率偵測電路在毫米波頻段的表現

將會大幅降低，其靈敏度以及動態範圍皆會大幅降低，如圖 1-8所示。 

 

圖 2-3 傳統二極體功率偵測器架構。 

從電路分析角度來說明傳統二極體功率偵測器架構為何在高頻範圍會有較差的表

Vin RC

Vd

id

Vout
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現，由二極體之特性方程式可知： 

𝑖𝑑 = 𝐼𝑆 (𝑒
𝑉𝑑

𝑛𝑉𝑇 − 1) (2-3) 

(2-3)當中的 IS為二極體的逆向偏壓飽和電流、n 是理想因子、Vd和 VT分別是二極

體的兩端跨壓以及熱電壓(thermal voltage)，要分析高頻響應則需要將(2-3)做泰勒級

數展開，即可得： 

𝑖𝑑 = 𝐼𝑆 [(
𝑉𝑑

𝑛𝑉𝑇
) +

1

2
(

𝑉𝑑

𝑛𝑉𝑇
)

2

+ ⋯ ] (2-4) 

這邊假設輸入訊號𝑉𝑖𝑛 =  𝑉𝑎𝑐𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑡)且 Vin≫Vout，故(2-3)中的 Vd ~Vin，將其代入(2-4)

中可得(2-5)，在第三行可以看到透過電阻電容並聯組合帶來的濾波器效果會將高

頻訊號濾除，僅留下直流電壓項，又輸出電壓為 id乘以負載電阻，即可得到輸出電

壓與輸入訊號成二次方關係，也即是輸入功率與輸出電壓成正比。 

( ) ( )

( ) ( )

2

2

2

cos cos1

2

cos cos 2
4 4

4

ac ac

d S

T T

S ac ac S ac
S

T T T

RC filter S ac

T

V t V t
i I

nV nV

I V V I V
I t t

nV nV nV

I V

nV

 

 

    
 = + +   
     

     
= + + +     

     

 
⎯⎯⎯⎯→=  

 

 
(2-5) 

進一步探討當輸入頻率漸漸提高時電路的整體運作模式，圖 2-4 為圖 2-3 之小訊

號模型，可以看到二極體本身攜帶的寄生電容 Cj 是一個極小的電容，在低頻時相

當於斷路，故整體二極體運作方式會近似於(2-5)；但當輸入訊號頻率漸漸拉高時寄

生電容 Cj 的容抗也愈來愈低，使得高頻訊號逕直通過寄生電容流入負載，造成流

過二極體的訊號減少，iD連帶著直流準位一起下降。除此之外高頻時的雜訊同時也

會影響輸出的直流準位，會造成系統判讀上的困難，因此在毫米波頻段的設計鮮少

使用本架構。 

 

圖 2-4 傳統二極體功率偵測器小訊號模型 
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id

RS
Cj

Vin

Vout

RC



doi:10.6342/NTU202403246

 17 

2.3.2 射頻超外差功率偵測電路架構 

鑒於(2-5)證明了傳統二極體功率偵測器不適合使用在毫米波頻段上，於是有

了對應的新架構問世，如圖 2-5 所示，透過降頻式混頻器和壓控震盪器來將高頻

輸入訊號降頻後再輸入二極體處理。 

 

圖 2-5 射頻超外差功率偵測器架構[2] 及[12]  

假設從天線端接收到的輸入訊號𝑉𝑖𝑛 = 𝑉𝑅𝐹 𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑅𝐹𝑡)，輸入低雜訊放大器後可得： 

𝑉𝐴𝑚𝑝 = 𝑉𝑖𝑛 ⋅ 𝐴𝐿𝑁𝐴∠𝜃𝐿𝑁𝐴 = 𝐴𝐿𝑁𝐴𝑉𝑅𝐹 𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑅𝐹𝑡 + 𝜃𝐿𝑁𝐴) (2-6) 

其中的 VAmp 為低雜訊放大器輸出訊號、ALNA和𝜃𝐿𝑁𝐴分別是低雜訊放大器本身提供

的增益大小以及相位偏移，再將 VAmp 送入混頻器中和壓控震盪器輸出的 LO 訊號

混合可得： 

  

( )

( ) ( )

( )

( )

( )

LO

cos

cos cos

cos

2 cos

cos ,   

Mixer Amp LO LO LO Mixer

LNA Mixer LO RF RF LNA LO LO

RF LO LNA LO
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V V A t A
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t
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 

   

   

   

  

=  + 

= + +

 + + +    
=  

+ − + −    

⎯⎯⎯⎯⎯→= + − IF RF LO  = −

  (2-7) 

(2-7)中的 AMixer及 VMixer分別代表著降頻式混頻器本身的增益以及輸出電壓，ALO、

𝜃LO則是代表壓控震盪器的輸出，也即是混頻器的 LO 端訊號本身所帶的訊號大小

和相位差，本架構也含有圖 2-3 後方的電阻電容並聯所組成之低通濾波器，高頻

項會在最後被阻擋，僅留下低頻項，再代回(2-5)的推導中即可轉換為直流電壓輸出，

有效的解決高頻時的問題。 

 但本架構的缺點也正如其解決問題的那般清楚明瞭，使用三個額外電路來處
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理傳統二極體功率偵測器的在高頻上的欠佳表現在功耗、面積以及成本上都是大

大的額外負擔，這也是此架構不被本論文選擇的原因。 

2.3.3 對數式功率偵測電路架構 

 

圖 2-6 並聯式電壓加法對數偵測器架構[13]  

 根據[13] 的描述，對數功率偵測電路的架構有許多種，此處選擇介紹較常見

的架構之一，並聯式電壓加法對數偵測器，如圖 2-6所示，將整個架構切成 N級，

每一級都包含著功率偵測器、功率放大器以及級和級間的匹配電路和加法器，利用

並聯式的放大器和功率偵測器將偵測到的電壓電流透過加法器相加，可以大幅的

提高動態範圍，如圖 1-11所示，其寬廣的動態範圍造成靈敏度對應的下降，級間

匹配的高難度設計，高頻響應下佈局所帶來的誤差及其產生的對應效應都是此架

構需要面臨的巨大挑戰。 

以下用數學模型分析此架構之輸出電壓，假設架構中共有 N 級、每級放大器

增益皆為 A、放大器會在第 k級時飽和且飽和電壓為 VL，則第 k級的輸入電壓為： 

𝑉𝑖𝑛,𝑘 =
𝑉𝐿

𝐴
 (2-8) 

且 Vin,k同時也為第(k-1)級之輸出，故： 

𝑉𝑖𝑛,𝑘 = 𝑉𝑖𝑛𝐴𝑘−1 (2-9) 

而(2-10)和(2-11)則是輸出電壓之公式，若是輸出電壓不會受限於放大器的飽和電

壓，則輸出電壓公式為(2-10)，反之則為(2-11)。 

Vout=Vin+AVin = (A+1)Vin (2-10) 

𝑉out=Vin+V𝐿 (2-11) 
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將(2-8)和(2-9)解方程式可得： 

𝑉𝐿

𝐴
= 𝑉𝑖𝑛𝐴𝑘−1 

𝑘 = 𝑙𝑜𝑔𝐴 [
𝑉𝐿

𝑉𝑖𝑛
] 

(2-12) 

並結合(2-8)(2-11)可得在第 k級飽和時的 N級輸出電壓為： 

L L

1 1
(N )V (1 )Vout LV k V N k

A A

 
= − + + = + − 

 
 (2-13) 

再結合(2-12)(2-13)可得： 

𝑉𝑜𝑢𝑡 = 𝑉𝐿 [𝑁 +
1

𝐴
+ 𝑙𝑜𝑔𝐴

𝑉𝑖𝑛

𝑉𝐿
] (2-14) 

故可以由(2-14)證明輸出電壓和輸入電壓之間的對數關係。 

而將 k從 k = 2一路代到 k = N可得： 

                  𝑉𝑜𝑢𝑡 = (𝑁 − 𝑘)𝑉𝐿 + (1 +
1

𝐴
) 𝑉𝐿 

𝑘 = 2 → 𝑉𝑜𝑢𝑡 = 𝑉𝐿 (𝑁 − 1 +
1

𝐴
) 

 

𝑘 = 3 → 𝑉𝑜𝑢𝑡 = 𝑉𝐿 (𝑁 − 2 +
1

𝐴
) 

⋯ ⋯ 

 

𝑘 = 𝑁 − 1 → 𝑉𝑜𝑢𝑡 = 𝑉𝐿 (2 +
1

𝐴
) 

𝑘 = 𝑁 → 𝑉𝑜𝑢𝑡 = 𝑉𝐿 (1 +
1

𝐴
) 

(2-15) 

由(2-15)可以看出每多一級才飽和便會使輸出電壓下降一個直流準位，故在相同的

VDD下級數越多代表能偵測的範圍越廣，也因此靈敏度降低。 

2.3.4 可切換之功率偵測電路架構 

 

圖 2-7 可切換之功率偵測電路架構圖。 

VGA Power Detector

DC OutVin
Vin’

Gain = A1 or A2
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可切換之功率偵測電路，可切換指的是放大器的增益能夠根據不同的需求來

做切換，如圖 2-7 中的可變增益放大器(variable gain amplifier, VGA)便擁有 A1和

A2 兩種不同的增益，藉由其可自由調整增益的特性，操作在低增益狀態下可使動

態範圍變得更廣，此架構不但能增大動態範圍還能不使靈敏度下降。 

以下由數學模型做詳細的證明，假設可切換之功率偵測電路可偵測的最大和

最小輸入功率對應的輸出電壓分別為 Vdet,max 和 Vdet,min，此時的動態範圍(dynamic 

range, DR)為： 

𝐷𝑅 = 𝑉𝑑𝑒𝑡,𝑚𝑎𝑥 − 𝑉𝑑𝑒𝑡,𝑚𝑖𝑛 (2-16) 

而可變增益放大器本身具有兩種增益值分別是 A1和 A2，且 A1 > A2。當可變增益放

大器操作在大增益狀態 A1時則對應的 Vdet,max和 Vdet,min分別為： 

det,min 1 1

det,min

1 det,min 1

1

det,max 2 1

det,max

2 det,max 1

1

( ) - ( )

( ) - ( )

in

in

in

in

V V A

V
V V dB A dB

A

V V A

V
V V dB A dB

A

= 

→ = =

= 

→ = =

 (2-17) 

由(2-17)的簡單推導，透過可變增益放大器帶來的增益 A1 可以使 Vdet,min 變成

Vdet,min(dB) – A1(dB)；Vdet,max變成 Vdet,max(dB) – A1(dB)。 

而當可變增益放大器操作在小增益狀態 A2時對應的 Vdet,max和 Vdet,min分別為： 

det,min 3 2

det,min

3 det,min 2

2

det,max 4 2

det,max

4 det,max 2

2

( ) ( )

( ) ( )

in

in

in

in

V V A

V
V V dB A dB

A

V V A

V
V V dB A dB

A

= 

→ = = −

= 

→ = = −

 (2-18) 

由(2-18)也同樣可知，可變增益放大器使 Vdet,min變成 Vdet,min(dB) – A2(dB)；Vdet,max

變成 Vdet,max(dB) – A2(dB)。則此架構的動態範圍便是取其最大範圍，也即是在小增

益狀態時的最大可偵測功率到大增益狀態下的最小可偵測功率狀態： 

det,max 2 det,min 1

det,max det,min 1 2

( ( ) ( )) ( ( ) ( ))

( ( ) ( )) ( ( ) ( ))

DR V dB A dB V dB A dB

V dB V dB A dB A dB

= − − −

= − + −
 (2-19) 

可以清楚的看出動態範圍從原本(2-16)變成了(2-19)，增加了 A1(dB) - A2(dB)，且 A1
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為大增益並且大於 A2，故 A1(dB) - A2(dB)大於零，因此可以判斷動態範圍必定變大。 

2.4 可變增益放大器 

2.4.1 偏壓控制可變增益放大器 

圖 2-8(a)為偏壓控制可變增益放大器之電路架構圖，其主要的控制原理為調

整紅框處的 VC1來控制整體放大器電路之增益，具體控制方式將進一步以電路整體

大轉導推導做闡述。 

 

(a) 

 

(b) 

圖 2-8 偏壓控制可變增益放大器(a)架構圖及(b)小訊號模型[2]  

圖 2-8(b)為等效小訊號模型，透過小訊號分析可以求得整體大轉導 Gm為： 

VIN

Cgs1

Cgd1

Cds1
gm1vgs1

Cgd2

gm2vgs2Cgs2 Cds2

VOUT

ro1

ro2

vgs1

+

-

vgs2

+

-
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𝐺𝑚 =  (𝑔𝑚1 − 𝑠𝐶𝑔𝑑1)
𝑔𝑚2 +

1
𝑟𝑜2

+ 𝑠𝐶𝑑𝑠2

𝑔𝑚2 +
1

𝑟𝑜1
+

1
𝑟𝑜2

+ 𝑠𝐶𝑥
 (2-20) 

其中的 CX = Cgd1 + Cds1 + Cgs2 + Cds2，上文提及的透過控制圖 2-8(a)紅框中的 VC1便

是降低電晶體M2的閘極電壓，並且使其轉導 gm2下降，進而使整體放大氣轉導 Gm

下降，使電路增益下降。但此法在降低 VC1時會使電晶體的汲極電壓跟著下降，進

而致使電晶體M1操作在飽和區之外，使線性度下降。 

2.4.2 N型電流導向可變增益放大器 

為了有效的改善控制電壓會影響線性度的問題，於是有了圖 2-9 架構問世，

本架構可以拆分成兩個部份來做功能上的區分，分別是由電晶體 M1和 M2所組成

的 Cascode放大器，以及電晶體 M3的電流控制增益電路。整體電路的增益一樣由

調整 VC1之大小來進行控制，當電晶體 M3閘極電壓 VC1設為零時，此時電晶體 M3

無法導通，全部電流皆由電晶體 M2流過，此時 M2擁有最大的電流值也即是最大

的增益。當電晶體M3閘極電壓 VC1不斷從零開始增加，電晶體M3開始逐漸導通，

抽取訊號路徑之直流電流，使通過電晶體 M2的電流量下降，使放大器整體大轉導

下降，進而使增益下降，不同於圖 2-8(a)架構的是，此控制電流法並不會使電晶體

M1之汲極電壓被壓縮使其操作在飽和區外，也就不會影響到線性度，整體表現較

偏壓控制可變增益放大器來的好。 

根據其小訊號架構，如圖 2-9(b)所示，可以求得整體電路之大轉導 Gm為： 

  𝐺𝑚 = (𝑔𝑚1 − 𝑠𝐶𝑔𝑑1)
𝑔𝑚2+

1

𝑟𝑜2
+𝑠𝐶𝑑𝑠2

𝑔𝑚2+
1

𝑟𝑜1
+

1

𝑟𝑜2
+

1

𝑟𝑜3
+𝑔𝑚3

𝐶𝑔𝑑3

𝐶𝑔𝑠3+𝐶𝑔𝑑3
+𝑠(𝐶𝑥+

𝐶𝑔𝑑3𝐶𝑔𝑠3

𝐶𝑔𝑑3+𝐶𝑔𝑠3
)
  (2-21) 

(2-21)中的 CX = Cgd1 + Cds1 + Cgs2 + Cds2 + Cds3，在增加 VC1使電晶體M3導通的過程

中會使流經電晶體 M2的電流逐步下降，因此會使 gm2下降 gm3上升，整體的轉導

Gm依然變小，使整體增益下降。 
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(a) 

 

(b) 

圖 2-9 N型電流導向可變增益放大器(a)電路架構圖及(b)小訊號模型[2]  

此架構在切換增益時電晶體 M3的開關變換時會造成輸出阻抗有較大的變化，

造成級間匹配較不理想。 

圖 2-10 則是用來闡述電晶體 M3在開關之間對於輸出阻抗的變化，當操作在

高增益狀態時，如圖 2-10(a)所示，此時的輸出阻抗 Rout,high為： 

𝑅𝑜𝑢𝑡,ℎ𝑖𝑔ℎ = 𝑔𝑚1𝑟𝑜2𝑟𝑜1 + 𝑟𝑜2 + 𝑟𝑜1 

      ≈ 𝑔𝑚1𝑟𝑜2𝑟𝑜1 
(2-22) 

而當電晶體 M3 完全打開，也即是操作在低增益時，如圖 2-10(b)所示，此時的輸

出阻抗 Rout,low為： 
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𝑅𝑜𝑢𝑡,𝑙𝑜𝑤 = 𝑔𝑚1𝑟𝑜2(𝑟𝑜1 ∥
1

𝑔𝑚3
) + 𝑟𝑜2 + 𝑟𝑜1 ∥

1

𝑔𝑚3
 

≈
𝑔𝑚1

𝑔𝑚3
𝑟𝑜2 + 𝑟𝑜2 

(2-23) 

透過(2-22)和(2-23)的簡單比較可以看出𝑅𝑜𝑢𝑡,ℎ𝑖𝑔ℎ ≫ 𝑅𝑜𝑢𝑡,𝑙𝑜𝑤，輸出阻抗在切換

增益的同時也有大幅的變化，會使級間匹配網路難以設計，故有了下一種架構的改

良出現。 

                             

(a) (b) 

圖 2-10 (a)高增益輸出阻抗簡易模型及(b)低增益輸出阻抗簡易模型 

 

2.4.3 P型電流導向可變增益放大器 

P 型電流導向可變增益放大器架構如下圖 2-11(a)所示，其架構和 N 型電流導

向可變增益放大器近乎一樣，僅是將負責抽取電流以控制整體放大器增益的電晶

體M3從 NMOS 改變成 PMOS，其餘的操作原理皆相同，當 VC1為 VDD時即會將電

晶體 M3 關閉，此時有最大的電流通過電晶體 M2，也意味著整體放大器有最大的

增益，反之若是負責控制增益的電壓 VC1逐漸從 VDD降下來，電晶體M3也隨之導

通，開始抽取電流，使通過電晶體 M2的電流值下降，進而降低整體放大器的增益。 

M2

ro1

Rout,high
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(a) 

 

(b) 

圖 2-11 P 型電流導向可變增益放大器(a)電路架構圖及(b)小訊號模型[2]  

而此架構之大轉導 Gm為： 

𝐺𝑚 = (𝑔𝑚1 − 𝑠𝐶𝑔𝑑1)
𝑔𝑚2 +

1
𝑟𝑜2

+ 𝑠𝐶𝑑𝑠2

𝑔𝑚2 +
1

𝑟𝑜1
+

1
𝑟𝑜2

+
1

𝑟𝑜3
+ 𝑠𝐶𝑥

 (2-24) 

(2-24)中的𝐶𝑋 =  𝐶𝑔𝑑1 + 𝐶𝑑𝑠1 + 𝐶𝑔𝑠2 + 𝐶𝑑𝑠2 + 𝐶𝑑𝑠3 + 𝐶𝑔𝑑3，和 N型電流導向可變增

益放大器相同，將電晶體 M3的閘極電壓下降可以使通過電晶體 M3的電流增加，

通過電晶體M2的電流減少，也即是使 gm2下降 gm3上升，從(2-24)可以看出大轉導

Gm會下降，使整體放大器增益下降。 

此架構和 N 型電流導向可變增益放大器最不同的地方在於輸出阻抗的變化，

如圖 2-12 所示，在高增益輸出阻抗時由於電晶體 M3皆是關閉的狀態，故 P 型和

N型電流導向可變增益放大器並無不同，但當放大器操作在低增益狀態時，導通的

NMOS 和 PMOS 在阻抗卻截然不同。 

M1

M2 M3

C1

RG

RG

VG1

VC1

CBypass

VDD

VDD

VG2

RG

RFOUT

CBypass

Cgs1

Cgd1

Cds1
gm1vgs1

Cgs2

Cgd2

gm2vgs2 Cds2

VOUT

ro1vgs1
+

-

vgs2

+

-
ro2
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gm3vgs3 ro3

Cgd3

vgs3
+

-
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(a)                   (b) 

圖 2-12 (a)高增益輸出阻抗簡易模型及(b)低增益輸出阻抗簡易模型。 

在放大器操作在低增益狀態時，也即是圖 2-12的狀態，此時的輸出阻抗 Rout,low為： 

𝑅𝑜𝑢𝑡,𝑙𝑜𝑤 = 𝑔𝑚1𝑟𝑜2(𝑟𝑜1 ∥ 𝑟𝑜3) + 𝑟𝑜2 + 𝑟𝑜1 ∥ 𝑟𝑜3 

≈ 𝑔𝑚1𝑟𝑜2(𝑟𝑜1 ∥ 𝑟𝑜3) 
(2-25) 

而放大器操作在高增益狀態時則和(2-22)相同，比較(2-22)和(2-25)可以看出兩者僅

差在最後的一項的 ro1 變成了𝑟𝑜1 ∥ 𝑟𝑜3，此變化相較於(2-22)和(2-23)明顯的小了許

多，因此 P 型電流導向可變增益放大器在輸出阻抗的表現上更勝過其他架構。 

 

2.5 功率偵測器 

2.5.1 共源極之回授源極退化對數功率偵測器 

 

圖 2-13 共源極之回授源極退化對數功率偵測器[2]  

圖  2-13 為共源極之回授源極退化 (source-degenerated common-source 

M2

ro1

Rout,high

Cin

Pin M1

Rg

VG

Rd

VDD

Vout

MSRS

RSD = RS || Rds

RLP1 RLP2

CLP1 CLP2 CLP3
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configuration) 對數功率偵測器之電路架構圖[2] ，將整流器輸出端接上電晶體 MS

產生負回授以及退化電阻 RS來讓動態範圍擴大的同時減少線性誤差。並將電晶體

M1偏壓在 B 類放大器來當作半波整流器，最後透過電阻電容組成的低通濾波器取

出所需的直流電壓，在無源極退化電阻 RS的情況下，由飽和區電流公式推導可得

閘極電壓 Vg和汲極電壓 Vd的關係為： 

𝑉𝑔 = 𝑉𝑡ℎ + √
2(𝑉𝐷𝐷 − 𝑉𝑑)

𝑅𝑑𝜇𝑛𝐶𝑜𝑥(𝑊/𝐿)1
+ 𝑉𝑠 (2-26) 

為了提高整體偵測器的線性度，因此需要將 Vg和 Vd的斜率關係降低，電晶體

MS因而被引入為主動式的源極退化電阻，從定性分析可以看出，當輸入功率上升，

由於共源極反向放大故 Vd 開始下降，回授電晶體 MS 的閘極電壓也跟著下降，造

成電晶體 MS 的汲極-源極電阻 Rds,Ms 的上升，且電晶體 M1 的源極退化電阻

RSD,M1=Rs||Rds,Ms會跟著 Rds,Ms的上升而上升，使電晶體 M1的汲極電流 ID下降，達

成負回授，以此降低輸入功率 Pin和輸出電壓 Vd之間的影響，此時電晶體 M1之閘

極電壓 Vg和汲極電壓 Vd的關係可改寫為： 

𝑉𝑔 = 𝑉𝑡ℎ + √
2(𝑉𝐷𝐷 − 𝑉𝑑)

𝑅𝑑𝜇𝑛𝐶𝑜𝑥(𝑊/𝐿)1
+

(𝑉𝐷𝐷 − 𝑉𝑑)/𝑅𝑑

1/𝑅𝑠 + 1/𝑅𝑑𝑠,𝑀𝑠
 (2-27) 

其中通道電阻 Rds,Ms = 1/[unCox(W/L)S(Vd-Vth)]，觀察(2-27)可以發現最後一項式子便

是由主動式的源極退化電阻產生的負回授響應。 

2.5.2 電晶體負載式疊接功率偵測器 

[16] 提出異質雙極性接面電晶體(heterojunction bipolar transistor, HBT)搭配二

極體式連接之場效電晶體(diode-connected MOS)所實現的疊接功率偵測器，其電路

如圖 2-14(a)所示，相比於傳統共射極功率偵測器，如圖 2-14(b)，疊接的架構能使

輸入阻抗更穩定，使電路整體的匹配網路設計上更為容易，電路的隔離度(isolation)

也更佳，能夠更有效的將輸入功率 Pin和偵測器輸出電壓 Vout隔離。 
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(a)                                        (b) 

圖 2-14 (a)電晶體負載式疊接功率偵測器及(b)傳統共射極功率偵測器[16]  

接著進行架構定量分析，由先前的二極體特性方程式推導如(2-3)及(2-4)所示，

可知輸出電壓為： 

𝑉𝑜𝑢𝑡,𝑐𝑜𝑛 = 𝑉𝐷𝐷 − 𝐼𝐷𝐶𝑅𝑜𝑢𝑡 (1 +
𝑉𝑖

2

4𝑉𝑇
2) (2-28) 

其中的 IDC是當射頻輸入訊號尚未輸入 HBT 時的直流電流[17] ，並從中可以看出

直流壓降和輸入電壓的平方成正比關係，亦即代表直流壓降也和輸入功率 Pin成正

比關係，同理，以此方式計算電晶體負載式疊接功率偵測器可得其輸出電壓為： 

 

𝑉𝑜𝑢𝑡,𝑃𝑀𝑂𝑆 = 𝑉𝐷𝐷 − |𝑉𝑡ℎ,𝑝| − √
2𝐼𝐷𝐶

𝐾𝑝(𝑊/𝐿)
(√1 +

𝑉𝑖
2

4𝑉𝑇
2) (2-29) 

比較(2-28)及(2-29)可知，在(2-29)中直流壓降變成和輸入電壓成正比，也就是和根

號輸入功率 Pin成正比，表示此架構透過輸出電壓和輸入功率比例的不同將轉化曲

線斜率降低，進而達到擴展動態範圍的效果。 

L1

Cin

Pin

VBE

VDD

Vout

L2

Le

Matching Network

Q1

Q2Vbias

M3 Cout

Pin

VDD

Vout

Le

Matching

Network
Q1

CoutRout
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2.5.3 毫米波共閘極功率偵測器 

 

圖 2-15 毫米波共閘極功率偵測器[18]  

圖 2-15 為毫米波共閘極功率偵測器之電路架構圖[18] ，由於輸入訊號 Vin是

由電晶體 MN1 輸入，因此直流準位能比疊接式功率偵測器來得更低，進一步增加

輸出電壓的量測範圍，再利用電流鏡組合 MP1,MP2將電流複製並且轉換成輸出電流

iout對電阻電容負載充電，然而此架構之轉換曲線比起疊接式功率偵測器較不線性，

在輸入功率不同時，曲線分別會呈現不同的比例關係，以下將依序推論輸出電壓在

不同輸入功率下的工作原理。 

首先由輸出電壓開始分析，將電晶體偏壓於弱反轉區以產生具有自然對數特

性之汲極電流，假設輸入功率 Vin=|Vin|cos(ω0t)，汲極電流為： 

𝐼𝐷𝑆 = 𝐼0𝑒
|𝑉𝑖𝑛|
𝑛𝑉𝑇  (2-30) 

當輸入功率 Pin很小時，可將其當作泰勒級數展開： 

𝐼𝐷𝑆 = 𝐼0 +
𝑑(𝐼𝐷𝑆)

𝑑(𝑉𝑖𝑛)
𝑉𝑖𝑛 +

𝑑2(𝐼𝐷𝑆)

𝑑2(𝑉𝑖𝑛)

𝑉𝑖𝑛
2

2
+ ⋯ (2-31) 

其中除了直流電流以外的所有高頻成分皆會藉由電阻電容濾波器濾除，因此最後

可得直流電流為： 

𝐼𝐷𝑆,𝑎𝑣𝑔 = 𝐼0 +
𝐼0|𝑉𝑖𝑛|2

4𝑛2𝑉𝑇
2 = 𝐼0 + 𝑖𝑠 (2-32) 

又輸入功率極小時我們可將轉導 gm,N1視為定值，並將其表示為： 

Cin

Vin

Vbias

MP3

MN1

MP1 MP2

VDD

Vout

CoutRout

iout
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𝑔𝑚 =
𝐼𝐷

𝑛𝑉𝑇
→ 𝑔𝑚,𝑁1

=
𝐼𝐷𝑆,𝑎𝑣𝑔

𝑛𝑉𝑇
=

𝐼0 (1 +
|𝑉𝑖𝑛|2

4𝑛2𝑉𝑇
2)

𝑛𝑉𝑇
≈

𝐼0

𝑛𝑉𝑇
 

(2-33) 

而(2-32)之中的 is會經由電流鏡複製成 iout並透過電阻電容負載產生壓升： 

 

2

1

2 1

1

2 1

1

2

0

2 2

2

,

1 ,

(W/ L)

(W/ L) 4

(W/ L)

(W/ L) 4

(W/ L)
2Re

(W/ L) 4

P in

out out out out

P T

P m N in

out

P T

P m N in

in out

P T

I V
v Z i Z

n V

g V
Z

nV

g P
Y Z

nV

−

= =

=

=

 (2-34) 

其中𝑅𝑒{𝑌𝑖𝑛}−1為整體電路的輸入導納(admittance)之倒數，從(2-34)中可以得到輸出

電壓 vout和輸入電壓 Pin成正比關係。當輸入功率開始上升時，電晶體 MN1開始進

入飽和區，此時的汲極電流為： 

𝐼𝐷𝑆 =
1

2
𝜇𝑛𝐶𝑜𝑥 (

𝑊

𝐿
)

𝑁1

(𝑉𝐺 − 𝑉𝑖𝑛 − 𝑉𝑡ℎ)2 (2-35) 

並且可以照(2-34)之推導方式求出此時輸出電壓為： 

𝑣𝑜𝑢𝑡 ≈ 2 𝑅𝑒{𝑌𝑖𝑛}−1 𝑍𝑜𝑢𝑡

(𝑊/𝐿)𝑃2

(𝑊/𝐿)𝑃1

(𝜇𝑛𝐶𝑜𝑥 (
𝑊

𝐿
)

𝑁1

𝑃𝑖𝑛) (2-36) 

仍可以得到輸出電壓 vout和輸入電壓 Pin成正比關係，但斜率卻和操作在弱反轉區

時不相同。最後當輸入功率為大訊號時，此電路的行為將會如同半波整流器一樣，

故直流電壓的平均為： 

𝐼𝐷𝑆,𝑎𝑣𝑔 =
𝐼𝐷𝑆,𝑚𝑎𝑥

𝜋
1
𝜋 √2 × 𝑃𝑖𝑛 × 𝑔𝑚,𝑁1,𝑎𝑣𝑔

 (2-37) 

其轉導 gm,N1 在每個輸入週期內均只會導通部分時間，故以𝑔𝑚,𝑁1,𝑎𝑣𝑔來表示其平均

值，並且重新推導出此輸入狀態下的輸出電壓為： 

𝑣𝑜𝑢𝑡 ≈ 𝑍𝑜𝑢𝑡

(𝑊/𝐿)𝑃2

(𝑊/𝐿)𝑃1

1

𝜋
√2 × 𝑃𝑖𝑛 × 𝑔𝑚,𝑁1,𝑎𝑣𝑔 (2-38) 

可以看出輸出電壓 vout和輸入電壓 Pin的根號成正比關係。並由上述的(2-34)、(2-36)

及(2-38)可以看出轉換曲線會隨著輸入訊號 Pin的改變而有不同的斜率。 
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Chapter 3 功率偵測電路設計 

3.1 簡介 

本論文所提出功率偵測器之最終目標是接收操作在 Ka-band 之射頻訊號，並

將其功率轉化為直流電壓值，進而透過此直流電壓控制後端電路，抑或是透過電壓

值的大小來判定輸入之射頻訊號能量是否有超載或不足。本章節將會延續前兩章

節內容，佐以文獻回顧，探討其中之電路技巧，並將其妥善運用至本論文的功率偵

測器上，接著根據前兩章節所討論之各架構差異，比較其優缺點後制訂出電路的架

構。本章節中將會敘述從電晶體尺寸、直流功耗、匹配網路設計到雜訊的完整考量，

並透過 Keysight ADS 進行初步模擬 (Pre-simulation)確保設計無誤後，透過佈局 

(Layout)繪製出晶片，再使用 Sonnet 繪製出晶片中的被動元件及走線部分進行電

磁後模擬 (EM post-simulation)，以驗證佈局中的非理想效應及各電路性能，並由

最後的模擬結果 (Post-simulation)和參考文獻比較，本論文一共實做三顆晶片，並

依照順序排序為晶片一、二及晶片三。 

3.2 28GHz 平行式之可切換功率偵測系統 

3.2.1 規格制訂 

圖 3-1 為本論文所設計之晶片一及晶片二之鏈路預算圖(link budget)，在發射

端方面是在 5G 基地台透過號角天線 (horn antenna) 進行發射，天線增益可達到

20dBi，並且在發射端發射訊號之前串接一功率放大器(power amplifier, PA)，其增

益大小為 25dB，如圖 3-1 左方所示，此時訊號產生器 (signal generator) 僅需要產

生-25dBm 的功率便能順利在天線端輻射出 20dBm 的有效全向輻射功率 (effective 

isotropically radiated power, EIRP) 訊號。算上傳輸路徑上空氣的損耗，並且符合號

角天線遠場傳輸距離為 3米的情形，接收端天線所接收到的功率大小為-50.9dBm，

再經過接收端天線和低雜訊放大器(low noise amplifier, LNA)放大後，本論文所設

計之功率偵測晶片需偵測之訊號功率大小即為-34.9dBm，此數值亦即本晶片所需

之最低偵測值，因此最小可偵測功率訂定為大於-35dBm，由於射頻訊號輸入功率

變動較大，因此動態範圍訂在 40dB，亦即最小可偵測功率之 104 倍，以克服通訊

系統中輸入功率大小浮動的問題。。 
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圖 3-1 28GHz平行式之可切換功率偵測系統鏈路預算圖。 

表 3-1 28 GHz平行式之可切換功率偵測系統電路規格表。 

 Specification 

Frequency (GHz) 27 ~ 29 

Minimum Detectable Power (dBm) < -34.9 

Dynamic Range (dB) > 40 

|Log Error| (dB) < 1 

 

3.2.2 電路架構 

SPDT RC FilterRFIN DCOUT

VGA VGA Power 

Detector

Power 

Detector

Gain Control 

Signal

Control 

Signal

 

圖 3-2 28GHz平行式之可切換功率偵測系統之架構圖。 

圖 3-2 為 28GHz 平行式之可切換功率偵測系統之架構圖，由四顆 NMOS 組

成的單刀雙切(single pole double throw, SPDT)實現開關，藉以控制輸入訊號是通往

上路或是下路進行功率偵測，上路由兩級的可變增益放大器串接功率偵測器，此路

徑主要設計用來偵測輸入功率較小的訊號，透過可變增益放大器將輸入功率放大，

PA LNA Power 

Detector

SG DC Out

20 dBi 6 dBi
Gain

25 dB
Gain

10 dB

3m

-25 dBm

20 dBm -50.9 dBm

Loss = -70.9 dB

-34.9 dBm

0 dBm -44.9 dBm
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間接提高動態範圍。下路則是由單一級功率偵測器所構成，此路徑主要偵測輸入功

率大的訊號，最後藉由同一組電阻電容濾波器(RC filter)將偵測到的訊號轉為直流

電壓輸出。 

而整個晶片操作模式分為三種，第一種為高增益模態(high gain mode, HG)，首

先透過 SPDT 開關控制輸入訊號通往上路，並且將可變增益放大器操作在最高增

益的狀態；第二種為低增益模態(low gain mode, LG)，同樣是透過 SPDT 開關控制

輸入訊號通往上路，不同的是可變增益放大器在這個模態會操作在低增益狀態；最

後一種則為無增益模態(no gain mode, NG)，透過 SPDT 開關控制輸入訊號通往下

路，逕直進入功率偵測器。 

目前設計為透過晶片外部電路調整的方式來切換訊號傳輸路徑，接收訊號時

會先操作在低增益模態，若輸出直流電壓飽和時，便會切換至無增益模態重新檢測，

若輸出直流電壓為在起始值時，則會切換至高增益模態，未來會將控制電路整合進

晶片內部。而此三種模態之控制真值表如表 3-2 所示，以下章節將個別介紹各部

分電路之設計方式。 

表 3-2 各模態控制真值表。 

 Control Signal Gain Control Signal 1 Gain Control Signal2 

High Gain Mode 1.2V 1.2V 1.2V 

Low Gain Mode 1.2V 0.4V 0.3V 

No Gain Mode 0V X X 

 

3.2.3 單刀雙切開關模擬 

如圖 3-3 所示，單刀雙切開關由兩組共四顆 NMOS 加上兩個控制訊號 VUP、

VDN組合而成，當 VUP訊號為 1、VDN訊號為 0 時，這時會導通 M1、M3，並且同

時關閉M2、M4，在導通上路的同時反向關閉下路，使得漏電流降到最低，讓輸入

訊號能最完整的傳至後方的可變增益放大器；反之，當 VUP訊號為 0、VDN訊號為

1 時會關閉 M1、M3，並且同時導通 M2、M4，將輸入訊號逕直送入下路之功率偵

測器。 
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VDN

Port 1

VUP

Port 2

Port 3

M1

M2

M3

M4

 

圖 3-3 單刀雙切開關架構圖。 

有別於傳統單調的單刀雙切開關，我們在本電路中使用了[23] 提出的 body-floating 

技巧，如圖 3-3中M1~M4 之 body端所連接之電阻 RB，不論開關導通與否，此電

阻都會和電晶體固有等效電阻 RD串連，如圖 3-4所示，提高漏電路徑之阻抗以降

低漏電流，進一步提高 Port1通往 Port2之傳輸效率。 

Port 1 Port 2

Coff

RD

Ron

RD

Transmitted signal

Leakage signal

Port 1 Port 2

Coff

RD

Ron

RD RB

RB

Transmitted signal

Leakage signal

 

      (a)                                       (b)  

圖 3-4 (a)沒有使用 Body-floating 技巧及(b) 使用 Body-floating 技巧之等效電路

模型。 

圖 3-5為實際上模擬之 S 參數差異，在 28GHz時，在使用了 body-floating 技

巧後導通的 S21從-2.61 dB 降至 -1.20dB，關閉的 port1與 port3的隔離度從 24.41dB

降至 22.11dB，port2 與 port3 的隔離度從 25.29dB 降至 22.96dB，相比於沒有使用

技巧時都有約 1.5 ~ 2dB的改善，儘管使用 body-floating技巧會使隔離度稍稍降低，



doi:10.6342/NTU202403246

 35 

但比起傳輸路徑損耗的改善，權衡下是值得使用的電路設計。 

最後進行此開關的大訊號模擬，導通路徑損耗及輸出功率如圖 3-6 所示，此

開關之輸出 1dB 壓縮點(OP1dB)可達 12 dBm。 

 

圖 3-5 有無 Body-floating 之 S 參數差異模擬圖。 

 

圖 3-6 導通路徑損耗及輸出功率圖。 
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3.2.4 共閘極功率偵測器 

RFIN

DCOUTVbias

Cb

Rb

MN1

MP1

COUT ROUT

MP3

NSW2NSW1

MP2

VDD

Control 
Signal

Control 
Signal bar

Controlled by SPDT Switch

RC Filter

 

圖 3-7 共閘極功率偵測器電路圖。 

圖 3-7 為加入控制開關之共閘極功率偵測器之電路圖，當單刀雙切決定訊號

輸入路徑後，Control signal 即會將對應路徑上的功率偵測器導通，並將另外一邊的

功率偵測器關閉，如圖 3-7 所示，當 Control signal 為 1.2V時，功率偵測器電路正

常運作；當 Control signal 為 0V時，Nsw1 將會關閉，Nsw2導通，此兩開關將切斷電

流鏡路徑，使輸出無電壓。且 Nsw1、Nsw2的尺寸選用較大電晶體，使其導通效率更

佳，不造成壓降，進一步減少此開關對電路影響。 

 由 2.5.3節中的推導可知，當電晶體 MN1操作在不同區域會影響最終輸出轉移

曲線之斜率，若 MN1最初操作在次臨界導通區(Sub-threshold region)，當輸入功率

逐漸增加會使其依序進入線性區(Triode region)、飽和區(Saturate region)，而每次操

作區域的改變都會使轉移曲線斜率改變，造成線性誤差變大，為了改善此負面效果，

將電晶體 MN1 直接偏壓在飽和區，缺點是這麼做會增加起始電壓值，壓縮輸出電

壓範圍。 
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圖 3-8 輸出轉移曲線隨偏壓變化圖。 

上圖 3-8為輸出轉移曲線隨著 MN1之偏壓 Vbias變化，可以清楚的看到偏壓大

小和斜率變化成負相關，當 Vb愈大，Vout的斜率則愈小，使轉移曲線線性度較高，

但同時電壓起始位準也對應著提高，壓縮輸出電壓的範圍；反之若將 Vb偏壓在低

電壓，的確能有效降低電壓起始位準，擴大輸出電壓範圍，但同時較大的輸出電壓

範圍也導致了線性度下降，在權衡後將偏壓選定在 0.45V，使MN1逕直操作在飽和

區，有較好的線性度，但也避免了過高的偏壓使輸出電壓起始位準太高。 

 

圖 3-9 輸出轉移曲線隨輸出阻抗變化圖。 

而功率偵測器輸出電阻之設計考量則是轉移曲線的靈敏度和輸出電壓範圍的
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權衡，由圖 3-9 以及(3-1)可以得知，輸出阻抗加大可以增加輸出轉移曲線的靈敏

度，但同時也會使輸出電壓起始準位上升，壓縮輸出範圍。綜合偏壓的考量後，將

輸出電阻阻值選定在 3.5KΩ，輸出電壓範圍約為 0.9V。 

𝑣𝑜𝑢𝑡 ≈ 2 𝑅𝑒{𝑌𝑖𝑛}−1 𝑍𝑜𝑢𝑡

𝑔𝑚,𝑃3

𝑔𝑚,𝑃2
(𝜇𝑛𝐶𝑜𝑥 (

𝑊

𝐿
)

𝑁1
𝑃𝑖𝑛) (3-1) 

將功率偵測器輸入匹配完成後，所得的輸出轉移曲線如圖 3-10 所示，圖中，

黑色為輸出轉移曲線，紅色直線為理想曲線，而兩者之線性誤差如圖 3-11 所示。

根據模擬結果整理出功率偵測器特性如表 3-3所示。 

 

圖 3-10 輸出轉移曲線模擬圖。 

 

圖 3-11 功率偵測器線性誤差圖。 
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表 3-3 功率偵測器特性表。 

Frequency (GHz) 28 

Minimum Detectable Power (dBm) -19.5 

Maximum Detectable Power (dBm) -2.5 

Dynamic Range (dB) 17 

Log-error (dB) 1 (0.7) 

Power Consumption (mW) < 1 

 

3.2.5 可變增益放大器 

 

RFin

VG

RFOUT

VC2
VC1

MN1

MN2

MP1

MN3

MN4

MP2

VDD

VDD VDD

VDD

VDDVDD

 

圖 3-12 可變增益放大器電路圖。 

在 2.4.3節中，我們推導且證明了使用 P 型電流導向之可變增益放大器可以有
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效克服輸出阻抗在切換增益狀態時所帶來的變動，如(2-23)及(2-25)所示。又本架構

控制增益之方式為抽取訊號路徑的直流電流(MN2&MN4)，並不會對輸出轉移曲線之

線性度產生影響，因此本論文採用此架構作為可變增益放大器之電路。 

圖 3-12為本論文之可變增益放大器電路圖，為了使整體增益更高以達到更小

的 MDP，放大器採用兩級串聯設計，每級由電晶體 MN1、MN2及 MP1三者構成，

MN1及MN2為訊號放大路徑；MP1則用以控制增益，當 VC1為 1.2V時，MP1關閉，

此時可變增益放大器操作在最高增益狀態；當 VC1為 0V 時，MP1關閉，此時可變

增益放大器操作在最低增益狀態。 

而由表 3-1 和表 3-3 可知，若需達到共閘極功率偵測器所需的最低偵測值，

兩級放大器增益需大於 15.5dB，即可將功率偵測器之最低偵測值降至符合規格訂

製的-35dBm。 

 

圖 3-13 隨偏壓變化之穩定度、最小雜訊及最大可能增益圖。 

圖 3-13 為穩定度、最小雜訊及最大可能增益對 MN1及 MN3之偏壓 VG模擬，

可以看出隨著隨著 VG上升的過程，MN1及MN3導通進入飽和區並使著增益隨之增

大，最小雜訊及穩定度也隨之優化，綜合考量後，選定 VG偏壓在 0.55V。 
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圖 3-14 隨共振電感變化之穩定度、最小雜訊及最大可能增益圖。 

在以同樣方式比較出電晶體尺寸對應穩定度、最小雜訊及最大可能增益三者

變化後，設計MN1及MN3之間的共振電感 Linter，其主要功用為共振消除掉 MN1及

MN3之間的寄生電容，使雜訊降低，同時也可以提升穩定度。 

圖 3-14為隨共振電感變化之穩定度、最小雜訊及最大可能增益圖，當感值大

於 100pH 後穩定度開始大於 1，但同時最大可能增益也開始急遽下降，因此將共

振電感 Linter之感值選定為 150pH。 

 

圖 3-15 各增益狀態穩定度及雜訊之頻率響應圖。 
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圖 3-15 為各增益狀態可變增益放大器，可以明顯的看出這邊晶片一&晶片二

在這一步開始有了設計問題卻沒被解決，此時不管是在高增益狀態或是低增益狀

態的全頻段穩定度都遠大於一，代表在級間匹配、電晶體尺寸選擇甚至是偏壓選擇

都可以有更好的選擇，避免效能過剩，同時也壓縮到了其他的規格。 

圖 3-16為各增益狀態之 S 參數圖，高增益狀態(High Gain mode, HG)在 28GHz

時增益約為 18.5dB，因此選定低增益狀態(Low Gain mode, LG)之增益約為高增益

狀態時的一半，由於使用 P 型電流導向可變增益放大器，可以看出從高增益狀態

切換至低增益狀態時，S22的變化不大，由於此時匹配是針對全電路，故 S 參數部

分於 3.2.6 節中會有更詳細且精準的解釋。此外，從圖 3-16 中也可以看出，兩種

增益狀態在 9GHz時皆有不正常的凸起，這部分也是在設計時產生的問題，這部分

會在 3.4.3節中有改良後的設計。 

 

圖 3-16 各增益狀態之 S 參數圖。 
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圖 3-17 各增益狀態之增益與輸出功率對應輸入功率圖。 

此時各增益狀態之增益及輸出功率模擬如圖 3-17所示，高增益狀態及低增益

狀態之增益分別約為 27.23dB 及 14.7dB，OP1dB 僅只有-24dBm 及-17dBm，均不

夠推動後方功率偵測器，將特性整理如表 3-4所示。 

表 3-4 可變增益放大器特性整理表。 

 High Gain Mode Low Gain Mode 

Gain Control Signal1 (V) 1.2V 0.3V 

Gain Control Signal2 (V) 1.2V 0.3V 

Frequency (GHz) 28 28 

Gain (dB) 27.23 14.70 

OP1dB (dBm) -24 -17 

Noise Figure (dB) 6.79 8.75 

Stable Factor 12.63 39.76 

Power Consumption (mW) 31.68 31.68 

 



doi:10.6342/NTU202403246

 44 

3.2.6 28GHz 平行式之可切換功率偵測系統 – 晶片一 & 晶片二 

將前三節所設計之子電路級間匹配後接起，使訊號在各個子電路傳輸過程中

有最好的傳輸效率，可以得到圖 3-18。 

VDD

VDD

VDD

VDD

VDD

VDD

DCout

Vc1
Vc2

RFin

Vdc3

Vdc2

Vdc1

Vdn

Vdn

Vdn

Vdn

Vup

Vup

Vup

Vup

Vup
Vdn

DCout

 

圖 3-18 28GHz平行式之可切換功率偵測系統電路圖。 

圖 3-19為電路各增益模態之 S11 模擬結果，可以看到輸入匹配在高增益模態

(HG)及低增益模態(LG)有較好的表現，而無增益模態(NG)則略低於-10dB，原因為

使用單刀雙切開關將電路分成上下兩路後，訊號往上及往下看之輸入阻抗之差異

較大，造成匹配上的困難，這邊也正式將晶片分成兩個部分，晶片一為針對高增益

模態(HG)之輸入阻抗進行匹配，以求在此狀態下有最佳的傳輸效果，進而達到最

低的可偵測功率。 
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圖 3-19 各增益模態之 S11 模擬圖。 

 

圖 3-20 28GHz輸入輸出轉移曲線及理想曲線模擬圖。 

當輸入訊號為 28GHz 時，輸入輸出轉移曲線如圖 3-20所示，圖中分別展示

了高增益模態(HG)、低增益模態(LG)及無增益模態(NG)的轉移曲線，並加上理想

曲線以便進行線性誤差之測量。 
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將圖 3-20中的三條輸入輸出曲線分別和理想曲線進行線性誤差計算後，可得

到圖 3-21，從圖中可以看到，從左到右分別對應著高增益模態、低增益模態及無增

益模態。為了驗證本節一開始設計的系統線性度，亦即是在可變增益放大器切換增

益的過程中不影響輸入輸出曲線之線性度，將圖 3-20中三個增益模態之輸入輸出

轉移曲線進行微分，如圖 3-22 所示，可以看到三個增益模態下的微分結果接近，

證實了三個增益模態的輸入輸出轉移曲線之曲率接近。 

 

圖 3-21 28GHz各增益模態之線性誤差圖。 

 

圖 3-22 28GHz各模態轉移曲線微分圖。 
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圖 3-23 27GHz輸入輸出轉移曲線及理想曲線模擬圖。 

 

圖 3-24 27GHz各增益模態之線性誤差圖。 

當輸入訊號波動至 27GHz時，此時輸入輸出轉移曲線如圖 3-23所示，線性誤

差如圖 3-24所示，二圖中由左至右皆分別為高增益模態、低增益模態及無增益模

態。 

當輸入波動至 29GHz 時，此時輸入輸出轉移曲線如圖 3-25所示，線性誤差如

圖 3-26 所示，二圖中由左至右皆分別為高增益模態、低增益模態及無增益模態。
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最後將三個輸入頻率之各增益模態可偵測範圍整理如表 3-6 所示，模擬結果整理

如表 3-7所示。 

在 27GHz時，MDP 基本上是相同的，僅有 DR 會因為微小的差異導致進行線

性誤差判定時差異了 0.5dB，但這也是因為模擬時輸入功率的是每 0.5dBm為一格，

實際上的差異並不大。而輸入訊號為 29GHz 時表現比起 27GHz 和 28GHz 則略有

失色，由於頻偏造成可變增益放大器的增益下降，MDP 和 DR 也跟著縮小了 1dB。 

 

圖 3-25 29GHz輸入輸出轉移曲線及理想曲線模擬圖。 

 

圖 3-26 29GHz各增益模態之線性誤差圖。 
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表 3-5 三個頻段之各增益模態偵測範圍表。 

 
Detectable Range (dB) 

27 GHz 28 GHz 29 GHz 

High Gain Mode -42.0 to -15.5 -42.0 to -15.0 -41.0 to -14.0 

Low Gain Mode -30.5 to -1.0 -31.5 to -2.5 -32.5 to -3.5 

No Gain Mode -17.0 to 11.5 -17.5 to 11.0 -17.5 to 11.0 

 

表 3-6 三個頻段之模擬結果比較表。 

 27GHz 28GHz 29GHz 

Min. Detectable Power (dBm) -42.0 -42.0 -41.0 

Dynamic Range (dB) 53.5 53.0 52.0 

Power Consumption (mW) 31.68 31.68 31.68 

Log Error (dB) 1(0.7) 1(0.7) 1(0.7) 

 

3.2.7 電路佈局 – 晶片一 & 晶片二 

28GHz 平行式之可切換功率偵測系統之電路-晶片一佈局如圖 3-27 所示，晶

片二則是如圖 3-28所示，兩者差異為輸入匹配的略為不同，如圖 3-27中紅框處，

由於設計中有許多電感，整體佈局面積為 0.7 mm0.7 mm=0.49 mm2射頻輸入訊號

位於左側，採用高頻探針下針測量，並以直流電壓量測器量測直流輸出電壓。探針

ground-signal-ground之間距為 100μm，直流偏壓置於上下兩端，以鎊線(bond-wire)

連接至印刷電路板(printed circuit board, PCB)提供偏壓，鋁墊(PAD)面積大小均為 50 

μm50 μm。 
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圖 3-27 28GHz平行式之可切換功率偵測系統-晶片一佈局圖。 

 

 

圖 3-28 28GHz平行式之可切換功率偵測系統-晶片二佈局圖。 



doi:10.6342/NTU202403246

 51 

3.2.8 特性比較 

將 3.2.6之模擬結果與規格及其他文獻進行特性比較，結果如表 3-7 所示，可

看出由於使用可切換特性的緣故，本論文所提出的功率偵測器擁有良好的靈敏度，

即此架構相較其他文獻能更有利於類比數位轉換器的解析。動態範圍方面由於加

入的可變增益放大器，也有不錯的表現。面積的部份由於直接在高頻訊號偵測，因

此相較之下使用比較小的面積。 

表 3-7 28GHz平行式之可切換功率偵測系統特性比較表。 

 [15]  [22]  [24]  [25]  Chip 1&2 

Year 
2013 

MWCL 

2017 

TMTT 

2019 

ISCAS 

2022 

TCSII 
2024 

Process 
130 nm 

CMOS 

90 nm 

CMOS 

180 nm 

SiGe 
180 nm CMOS 

90 nm 

CMOS 

Freq. (GHz) 14 50~62 24-30 28 27~29 

Min. Detectable 

Power 

(dBm) 

-35 -50 -40 -47.2 -42 

Dynamic Range (dB) 43 50 48 41.5 53 

Sensitivity (mV/dB) 22.32 4.6 N/A 58.47/59/64.47 33.4 

Power Consumption 

(mW) 
35.2 20 16 35 31.68 

Log Error (dB) 1 1.5 N/A ± 1 1 (0.7) 

Area (mm²) 0.75 0.66 0.09 0.72 0.49 

 

3.3 電路及佈局改善與修正 

3.3.1 SPDT開關調整 

使用 SPDT 開關切換訊號路徑固然有其優點，但上下路徑的輸入阻抗差異確

實造成了匹配上的困難，若是在開關後將上下兩路匹配至接近的阻抗應可有效解

決問題。但開關對於此架構並非不可或缺的部分，在晶片面積的使用、電晶體數目

以及整體功耗的綜合考量下，決定在 3.4節中提出的架構將其移除。 
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3.3.2 VGA設計 

如圖 3-16所示，可變增益放大器之增益在高增益以及低增益模態時皆在低頻

時有一個凸起，重新模擬後確認是由於兩級可變增益放大器共用直流偏壓，但卻沒

有處理好可能會導致訊號回流的問題，因此在 3.4.4 節中設計的可變增益放大器會

針對這個部分進行改善。 

3.3.3 佈局改善 

如圖 3-27所示，電感佔據了整個晶片的大半面積，因此在接下來的架構選擇

中決定移除不必要的部分，以求整體晶片面積能夠縮小。 

且晶片一及晶片二中的 VDD皆是以單一金屬走線提供電壓及電流，在設計時

忽略了電流的大小，造成走線耐流上的問題，也進一步導致量測時兩晶片皆在上路

量測不到訊號，在量測時即猜測是因為過大的電流導致 VDD走線燒斷，故在接下

來的晶片三佈局時選擇將 M2整層當作 VDD 的導電層，使用電網的方式來解決此

問題。 

最後則是訊號線部分，在量測補金屬密度時忽略了傳輸線特性，將晶片一和晶

片二的訊號線下方挖空，此行為無疑是大大的增加了路徑上的寄生電感感值，也導

致了晶片一和晶片二在 S 參數上的量測結果皆和模擬時大相逕庭。 

 

3.4 28 GHz可切換功率偵測系統 

3.4.1 規格制訂 

本論文提出之晶片三為晶片一&二之改良版，為了能在各個增益模態切換過程

中使其擁有良好的輸入匹配，將原本的單刀雙切開關移除，並透過兩級之可變增益

放大器以達到控制系統操作在高增益模態、低增益模態及無增益模態。 

圖 3-29 為 28GHz 可切換功率偵測系統之鏈路預算圖，與圖 3-1 相比，僅是

將功率偵測系統的部分再詳細切分成兩級之可變增益放大器及一級功率偵測器，

如藍框中所示。 



doi:10.6342/NTU202403246

 53 

Power 
Detector

First 
Amplifier

Second 
Amplifier

Loss = -70.9 dB

3m

Gain = 20 dBi Gain = 6 dBi

PA

Gain = 25 dB

-25 dBm

Gain = 10 dB

LNA Power Detector
System (This work)

DC Output
0 dBm

20 dBm -50.9 dBm

-44.9 dBm -34.9 dBm

-30 – G1 < -34.9 dBm
DC Output

0 dBm

D.Range = 20 dB

0 dBm

-20 dBm-30 dBm

Gain = 10 dBGain = G1 dB

 

圖 3-29 28GHz可切換功率偵測系統之鏈路預算圖。 

目前設計為透過晶片外部電路調整的方式來切換訊號傳輸路徑，具體切換方

式同 3.2.2節，規格制訂方面，功率偵測晶片所需偵測訊號的功率大小為-34.9dBm，

即為偵測晶片所需最低偵測值。由於射頻通訊系統中功率浮動變化大，因此動態範

圍設定大於 40dB，亦即最小可偵測功率的 10000 倍，應可滿足大多數通訊系統中

功率浮動的問題。電路規格表整理如表 3-8所示。 

表 3-8 28GHz可切換功率偵測系統之規格表。 

 Specification 

Frequency (GHz) 27 ~ 29 

Minimum Detectable Power (dBm) < -34.9 

Dynamic Range (dB) > 40 

|Log Error| (dB) < 1 

 

3.4.2 電路架構 

RFIN DCOUT

VGA VGA Power 

Detector

Gain Control 

Signal

 

圖 3-30 28GHz可切換功率偵測系統之架構圖。 
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圖 3-30 為 28GHz 可切換功率偵測系統之架構圖，僅使用單一路徑進行功率

偵測，和圖 3-2比起來，移除掉了不必要的電路，使整體晶片尺寸下降。表 3-9為

操作在各增益模態下對應之控制電壓值。以下將分別說明各電路設計。 

表 3-9 28GHz可切換功率偵測系統各增益模態之電壓表。 

 High Gain Mode Low Gain Mode No Gain Mode 

Gain Control Signal 1 1.2 V 0.2 V 0 V 

Gain Control Signal 2 1.2 V 0.2 V 0 V 

 

3.4.3 共源極功率偵測器 

RFIN

DCOUTVbias

MN1

COUT ROUT

MP3
MP2

VDD

RC Filter

Cb Rb

 

圖 3-31 共源極功率偵測器電路圖。 

第三顆晶片使用的功率偵測器電路和前兩顆大致上架構相同，差異是將下方

的電流源 PMOS 移除，將訊號逕直從 MN1輸入，並且移除上方的開關機制，如圖 

3-31 所示，訊號透過 MN1做共源極整流後，再藉由電晶體 MP2及 MP3組合而成的

電流鏡將訊號複製到電阻電容濾波器做整流，最後輸出直流電壓。 
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圖 3-32 輸入輸出轉移曲線隨偏壓變化圖。 

接著設計流程和 3.2.4 節中相同，根據圖 3-31 中 Vbias的變化，得到輸入輸出

轉移曲線變化如圖 3-32所示，當偏壓過大時，輸入輸出轉移曲線的斜率變化較小，

雖然有較好的線性度，但也限制了輸出電壓的起始位準，使功率偵測範圍下降；反

之，若是過小的偏壓雖然有很低的輸出電壓起始位準，但線性度卻會下降。圖 3-33

為電阻電容濾波器之輸出電阻對應輸入輸出轉移曲線變化圖，根據電壓電流轉換

關係，可以知道越大的輸出電阻，則對應較高的輸出電壓起始位準，綜合考量動態

範圍、最低偵測功率和輸入輸出轉移曲線斜率變化後將偏壓選定為 0.2V，輸出電

阻選定為 3000Ω。 

 

圖 3-33 輸入輸出轉移曲線隨輸出電阻變化圖。 
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將電晶體及被動元件尺寸設計完成後可得到輸入輸出轉移曲線及理想曲線，

如圖 3-34所示，此時輸出電壓範圍約為 0.7V，最低可偵測功率為-21dBm。根據子

電路模擬結果，特性整理如表 3-10所示。 

 

 

圖 3-34 輸入輸出轉移曲線與理想曲線模擬圖。 

 

圖 3-35 共源級功率偵測器線性誤差圖。 
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表 3-10 共源極功率偵測器特性整理。 

Frequency (GHz) 28 

Minimum Detecable Power (dBm) -21 

Dynamic Range (dB) 19.5 

Log-error (dB) 1 (0.7) 

Power Consumption (mW) < 1 

 

3.4.4 可變增益放大器 

晶片三所使用的可變增益放大器架構和 3.2.5 節中所提到的架構相同，差異僅

在電晶體尺寸、級間匹配以及輸入匹配之被動元件大小不同，在此不多做贅述。 

由於前一節之共源極功率偵測器最低可偵測功率為-21dBm，放大器增益在沒

有低雜訊放大器的情形下最高需要大於 24dB，方可將-45dBm 放大至-21dBm，以

達到所訂製之規格。又共源極功率偵測器最高可偵測功率為-1.5dBm，故可變增益

放大器操作在無增益模態時輸出功率必須大於-1.5dBm 才能推動共源極功率偵測

器。 

RFin

VG

RFOUT

VC2
VC1

MN1

MN2

MP1

MN3

MN4

MP2

VDD

VDD VDD

VDD

VDDVDD

 

圖 3-36 兩級可變增益放大器電路圖。 
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(a) 

 

(b) 

圖 3-37 高增益模態之(a)S 參數圖及(b)增益及輸出功率與輸入功率關係圖。 

圖 3-37(a)為高增益模態之 S參數圖，在輸入訊號為 28GHz時增益為 24.35dB，
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OP1dB 為-21.5dBm，且此時 S11 和 S22 皆低於-10dB，滿足規格設計。在前一節設

計可變增益放大器時，如圖 3-16所示，增益在低頻有不正常的凸起，這部分也透

過級間匹配和輸入匹配的優化後得到改善，圖 3-37(b)為高增益模態之增益及輸出

功率與輸入功率關係圖，在此增益模態下增益為 24.35dB，OP1dB 為-21.5dBm。圖 

3-38(a)為低增益模態之 S 參數圖，其值一樣選約為高增益模態時的一半，也即是

約為 12dB，為的是能讓輸入輸出轉移曲線平均的在可偵測範圍內分佈，使在範圍

內的每一部分都能有明顯的電壓變化。此時的 OP1dB 為-13dBm。 

 

(a) 

 

(b) 

圖 3-38 低增益模態之(a)S 參數圖及(b)低增益模態之增益及輸出功率關係圖。 
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最後是無增益模態，和晶片一和晶片二不同的地方是，在可變增益放大器之控制電

壓全數打開時，其增益會趨近於零，如圖 3-39(a)，使輸入訊號就像是直接進入到

後方的共源極功率偵測器內，且如圖 3-39(b)中可見，在此增益模態時之 OP1dB 約

為-1.5dB，剛好滿足規格所需。 

 

(a) 

 

(b) 

圖 3-39 無增益模態之(a)S 參數圖及(b) 無增益模態之增益及輸出功率關係圖。 

將三種增益模態之 S 參數放在同一張圖中比較可得到圖 3-40(a)，可以看到晶

片一及晶片二使用單刀雙切開關衍生出輸入阻抗變化所導致的輸入阻抗難以匹配
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問題，在晶片三上有了良好的改善。圖 3-40(b)為各增益模態之增益及輸出功率關

係比較圖，在切換增益模態的過程中，輸出訊號的平行上移也彰顯著可變增益放大

器在放大訊號的同時，OP1dB 也都足以推動功率偵測器，而圖中之無增益模態之

增益在輸入功率約為-5dBm 時有凸起則是因為可變增益放大器抽電流所導致之非

理想效應。將各增益模態之特性整理如表 3-11 所示。 

 

(a) 

 

(b) 

圖 3-40 各增益模態之(a)S 參數比較圖及(b)各增益模態之增益及輸出功率關係比

較圖。 
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表 3-11 可變增益放大器特性比較表。 

 High Gain Mode Low Gain Mode No Gain Mode 

Gain Control Signal1 1.8V 0.2V 0V 

Gain Control Signal2 1.8V 0.2V 0V 

Gain (dB) 24.35 12.16 1.77 

OP1dB (dBm) -21.50 -12.50 -1.50 

 

3.4.5 28GHZ可切換功率偵測系統 – 晶片三 

VDD VDD

VDD VDD

VDD VDD

RFin

VG VDC

DCOU

T

RFOU

T

VC2
VC1

VDD VDD

 

圖 3-41 28GHZ可切換功率偵測系統架構圖。 

將前兩節設計之電路結合在一起後可得到圖 3-41，為了方便量測，故在可變

增益放大器之輸出和功率偵測器之輸入間設計了一個射頻訊號(RFOUT)輸出腳位。 

圖 3-42為各模態之輸入反射係數模擬圖，正如前一節所提到，本電路在切換

增益模態時僅是控制訊號的變動，故在輸入阻抗不會有太大的變動，在各個增益模

態下輸入反射係數皆低於-10dB。 
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圖 3-42 各模態輸入反射係數模擬圖。 

 

(a) 
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(b) 

圖 3-43 28GHz(a)輸入輸出轉移曲線及理想曲線圖及(b) 線性誤差圖。 

 

當輸入訊號為 28GHz 時，輸入輸出轉移曲線如圖 3-43所示，圖中直線分別為

各增益模態下對應之理想曲線。和圖 3-20比較，雖然各增益模態在最後穩定的輸

出直流電壓值不盡相同，但這部分不影響整體功率偵測效果。 

將圖 3-43(a)之輸入輸出曲線和其對應的理想曲線進行線性誤差的比對後可

得到圖 3-43(b)，其中的峰值皆訂為 0.7dB，取線性誤差小於 1dB 時作為正常功率

偵測範圍，並將其整理如表 3-12所示。 

表 3-12 各增益模態之偵測範圍表。 

 Detectable Range (dBm) 

High Gain Mode -40.5 to -17.0 

Low Gain Mode -27.5 to -3.0 

No Gain Mode -17.5 to 1.5 

 

最後分別模擬輸入訊號波動至 27GHz及 29GHz時電路表現，當輸入訊號頻率

為 27GHz時，輸入輸出轉移曲線及理想曲線之模擬結果如圖 3-44(a)所示，整體曲

線和輸入訊號頻率為 28GHz 時沒有太大的差異，進行線性誤差的比對後得到圖 

3-44(b)，中間的峰值為 0.7dB 時，取線性誤差小於 1dB 時作為正常功率偵測範圍。 
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(a) 

 

(b) 

圖 3-44 27GHz(a)輸入輸出轉移曲線及理想曲線圖及(b)線性誤差圖。 

同樣地，輸入訊號頻率為 29GHz 時重複上述的模擬可分別得到輸入輸出轉移
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曲線和理想曲線圖為圖 3-45(a)，進行線性誤差的比對後可得圖 3-45(b)。將三個頻

率各個增益模態之偵測範圍整理如表 3-13所示。 

 

(a) 

 

(b) 

圖 3-45 29GHz(a)輸入輸出轉移曲線及理想曲線圖及(b)線性誤差圖。 
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表 3-13 各輸入頻率對應模擬結果表。 

 27GHz 28GHz 29GHz 

Min. Detectable Power (dBm) -40.5 -40.5 -39.5 

Dynamic Range (dB) 41.5 42.0 41.5 

Power Consumption (mW) 48.5 48.5 48.5 

Log Error (dB) 1(0.7) 1(0.7) 1(0.7) 

 

3.4.6 電路佈局 – 晶片三 

28GHZ可切換功率偵測系統之晶片佈局如圖 3-46所示，整體佈局面積為 0.61 

mm0.62 mm=0.3782 mm2射頻輸入訊號位於左側，採用高頻探針下針測量，並以

直流電壓量測器量測直流輸出電壓。探針 ground-signal-ground 之間距為 100μm，

直流偏壓置於上下兩端，以鎊線(bond-wire)連接至印刷電路板(printed circuit board, 

PCB)提供偏壓，鋁墊(PAD)面積大小均為 50 μm50 μm。 

 

圖 3-46 28GHZ可切換功率偵測系統電路佈局圖。 
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3.4.7 特性比較 

將 3.4.6 之模擬結果與規格及其他文獻進行特性比較，結果如表 3-14 所示，

可看出由於使用可切換特性的緣故，本論文所提出的功率偵測器擁有最佳的靈敏

度，即此架構相較其他文獻能更有利於類比數位轉換器的解析。動態範圍方面由於

加入的可變增益放大器，也有不錯的表現。面積的部份由於直接在高頻訊號偵測，

因此相較之下使用比較小的面積。 

表 3-14 28GHz平行式之可切換功率偵測系統特性比較表。 

 [15]  [22]  [24]  [25]  Chip 1&2 Chip 3 

Year 
2013 

MWCL 

2017 

TMTT 

2019 

ISCAS 

2022 

TCSII 
2024 2024 

Process 
130 nm 

CMOS 

90 nm 

CMOS 
180 nm SiGe 180 nm CMOS 

90 nm 

CMOS 

90 nm 

CMOS 

Freq. (GHz) 14 50~62 24-30 28 27~29 27~29 

Min. Detectable Power 

(dBm) 
-35 -50 -40 -47.2 -42 -40.5 

Dynamic Range (dB) 43 50 48 41.5 53 42 

Sensitivity (mV/dB) 22.32 4.6 N/A 58.47/59/64.47 33.4 30.13 

Power Consumption 

(mW) 
35.2 20 16 35 31.68 48.5 

Log Error (dB) 1 1.5 N/A ± 1 1 (0.7) 1 (0.7) 

Area (mm²) 0.75 0.66 0.09 0.72 0.49 0.38 
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Chapter 4 電路量測結果 

4.1 印刷電路板設計 

本論文採用之印刷電路板材質為環氧樹脂玻璃纖維基板，使用實驗室統一製

作之公板，兩顆晶片均採相同方式進行量測，射頻訊號輸入端位在晶片左方，以直

接下針的方式進行量測，上下方為直流偏壓輸入端及直流電壓輸出端，使用 IC 磅

線打線(wire-bonding)的方式將直流偏壓連接至 PCB 電路板端，再由 PCB 上之排針

提供偏壓及量測輸出電壓。 

由於直流偏壓由磅線打線進行輸入，磅線本身會對電路造成額外的電感影響，

如圖 4-1所示之 Lbond-wire，因此除了晶片內部的旁路電容(on-chip bypass capacitor)

外，於 PCB 板上也需外焊額外的外焊旁路電容(off-chip bypass capacitor)降低電路

本身低頻振盪的可能，同時確保完整的旁路效果。為了製造較佳的小訊號交流接地，

使用了三種不同大小的電容，由容值大到小分別對應到 Cb1、Cb2及 Cb3，容值分別

為 10nF、4.7nF 及 0.82nF，分別對應頻率由低至高的雜訊濾波。 

Port1

VG

Cb1 Cb2 Cb3 Cb_on

Lbond-wire

Off-chip On-chip

 

圖 4-1 電路板之外焊電容。 

4.2 晶片一 & 晶片二量測 

4.2.1 晶片與外焊電容 

圖 4-2和圖 4-3 分別為晶片一和晶片二照片，使用 TSMC 90nm 製程實現。 
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圖 4-2 晶片一照片。 

 

圖 4-3 晶片二照片。 

圖 4-4為晶片一和晶片二之腳位圖，將對應的腳位透過磅線打線(wire-bonding)

連接至晶片上對應之 PAD。 
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圖 4-4 晶片一及晶片二腳位圖。 

4.2.2 量測環境 

本電路於台大電機二館 505 室進行量測，於台大電機二館 505 室使用向量網

路分析儀進行 S 參數之量測，量測針 GSG距離為 100 µm，轉移曲線部份使用訊號

產生器及直流電錶進行量測，直流電錶之阻抗約為 1MΩ，而功率偵測器之輸出阻

抗為 3.5KΩ，兩者並聯後阻值約為 3.49KΩ，對於功率偵測器之輸出電壓並不影響。 

 

4.2.3 S參數 

圖 4-5 為晶片一和晶片二與模擬的輸入反射係數比較圖，無法從其中得到明

顯的規律，晶片一在 18GHz和 36GHz處有不正常的凸起，原因為第一級和第二級

可變增益放大器共用閘極偏壓，但忽略了訊號回流造成的回授問題，進而導致有低

頻震盪。而在訊號頻率 28GHz 處也沒有降低。晶片二儘管改善了此非理想結果，

但整體輸入匹配依然跟模擬結果有巨大的差異，代表兩個晶片的輸入匹配皆沒有

正常發揮功效。 
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圖 4-5 晶片一及晶片二輸入反射係數比較圖。 

 

圖 4-6 高增益模態增益比較圖。 

圖 4-6 為晶片一和晶片二與模擬的增益比較圖，晶片一在量測時完全無法量

測到增益，從圖中可以看出其不正常的抖動，增益值也均落在-50到-100dB 之間，
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應為雜訊。晶片二在修正後雖然有量測到增益，但增益之峰值頻偏至 31GHz。 

4.2.4 輸入輸出轉換曲線 

 

圖 4-7 輸入輸出轉移曲線。 

 

圖 4-7 為晶片一和晶片二之輸入輸出轉移曲線圖，可以看到無論是沒有量測

到增益的晶片一或是有量測到增益的晶片二，在高增益模態以及低增益模態下輸

出皆是一個沒有太多變動的直流電壓，結合圖 3-18和圖 4-6進行分析，應是電路

中上路的功率偵測器在佈局上有問題，進而導致輸出異常。 

由於無增益模態在設計上和高增益模態及低增益模態為兩條不同的路徑，在

兩晶片之下路則是正常運作，如圖 4-7所示。 

由於平行式輸入架構在使用單刀雙切開關的架構下，增益模態切換造成的輸

入阻抗變化過大，造成輸入匹配上的困難，因此決定轉而使用其他新架構。 

 也因兩晶片皆從輸入阻抗就有問題，後方其他電路的除錯也顯得窒礙難行，因

此在此放棄對此晶片進行進一步的模擬除錯。 
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4.2.5 直流功耗 

由於兩晶片之操作電壓皆相同，又其晶片之可變增益放大器，也即是晶片的上

路皆異常運作，故在此表中便不將其細分成晶片一及晶片二。 

從電流供應器的讀數上看的 VDD輸出電流皆和模擬時差異過大，便不在表中

填上異常值影響判讀。 

表 4-1 晶片一和晶片二之直流功耗表。 

 
High Gain Mode Low Gain Mode No Gain Mode 

Mea. Sim. Mea. Sim. Mea. Sim. 

VDD (V) 1.2 1.2 1.2 

Control Signal (V) 1.2 0.4 N/A 

Gain Control Signal (V) 1.2 0.3 N/A 

VG_Detector (V) 0.45 0.45 0.45 

DC Power (mW) N/A 31.68 N/A 31.68 N/A 31.68 

 

4.3 晶片三量測 

4.3.1 晶片與外焊電容 

圖 4-8為晶片三之照片，使用 TSMC 90nm 製程實現，所有腳位之偏壓及量測

用 PCB 板及外焊旁路電容設計如圖 4-9所示。使電路本身低頻振盪的可能性大大

降低，確保完整的旁路效果。 

 

 

圖 4-8 晶片三照片。 
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圖 4-9 晶片三腳位圖。 

4.3.2 量測環境 

本電路於台大電機二館 505 室進行量測，於台大電機二館 505 室使用向量網

路分析儀進行 S 參數之量測，量測針 GSG距離為 100 µm，轉移曲線部份使用訊號

產生器及直流電錶進行量測，直流電錶之阻抗約為 1MΩ，而功率偵測器之輸出阻

抗為 3.5KΩ，兩者並聯後阻值約為 3.49KΩ，對於功率偵測器之輸出電壓並不影響。 

 

4.3.3 S參數 

圖 4-10為晶片三之四種增益模態(HG、LG、LG_tune及 NG)，其中各個對應顏

色虛線分別是該狀態之模擬參數，在高增益模態下可以看出整體 S 參數吻合模擬

狀態。 

而低增益模態則是有明顯的增益下降，如圖 4-10(d)所示，比起模擬時，量測

結果約下降了 10dB，但觀察其趨勢發現和模擬接近，猜測是製程誤差導致可變增

益放大器電路中部分電晶體導通電壓浮動，使電路操作在非預期的狀態，但由於佈

局上沒有獨立將可變增益放大器的電流源獨立畫成一個腳位，故無法單獨檢查是

否是上述原因導致 PMOS 抽電流不足，進而使增益下降。 
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(a) 

 

(b) 
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(c) 

 

(d) 

圖 4-10 (a)高增益模態(HG)S 參數圖，(b)低增益模態(LG)S 參數圖，(c)低增益模

態調整後(LG_tune)S 參數圖及(d)無增益模態(NG)S 參數圖。 

為了簡單驗證想法，在量測時將可變增益放大器之控制電壓，也即是圖 3-41

中的 Vc1 和 Vc2，略為調高，從原先的 0.2V/0.2V，調整至 0.3V/0.25V，發現增益

即貼近模擬值，也佐證了上述的猜想為正確。 

最後是無增益模態之 S 參數圖，和低增益模態相同，因為製程誤差導致可變
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增益放大器中抽電流之 PMOS 導通電壓變化，相同直流電壓下，使電路增益降低。 

將各個增益模態之 S 參數放在一起比較可得圖 4-11，可以清楚的看出在切換

增益時 S21 曲線平行下移，且 S22 曲線也因為 P 型電流導向可變增益放大器而顯

得穩定。 

 

圖 4-11 各增益模態 S 參數比較圖。 

4.3.4 輸入輸出轉換曲線 

 
圖 4-12 輸入輸出轉移曲線模擬圖。 
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圖 4-13 28GHz輸入輸出轉移曲線量測圖。 

 

圖 4-12 為輸入輸出轉移曲線模擬圖，為了更清楚觀察，將其和圖 4-13 分開

製圖。4.3.3 節中提到因為製程變異造成的增益下降，在輸入輸出曲線中可以很明

顯地看到不僅是曲線散佈的更廣，低增益模態之曲線(LG)也因為較低的增益而更

貼近無增益模態之曲線，將低增益模態調整後(LG_tune)即重新回到高增益模態和

無增益模態中間。將輸入輸出曲線微分後可以根據其來繪製理想曲線。加上理想曲

線後可得到圖 4-14，且進行線性誤差的比對，取輸入輸出轉移曲線和理想曲線峰

值最大誤差不超過 0.7dB 時，兩端後線性誤差為 1dB 時對應輸入功率值即為所求，

可得圖 4-15。 

當輸入訊號為 28GHz 時，此時最小可偵測功率為-35dBm，由於無增益模態時，

可變增益放大器之增益變成負值，反而擴大了動態範圍，從模擬的 42dB 擴展為

45dB，詳細數據整理於表 4-2。 
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圖 4-14 28GHz輸入輸出轉移曲線與理想區線。 

 
圖 4-15 28GHz線性誤差圖。 

當輸入訊號波動至 27GHz，進行同樣的模擬，可得到輸入輸出轉移曲線及理

想曲線，如圖 4-16，以及線性誤差圖，如圖 4-17所示。 
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圖 4-16 27GHz輸入輸出轉移曲線與理想區線。 

 
圖 4-17 27GHz線性誤差圖。 

而輸入訊號波動至 29GHz 時，再次進行同樣的模擬，可得到輸入輸出轉移曲

線及理想曲線，如圖 4-18，以及線性誤差圖，如圖 4-19所示。 
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圖 4-18 29GHz輸入輸出轉移曲線與理想區線。 

 
圖 4-19 29GH線性誤差圖。 

將以上幾張圖整理成表 4-2，可以清楚的看出在 27GHz到 29GHz之間並沒有

太明顯的變化，最小可偵測功率皆為-34dBm，動態範圍皆為 44dB，表中的數據有

些微的誤差原因為量測時輸入功率的最小單位為 0.5dBm，故在頻率切換的過程中

小小的變化可能會影響到整理數據時判斷的微小差異。 
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而在量測過程中發現切換到 29GHz 時電源供應器的輸出電流讀數會增加一毫

安培，這部分推測是當時因為儀器顯示精度不足，故微小的誤差導致其進位，在模

擬時三個頻段之直流功耗皆相同。 

表 4-2 晶片三各頻段之規格表。 

 

27GHz 28GHz 29GHz 

Mea. Sim. Mea. Sim. Mea. Sim. 

Min. Detectable Power 

(dBm) 
-34.0 -40.5 -35.0 -40.5 -34.0 -39.5 

Dynamic Range (dB) 44.0 41.5 45.0 42.0 44.0 41.5 

Sensitivity (mV/dB) 29.65 30.13 29.65 30.13 29.65 30.13 

Power Consumption 

(mW) 
44.4 48.5 44.4 48.5 43.2 48.5 

Log Error (dB) 1(0.7) 1(0.7) 1(0.7) 1(0.7) 1(0.7) 1(0.7) 

 

4.3.5 直流功耗 

將直流功耗整理成表 4-3，在量測時發現總體電流相較模擬時約減少了 3mA，

故量測之直流功耗略低於模擬值。 

表 4-3 晶片三之直流功耗表。 

 

High Gain 

Mode 

Low Gain 

Mode 

No Gain 

Mode 

Low Gain Mode 

- Tune 

Mea. Sim. Mea. Sim. Mea. Sim. Mea. Sim. 

VDD (V) 1.2 1.2 1.2 1.2 

Control Signal 1 

(V) 
1.2 0.2 0 0.3 

Control Signal 2 

(V) 
1.2 0.2 0 0.25 

VG_Detector 

(V) 
0.2 0.2 0.2 0.2 

DC Power 

(mW) 
44.4 48.5 44.4 48.5 44.4 48.5 44.4 48.5 
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4.3.6 電路特性比較 

將量測結果與其他文獻進行特性比較，如表 4-4 所示，可看出由於使用可切

換特性的緣故，本論文所提出的功率偵測器擁有良好的靈敏度。美中不足的地方是

最小可偵測功率下降了約 5dB，和其他文獻比起來雖然不是最優秀的，但也有不錯

的表現，值得一提的是，儘管最小可偵測功率下降了，但由於輸入輸出轉移曲線是

整體向右平移，故動態範圍不變。 

 

表 4-4 晶片三規格表。 

 [15]  [22]  [24]  [25]  Chip 1&2 Chip 3 

Year 
2013 

MWCL 

2017 

TMTT 

2019 

ISCAS 

2022 

TCSII 
2024 2024 

Process 
130 nm 

CMOS 

90 nm 

CMOS 
180 nm SiGe 180 nm CMOS 

90 nm 

CMOS 

90 nm 

CMOS 

Freq. (GHz) 14 50~62 24-30 28 27~29 27~29 

Min. Detectable Power 

(dBm) 
-35 -50 -40 -47.2 N/A -35 

Dynamic Range (dB) 43 50 48 41.5 N/A 45 

Sensitivity (mV/dB) 22.32 4.6 N/A 58.47/59/64.47 N/A 29.65 

Power Consumption 

(mW) 
35.2 20 16 35 31.68 44.4 

Log Error (dB) 1 1.5 N/A ± 1 1 (0.7) 1 (0.7) 

FoM 17.81 32.53 N/A 36.36/36.69/40 N/A 77.86 

Area (mm²) 0.75 0.66 0.09 0.72 0.49 0.3782 

 

FoM =
𝐷𝑅(𝑑𝐵) ∗ 𝑆𝑒𝑛𝑠𝑖𝑡𝑖𝑣𝑖𝑡𝑦 (

𝑉
𝑑𝐵

) ∗ 𝑓𝑜(𝐺𝐻𝑧) ∗ 𝑀𝐷𝑃(−𝑑𝐵𝑚)

𝐿𝑜𝑔 𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟(𝑑𝐵) ∗ 𝑃(𝑚𝑊) ∗ 𝐴𝑟𝑒𝑎(𝑚𝑚2)
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Chapter 5 結論與未來展望 

5.1 結論 

本論文提出操作於毫米波接收端之功率偵測器晶片，可應用於第五代通訊系

統上偵測輸入訊號功率，結合回授路徑及訊號處理，進一步提高整體系統表現，設

計內容包括單刀雙切開關、可變增益放大器及功率偵測電路，將射頻功率轉為直流

輸出電壓加以檢測，可簡化以往量測射頻電路所需之高精密儀器，降低量測時間及

儀器成本。 

考量外差功率偵測器系統的元件複雜度，本論文首先提出一 28 GHz 平行式之

可切換功率偵測系統，以平行式架構結合可變增益放大器及開關控制，實現在不同

大小之訊號輸入時能靈活調整路徑，在偵測低功率時使用可變增益放大器提升動

態範圍和靈敏度，輸入功率大時，透過單刀雙切開關切換電路，使輸入訊號直接進

到功率偵測器。平行式之可切換功率偵測系統將射頻訊號轉為直流輸出電壓，簡化

元件複雜度並縮小整體面積。 

晶片一和晶片二在量測上不盡理想，於是晶片三在將前兩個晶片功率偵測器保留

的同時，去除單刀雙切開關，透過兩級可變增益放大器的電壓控制，在其操作在增益

最大的模態時，最小可偵測功率為-35dBm，此外晶片可操作在三種不同的增益模態，

在各個增益模態下，靈敏度皆為 29.65mV/dB，動態範圍達到 45dB。 

本論文所提供之電路設計模擬皆使用 ADS 軟體進行電路模擬，被動元件則採

用 Sonnet 軟體進行電磁模擬，並於國立台灣大學電機二館進行量測及驗證電路之

效能。晶片三量測結果與模擬結果相近，佐證所設計之電路正常運作。 

5.2 未來展望 

晶片一及晶片二的平行式架構路徑之輸入阻抗位置可以有更好的選擇，在

SPDT開關後的阻抗應可匹配到相近值，如此便可以解決上下路切換時造成的 S11

落差，也將會對其餘電路所不足的地方持續修正改版，找出更適合的電路架構以及

尺寸，在電磁模擬的部分也需要更加的詳細，目標是在 Sonnet 軟體上完整的繪製

出全晶片，如此便可以更正確且精準的模擬出寄生電容、寄生電感以及其他所有的

非理想效應，也能減少下線過程漫長等待後換來的是晶片失敗，最後希望有朝一日

能將今日所學，實際的應用於無線通訊系統上，做到知行合一。 
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