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研究生：張育銓    指導教授： 施鴻源 博士 

論文提要內容：    

    隨著生醫電子應用的快速發展，將晶片穿戴或植入人體用以偵測

各種生理訊號或是進行藥物釋放成達到居家照護的目的將成為趨

勢。由於此類晶片的電源來源為電池、體熱發電或是無線電能量收集

電路，因此在其傳輸介面電路設計上最重要的要求為超低功率消耗，

以達到延長使用壽命的目的。由於接收器必須長時間維持開啟狀態，

因此接收器的功率消耗佔了整體功率消耗的一半以上，因此實現一超

低功耗接收器可大幅延長使用時間。 

    在超低功耗電路設計方面，無論類比或數位電路近年來皆利用將

電晶體操作在次臨界區達到降低功率消耗的目的。在類比與射頻電路

設計上，Christian C. Enz 進一步的將次臨界區分為弱反轉區與中反轉

區。並由其研究顯示當操作速度小於 100MHz時，將電晶體操作在弱

反轉區時可以達到超低功率消耗之目的，電晶體亦具有提供 20dB 本

質增益之能力。 

    在此我們實現了一個以人體為傳輸介質應用於穿戴式或植入式

生理訊號感測器之超低功耗接收器前端電路。由於以人體為傳輸介

質，因此傳輸的路徑損耗會比空氣中小許多，大幅降低對接收器前端

電路靈敏度之要求。電路中電晶體皆操作在深弱反轉區，在無輸入訊

號下，電路之靜態電流消耗僅 35.4uA，此時操作電壓為 1.8V，亦靜

態功率消耗僅 68.4uW。當操作在 400MHz輸入訊號下，在僅消耗

86.4uW下達到 24.1dB 之電壓增益表現、大於 18dB 之訊號、三階失

真比與大於 200KHz 之輸出頻寬。 
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Abstract: 

As age advances, the electronic applications in the biomedical develops rapidly. It is 

the trend that people carry chips or implant chips into their body in order to      detect 

a variety of physiological signals. Also, they use chips to release medicines to achieve the 

purpose of home care. As those chip’s power source used for the battery, the power 

generation of body heat or radio energy harvested circuit, therefore the most important 

requirements in transmission interface circuit design for ultra-low power consumption to 

extend the service life of purpose. Since the receiver must remain turn on for a long time, 

the receiver's power consumption accounted for more than half of the overall power 

consumption, therefore to achieve an ultra-low power receiver can significantly extend 

the used time. 

In ultra-low power circuit design, whether analog or digital circuits are using 

transistors operating in subthreshold  to reduce power consumption  in recent years. In 

analog and RF circuit design, Christian C. Enz further divided sub-threshold  into the 

weak inversion and the moderate-inversion. His studies shows that when the operating 

speed less than 100MHz, people operated the transistor in weak inversion in order to 

achieve the purpose of the ultra-low power. Transistors also provide 20dB intrinsic gain.  

We have accomplished an intra-body communication  in wearable or implantable type 

of physiological signal sensor on ultra-low power receiver front-end circuit. Because 

transmission medium is human body, the path lose is smaller than in the air. It 

substantially reduced the requirements on the sensitivity of  receiver front-end. All 

transistors are operating on deep weak inversion. Without input of the RF signal, the 

receiver front-end consumes a static current of 35.4 μA under a supply voltage of 1.8 V, 

also static power consumption is only 68.4 μW. When input signal is 400 MHz, the power 

consumption is only 86.4 μW, the voltage gain has 24.1 dB, IIP3 has greater than 18 dB, 

and bandwidth is 200 KHz. 
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第一章  緒論 

 

1.1   研究背景 

近年來電子產業蓬勃發展，製程日益進步各種微型化的產品因應

而生，像是電腦。第一代電腦 ENIAC 既龐大又耗電到現在的平板電

腦只有 10 吋不到的大小卻擁有驚人的性能。生醫電子產品也是如

此，對應種種個人健康資訊的管理系統一一問世。 

無線個人式健康監控系統需要長時間控管健康資訊，如何提升使

用時間將是重要課題。一般而言，系統中之發射器電路會較接收器電

路耗電。但是，相較於發射器電路僅會在傳輸相關之生理資料時才會

被開啟，接收器電路必須保持開啟狀態用以不間斷的接收控制訊號。

因此。降低系統中之接收器電路之功耗，即可大幅延長系統的使用時

間。 

 

1.2   研究動機 

近幾年來超低功耗(Ultra-Low Power)無線傳輸接收器(receiver)或

接收發射器(transceiver)被廣泛的應用在各種穿戴式或植入式的生醫

系統中。為了在超低功耗情形下達到提供足夠增益之目的，在接收器

前端的設計上有使用高品質因子的表面聲波濾波器作為接收器輸入
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端阻抗匹配電路，用以提供一高阻抗匹配電壓增益[1]。此外，近年

來基於 OOK(On-Off keying)調變訊號，可以透過使用超再生(super 

regenerative)架構來達到實現超低功耗接收器的目的[2]-[6]。本論文是

藉由將電晶體操作在弱反轉區來達到實現一超低功耗接收器前端電

路(receiver front-end)的目的，所提出之電路不需要使用任何電感，因

此可大幅減少晶片面積，此外可用於各種調變之中(如 ASK、FSK與

PSK)且有不錯的增益與線性度表現。 

 

1.3   論文架構 

本論文共分為六個章節，第一章為相關研究背景與應用。第二章

為電晶體操作在弱反轉區的特性。第三章為人體內訊號傳輸之應用。

第四章為接收器前端電路架構與所提出電路架構的模擬和佈局。第五

章為晶片的量測。第六章為結論。 
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第二章  電晶體在弱反轉區特性 

 

2.1   電晶體操作區定義 

如圖 2.1(a)所示，電晶體的操作主要取決於 DSV 與 GSV ，並與圖 2.1(b)

模擬的結果近似。當 GSV 接近電晶體的臨界電壓(Vth)時如圖 2.2 所示，

DSI 與 GSV 成指數關係稱此區為次臨限(subthreshold inversion)或弱反轉

(weak inversion)，此時 SATDSV . 大約為 100 mV為一定值；當 GSv 大於電

晶體的臨界電壓(Vth)時， DSI 與 GSV 成平方關係則稱此區為超臨限

(above-threshold)或強反轉區(strong inversion)，此時 SATDSV . 與 GSV 成線性

關係[7]。表 2.1說明了電晶體操作在次臨限與超臨限之特性比較。以

下就電晶體操作在弱反轉區與強反轉區之電氣特性進行推導與分析。 
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圖 2.1(a)理論上 ID-VDS特性曲線(b)模擬所得 ID-VDS特性曲線 
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(a) 

 

(b) 

圖2.2電晶體之 ID-VGS特性曲線(a)在弱反轉區成指數關係(b)在強反轉

區成平方根關係 
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表 2-1次臨限與超臨限之比較 

次臨限 超臨限 

飽和電流與 GSV 成指數關係 飽和電流與 GSV 成平方關係 

SATDSV . 為常數約 100mV SATDSV . 與 GSV 為線性關係 

電流成分主要為擴散電流 電流成分主要為漂移電流 

電荷濃度小 電荷濃度大 

適用於超低功耗電路 適用於剛功耗電路 

電流效率對電流為常數 電流效率較小、低當電流較大 

雜訊與偏移較高 雜訊與偏移較低 

可用於低供應電壓電路 需要較高的供應電壓 

線性度較難到達 線性度較易到達 

適合速度慢與並聯形式的電路 適合速度快與串連行式的電路 

在未來將越來越重要 過去傳統使用的 MOSFET 

 

VG

VD
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VB

COX

Cdep

COX

Cdep

iDRIFT

iDIFFUSION

 

圖 2.3直觀的金氧半導體電晶體模型 
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圖 2.4金氧半導體電容之電荷分布 

 

2.2   金氧半導體電容之電荷分析 

2.2.1 不考慮汲源極的電荷分析 

    圖 2.3直觀的金氧半導體電晶體模型，在汲源極與基極接地的情

況下(也就是不考慮極源極的影響)的金氧半導體電容(MOSCAP)的平

衡電荷分布圖為圖 2.4， GQ 為金氧半接面形成電位差累積的電荷

OXOXG CQ  ， OX 是 GV 無外加偏壓時氧化層電位的壓降， 0Q 為固定氧

化電荷， DEPQ 為空乏區電荷，QI為移動離子電荷。在金氧半導體電容

中平行板上下累積的電荷為平衡，故 

0)(0  DEPIOXOX QQQC   (2.1) 
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    由克希荷夫定律可導出 

MSOXSGV    (2.2) 

    由(2.1)和(2.2)可得到 

 DEPIMSSGOX QQQVC  0)(   

 DEPI

OX

MSSGOX QQ
C

Q
VC 








 )( 0  

 DEPIFBSGOX QQVVC  )(   

(2.3) 

    OX

MSFB
C

Q
V 0 為平帶電壓 

    根據質量作用定律: 

)ln(
i

A
tF

n

N
   (2.4) 

    F 為費米能階與本質費米能階的差， t 為熱電壓， AN 為參雜離

子濃度， in 為本質濃度。     

    將質量作用定律代入波松-波茲曼方程式可解出 

si

ANynypq

dy

yd



 ))()(()( 00

2

2 
  

ty

AeNyp
 )(

0 )(


  

2

00 )()( inynyp   

ttF y

A
i eeN
yp

n
yn

 )(2

0

2

0
)(

)(


  

(2.5) 

    邊界條件為: 
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0)(

0)(

)(
)0(

)0(

0














E
dy

d

QQ
E

dy

d

y

si

DEPI

y

S











 (2.6) 

    由(2.5)和(2.6)解出 

t)2(
)(

 FSeCQQ tSOXDEPI


  (2.7) 

    為基體效應係數，
OX

Asi

C

Nq


2
  

    我們假設半導體均勻參雜且電荷均勻散布在表面其濃度與半導

體深度成指數關係，在這情況下 DEPQ 可以用標準的空乏電容近似，

MOSCAP表面電荷為 S 底部電壓為零。 

S

OX

S

DEP
DEP

SOXDEP

C

d

dQ
C

CQ









2




 (2.8) 

    由(2.7)與(2.8)得到 

)( t)2(

StSOXI
FSeCQ  


  (2.9) 

    由(2.9)可以定義當 FS  2 時為弱反轉區或次臨限區， FS  2 則 

為超臨限或強反轉區。 

    由(2.3)與(2.7)得到 

t)2(  FSeVV tSSFBG


  (2.10) 
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2.2.2 考慮汲源極的電荷分析 

    如圖 2.4所示當汲源極逆偏時會有空乏電荷產生，會多出
tBv

e
)( S

與

tDBv
e

)(

的電荷量在源極與汲極。 

+ + + + + +

X=0 X=L

n+ n+

VG

VDVS

VB

 

圖 2.5含汲源極的金氧半導體電容之電荷分布 

    將此電荷量加入到(2.5)和(2.6)進而可將(2.10)改寫為 

t0 ))2((

0

 SBFS V

tSSFBG eVV


  

t))2((  DBFSL V

tSSLFBG eVV


  

(2.11) 

    由此平行電板近似可得知汲極與源極的移動電荷為 DQ 與 SQ  

)( SLSLFBGOXD VVCQ    

)( 00 SSFBGOXS VVCQ    

(2.12) 

    電流
DSI 在通道中的組成成分為擴散電流與漂移電流，擴散電流

為通道內兩點因為載子濃度不同而產生的電流現象，偏移電流則是因

兩點電位不同所產生的電流現象。固
DSI 可寫成 
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



















dx

dQ

dx

xd
QWI

dx

dQ
D

dx

xd
QWI

I
t

S
IDS

IS
IDS









)(

)(

 (2.13) 

    D為擴散係數，由愛因斯坦關係式得知 tD  ，為漂移率 





 





 




IL

I

SL

S

IL

I

SL

S

Q

Q
ItSIDS

Q

Q
ItSI

L

DS

dQxdQ
L

W
I

dQxdQWdxI

00

00

)(

)(
0













 (2.14) 

     

2.3   弱反轉與強反轉的表面電位 

2.3.1 值的定義 

    首先我們先定義閘極電壓與表面電位的比例  

G

S

V





  (2.15) 

    在弱反轉區時，汲極與源極的電壓對表面電荷的影響不大，所以

可將(2.11)表示為 

sasaFBG VV    (2.16) 

    代回到(2.15)得到 

sa




2
1

1



  
(2.17) 

    或者可由電容分壓法得到 

DEPOX

OX

CC

C


  (2.18) 

  



 12 

2.3.2 弱反轉與強反轉的表面電位 

    當 GBG VV  、 0SBV ，在弱反轉區邊緣時，源極在 F

w

sa  20  開始

導通，定義弱反轉區的臨限電壓 

WW

FB

W

T VV 000    (2.19) 

    現在，假設 Gv 略小於 W

TV 0但還操作在弱反轉區，用泰勒級數得到 

)( 000

W

TG

WW

sa VVk   (2.20) 

W

Wk

0

0

2
1

1






  
(2.21) 

    在強反轉區時 GBG VV  、 S

s 0  ，推測 S

TV 0為 

SS

FB

S

T VV 000    (2.22) 

    同樣定義 Sk0 是
S

s 0  的 DEPC 與 OXC 的電容比 

S

Sk

0

0

2
1

1






  
(2.23) 

    同理在強反轉區時 

)( 000

S

TG

SS

sa VVk   (2.24) 

    電晶體操作從弱反轉區轉到強反轉區時，需要較大的電壓，大約

多加
t6 就會轉態，進而得知 DEPC 會略有不同，在弱反轉區有最大值

( F

W  20  )，強反轉區有最小值( tF

S  620  )。 
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2.3.3 考慮基體效應時的表面電位 

    當 0SBV 、 '

TGB VV  ，則 SBTGS VVV  ' 此時的表面電位變為

SBsa V 0 ，則可以將(2.16)改寫為 

))((

))(()(

)(

)()(

000

0000

00

'

00

'

















SBTTS

SBFBTS

SBFBSBTTS

SBSBFBT

VVV

VVV

VVVVV

VVVV

 (2.25) 

    當 SBV 不大的時候，將(2.25)用泰勒級數近似成平方根的簡單代數

解 

)1
1

(
0

0 
k

VVV SBTTS  (2.26) 

    此時的表面電位可以表示為 

)()( 0 TSGSsSBsa VVkV  
 (2.27) 

SB

s

V

k






02
1

1



  (2.28) 

 

2.4   電晶體通道電流公式推導 

2.4.1 弱反轉電流公式推導 

))()(()( xxVVCxQ ssFBGOXI    (2.29) 





 k

C
C

d

dQ OX

s

OX

s

I  )
2

1(  (2.30) 

    將(2.29)代入(2.14)可進一步得到 
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)()(
1

2

)(

)(

0

22

0

00

00

ILItILI

OX

DS

Q

Q
It

OX

I
IDS

Q

Q
ItSIDS

QQ
L

W
QQ

CL

Wk
I

dQ
kC

dQ
Q

L

W
I

dQxdQ
L

W
I

IL

I

SL

S

IL

I

SL

S

















 






















 (2.31) 

    弱反轉區源汲極的移動電荷為下式 

)(

)(

t

t

))2((

))2((

0









DBFsa

SBFsa

V

tsaOXIL

V

tsaOXI

eCQ

eCQ








 (2.32) 

    在弱反轉時電流主成分為擴散電流，並以泰勒級數的平方跟來近

似 

)(
2

)( tt)2(2

0
tDBSBFsa VV

sa

OX
tILItDS eee

C

L

W
QQ

L

W
I






 

  (2.33) 

    將(2.22)(2.22)代入 

)()
1

(
)2 t0t00

)2
0

(

tDBSBtGB
WW

T
W

t
F

W

VVVkVk

sa

sa
tOXDS eeeee

k

k

L

W
CI




 








 


  (2.34) 

    或寫成 

)(
)

0
t0 tDBSBtGB

W VVVk

DS eeeII
 

  (2.35) 

    其中 

t00)
1

(2

0


W

T
WVk

sa

sa
tOX e

k

k

L

W
CI


  (2.36) 

    且 F

W  20  、 W

sa kk 0 。當 SBV 約有幾百毫伏特時，(2.35)與(2.36)將

有些誤差。所以我們將使用(2.27)(2.28)的 sa 來代入(2.23) 

)1(
)

0
tDBtGS

W
S VVk

SDS eeII
 

  (2.37) 

t)
1

(2

0


W

TS
W
S Vk

sa

sa
tOXS e

k

k

L

W
CI


  (2.38) 
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2.4.2 強反轉電流公式推導 

    當電晶體從弱反轉進入強反轉的時候此時表面電位為 

Psa V 0  (2.39) 

    PV 是夾止電壓，是汲極或源極逐漸增加到使反轉區厚度為零的電

壓， 0 為單端的表面電位最小值。(2.24)代入可得到  

)( 000 TGsaP VVkV    (2.40) 

    當考慮基體效應 

)( TSGSsSBP VVkVV   (2.41) 

    強反轉區的移動電荷在汲極 )( DBCB VV  或在源極 )( SBCB VV  可定義為 

))(( 00 CBCBFBGOXI VVVVCQ    (2.42) 

C

OX

CB

OX

CB

I

k

C

V
C

dV

dQ



 )

2
1(

0

  (2.43) 

    由泰勒級數來近似(2.43) 

),( CBP

C

OX
I VV

k

C
Q 

   PCB VV 0
    

 (2.44) 

    強反轉區的電流成分為漂移電流，固 

)(
1

2

22

0 ILI

OX

DS QQ
CL

Wk
I 

  (2.45) 

    (2.40)(2.44)中 0kkC  、在源極 SBCB VV  、在基極 DBCB VV  可以得到 

 

 DBTGB
OX

IL

SBTGB
OX

I

VVVk
k

C
Q

VVVk
k

C
Q





)(

)(

00

0

00

0

0

       
 (2.46) 

    在 0SBV 時，(2.45)(2.46)可解出一代數解 
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







 2

0

0

2

0

0
0 )()(
2 k

V
VV

k

V
VV

L

WCk
I DB

TGB
SB

TGB
OX

DS


       

 (2.47) 

    (2.47)汲極與源極電壓並不對稱，當汲極充電時，即(2.38)第二項

為零，電晶體已經飽和。在不考慮基體效應時， DSDB VV   

)( 00. TGBSATDS VVkV 
       

 (2.48) 

    其飽和電流為(2.47)式中 0SBV 且第二項為零 

2

0
0

. )(
2

TGB
OX

SATDS VV
L

WCk
I 



       
 (2.49) 

    考慮基體效應時，(2.41)與(2.44)整理後可得漂移電荷，其中

SC kkk  在源極 SBCB VV  、在基極 DBCB VV   

 

 DBTSGSSSB

S

OX
IL

SBTSGSSSB

S

OX
I

VVVkV
k

C
Q

VVVkV
k

C
Q





)(

)(0

       
 (2.50) 

    或是 

)(

)(0

S

DS
TSGSOXIL

TSGSOXI

k

V
VVCQ

VVCQ





       
 (2.51) 

    代入(2.45) 





















S

DS
DSTSGSOXDS

S

DS
TSGSTSGS

OXS
DS

k

V
VVV

L

W
CI

k

V
VVVV

L

WCk
I

2
)(

)()(
2

2

22





       
 (2.52) 

    當電晶體進入飽和區時，汲極的移動電荷為零、二次項為零，此

時的 SATDSDS VV .  

     
)(. TSGSSSATDS VVkV 
  
 (2.53) 
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    飽和電流為 

     
2

. )(
2

TSGS
OXS

SATDS VV
L

WCk
I 



  
 (2.54) 

 

2.5   探討與比較 

表 2.2為電晶體操作在弱反轉與強反轉的通道電流之比較。由表

2.2 中可以得知當電晶體操作在弱反轉區時，電流( DI )與 GSV 呈現指數

關係。當電晶體操作在強反轉區，電流( DI )與 GSV 呈現平方關係。因此

電晶體操作在弱反轉區時其小訊號轉導( mg )會和電流成正比。電晶體

操作在強反轉區，小訊號轉導( mg )會和電流之平方根成正比。將電晶

體操作在弱反轉區其消耗電流轉換成小訊號轉導之效益較將電晶體

操作在強反轉區來的高。因此電晶體操作在弱反轉區可以得到高電流

效益之優點，進而達到省電之目的。 
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表 2.2 弱反轉與強反轉的通道電流之比較 

 弱反轉 強反轉 

xx nk 1  )( 0 ILItDS QQ
L

W
I    )(

1

2

22

0 ILI

OX

DS QQ
CL

Wk
I 


 

0SBV  )(
)

0
t0 tDBSBtGB VVVk

DS eeeII
 



 t00)
1

(2

0


 TVk

sa

sa
tOX e

k

k

L

W
CI




 
,000   FBT VV F 20   

,

2
1

1

S

sak







 

0

0

0

1

2
1

1

n
k 









 

 

2
2

42 












 FBGsa VV


  









 2

0

0

2

0

0
0 )()(
2 k

V
VV

k

V
VV

L

WCk
I DB

TGB
SB

TGB
OX

DS



,000   FBT VV
 tF  620   

)( 00. TGBSATDS VVkV   

2

0
0

. )(
2

TGB
OX

SATDS VV
L

WCk
I 


 

0SBv  )1(
)

0
tDBtGS

W
S VVk

SDS eeII
 



 
t)

1
(2

0


W

TS
W
S Vk

sa

sa
tOXS e

k

k

L

W
CI




 
),1(

)

.
tDSV

SATDSDS eII



tSATDSV 4.   

))(( 000   SBTTS VVV  











S

DS
DSTSGSOXDS

k

V
VVV

L

W
CI

2
)(

2

  

))(( 000   SBTTS VVV  
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第三章  人體內訊號傳輸之傳播特性 

 

3.1   人體內訊號傳輸之應用 

    人體內訊號傳輸(Intra-body communications, IBC)是一種以的人

體為傳輸介質的小範圍訊號傳輸機制[8]。對於 IBC 有兩種主要的實

現方式: 電場式或近場電磁式。前者是身體上的設備與附近放置的設

備之間數據傳輸使用附近的電場來傳輸。後者則是將人體視為射頻訊

號的傳播導體。 

    IBC的應用可造福大多數的殘障朋友們。例如可應用於盲胞的導

航上，如圖 3.1將感應器植入或接觸於腳底，將被動式的訊號發送器

置於人行道上(例如 RFID)。當感應器收到人行道上發送器的訊息時，

訊號透過身體傳送到位於頭部的耳機可清楚的讓他知道自身位置與

附近的建築物、景點等資訊。使用人體訊號傳輸比有線傳輸來的自

在，不會被線所限制了自身的行動；也比透過空氣傳輸的訊號路徑損

失來的小。接下來我們將介紹以身體為介質的傳輸特性隨著頻率變高

或發射器與接收器距離變遠之變化。 
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可接收人體訊
號傳輸的耳機

紀錄地圖資訊
的訊號發射端

置於腳底的IBC
感應器

人行道與人體間的訊號傳輸路徑

人體內的訊號傳輸路徑
 

圖 3.1 應用於盲人的 IBC系統裝置 

 

網路分析儀

d

TX

RX

 

圖 3.2量測系統示意圖 
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3.2   觀察以身體為介質的傳輸特性之實驗設置 

    實驗場地設置在室內[8]，頻域響應的測量是使用網路分析儀。

如圖 3.2 所示，射頻訊號由網路分析儀產生，訊號從 TX 端進入沿著

手臂傳輸在 RX 端被接收，接著訊號在網路分析儀中被觀察。表 3.1

中記載著主要的量測參數。輸入訊號的強度是參考[9]人類曝曬於電

磁場中對人體無害的範圍所決定。在該篇研究中建議人體曝曬的基礎

限制是每公斤 0.08瓦特，考慮到人類的平均體重為 65公斤，故最大

的傳輸訊號能量不得大於 37 dBm。保險起見在此是採取較低的輸入

能量只用了 15 dBm 實驗中受測試者共六名(三男三女)選取不同年紀

(從 24 歲到 32 歲)與生理資訊(身高從 150 公分到 180 公分，體重由

45公斤到 80公斤)。TX與 RX使用訊號電極與接地平面。 

表 3.1主要量測參數 

參數 數值 

頻率[MHz] 1~3000 

頻率點[個] 1201 

發送的能量[dBm] 15 

發送端與接收端距離[cm] 20~155 

測試人數 6 

 

    訊號電極是使用圓形銅盤使其接觸在皮膚上。在[10]的研究中比

較了七種金屬(鋁、銅、青銅、黃銅、不鏽鋼、鎳)做為電極與人體接
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觸阻抗的分析，結果告訴我們選擇何種金屬材質皆不影響接觸阻抗。

在此選擇同為電極材料是因為銅有良好的導電率。在有無接地電極的

情況下接觸皮膚、改變訊號與接地電極的面積(採用直徑 1 cm、2 cm、

3 cm)、改變接地電路板的尺寸(10 cm* 5 cm、5 cm* 5 cm、2 cm* 2 

cm)、訊號電極與電路板的距離在 0.7 cm到 2.1 cm的情況下考慮 TX

與 RX的最佳組合。基於[11]與之後量測的一些因素，TX與 RX的最

佳組合在考慮最低路徑損失時為只有直徑為 2 cm的訊號電極接觸皮

膚，10 cm* 5 cm的電路板放置在距離訊號電極 1.4 cm處。 

    圖 3.3 定義了兩種的量測方式:站立(standing mode)與坐下(sitting 

mode)測試。在站立測試時將設定成與之前盲胞的例子一樣，受測者

站著並將 TX 上置於腳底，則 RX 將置於腰與耳朵處；做下測試時

受測者坐在椅子上，TX被固定在桌上已受測者的手掌觸之，RX則

是置於受測者的手臂上。 
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接收端

發射端

接收端

發射端

(a) (b)
 

圖 3.3量測方式(a)站立測試(b)坐下測試 

 

3.3   實驗結果與討論 

從頻域分析來了解人體訊號傳輸的傳播特性，將人體訊號傳輸與

以空氣為介質作為比較。在[8]的實驗中，坐下測試 (sitting mode):當

TX與 RX距離分別為 20 cm與 55 cm以身體為介質的傳輸方式在小

於 600 MHz的頻段其路徑損失介於 10 dB~20 dB。在相同的傳輸距來

下，以空氣為介質的傳輸方式的路徑損失介於 40 dB~70 dB。站立測

試 (standing mode):當 TX置於腳 RX置於耳朵或腰時，以身體為介質

的傳輸方式在小於 600 MHz的頻段其路徑損失介於 10 dB~40 dB。在

相同的傳輸距來下，以空氣為介質的傳輸方式的路徑損失介於 50 
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dB~70 dB。   

觀察在 400 MHz MICS (medical implant communications service) 

band頻段，無論 standing mode或 sitting mode，以身體為介質的傳輸

方式的路徑損失均會較在相同的傳輸距來下，以空氣為介質的傳輸方

式小 40 dB左右。因此在 400 MHz MICS band 以身體為介質的傳輸

方式可大幅降低接收器之靈敏度要求，進而大幅降低接收器之功率消

耗，達到延長使用時間之目的。 
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第四章  接收器前端之架構與所提出之架

構的模擬與電路佈局 

 

4.1   接收器前端架構探討 

    近年來，每年均有最新的超低功率消耗接收器電路發表在 ISSCC

研討會上。如[1]使用高品質因子的表面聲波濾波器做為輸入阻抗匹

配電路與高品質因子之 off-chip電感元件，用以降低功率消耗，當操

作在 2.4 GHz 時，在 1.8 mW的功率消耗下此接收機前端電路可提供

12 dB 的電壓增益。此外，用超再生(super-regenerative)架構實現

OOK(ASK)解調接收器分別在 400 μW (1.7 GHz) [12]、390 μW (2.4 

GHz) [13] 可分別達到 5 Kb/s與 100 Kb/s的資料傳輸速度。 

    相較於 OOK(ASK)調變，FSK 調變具抗干擾能力強的特性，固

FSK調變適合用於人體內訊號傳輸上。這是因為以人體為介質來傳遞

訊號時，人體可視為一天線會接收外界游離訊號，使得調變方式的選

擇上需要具抗干擾能力強的特性。 

    FSK 訊號的解調方式有三種，第一種為使用類比混頻器與延遲

電路達到解調的目的[14]。第二種為使用 DLL/PLL-based 的解調法

[15]。第三種為使用數位電路進行解調[16]。如圖 4.1所示為使用類比

混頻器與延遲電路達到解調的目的之架構圖。其利用延遲電路會對於
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不同頻率訊號會產生不同之相位旋轉的原理，在將經由延遲電路路徑

之訊號與原始訊號相互混頻進一步解得直流訊號，直流訊號之正負即

分別代表資料 1 與資料 0。文獻[14]使用此方法達到 1 Mb/s 之資料

傳輸速度。此架構具有高資料傳輸速度之特性，不過，其中之延遲電

路傳統上是使用一全通濾波器來實現，當資料傳輸速度越高，全通濾

波器之設計困難度與其耗電量會隨之快速增加。 

Delay,τ

s(t) Z0(t)

S(t-τ)

Post-Detection 
Filter, H(s)

d0(t)

ωBW 2ωIF

Low-Order 
PD LPF

ωBW 2ωIF

High-Order 
PD LPF

ωBW ωIF

 

圖 4.1使用類比混頻器與延遲電路達到解調目的之架構圖(擷錄自參

考文獻[14]) 

    如圖 4.2所示為使用 DLL/PLL-based 的解調法之架構圖[15]。由

於 FSK 訊號會先被接收機降至一中頻，因此中頻之 FSK 訊號之頻

率分別為 fIF+Δf 與 fIF-Δf。使用一 DLL 產生中頻週期(1/fIF)的延遲。

將輸入訊號 delay 一個中頻之週期後，以此為取樣訊號對輸入訊號進

行取樣。因此，此種方法僅適用於低中頻(Low-IF)接收機，而不適用

於直接降頻(direct-conversion，或稱零中頻 Zero-IF)接收機上。由於使
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用 DLL，因此資料傳輸速度會受限於中頻時脈訊號之 jitter，並且 DLL 

具有諧波鎖定之風險。文獻[15]所達到的資料傳輸速度為 3Mb/s。 

VCDL
Small 
Delay

Small 
Delay

CPPFD

Replica VCDL
Small 
Delay

Small 
Delay

Small 
Delay

Small 
Delay

N small delay cells

2 N small delay cells

VC

D    Q D    Q D    Q D    Q

MUX

CLK

Input

sel0
sel1

Demod Out
 

圖 4.2 DLL/PLL-based 解調法之架構圖(擷錄自參考文獻[15]) 

    如圖 4.3 所示為使用數位電路進行解調[16]，其使用數位電路達

到 10 Mb/s 的資料傳輸速度僅消耗 60 μW，但是由於其需要一 N 倍

於資料傳輸速度之時脈訊號才能進行解調(在此設計中 N=10)，因此

大幅限制最高之資料傳輸速度。近來注入鎖定(injection Locked)的技

術被廣泛的使用於 On-Off Keying (OOK)或 Amplitude Shift Keying 

(ASK)的超低功耗接收機上，文獻[17],[18]亦將注入鎖定的技術應用

於 FSK接收機。如圖 4.4所示，文獻[17]利用注入鎖定除頻器(Injection 

Locked Frequency Divider, ILFD)輸出產生不同的相位旋轉時會造成

不同的振幅大小以達到解調之目的，實現 5Mb/s 的資料傳輸速度。
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文獻[18]更將此原理應用於 60 GHz 超寬頻(Ultra-wideband, UWB)系

統上。如圖 4.5 所示，由於輸入注入鎖定震盪器(Injection Locked 

Oscillator, ILO)訊號頻率的不同，會使震盪器輸出產生不同的相位旋

轉用以達到解調之目的，實現 2.5 Gb/s的資料傳輸速度。不過，由於

注入鎖定除頻器或震盪器的 free-run 頻率會隨電壓、製程變異與溫度

而有劇烈之改變，因此使用此一方法會造成解調錯誤的可能。 
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圖 4.3使用數位電路進行解調之示意圖(擷錄自參考文獻[16]) 
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圖 4.4使用注入鎖定除頻器技術達成頻率轉振幅之目的以進行解調

(擷錄自參考文獻[17]) 
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圖 4.5使用注入鎖定技術達成頻率轉相位之目的以進行解調(擷錄自

參考文獻[18]) 

    表 4.1為綜觀近年來超低功耗接收器設計所達到之效能整理。由

表 4.1中可得知，在應用於 Wireless Sensor Network (WSN)與 Wireless 

Body Sensor Network (WBSN)的超低功耗無收接收機發展上，調變方

式逐漸由 OOK(ASK)發展到 FSK，由於 FSK 具有較 OOK 更高的干

擾抵抗能力，因此 FSK 能夠在高資料傳輸上提供穩定可靠的資料傳

輸品質。並且使用 FSK 調變可大幅降低每單位接收位元之功率消

耗，如文獻[14] 在達到 5Mb/s 的高資料傳輸速度下，單位接收位元

之能量消耗可降低到 84 pJ/b，大幅度增加其能源效益 (energy 

efficiency) 。 
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表 4.1超低功耗接收器效能比較表 

 [19] 

JSSC’06 

[20] 

JSSC’07 

[21] 

RFIC’11 

 

This work 

Process  0.13 μm 0.18 μm 90nm 0.18 μm 

Supply Voltage (V) 0.4 1 0.75 1.8 

Modulator FSK FSK FSK FSK 

Frequency  2.4 GHz 2.4 GHz 850MHz 400MHz 

Gain (dB) 17 30.5 N/A 24.1 

IP1dB (dBm) N/A -31 -30 -15 

IIP3 (dBm) -7.5 N/A -21 0 

Power consumption (μW) 330  500 126 86.4 

 

4.2   電路設計 

    本設計應用於身體訊號傳輸，因為其路徑損失小故靈敏度要求將

大幅降低。舉例來說，在 400 MHz、發射功率為 15 dBm時坐下測試

與站立測試的路徑損失分別為 20 dB與 30 dB，可以得到-5 dBm與-15 

dBm 的接收訊號強度。然而人體本身可以視為一天線，會接收外在

的強干擾訊號，所以系統需要較好的線性度。 

    圖 4.6為深次微米互補式金氧半製成之超低功耗接收器前端電路

設計，本設計中沒有使用任何的高品質因子的元件(包含附載也沒有

使用電感)，並將所有電晶體操作在弱反轉區來達到超低功耗之目
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的。圖中 M1 與 M2 提供轉導、M3 與 M4 為串疊級可以減低輸入級

的米勒效應(Miller effect)，M5到 M8為串疊式電流源用來增加阻抗。

由於是操作在弱反轉區電流小轉導也小，但是與強反轉區相較之下弱

反轉區的增益與電流成線性關係(強反轉則成平方根關係)，所以有較

佳的轉換效率，而且電晶體操作在弱反轉區時 SATDSv . 約 100 mV，所以

在這裡使用串疊來提升增益。M9到 M12為一個摺疊組態的混頻器。

M15 與 M16 為差動的共閘極組態，將混頻後的訊號轉換成基頻的電

流訊號。M17 到 M20 提供一個寬擺幅的負載將基頻的電流訊號轉成

具有大動態範圍的電壓訊號。表 4.2為預計規格表。 

 

圖 4.6深次微米互補式金氧半製成之超低功耗接收器前端電路設計 
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表 4.2預計規格表 

供應電壓(V) 1.8  

總電流(μA) 50 

功率消耗(μW) 90 

增益(dB) 25 

Input P1dB(dBm) -15.9 

Input IP3(dBm) 0.120 

晶片面積(不含 Pad)(mm
 2
) 0.167 x 0.115 

 

4.3   電路模擬與佈局 

4.3.1 電路模擬 

    將所設計之超低功耗接收器前端電路操作 88.2 μW的功耗下，進

而分析此電路之電氣特性表。超低功耗接收器前端電路之電壓轉換增

益(voltage conversion gain)模擬結果如圖 4.7所示。在 88.2 μW的功耗

下，接收器前端電路之電壓轉換增益可達 27 dB。 
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圖 4.7輸入功率與增益變化之模擬結果 

    此外，電路之線性度表現決定了其可容許的最大輸入訊號強度與

其抵抗干擾訊號強度的能力，可別透過模擬電路之輸入端 1 dB壓縮

點(Input 1 dB compression point)與輸入端之三階交越點(IIP3)來分

析。由圖 4.8 所示，此超低功耗接收器前端電路模擬之輸入端 1 dB

壓縮點可達-15.9 dBm。 
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圖 4.8輸入 1dB壓縮點之模擬結果。 

    輸入三階交越點(IIP3)是因為失真所產生的差頻與原本輸入頻率

非常接近，足以對源輸入訊號造成干擾。圖 4.9中本論文所實現之電

路的 IIP3接近 0 dBm。 

 

圖 4.9 輸入三階交越點之模擬結果 
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    整體超低功耗接收器前端電路之模擬結果如下表所示: 

表 4.3 輸出規格表 

供應電壓(V) 1.8  

總電流(μA) 49 

功率消耗(μW) 88.2 

增益(dB) 27 

Input P1dB(dBm) -15.9 

Input IP3(dBm) 0.120 

晶片面積(不含 Pad)(mm 2) 0.167 x 0.115 

 

4.3.2 電路佈局 

在佈局方面，電路的設計採用差動結構，所以對閘極使用交互排

列提升對稱性，並且在每個子電路外圍以保護環(guard ring)圍繞避免

系統內雜訊互相干擾。最後為了防止靜電對電路的影響，有使用國家

晶片中心所提供的靜電防護電路，考量到靜電防護電路具有較大的寄

生電容效應，故輸入與輸出端並沒有使用近靜電防護電路。圖 4.10

為本設計之晶片佈局。 
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圖 4.10電路佈局 
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第五章  晶片量測 

 

5.1   量測方式 

    為了使輸入阻抗匹配，我們使用網路分析儀來量測 PCB 板上的

輸入阻抗，經過計算之後，在 PCB 焊上被動元件使阻抗點回到網路

分析儀的中心也就是 50歐姆處。 

Low Noise Amplifier(LNA)

MIXER
IN

IN_

LO LO_

OUT

OUT_

On Chip

network analyzer

PCB  

圖 5.1輸入訊號匹之配量測示意圖 

    量測 1dB壓縮點時，需要兩台訊號產生器與一台頻譜分析儀，

並以圖 5.2的方式來布置，在輸入端與本地震盪訊到端灌入 399 MHz

與 400 MHz的訊號，並藉由改並輸入功率來找到輸入 1dB壓縮點。 
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Low Noise Amplifier(LNA)

MIXER
IN

IN_

LO LO_

OUT

OUT_

On Chip

E8267D_signal_generator

PCB

E8267D_signal_generator

E4440A_spectrum_analyzer

 

圖 5.2輸入 1dB壓縮點之量測示意圖 

    輸入三階交越點需要有諧波的干擾，所以輸入訊號需要多一台訊

號產生器，其產生頻率分別為 399 MHz 與 398MHz，就可以在頻譜分

析儀上得到三階諧波的曲線，進而得知輸入三階交越點。下圖為實驗

設置之示意圖。 

Low Noise Amplifier(LNA)

MIXER
IN

IN_

LO LO_

OUT

OUT_

On Chip

E8267D_signal_generator

PCB

E8267D_signal_generator

E4440A_spectrum_analyzer

E8267D_signal_generator

power_combiner

圖 5.3輸入三階交越點之量測示意圖 
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5.2   量測結果 

將此超低功耗接收器前端電路以 TSMC 0.18 um製成實現，晶片

之微影照相如圖 5.4所示，PCB照相如圖 5.5。如圖 5.6所示，將電路

偏壓在整體電流消耗為 35.4 uA進行電路電氣特性之量測。電路之電

壓轉換增益(voltage conversion gain)與功耗隨輸入訊號強度變化之量

測結果如圖 5.6所示。因為電晶體全部偏壓在深弱反轉區， GSv 會遠小

於 DSv 電晶體皆在飽和區。隨輸入功率漸漸變大時，電晶體由深弱反

轉區進入弱反轉區甚至到中反轉區，因此增益也會逐漸變大，直到輸

入功率至-14 dBm時電晶體由於閘極(圖 4.1之M1與M2)輸入過大的

電壓，導致其進入三極體區因此增益不再增加。 

 

圖 5.4晶片微影照相 
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圖 5.5 PCB照相 

 

圖 5.6 電路之電流消耗 
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另一方面隨著輸入功率之增加，流經M1與 M2的電流也隨之增

加，是因為在差動結構時其共源極點將會呈現輸入訊號的負緣會變成

正緣的二倍頻現象，故共源極點電壓上升。此點電壓又為電路下方電

流源汲極的電壓，在通道長度調變的影響下電流會增加。但是上方電

流源所提供的電流量是固定的，所以流向混頻器的電流將會減少，故

混頻器的增益會隨著輸入功率的上升而減少。 

圖 5.7中之增益為系統的總增益，在-14 dBm之前，前級放大器

的增益的增加遠大於混頻器增益的減少量，故總增益上升。但是輸入

功率在大於-14 dBm後，由於前級放大器的增益不再上升，所以總增

益有開始下降的趨勢。 
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圖 5.7輸入功率對增益與電流消耗之量測結果 
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    電路之線性度量測結果如圖 5.8所示。所量測到的輸入 1dB 壓縮

點為-15 dBm，輸入三階交越點則約為 0 dBm。 
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圖 5.8輸入 1dB 壓縮點與輸入三階交越點之量測 

    整體超低功耗接收器前端電路之量測結果整理如表 5.1所示: 

表 5.1量測結果 

供應電壓(V) 1.8 

靜態功率消耗(μA) 68.4 

最大功率消耗(μW) 86.4 

增益(dB) 24.1 

Input P1dB(dBm) -15 

Input IP3(dBm) 0 

晶片面積(不含 Pad)(mm
 2

) 0.167 x 0.115 
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第六章  結論 

    本論文提出一個藉由將電晶體操作在深層弱反轉區使功率消耗

不到 100 μW，並且有著 24dB的增益與不錯的線性度，由此可得知本

架構十分適合用在人體訊號傳輸上。 

  在未來的研究上，將設計改為直接降頻之接收器前端並結合解調電

路，實現一完整之超低功耗接收器。由於操作在弱反轉區時電路的雜

訊較大，故在解調變方式上需要考慮抗雜訊能力佳者。目前首選為二

進制頻率鍵移解調來實現一單晶片之完整接收器架構。 
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