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Introduction 

Le premier outil de communication sans fil est la voix. L’homme se sert des sons pour 

communiquer depuis des millénaires. Les peuples africains communiquaient entre tribus en 

utilisant le son du battement des tambours. En plus de sa conception facile, le tambour produit 

des sons basses fréquences d’une puissance de l’ordre de la dizaine de dB. Ceci étant, la 

portée restait tout de même très limitée. Le second type d’onde utilisé pour communiquer fût 

la lumière, au travers du feu. La portée de cette dernière est tributaire de la luminosité 

ambiante mais aussi de la présence d’obstacles opaques pouvant se situer sur sa trajectoire. 

Après la lumière et le son, les ondes non perceptibles par l’homme ont été utilisées. La 

première communication par ondes radios a été démontrée par Guglielco Marconi le 27 juillet 

1896. Leur utilisation a d’abord été focalisée sur le développement de moyens de 

communication entre les hommes. Après le télégraphe, le téléphone cellulaire a fait son 

apparition puis internet. L’avantage premier des technologies dites “sans fil” est leur simplicité 

d’installation et d’utilisation. De ce fait elles se sont également étendues pour les 

communications homme-machine (clés radiofréquence) et les communications machine-

machine (téléphone sans fil) offrant ainsi la possibilité de faire communiquer entre eux, une 

multitude d’appareils. L’ensemble des appareils communicants est aujourd’hui surnommé 

« the internet of thing ». Au début du XXIème siècle la domotique fait son entrée, les bâtiments 

ainsi équipés d’un ensemble de capteurs, deviennent alors autonomes et intelligents pour 

optimiser la gestion de l’énergie ou la gestion des risques. Cette évolution n’a été possible que 

grâce à l’avènement de réseaux de plus en plus denses et techniquement évolués. 

La communication entre les nœuds d’un réseau nécessite que chaque nœud soit 

équipé d’un émetteur et d’un récepteur radiofréquence. Il existe deux types de 

communication : celle où des systèmes synchrones sont utilisés et celle où l’émission-

réception est faite spontanément utilisant alors des systèmes asynchrones. Qu’il s’agisse d’un 

système synchrone ou asynchrone, l’émetteur n’est utile, et donc consomme de l’énergie, que 

lorsqu’une information est à transmettre. Cette action, bien que nécessitant une certaine 

quantité d’énergie pour assurer la transmission d’un niveau de puissance donné, reste 

néanmoins ponctuelle. En dehors de ce court laps de temps, l’émetteur ne nécessite pas 

d’énergie. Cependant dans les systèmes asynchrones, le récepteur ne peut pas anticiper la 

venue d’un message. Afin de ne pas manquer une transaction, le récepteur doit rester en 

fonctionnement. Aussi longtemps que cette dernière n’a pas eu lieu, l’énergie consommée par 

le récepteur est gaspillée. C’est pourquoi les récepteurs de réveil trouvent tout leur intérêt dans 

les systèmes asynchrones. C’est donc à ce type de système qu’est consacrée notre étude. 

Dans le cadre du projet européen ENIAC Enlight auquel ces travaux sont rattachés, 

l’application ciblée étant un luminaire à LEDs piloté par une télécommande.  

Pour alimenter le dispositif plusieurs sources d’énergie sont envisageables. La 

première, sans limite matérielle concrète d’utilisation, est celle fournie par le secteur. 

Cependant les circuits de conversion de tension, utilisés pour alimenter le récepteur ayant un 

rendement faible,  induisent une perte d’énergie  importante. A l’échelle d’un nœud 

élémentaire, le critère en termes d’énergie est que l’énergie utilisée par la radio soit très 

inférieure à celle nécessaire au fonctionnement de l’application. La multiplication du nombre 

de nœuds, liée à celle des systèmes radio, a pour conséquence d’augmenter notablement la 

consommation d’énergie et d’écarter cette solution d’alimentation. De plus pour que les 

systèmes sans fil profitent pleinement de leur facilité d’utilisation il faut aussi que leur moyen 

d’alimentation soit mobile. Dans cette configuration, les contraintes sur la consommation 



Lucie CHANDERNAGOR | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 16 décembre 2016 10 

 

deviennent plus restrictives. En effet, que l’on considère des sources à stockage d’énergie 

telles que des batteries ou des piles, ou encore, des sources d’énergies renouvelables, telles 

que des cellules solaires ou des systèmes de récupérations d’énergie RF, l’énergie disponible 

est limitée. Dans ce contexte, afin d’assurer une autonomie suffisante, pour des raisons 

environnementales, de maintenance, et de coût, la consommation du récepteur autorisée est 

réduite à la valeur minimale. 

Les travaux effectués dans cette thèse ont justement pour but d’étudier et développer 

une solution satisfaisant à ces spécifications de réduction de consommation des récepteurs 

dans les systèmes asynchrones lors des phases « d’écoute ». La solution ciblée est le 

récepteur d’activation. Ce type de récepteur est un récepteur secondaire, annexe du récepteur 

principal, en charge uniquement de détecter et d’identifier message de réveil. Le cas échéant, 

le récepteur d’activation actionnera le récepteur principal, lui seul capable d’interpréter et 

exécuter les commandes pour piloter l’application associée. Initialement, ces travaux ont été 

conduits dans le cadre du développement d’un récepteur Zigbee sub-GHz en technologie 

CMOS. Outre les avantages intrinsèques de la technologie CMOS pour les applications à très 

faible courant de consommation, le récepteur d’activation étudié ici devant être intégré sur la 

même puce que le récepteur Zigbee, la technologie C14 de NXP Semiconductors s’est 

naturellement imposée. A la suite de l’abandon pour raisons  industrielles du récepteur Zigbee, 

ces études ont ensuite été développées dans le cadre du projet européen coopératif ENIAC 

Enlight et se sont focalisées autour des applications étudiées dans cette thèse, parmi 

lesquelles les solutions d’éclairage intelligent et à faible consommation dans un environnement 

hôtelier et tertiaire. 

Le manuscrit présente tout d’abord l’état de l’art réalisé sur le sujet de recherche de la 

thèse. Ainsi les différentes solutions existantes ayant pour objet de réduire l’énergie 

consommée par les récepteurs sont évaluées, et les avantages et inconvénients de chacune 

sont identifiés. Cette première analyse permet de considérer les enjeux de la conception d’un 

tel récepteur, et de faire  le choix de son architecture. Chaque fonction constituant le récepteur 

est ensuite analysée de façon détaillée. L’ensemble du circuit est simulé, conçu, fabriqué, mis 

en boitier et mesuré. Il est ensuite  intégré au sein de démonstrateurs pour évaluation in situ. 

La présentation de l’ensemble des travaux est structurée de façon identique dans les différents 

chapitres qui suivent. 
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Chapitre I. État de l’art sur les techniques de réduction de consommation des 

récepteurs RF 

Le système RF de communication est typiquement constitué d’un émetteur et d’un 

récepteur. La majeure partie de la puissance consommée par l’émetteur est celle nécessaire 

à  l’envoi de trames. En dehors des phases d’émissions l’énergie consommée par ce dernier 

est donc quasi nulle si aucun système de synchronisation n’est utilisé. En revanche dans un 

tel système asynchrone, l’imprédictibilité de l’arrivée des trames implique un fonctionnement 

permanent du récepteur. L’énergie utilisée est donc en partie gaspillée aussi longtemps 

qu’aucune transaction n’a lieu. Afin de réduire la consommation des nœuds d’un réseau sans 

fil minimiser la consommation inutile du récepteur est donc une priorité. 

Dans ce chapitre, les différentes solutions diminuant la quantité d’énergie inutilement 

consommée par le récepteur sont présentées et comparées. Notre comparaison est faite pour 

l’application type du projet Enlight. La partie réception radio étant le seul paramètre variant, 

seule la consommation de la partie radio pour un nombre de transactions émetteur-récepteur 

donné est considérée. Pour chaque solution, la quantité d’énergie consommée par jour est 

calculée. De façon à rendre plus concrète cette consommation, l’autonomie qu’aurait le 

récepteur alimenté par une pile CR2032 a été également calculée. Cette pile a été choisie 

pour sa popularité et son encombrement. Afin de simplifier les calculs, le courant consommé 

par le récepteur lorsque qu’il reçoit un signal RF est considéré égal au courant consommé de 

ce dernier lorsqu’il écoute. 

La partie émission et l’application considérées sont donc identiques dans tous les cas 

de l’étude, pour laquelle cent transactions journalières sont considérées. La Figure I-1 

schématise le contexte étudié. 

 

Figure I-1 : Schéma du cas d’emploi considéré 

I.1. Fonctionnement permanent 

Pour le récepteur, le fonctionnement le plus simple et le plus fiable pour assurer une 

bonne réception est le fonctionnement permanent. Les émissions sont faites spontanément. 

Le chronogramme ci-dessous, Figure I-2, illustre le fonctionnement des deux parties, émission 

et réception. 
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 Figure I-2 : Chronogramme de l’émetteur (a) et du récepteur en fonctionnement permanent (b) 

Les données du cas considéré sont détaillées dans le Tableau I-1 ci-après. Les valeurs 

des caractéristiques de la pile sont données par la datasheet [1] et celle du récepteur sont 

données à partir des performances moyennes de plusieurs récepteurs du marché [2], [3], [4]. 

Dans le cas où le récepteur est toujours en fonctionnement, le nombre de transactions 

effectuées n’a pas d’impact sur la consommation tant que la consommation en écoute et en 

réception sont similaires. 

Tableau I-1 : Données pour le calcul d’autonomie, cas 1 

Paramètres Commentaires Valeurs 

N Nombre de transactions par jour 100 

Vbat Tension nominale de la pile 3 V 

Cbat Capacité de la pile 240 mA.h 

Ebat Energie disponible dans la batterie Vbat*Cbat 2592 W.s 

iTx Courant consommé par l’émetteur 15 mA 

iRx Courant consommé par le récepteur en fonctionnement 15 mA 

Tevmt Durée de la transaction 2 ms 

Djour Durée d’une journée 86 400 s 

 

L’énergie journalière consommée par le récepteur a pour expression : 

𝐸𝑟𝑥𝑝𝑒𝑟𝑚 = 𝑉𝑏𝑎𝑡 × 𝑖𝑅𝑥 × 𝐷𝑗𝑜𝑢𝑟 

L’application numérique conduit à : 

𝐸𝑟𝑥𝑝𝑒𝑟𝑚 = 4 277 𝑊. 𝑠 

 

On peut alors calculer l’autonomie de la pile pour une telle consommation d’énergie de la façon 

suivante : 

𝐴𝑢𝑡𝑜𝑛𝑜𝑚𝑖𝑒_Rxperm =
𝐸𝑏𝑎𝑡

𝐸𝑟𝑥𝑝𝑒𝑟𝑚
 

A.N : 

𝐴𝑢𝑡𝑜𝑚𝑖𝑒𝑅𝑥𝑝𝑒𝑟𝑚 =  0,6 𝑗𝑜𝑢𝑟 
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Une si faible autonomie ne permet pas d’envisager un fonctionnement de ce type sur pile. On 

peut alors calculer le ratio entre la quantité d’énergie utilisée pour recevoir une trame 

réellement et celle utilisée lorsqu’aucune trame n’est envoyée. 

Le récepteur reçoit N messages par jour, la transaction dure Tevmt, la durée pendant laquelle 

la réception est effective est : 

𝑇𝑢𝑡𝑖𝑙𝑒 = 𝑁 × 𝑇𝑒𝑣𝑚𝑡 

L’énergie utile est donc : 

𝐸𝑢𝑡𝑖𝑙𝑒 = 𝑉𝑏𝑎𝑡 × 𝑖𝑅𝑥 × 𝑇𝑢𝑡𝑖𝑙𝑒 

A.N : 

𝐸𝑢𝑡𝑖𝑙𝑒 = 10 𝑚𝑊. 𝑠 

Soit 400 000 fois moins que l’énergie totale utilisée chaque jour ! 

Le bilan de consommation induit des calculs précédents est présenté dans le Tableau I-2. 

Tableau I-2 : Bilan de la consommation 

 Energie 
journalière 

consommée 

Energie 
consommée pour 
réception effective 

Autonomie 

Rx permanent 4 277 W.s 10 mW.s 0,6 jour 
 

I.2. Le fonctionnement périodique 

I.2.1. Mise en place 

Le paragraphe précédent montre que le maintien en marche permanente du récepteur 

implique une consommation inutile conséquente (400 000 fois plus élevée que l’énergie utile). 

Une des premières solutions pour réduire cette quantité d’énergie consommée inutilement est 

de réduire le temps de fonctionnement du récepteur en le mettant en marche de façon 

périodique. Ce fonctionnement implique l’intégration d’une horloge. Afin de ne pas augmenter 

les risques de perte d’un message, l’horloge doit avoir une déviation minimale en fréquence. 

Le fonctionnement de l’émetteur inchangé, et du récepteur sont illustrés dans le 

chronogramme ci-dessous, Figure I-3. 
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Figure I-3 : Chronogramme de l’émetteur (a) et du récepteur en fonctionnement périodique (b) 

Les données nécessaires au calcul d’autonomie sont données dans le Tableau I-3 et sont 

également établies à partir des performances moyennes de plusieurs récepteurs du marché 

[5], [6], [7]. Elles sont données en complément du cas précédent, seuls les paramètres 

intrinsèques du récepteur varient en accord avec le cas étudié. 

Tableau I-3 : Données pour le calcul d’autonomie, cas 2 

Paramètres Commentaires Valeurs 

iOn Courant de démarrage du récepteur 20 mA 

Ton Temps de démarrage du récepteur 150 µs 

Tecoute Temps d’écoute du récepteur 500 µs 

Trecept Durée de la transaction1 2 ms 

Toff Durée en veille lors des cycles vides 200 ms 

iStby Courant consommé par le récepteur en veille 2 µA 
1 Etant le pire cas en termes de consommation, l’hypothèse où le message est perçu juste à la fin de la phase 

d’écoute a été considérée  

Le récepteur reçoit cent messages par jour. Dans l’étude faite ici, on considère uniquement 

les cas dans lesquels le message est arrivé sur un temps d’écoute. L’énergie journalière 

consommée lors des cycles de réception s’exprime par : 

𝐸𝑐𝑦𝑐_𝑟𝑥 = 𝑁 × 𝑉𝑏𝑎𝑡 × (𝑖𝑂𝑛 × 𝑇𝑜𝑛 + 𝑖𝑅𝑥 × (𝑇𝑒𝑐𝑜𝑢𝑡𝑒 + 𝑇𝑟𝑒𝑐𝑒𝑝𝑡) + 𝑖𝑆𝑡𝑏𝑦 × (𝑇𝑜𝑓𝑓 − 𝑇𝑟𝑒𝑐𝑒𝑝𝑡)) 

A.N : 

𝐸𝑐𝑦𝑐_𝑟𝑥 = 13 692 µ𝑊. 𝑠 

 

Compte tenu de la durée des cent cycles de réception opérés par jour, on peut calculer le 

nombre de cycles vides effectués par jour : 

 

𝑁𝑐𝑦𝑐_vide =
𝑑𝑢𝑟é𝑒 𝑑′𝑢𝑛 𝑗𝑜𝑢𝑟

𝑑𝑢𝑟é𝑒 𝑑′𝑢𝑛 𝑐𝑦𝑐𝑙𝑒
− 𝑁𝑜𝑚𝑏𝑟𝑒 𝑑𝑒 𝑐𝑦𝑐𝑙𝑒𝑠 𝑑𝑒 𝑟é𝑐𝑒𝑝𝑡𝑖𝑜𝑛 

 

𝑁𝑐𝑦𝑐_vide =
𝐷𝑗𝑜𝑢𝑟

(𝑇𝑜𝑛 + 𝑇𝑒𝑐𝑜𝑢𝑡𝑒 + 𝑇𝑜𝑓𝑓)
− 𝑁 

A.N : 

𝑁𝑐𝑦𝑐_vide = 430 501 
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L’énergie journalière consommée au cours de l’ensemble des cycles vides est : 

𝐸𝑐𝑦𝑐_vide =  𝑁𝑐𝑦𝑐_vide × 𝑉𝑏𝑎𝑡 × (𝑇𝑜𝑛 × 𝑖𝑂𝑛 + 𝑖𝑅𝑥 × 𝑇𝑒𝑐𝑜𝑢𝑡𝑒 + 𝑖𝑆𝑡𝑏𝑦 × 𝑇𝑜𝑓𝑓) 

A.N : 

𝐸𝑐𝑦𝑐_vide = 16 337 496 µ𝑊. 𝑠 

 

Cette énergie est consommée inutilement puisqu’aucune transaction n’a lieu lors de ces 

cycles. 

L’énergie journalière totale consommée est : 

𝐸𝑟𝑥_cyclique = 𝐸𝑐𝑦𝑐_vide + 𝐸𝑐𝑦𝑐_rx 

A.N : 

𝐸𝑟𝑥_cyclique = 16,4 𝑊. 𝑠 

L’autonomie est alors déduite : 

𝐴𝑢𝑡𝑜𝑛𝑜𝑚𝑖𝑒_rxcycl =
𝐸𝑏𝑎𝑡

𝐸𝑟𝑥_cyclique
 

A.N : 

𝐴𝑢𝑡𝑜𝑛𝑜𝑚𝑖𝑒_rxcycl = 158 𝑗𝑜𝑢𝑟𝑠 

Dans le cas des récepteurs à fonctionnement périodique, la consommation utile d’énergie est 

donc 1 200 fois plus importante que la consommation utile, contre 400 000 fois pour un 

fonctionnement permanent. On peut exprimer le ratio entre l’énergie consommée pour un 

fonctionnement permanent et celle calculée dans le cas d’un fonctionnement périodique de la 

façon suivante : 

 
𝐸𝑝𝑒𝑟𝑚𝑎𝑛𝑒𝑛𝑡

𝐸𝑝𝑒𝑟𝑖𝑜𝑑𝑖𝑞𝑢𝑒

=
1

𝑁𝑇𝑟𝑒𝑐𝑒𝑝𝑡

𝐷𝑗𝑜𝑢𝑟
× (1 −

𝑖𝑆𝑡𝑏𝑦
𝑖𝑅𝑥

)  +  
1

(𝑇𝑜𝑛 +  𝑇𝑒𝑐𝑜𝑢𝑡𝑒 +  𝑇𝑜𝑓𝑓)
(𝑇𝑜𝑛

𝑖𝑂𝑛
𝑖𝑅𝑥

 +  𝑇𝑟𝑒𝑐𝑒𝑝𝑡 +  𝑇𝑜𝑓𝑓
𝑖𝑆𝑡𝑏𝑦
𝑖𝑅𝑥

)

 

 

Un bilan du calcul d’autonomie est dressé dans le Tableau I-4 ci-dessous. 

Tableau I-4 : Bilan de la consommation 

 Energie 
journalière 

consommée 

Energie 
consommée pour 
réception effective 

Autonomie 

Rx permanent 4 277 W.s 10 mW.s 0,6 jour 

Rx cyclique 16,4 W.s 14 mW.s 158 jours 

 

I.2.2. Avantages et inconvénients 

Le bilan de consommation, présenté dans le Tableau I-4, montre l’intérêt évident de la 

solution en fonctionnement périodique comparé au fonctionnement permanent. L’énergie 

consommée est 260 fois moins importante, et le rapport entre l’énergie utile et l’énergie totale 

consommée est de 2,3.10-6. Ce système périodique a donc un rendement très supérieur à 

celui du système permanent. 
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Il faut cependant noter que la consommation du système périodique est tributaire de la 

fréquence à laquelle il fonctionne. Les calculs précédents ont été menés en considérant une 

période de fonctionnement de 200,65 ms. Le temps de démarrage, étant propre au circuit, ne 

peut être réduit. Le temps d’écoute doit être au moins aussi long que la durée d’une trame. 

Dans ce cas, seuls les messages coïncidant avec la fenêtre de réception seront bien reçus. 

Pour assurer une certaine probabilité de réception d’un message pendant la phase d’écoute, 

sa durée est fixée. Le temps de veille permet d’ajuster la durée de fonctionnement du 

récepteur. En divisant le temps de veille d’un facteur 100, de 200 ms à 2 ms, la consommation 

journalière du récepteur devient 1 131 W.s soit une autonomie de 2,5 jours. Pour un temps de 

veille, dix fois grand soit de 2 s, l’énergie journalière consommée est de 3 W.s offrant une 

autonomie de 950 jours (2,5 ans). 

Cependant l’économie d’énergie réalisée par un fonctionnement périodique trouve ses 

limites dans la nécessité de garantir une certaine probabilité (dépendante de l’application) de 

réception des messages envoyés. En effet, en se référant au chronogramme de la Figure I-3, 

les trames émises pendant les phases de veille du récepteur sont perdues. Un compromis doit 

donc être fait entre la consommation du récepteur liée à sa fréquence de réveil du récepteur, 

et la qualité de la réception. 

I.3. Les nouveaux standards dédiés 

Le Zigbee et le Bluetooth Low Energy sont apparus dans les années 2000, pour les 

applications WPAN. Le Zigbee dérive du standard IEEE 802.15.4 et est établi par un groupe 

d’industriels appelée la Zigbee Alliance. Le Bluetooth Low Energy, également connu sous le 

nom de Bluetooth Smart, est une variante du standard Bluetooth. Contrairement à ce dernier, 

le Bluetooth Low Energy ne permet pas de transmettre la voix. On le rencontre principalement 

dans les applications WBAN. Le Zigbee est plus utilisé pour les applications domotiques. Tous 

les deux concernent des applications de courtes portées, opérant dans la bande ISM à 2.4 

GHz (bande ISM : 2.4 – 2.4835 GHz). Les deux standards se distinguent tout d’abord par la 

topologie des réseaux qu’ils peuvent constituer. Dans les deux cas, les récepteurs 

fonctionnent périodiquement. Ils présentent de remarquables performances en termes de 

consommations grâce à leur rapport cyclique très faible. Les deux solutions sont des solutions 

synchrones.  Le Tableau I-5 ci-dessous dresse un comparatif des différentes caractéristiques 

des standards Zigbee et Bluetooth Low Energy. 

Tableau I-5 : Comparatif des standards Zigbee et BTLE 

 Zigbee Bluetooth Low Energy 

Standard associé IEEE 802.15.4 IEEE 802.15.1 

Débit binaire 250 kb/s 1 Mb/s 

Sensibilité -80 dBm -70dBm 

Modulation OQPSK GFSK 

Nombre de nœuds 69 000 75 

I.3.1. Le réseau Zigbee 

 Le réseau Zigbee est constitué de trois types d’éléments. Les composants terminaux 

qui sont les éléments les plus simples du réseau. La basse consommation du protocole Zigbee 
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repose sur ces éléments-là. Ils sont en charge d’une fonctionnalité. Par exemple, ils 

transmettent à une lampe les commandes de réduction d’intensité, de changement de 

couleur...etc. Le second type de composants intervenant au sein du réseau est le routeur. 

Comparé aux terminaux, le routeur est capable de transmettre un message quand le 

destinataire n’est pas à portée de l’émetteur. Il peut y avoir plusieurs routeurs dans un réseau, 

mais leur utilisation n’est pas systématiquement nécessaire. Le dernier élément du réseau est 

le coordinateur. Comme son nom l’indique, il agit comme le chef d’orchestre du réseau, il ne 

peut en y avoir qu’un dans le réseau. Il a connaissance de tous les éléments présents dans le 

réseau, il est en charge de la fonction de routage. A leur mise en marche chaque l’élément du 

réseau cherche un coordinateur auquel il doit se référer. Le réseau Zigbee peut prendre la 

forme d’un réseau maillé [8] comme illustré en Figure I-4. 

 

Figure I-4 : Schéma de principe dans le cas de l’utilisation du récepteur de réveil 

Dans ce type de maillage, les objets peuvent communiquer entre eux comme illustré pour les 

routeurs. Ce type de maillage permet d’agrandir la portée du réseau. 

I.3.2. Le protocole Bluetooth Low Energy 

 Le Bluetooth Low Energy (BTLE) se distingue de son homonyme Bluetooth par sa 

structure. Beaucoup plus simple, elle permet d’offrir une version basse consommation pour 

utiliser les atouts du Bluetooth dans des fonctionnalités basiques. On le trouve de nos jours 

associé à des capteurs. Grâce à son système d'appareillage simple, il offre une sécurité de 

transfert des données. Il ne propose qu’un réseau en étoile comparé au Zigbee, ce qui le limite 

à des applications dont le maillage du réseau est très simple. En Figure I-5 est présenté le 

maillage du réseau en étoile utilisé pour le protocole BTLE. 
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Figure I-5 : Illustration du principe de fonctionnement d’un réseau en étoile 

Les éléments BTLE terminaux sont très peu consommant puisque comme leurs équivalents 

Zigbee leurs fonctionnalités sont très restreintes. 

 Dans les deux cas, la mise en place du réseau demande d’avoir un élément 

coordinateur contrôlant le fonctionnement du réseau. L’orchestration étant gérée par cet 

unique élément, les autres objets du réseau exclusivement dédiés à leurs tâches de 

communication (souvent la transmission d’informations telles que des relevés de capteurs) ont 

une consommation réduite. Néanmoins le fonctionnement cyclique pour interroger le réseau 

régulièrement constitue toujours une perte d’énergie dans les cas où aucune transmission n’a 

lieu. 

I.4. Les récepteurs d’activation 

Afin de minimiser la quantité d’énergie utilisée inutilement dans les phases d’écoute où 

aucun message n’est envoyé, il est possible de remplacer le récepteur par un récepteur 

auxiliaire, dit récepteur d’activation ou récepteur de réveil. Le récepteur est alors éteint et c’est 

le récepteur d’activation qui est en charge de surveiller l’arrivée d’une communication, et le 

cas échéant, d’activer le récepteur principal afin que ce dernier puisse la traiter [9]. Cette 

solution émergente ne présente pas de standard. Les récepteurs d’activation présentés dans 

la littérature opèrent principalement dans la bande ISM et sont construits sur des architectures 

différentes. Néanmoins, on peut distinguer trois grandes catégories de récepteurs d’activation.  

La première,  optimale en termes de consommation, utilise des récepteurs passifs. Ces 

derniers récupèrent  l’énergie du signal RF reçu. La puissance émise étant normalisée dans 

chaque bande de fréquence, et la propagation du signal dans l’air induisant des pertes, la 

portée d’un tel système est limitée. Cette portée dépend également du rendement des 

redresseurs utilisés pour récupérer l’énergie du signal. La récupération optimale  de l’énergie 

des ondes RF possibles, impose l’utilisation d’une antenne très large bande donc 

généralement encombrante [10]. 

La deuxième est basée sur une architecture hétérodyne classique, Figure I-6, pour 

laquelle afin de faciliter le  respect des contraintes de consommation, une certaine tolérance 

est acceptée au niveau de la stabilité en fréquence de l’oscillateur local. 
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Figure I-6 : Schéma bloc d’une architecture de réception de type hétérodyne 

Dans ce type d’architecture, les fonctions qui requièrent le plus de courant sont les 

mélangeurs et la génération de la fréquence LO. Le relâchement sur la précision de la 

fréquence LO permet une économie en courant [11]. Malgré le coût en courant, l’avantage du 

changement de fréquence est de présenter une certaine sélectivité fréquentielle et donc de 

présenter une certaine résistance aux brouilleurs. 

La dernière catégorie est basée sur l’architecture de démodulation la plus simple  par 

détection directe sans transposition de fréquence. La démodulation d’amplitude directe, à la 

topologie simplifiée, comporte moins de fonctions que les autres architectures. Cette 

particularité est un atout pour satisfaire le critère de faible courant de consommation. 

I.4.1. Principe de fonctionnement du récepteur d’activation 

Le récepteur d’activation pilote l’alimentation générale du récepteur principal comme 

illustré dans la Figure I-7 ci-dessous. 

 

Figure I-7 : Schéma de principe dans le cas de l’utilisation du récepteur de réveil 

Les paramètres utilisés pour le calcul de la consommation d’énergie d’un système de 

réception disposant d’un récepteur d’activation (Tableau I-6) ainsi que le chronogramme de la 

consommation (Figure I-8) sont présentés ci-après. 

Tableau I-6 : Données pour le calcul d’autonomie, cas 2 

Paramètres Commentaires Valeurs 

iWuRx Courant consommé par le récepteur d’activation 2 µA 
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Figure I-8 : Chronogramme de fonctionnement de l’émetteur (a) et du récepteur avec activation par un 

récepteur de réveil 

Dans ce cas, le récepteur principal n’est utilisé que lorsqu’un message est émis. Comme dans 

le cas précédent, l’hypothèse la plus critique du point de vue de la consommation est 

considérée. On estime que la commande envoyée n’est captée qu’à la fin de son temps 

d’écoute. 

Cent transactions sont faites par jour. L’énergie journalière consommée pour réaliser 

l’ensemble de ces communications est exprimée telle que : 

𝐸𝑟𝑒𝑐𝑒𝑝𝑡𝑖𝑜𝑛 = 𝑁 ×  𝑉𝑏𝑎𝑡 ×  𝑖𝑂𝑛 × 𝑇𝑜𝑛 + 𝑖𝑅𝑥 × (𝑇𝑒𝑐𝑜𝑢𝑡𝑒 + 𝑇𝑟𝑒𝑐𝑒𝑝𝑡) 

A.N : 

𝐸𝑟𝑒𝑐𝑒𝑝𝑡𝑖𝑜𝑛 = 5 940 µ𝑊. 𝑠 

En dehors de ces phases d’écoute seul le récepteur d’activation est actif, la quantité d’énergie 

alors consommée : 

𝐸𝑊𝑢𝑅𝑥 = 𝑉𝑏𝑎𝑡 × 𝑖𝑊𝑢𝑅𝑥 × (𝐷𝑢𝑟é𝑒 𝑑′𝑢𝑛 𝑗𝑜𝑢𝑟 − 𝑁 × (𝑇𝑜𝑛 + 𝑇𝑒𝑐𝑜𝑢𝑡𝑒 + 𝑇𝑟𝑒𝑐𝑒𝑝𝑡) 

A.N : 

𝐸𝑊𝑢𝑅𝑥 = 855 161 µ𝑊. 𝑠 

L’énergie totale consommée par jour est : 

𝐸𝑟𝑥𝑊𝑢𝑅𝑥 = 𝐸𝑟𝑒𝑐𝑒𝑝𝑡𝑖𝑜𝑛 + 𝐸𝑊𝑢𝑅𝑥 

A.N : 

𝐸𝑟𝑥𝑊𝑢𝑅𝑥 = 861 101 µ𝑊. 𝑠 

L’autonomie est alors déduite : 

𝐴𝑢𝑡𝑜𝑛𝑜𝑚𝑖𝑒𝑟𝑥𝑊𝑢𝑅𝑥 =  
𝐸𝑏𝑎𝑡

𝐸𝑟𝑥𝑊𝑢𝑅𝑥
 

A.N : 

𝐴𝑢𝑡𝑜𝑛𝑜𝑚𝑖𝑒𝑟𝑥𝑊𝑢𝑅𝑥 = 8,2 𝑎𝑛𝑠 
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Un bilan comparatif présentant les résultats du calcul d’autonomie pour les trois scénarios 

étudiés est dressé en Tableau I-7. 

Tableau I-7 : Bilan de la consommation 

 Energie 
journalière 

consommée 

Energie 
consommée pour 
réception effective 

Autonomie 

Rx permanent 4 277 W.s 10 mW.s 0,6 jour 

Rx cyclique 16,4 W.s 14 mW.s 158 jours 

Rx avec WuRx 0, 861 mW.s 0,855 mW.s 8 ans 

I.4.2. Avantages et inconvénients de l’utilisation d’un récepteur d’activation 

Dans un cas idéal, la consommation du récepteur de réveil est nulle. Dans le cas réel, 

la sensibilité de ce dernier est directement liée à la valeur du courant consommé. L’utilisation 

de ce genre de récepteurs ne peut donc être envisagée que pour des applications de faible 

portée, sachant que pour cette architecture la majeure partie de la consommation autorisée 

est dédiée à la fonction amplification. Cette répartition du courant disponible impose une 

chaîne de réception peu complexe. La simplicité de ce récepteur présente l’inconvénient de  

limiter ses performances, mais elle présente l’avantage  de le rendre peu coûteux et peu 

encombrant. D’autre part il tire profit de la faible consommation des blocs numériques qui lui 

permettent de diversifier ses fonctionnalités. Par exemple, on peut considérer un récepteur 

d’activation qui reconnait deux codes distincts, un qui lui est propre et l’autre qui serait alloué 

à un ensemble de récepteurs [12]. Dans ce cas, on peut imaginer une application dans laquelle 

l’utilisateur peut piloter une lampe ou un ensemble de lampes sans que la création d’un réseau 

soit nécessaire. Pour profiter pleinement de la flexibilité que peut offrir le numérique, utiliser 

un protocole de communication propriétaire est un précieux avantage. De même cette très 

basse consommation ouvre un large éventail de sources d’alimentation envisageables. Les 

bénéfices issus d’un faible courant de consommation, en offrant une meilleure autonomie et 

une liberté dans le choix de la source d’alimentation, élargissent le champ d’application du 

dispositif. 

 

Conclusion  

Dans ce chapitre, un comparatif des solutions réduisant la consommation a été 

présenté. Il est démontré ici, que les récepteurs à fonctionnement continu gaspillent 

énormément d’énergie, pour 100 transactions journalières, seulement 0,002% de l’énergie 

consommée est utilisée pour la réception. Le fonctionnement périodique améliore de façon 

significative le rapport de l’énergie utile sur l’énergie totale consommée. L’efficacité de cette 

solution repose sur la fréquence de fonctionnement. Elle nécessite de faire un compromis 

entre la fréquence de fonctionnement ou la réduction de consommation, et la qualité de la 

détection. Dans [13], V. Jelicic et al. démontrent l’efficacité des récepteurs d’activation 

comparée au fonctionnement périodique des récepteurs dans le cadre d’un système de 

vidéosurveillance. Dans leur étude, afin d’économiser de l’énergie, les récepteurs RF des 

caméras écoutent périodiquement les informations fournies par un capteur infrarouge leur 

indiquant la nécessité ou non de s’allumer. Pour que la consommation soit la même en 

fonctionnement périodique qu’avec l’utilisation d’un récepteur d’activation, le récepteur de la 

caméra ne doit être allumé que 25 fois par heure. Un si faible rythme d’activation est synonyme 
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d’un grand risque de transactions manquées, ce qui n’est pas envisageable dans le domaine 

de la vidéo surveillance. Ici, encore les récepteurs d’activation démontrent leur intérêt pour 

économiser de l’énergie sans dégrader le bon fonctionnement et la fiabilité du dispositif.  Les 

nouveaux standards s’appuient sur un rapport cyclique très faible pour atteindre les objectifs 

de consommation. Par ailleurs dans ces nouveaux standards, seuls les récepteurs, qui sont 

les éléments les plus simples du réseau, sont basse consommation, et la consommation 

importante du PAN coordinateur, nécessaire à la mise en place du réseau, doit être prise en 

compte.  

L’avantage majeur que confèrent les récepteurs d’activation par rapport à ces 

nouvelles solutions est leur simplicité, sachant que pour certaines applications il n’est pas 

nécessaire que le récepteur soit complexe pour satisfaire aux spécifications.  En conclusion 

ce chapitre démontre l’efficacité d’un tel dispositif, qui présente un rendement de 99%, et 

justifie l’intérêt porté aujourd’hui à cette solution. 
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Chapitre II. Enjeu de la conception d’un récepteur d’activation 

Dans le premier chapitre, l’avantage des récepteurs de réveil apporté sur le bilan 

énergétique a été présenté. Etant le seul élément actif en l’attente de la réception d’un 

message, sa consommation est le paramètre déterminant quant à la quantité d’énergie qui 

peut être économisée. Dans ce chapitre sont exposés les enjeux de la conception d’un tel 

récepteur. Bien que sa fonction soit simple, compte tenu de la limitation en courant consommé, 

certaines spécifications dépendantes de l’application deviennent difficiles à satisfaire. En tant 

que récepteur additionnel, complémentaire du récepteur principal, le critère de coût et 

d’encombrement doit aussi être rempli. Tout l’enjeu d’une telle conception réside dans le bon 

compromis entre les performances du récepteur, sa consommation et son coût. 

II.1. Performances générales 

Dans le cadre de sa fonction, il est attendu du récepteur de réveil qu’il puisse 

démoduler un signal, reconnaître dans certains cas un code bien particulier et délivrer une 

impulsion afin d’allumer le récepteur principal. Ce récepteur de réveil ayant pour fonction 

d’allumer le récepteur principal, son temps de réponse est primordial car il s’ajoute au temps 

de démarrage de ce dernier et de celui de l’application. Ce temps n’est pas toujours un 

paramètre critique. Il le devient particulièrement dans le cadre d’applications où l’action est 

faite par un utilisateur. Ce dernier va alors attendre une action de la part de l’application. La 

rapidité d’un système dépend, entre autres, de la quantité d’énergie dont il dispose pour se 

mettre en route. L’efficacité de la solution n’atteint 100% que si la consommation du récepteur 

d’activation est nulle, dès lors aucune énergie n‘est gaspillée lors des phases d’écoute. 

Cependant, une très faible consommation peut être tolérée et estimée en fonction de 

l’autonomie ciblée. Comme dans toutes chaînes de démodulation, l’amplification du signal est 

primordiale, elle contribue notamment à la portée de l’application. Un protocole de 

communication avec une reconnaissance de code permet de limiter les faux réveils et ainsi 

d’optimiser la consommation [1]. En dépit de sa capacité à recevoir de faibles signaux, pour 

fonctionner dans différents environnements la bonne réception dépend aussi de ses capacités 

à discriminer des signaux indésirables. 

II.2. Considérations radio 

Le signal est transmis au travers d’une porteuse RF dont la fréquence est un paramètre 

important. Plusieurs critères rentrent en compte dans le choix de cette dernière.  

Elle peut être identique à celle du récepteur principal pour des raisons de simplicité et 

de partage de fonctionnalités dans le cas où le récepteur de réveil et le récepteur principal 

serait sur la même puce. L’utilisation de la même fréquence, en plus d’éviter les problèmes 

d’intermodulation, permet d’avoir recours à une seule antenne. Pour des raisons 

d’encombrement et d’éventuel couplage, il est préférable d’en limiter le nombre. Si toutefois 

aucune contrainte n’est imposée vis-à-vis du récepteur principal, l’utilisation de chaque bande 

de fréquences est soumise à des règles. Il faut aussi prendre en compte l’encombrement de 

certaines bandes qui augmente la probabilité d’être confronté à des brouilleurs. Par exemple, 

la bande à 2,4 GHz est utilisée, entre autre, pour le Zigbee, le Bluetooth, le WiFi. Travailler 

dans une telle bande impose une sélectivité importante. A noter également que plus la 

fréquence de la porteuse est élevée plus les circuits  doivent être rapides et plus ils 
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consomment de courant. Les hautes fréquences ne sont donc pas de bonnes candidates pour 

les récepteurs d’activation. 

Dans le travail réalisé ici, la porteuse a une fréquence de 868 MHz. Comme présenté 

en introduction, le récepteur de réveil devait initialement être intégré sur la même puce qu’un 

récepteur Zigbee sub-gigahertz.  

L’avantage que présente la bande à 868 MHz, en plus de s’inscrire dans le standard 

Zigbee, est de faire partie de la bande ISM. En se plaçant dans cette bande, les contraintes 

sur le protocole de communication sont relaxées. . En choisissant une fréquence commune 

pour le récepteur d’activation et le récepteur principal, certaines fonctionnalités peuvent être 

partagées, notamment l’antenne et le filtre qui sont des éléments encombrants. Bien que le 

projet du récepteur Zigbee subgiga ait été abandonné, cette fréquence de fonctionnement a 

été gardée. Cette bande, très utilisée pour les fonctions RF à faible portée, offre un large choix 

d’émetteurs disponibles sur le marché et atteste du potentiel applicatif du récepteur 

d’activation étudié ici. 

Le premier phénomène auquel doit palier le récepteur est l’atténuation du signal due 

aux pertes de propagation. Ces pertes produites par des phénomènes d’absorption et de 

réflexion sont dépendantes de l’environnement et de la fréquence. La formule de Friis donnée 

ci-dessous permet de calculer la puissance reçue dans le cas d’une propagation en espace 

libre. 

𝑃𝑟 = 𝑃𝑒 × 𝐺𝑟 × 𝐺𝑒 × (
𝜆

4𝜋𝑑
)

2

 

Où Pr : puissance reçue, Pe : puissance émise, Gr : gain de l’antenne de réception, Ge : gain 

de l’antenne de l’émission, λ : la longueur d’onde et d : la distance entre l’émetteur et le 

récepteur 

En Figure II-1 est tracée la puissance reçue en fonction de la distance pour 3 fréquences de 

la bande ISM. Pour ce calcul, les d’antennes sont considérées isotropes ce qui donne Ge = 

Gr = 1. 

 

Figure II-1 : Puissance reçue en fonction de la distance émetteur-récepteur 

Ce calcul permet de donner une première estimation du niveau de puissance que doit 

être capable de détecter le récepteur pour assurer la portée souhaitée. Mais comme évoqué 
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précédemment ce calcul ne tient pas compte des pertes dues à l’environnement. Les 

phénomènes de réflexion et d’absorption sont multiples et dépendant de la fréquence, de la 

configuration spatiale de l’environnement et des matériaux qui le composent. Pour se placer 

dans un cas plus concret, nous avons fait une série de mesure dans nos locaux. Au-delà de 

la mesure d’atténuation, ces mesures sont faites dans un environnement où le WiFi, le GSM 

et d’autres signaux parasites sont présents. Pour cette expérience, deux antennes λ/2 ont été 

fabriquées avec du fil de cuivre comme illustrées Figure II-2. Une antenne λ/2 est une antenne 

très simple faite d’un fil de cuivre (ou d’un élément conducteur au travers duquel le champ 

magnétique se propage électriquement) de longueur λ/2. Cette antenne possède un 

diagramme de rayonnement ayant la forme d’un donut. La partie réceptrice est constituée de 

l’antenne reliée à un analyseur de spectre. L’émetteur est un générateur RF émettant 10 dBm 

à 868 MHz connecté à la seconde antenne. L’expérience menée est conduite de manière à 

reproduire le plus fidèlement possible les conditions dans lesquelles ce récepteur sera utilisé 

dans le cadre du projet européen Enlight.  

Dans le cadre de ce dernier, le scénario envisagé est l’utilisation du récepteur de réveil 

pour activer les capteurs et les autres récepteurs sans fils dans une salle de réunion. 

L’ensemble étant placé dans le faux plafond de la salle. Pour la partie réceptrice, l’antenne est 

donc collée au dos d’une dalle de plafond. La partie émettrice est déplacée sur un rayon de 

quelques mètres à divers endroits des bureaux comme illustré en Figure II-2 de façons à faire 

varier la distance mais aussi la nature des obstacles rencontrés par l’onde. Une atténuation 

comprise entre 60 et 40 dB est mesurée. Cette expérience montre que le précédent calcul est 

effectivement très optimiste avec une atténuation calculée de 65 dB en espace libre pour une 

distance de 50 mètres. Expérimentalement, 60 dB d’atténuation sont observés pour une 

distance d’une dizaine de mètres. 

 

Figure II-2 : Schéma d’implantation des bureaux 
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Cette étude théorique et cette expérimentation permettent de déterminer que le 

récepteur doit avoir une sensibilité de -50 dBm à 868 MHz. 

En parallèle de cette étude, un calcul de gabarit de réjection des brouilleurs est réalisé. 

Pour ce calcul, un scénario basé sur le projet Enlight est imaginé. La scène considérée est un 

cas usuel de réunion dans un cadre professionnel. Plusieurs individus sont réunis dans une 

même pièce, la plupart équipés d’appareils électroniques communicants.  Le scénario est 

illustré en Annexe 1 et l’ensemble des protocoles de communications considérés sont résumés 

ci-dessous. La puissance reçue est calculée à partir de la formule de Friis, il s’agit donc d’une 

propagation optimale et donc le cas le plus critique pour notre récepteur. 

Pour cette étude, trois standards de téléphonie sans fil sont considérés : DECT, GSM 

et 3G. Il est de nos jours très probables qu’une personne ait avec elle un téléphone sans fil. 

Dans un contexte professionnel tels que des bureaux, il est fréquent que des émetteurs 

WiFi soit placés en plusieurs points sur des dalles de plafond. Le pire cas, considéré ici, serait 

donc que ce dernier soit situé sur une dalle de plafond voisine de celle où se situe notre 

récepteur. 

Les communications Bluetooth peuvent être effectuées à partir de téléphone mobile ou 

d’objets connectés qui sont portés par l’utilisateur ou déposés sur un bureau. 

Le standard Zigbee est considéré comme présent dans la pièce pour la gestion 

domotique. Et la centrale de contrôle est située sur le mur tel un interrupteur. 

Enfin le standard SRD (Short Range Devices) est également considéré correspondant 

à la situation où un récepteur et son émetteur associé  sont à proximité du récepteur de réveil. 

Une synthèse des cas de parasites présents considérés pour dresser le gabarit du filtre 

nécessaire est donnée dans le Tableau II-1. 

Tableau II-1 : Résumé des parasites considérés 

Normes Fréquences (MHz) 
Prayonnée 

max 
(dBm) 

Distance 
(m) 

Preçue 
(dBm) 

DECT 1880-1900 27 2 -16.6 

P-GSM-900 890-915 33 2 -4.5 

GSM-1800 1710-1785 30 2 -13.6 

3G-DCS 1800 1805-1880 27 2 -16.6 

WiFi-IEEE 802-11 2400-2483.5 27 0.03 17.2 

Bluetooth Class II – IEEE 802-
15-1 

2400-2480 3 2.5 -45.2 

Zigbee-IEEE 802-15-4 

868-868.6 

10 1 -30.2 902-928 

2400-2483.5 

SRD-860 863-870 14 1 -11.2 
 

A partir de ses estimations, un gabarit de filtre est estimé et tracé en Figure II-3. 
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Figure II-3 : Gabarit calculé du filtre de réjection 

 Au-delà des restrictions en termes de puissances émises et de gamme de fréquences, 

d’autres contraintes s’imposent sur le protocole de communication. En effet différents 

paramètres définissent le protocole, les deux premiers sont le débit binaire et l’encodage 

utilisé. Un débit binaire élevé requiert une circuiterie rapide, caractérisée par une 

consommation plus importante. Cependant, un circuit rapide permet un temps de traitement 

plus court de la trame reçue. La rapidité du circuit repose donc sur un juste équilibre entre le 

surplus de consommation induit et le temps d’écoute réduit, de façon à optimiser le bilan 

énergétique en fonctionnement. Le mécanisme nécessaire pour interpréter le code contenu 

dans le message reçu peut être plus ou moins sophistiqué. Dans la solution ici ciblée, la 

sécurité n’est pas primordiale et se limite uniquement à se prémunir d’éventuels faux réveils. 

Pour que la reconnaissance de code soit possible une synchronisation avec la trame reçue 

est nécessaire. Cette partie du dispositif pouvant faire appel à une horloge externe est 

généralement consommatrice, ayant un impact non négligeable sur le bilan énergétique. 

Comme l’étude se concentre sur la conception du récepteur de réveil, il est impératif que ce 

dernier soit compatible avec l’existant et donc qu’aucun développement particulier de la partie 

émettrice ne soit nécessaire. Remplissant les critères de simplicité et de popularité, le code 

de Manchester est choisi. Il présente également l’avantage de se prêter aisément à la 

reconstruction d’horloge. L’horloge ayant permis d’encoder le signal est ainsi disponible. 

L’échantillonnage du signal ne nécessite pas l’utilisation d’une horloge supplémentaire. 

II.3. Considérations coût / énergie 

Le récepteur de réveil est une fonction complémentaire du récepteur principal, ne 

contribuant pas à la qualité de la réception. Ce statut impose des contraintes de coût lié à la 

surface de silicium nécessaire. Le récepteur de réveil doit être intégré à un récepteur standard, 

tel que le récepteur Zigbee du commerce, le JN5168, dont la surface est de 10.89 mm². Le 

récepteur de réveil ne doit pas excéder 5% de la surface totale soit 0,54 cm². Dans ce contexte, 

afin de simplifier l’intégration commune du récepteur Zigbee et du récepteur de réveil, ils 

doivent être réalisés dans la même technologie, à savoir le procédé de NXP CMOS 160 nm. 

Il s’agit d’un procédé mature de NXP présent dans de nombreux produits offrant ainsi la 

possibilité d’une future intégration du récepteur de réveil à un produit existant. 
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Les contraintes d’énergie sont imposées par le récepteur principal. Sa consommation 

est déterminée de façon à garantir une durée de vie donnée pour une source d’alimentation 

en considérant un certain rythme d’utilisation. Le choix de la source d’énergie est déterminé 

par l’application. Les applications sans fil non mobiles sont généralement alimentées par le 

secteur. Même si des contraintes de consommation doivent être considérées, au vu du nombre 

de nœuds composant le réseau, comme ils sont reliés au secteur leur autonomie n’est pas 

critique. Pour les applications sans fil mobiles ou autonomes, la source d’alimentation doit être 

embarquée. Les solutions possibles sont alors sélectionnées suivant différents critères, de 

faisabilité, d’esthétique et d’encombrement. Deux types de sources se distinguent, les sources 

d’énergie stockée telles que des piles ou des batteries et les sources d’énergie disponible 

comme les cellules solaires par exemple. Les batteries nécessitent moins d’intervention de 

maintenance mais le développement d’un circuit de recharge et la mise à disposition de 

l’énergie nécessaire à cette dernière doivent être pris en considération. Les batteries lithium 

ion s’imposent sur le marché des applications utilitaires mobiles telles que les téléphones 

portables, lecteurs MP3, GPS…etc. Il est envisageable cependant de considérer la 

combinaison d’une batterie et d’une source d’énergie renouvelable. Texas Instrument [2] a 

dressé un comparatif entre les différentes énergies environnantes qui est résumé dans le 

Tableau II-2 ci-dessous. 

Tableau II-2 : Récupération d’énergie estimée de Texas Instrument 

Source d’énergie Puissance récupérée 

Vibration / mouvement 

Humain 4 µW/cm² 

Industrie 100 µW/cm² 

Température (effet Seebeck) 

Humain 25 µW/cm² 

Industrie 1-10 mW/cm² 

Lumière 

Intérieur 10 µW/cm² 

Extérieur 10 mW/cm² 

RF 

GSM 0,1 µW/cm² 

WiFi 1 µW/cm² 

 

Pour un même type d’énergie, le contexte influe énormément sur la quantité d’énergie pouvant 

être récupérée. Toutes ces sources ne sont pas nécessairement disponibles suivant 

l’application considérée. Pour l’application considérée, soit le récepteur de réveil placé dans 

un luminaire intégré au plafond, les seules sources d’énergie envisageables sont les ondes 

RF ambiantes et la lumière. Il apparait clairement dans le tableau que les cellules solaires 

offrent un meilleur rendement mais les cellules solaires sont difficilement utilisables de façon 

exclusive car la quantité d’énergie disponible n’est pas garantie à tout instant. Les cellules 

solaires ne conviennent que pour des applications dans un environnement lumineux. En dépit 
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de l’aspect pratique, elles peuvent ne pas s’intégrer correctement au design de l’application. 

Les piles et les batteries ont une taille proportionnelle à leur capacité. Certaines technologies, 

telles que les piles Zinc-Air, permettent un ratio capacité/volume optimal. La tension nominale  

délivrée est également imposée par la technologie employée. Dans le chapitre précédent, une 

pile CR2032 est utilisée comme référence pour les calculs d’autonomie. Cette pile sera gardée 

également comme référence dans ce chapitre à titre comparatif. Pour cette pile, la technologie 

utilisée est Lithium-Manganèse-dioxyde, qui fournit une tension nominale de 3V. Les capacités 

varient quelque peu d’un fournisseur à l’autre. La CR2032 [3] offre une capacité comprise 

entre 200 et 250 mA.h. La pile a une forme de pièce de monnaie et occupe un volume d’environ 

1 cm3 pour un poids de 3g. Les piles alcalines, également très répandues, fournissent une 

tension nominale de 1,5V. Deux piles en séries sont nécessaires pour atteindre une tension 

de 3V. Les piles AAAA [4] fournissent une capacité de 625 mA.h ce qui leur permettraient de 

garantir une autonomie environ 3 fois supérieure aux piles CR2032. Cependant la forme 

cylindrique de cette dernière et le fait que deux piles soient nécessaires pour fournir les 3V 

requièrent un volume de 19 cm3 pour un poids de 6,5g. Les piles Zinc-air sont notamment 

utilisées pour les appareils auditifs nécessitant une grande autonomie et une alimentation très 

peu encombrantes. La technologie fournit une tension nominale de 1,4V. La pile PR44 [5] offre 

une capacité de 650 mA.h. Les performances qu’elle présente sont similaires à la pile alcaline. 

Cependant pour une comparaison équitable il faut considérer deux piles afin d’atteindre une 

tension nominale de 2.8V pour un poids total de 2,7g et un volume de 4,6 cm3. Pour un 

encombrement et une tension nominale comparables, la pile zinc-air offre une capacité bien 

plus importante que la CR2032, cet avantage étant atténué par l’impossibilité de la mettre en 

boitier.  

 

Conclusion 

Dans ce deuxième chapitre, un premier bilan des contraintes de réalisation auxquelles 

se confronte le récepteur de réveil est dressé. Le paramètre principal reste la consommation. 

Cette dernière est déterminante quant à l’efficacité de la solution. Le choix de la source 

d’énergie employée est lui aussi fondamental. Les sources d’énergie renouvelables sont 

envisageables mais non suffisantes car elles ne garantissent pas la quantité d’énergie fournie 

à tout instant. Les batteries sont des solutions à considérer en complément. Les piles restent 

la solution la plus pratique dans notre cas car elles ne nécessitent aucun développement de 

gestion d’énergie supplémentaire. La faible consommation du récepteur ne doit néanmoins 

pas être un obstacle rédhibitoire à ses performances. Le choix de la fréquence est crucial pour 

des aspects techniques mais également pour des aspects pratiques. Afin de limiter 

l’encombrement, il est possible de partager l’usage d’une fonction. Par exemple, il est 

envisageable d’utiliser le LNA du récepteur principal, dans un mode basse consommation pour 

le récepteur de réveil ou encore de partager le filtre sélectif d’entrée. Le choix d’utiliser la même 

fréquence que le récepteur principal facilite ce partage de fonction entre les deux récepteurs. 

Le choix d’une fréquence dans une bande peu encombrée réduit les contraintes de filtrage 

évitant que le récepteur soit saturé par des signaux de fréquence proche.  Pour une utilisation 

pratique réaliste, la performance clé du récepteur est sa sensibilité qui détermine sa portée et 

sa capacité à traiter de faibles signaux. Le récepteur doit aussi être sélectif de façon à ne pas 

être perturbé par les signaux parasites environnants, avoir un coût d’intégration minimum lié à 

une surface d’intégration minimum (quelques pourcents de la surface du récepteur principal). 
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Toutes ces contraintes définissent ainsi les multiples spécifications que doit satisfaire le 

récepteur de réveil. 
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Chapitre III. Architecture du récepteur d’activation 

Les deux chapitres précédents ont permis de montrer l’apport de la solution de réveil 

sur le bilan énergique ainsi que de dresser les premières contraintes de ses spécifications. Le 

récepteur de réveil reste un récepteur radio classique avec toutefois des performances plus 

modestes afin de respecter les limites de consommation. Le succès des communications sans 

fil a conduit à la diversification des signaux et à la complexification des systèmes. En effet, les 

bandes de fréquences étant surchargées, les signaux de communication doivent se distinguer 

entre eux par leur forme également. Les signaux sont modulables en amplitude, en fréquence 

et en phase. Cette modulation est utilisée pour transporter l’information sur une porteuse RF. 

La complexité de la modulation est un atout pour la transmission du signal car elle lui prodigue 

une certaine immunité vis-à-vis des autres signaux. En contrepartie cette dernière va 

nécessiter des circuits plus complexes et donc moins compatibles avec les objectifs de faible 

consommation. En raison des normes, le choix de la bande de fréquence discuté au chapitre 

précédent influe également sur le choix de la modulation.  

Dans ce chapitre sont présentées les différents types de modulation et les solutions de 

récepteurs de réveil les intégrant aujourd’hui. La littérature propose des solutions diverses 

permettant de satisfaire différents compromis (encombrement, sensibilité, sélectivité…etc) 

que nous évaluons dans les paragraphes qui suivent. 

III.1. Les différentes modulations 

III.1.1. Modulation d’amplitude 

La modulation d’amplitude est la modulation dont le traitement est le plus aisé. 

D’ailleurs les premières émissions radio étaient faites en modulation radio et les premiers 

détecteurs étaient les postes à galène [1]. Elle consiste à multiplier un signal RF, la porteuse, 

par un signal contenant l’information, le signal modulant. Le principal inconvénient de cette 

modulation est le mauvais rapport signal à bruit qu’elle offre, notamment comparée à la 

modulation de fréquence.  

La  modulation d’amplitude est particulièrement adaptée aux solutions de réception 

passives ou semi-passive.  Dans ce cas le récepteur offre des performances en consommation 

remarquables. Cependant l’énergie économisée par la partie réceptrice est alors consommée 

par la partie émettrice. Dans [2], H. Ba et al. démontrent l’efficacité des tags passifs RFIC 

comme récepteur de réveil à 2.4 GHz avec un émetteur ISM classique. Afin que la probabilité 

de réveil soit de 90%, la distance entre l’émetteur et le récepteur ne doit pas excéder 4.5m.  

Par ailleurs la sensibilité des diodes communément utilisées comme détecteurs passifs est 

limitée et insuffisante pour notre application. 

Pour les solutions de réception active deux types de démodulation peuvent être mises 

en œuvre. La chaîne à détection directe, la plus simple, pour laquelle aucun changement de 

fréquence n’est opéré et celle plus complexe, où la détection est opérée à une fréquence 

intermédiaire. Dans le premier cas, l’amplification du signal RF est le poste le plus important 

en consommation [3]. La majeure partie de l’énergie lui est alors dédiée. Dans le second cas, 

c’est la génération de la fréquence intermédiaire qui est l’élément le plus consommant [4]. 
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III.1.2. Modulation en fréquence 

La modulation en fréquence est délicate à mettre en œuvre dans le cadre des 

récepteurs d’activation car la gestion d’une horloge de référence sans utiliser de composants 

externes et actifs est difficilement envisageable. Par ailleurs, l’architecture de la chaîne est 

complexe  et peu compatible avec les objectifs de basse consommation. Cependant, bien que 

peu répandue cette solution n’est pas délaissée, un compromis peut être envisagé entre le 

surplus de consommation et le gain en sensibilité comparée à la modulation d’amplitude. 

III.1.3. Modulation en phase 

La dernière caractéristique du signal qui peut être modulée est la phase. Ce type de 

modulation est notamment utilisée pour les télécommunications tel que le WiFi, le GSM. La 

démodulation d’un signal modulé en phase fait intervenir une architecture complexe composée 

de mélangeurs, de déphaseurs et d’oscillateurs. L’une des architectures types utilisées pour 

les récepteurs concernés par cette modulation est la boucle de Costas. De par sa complexité, 

elle n’est pas appropriée pour les circuits à basse consommation. On ne relève d’ailleurs dans 

la littérature  aucune réalisation basée sur cette modulation pour des applications analogues 

à la nôtre. 

III.2. Etude des architectures existantes relevées dans la littérature 

Dans le Tableau III-1 ci-après regroupant les dernières publications sur le sujet, on 

constate que la modulation d’amplitude, de type OOK, domine largement. Ce constat est aussi 

mis en avant par X. Huang et al. dans [5]. Il est présenté dans l’ensemble des travaux l’intérêt 

d’éliminer l’usage d’oscillateur nécessitant trop de courant pour le contexte de basse 

consommation, [6], [7]. Sur l’ensemble des travaux étudiés on peut noter la préférence des 

concepteurs pour la bande ISM sub-gigahertz qui conforte notre choix. Contrairement au choix 

de la fréquence qui se situe globalement dans la même bande, on observe bien plus de 

diversité au niveau du débit binaire. Moins le débit est important moins les circuits ont besoin 

d’être rapides et donc moins ils ont besoin de courant. En ce qui concerne les circuits 

numériques, les débits auxquels on s’intéresse ici ne sont pas suffisamment élevé au vue des 

technologies pour qu’ils soient limitant. Cependant cette caractéristique de vitesse peut avoir 

son importance au niveau du comparateur placé en aval du détecteur. Afin qu’aucune donnée 

ne soit perdue il faut impérativement que ce dernier soit en mesure de suivre les fronts du 

signal d’enveloppe. Un autre élément important pour la consommation, déduit de cette 

comparaison, concerne la génération de la tension de référence. La solution la plus simple est 

le pont diviseur de tension appliqué sur la tension d’alimentation. Mais dans ce cas, les 

résistances de fortes valeurs nécessaires à la limitation du courant et ne sont pas adaptées 

pour les solutions intégrées. Par ailleurs dans le cas de circuits embarqués, alimentés par une 

pile ou une batterie, cette architecture, trop dépendante de la tension d’alimentation n’est pas 

stable dans le temps. Ce défaut d’instabilité peut être compensé  par l’utilisation d’un circuit 

bandgap ; mais ce circuit complémentaire et les résistances de fortes contribueront encore à 

augmenter la consommation. 

La sélectivité est assurée de façon classique par l’utilisation de filtres à ondes de 

surface. Une solution de filtre actif est proposée en [23]. Bien qu’ils présentent des 

performances  correctes, ces fonctions actives sont non éligibles pour les applications visées 

ici. En effet, dans les travaux présentés par  C. Petrioli et Al., la  puissance consommée par 
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ces filtres actifs est de 168 µW (en simulation), valeur 80 fois supérieure à  la consommation 

totale admissible du récepteur de réveil. 

Les solutions passives ou semi passives présentées ici montrent bien la difficulté qu’il 

y a à obtenir la portée désirée, excepté dans [20] où P. Kamalinejad et Al qui propose une 

solution entièrement passive offrant une sensibilité de -30 dBm. Malheureusement la 

démonstration de ce travail n’a pas dépassé le stade de la simulation et ne peut donc pas 

prouver sa faisabilité. De plus, les solutions passives utilisent des diodes avec de très faible 

tension de seuil pour permettre une meilleure sensibilité, or ces dernières ne sont pas 

intégrables.  

Il est difficile de dresser un bilan comparatif absolument rigoureux  entre les différentes 

solutions. Certains optent pour des architectures basiques limitées à la détection d’une activité 

RF à la fréquence souhaitée pour fournir un signal de réveil. Dans ce cas le traitement 

numérique du signal complémentaire n’est pas nécessaire,  la partie analogique seule suffit. 

L’ajout d’une partie numérique permet essentiellement de limiter les risques d’erreur dans la 

transmission du signal de réveil. En effet, la reconnaissance d’un code permet sécuriser la 

transmission sans erreur du message de réveil.  Cette technique offre aussi la possibilité 

d’adresser le message à un nœud spécifique du réseau, apportant ainsi une flexibilité 

supplémentaire de gestion du réseau. Le traitement numérique assuré par un FPGA [8], ou 

une horloge externe [9], peuvent être introduites, mais ces circuits logiques contribuent à 

augmenter la consommation.  

Les résultats relevés dans la littérature, même s’ils ont en commun la réalisation d’un 

récepteur de réveil basse consommation, ne partagent entre eux pas les mêmes 

spécifications, elles-mêmes différentes de celles spécifiques à cette étude. Toutefois le 

compromis majeur reste l’équilibre entre la sensibilité et la consommation. D’autre part pour 

notre étude, les circuits doivent fonctionner avec une source d’alimentation non idéale et pour 

de larges gammes de température. Ces caractéristiques de robustesse sont rarement 

présentées dans la littérature, où  ne sont notamment présentés que les éléments de la chaîne 

de réception et rarement les éléments de polarisation, dont l’impact dans le bon 

fonctionnement du circuit et dans la consommation est particulièrement important. 
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Tableau III-1 : Récapitulatif des différents récepteurs d’activation présents dans la littérature 

 

Réf. Techno. Fréq. 
Débit 

binaire 

Architecture / 

modulation 

Sensi-

bilité 
Consommation  Commentaires 

[10] 
Piézo-

électrique 

2,43 

GHz 
 

Long code SAW 

correlator / 

BPSK 

+7 dBm 0  

Les SAW correlator sont très peu utilisés 

dans l’industrie. La construction même des 

SAW correlator est faite pour reconnaître 

une séquence donnée limitant l’utilisation de 

cette dernière à celle-ci. La solution n’est 

pas intégrable et ne présente pas de 

variabilité du code. Bien que totalement 

passive, la sensibilité atteinte est trop 

restrictive pour une application réelle de 

cette solution. 

[11] 

Discret 

actif et 

passif 

433,9

2 

MHz 

30 kb/s 

Détection 

directe / GOOK 

+ PWM 

-40 

dBm 
278 nW / 1,5V  

Le filtrage d’entrée est assuré par un filtre 

SAW. La solution proposée n’est pas 

intégrée et ne fait pas lieu de la génération 

de la tension d’alimentation à 1,5V. 

Calibration active pour l’établissement de la 

tension de seuil utilisée par le comparateur. 

[12] 
CMOS 

180 nm 

915 

MHz 
25 kb/s 

Détection 

directe / OOK 

-14 

dBm 

0 (détection/ID) 

Alimentation 

externe pour 

piloter switch 

MOS de 

puissance 

0,893 

mm² 

L’énergie nécessaire à la détection et la 

reconnaissance du code est fournie à partir 

du signal RF reçu. 
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[13] discret 
868 

MHz 
25 bit/s 

Détection 

directe / OOK 

>10m,  

-65 

dBm 

876 nA / 3V / 

2,6 µW 
 

Le pont diviseur utilisé pour générer la 

tension de référence utilisée par le 

comparateur consomme en permanence du 

courant. Les hautes valeurs de ses 

résistances choisies pour limiter le flux de 

courant qui les traverse ne rend pas cette 

solution intégrable. La source d’alimentation 

à 3V nécessaire au comparateur n’est pas 

présentée. 

[14] 
CMOS 90 

nm 
2 GHz 

100 

kb/s 

FI incertaine, 

super 

héterodyne / 

OOK 

-72 

dBm 
52 µW / 0,5V 

0,1 

mm² 

Baw resonateur utilisé pour le filtrage. IF 

bandwidth 100 MHz, nécessité d’une 

précision de 2,5% sur la FI. Le bilan de 

consommation ne fait pas acte des 

régulateurs de tensions 

[15] 
CMOS 

120 nm 

2,4 

GHz 

100 

kb/s 

Détection 

directe / OOK 

-53 

dBm 
7,5 µW / 1,5V  

Le traitement numérique du signal est 

réalisé par le biais d’un FPGA (12,5 µW). La 

source d’alimentation n’est pas décrite dans 

cette étude et non comptabilisé dans le bilan 

de consommation. Le système de matching 

assure la partie filtrage mais n’est pas 

décrite ici. L’amplificateur a un gain 

programmable pouvant attendre 54 dB mais 

la programmation et le détail de cet 

amplificateur ne sont pas décrits. 
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[16] 
CMOS 

130 nm 

2,45 

GHz 

200 

kb/s 

Transformateur 

+ détection 

/OOK 

-47 

dBm 
2,3 µA / 1V 

7 000 

µm² 

Le transformateur implémenté directement 

sur le PCB est encombrant (forme de T 2cm 

x 1,5cm env). Le dispositif d’alimentation à 

1V et la polarisation du détecteur ne sont 

pas décrites et intégrées dans le bilan de 

consommation. Le système est prévu pour 

reconnaître un code donnée mais la partie 

traitement numérique du signal n’est 

également pas traitée et ne rentre pas en 

compte dans le bilan car considérée comme 

négligeable. 

[17] 
CMOS 90 

nm 

2,4 

GHz / 

915 

MHz 

100 

kb/s 

Détection 

directe / OOK 

-69dBm 

/ -75 

dBm 

51 µW (fctmt 

cyclique) / 0,5V 

0,36 

mm² 

Horloge externe requise. La sélectivité est 

restreinte au profit de la consommation. Le 

traitement numérique du signal n’est pas 

illustré dans cette étude. L’ajout d’un ADC et 

d’un bloc numérique tel qu’un FPGA 

supplémentaires est à prévoir 

[18] 
CMOS 

130nm 

868 

MHz 
64 b/s 

Super-

hétérodyne / 

OOK 

-83 

dBm / 

1200m 

(10 

dBm 

émis) 

1.2 µA / 2.5V 
2,72 

mm² 

Horloge externe nécessaire. Consommation 

très dépendante du débit binaire, 87 µA pour 

8 kb/s. Fonctionnement périodique. Faible 

débit binaire = long temps de transmission et 

de réception. D’abord réception d’un pattern 

à faible débit pour limiter la consommation 

donc temps de latence important puis 

réception à plus haut débit de l’ID 
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[19] 
CMOS 90 

nm 

780 – 

950 

MHz 

10 kb/s 

Synchronized 

switching 

detection / OOK 

-86 

dBm 
123 µW / 1V 

1,27 

mm² 

Filtre SAW. La source d’alimentation n’est 

pas décrite et n’est pas considérée dans le 

bilan de consommation. Nécessité d’une 

horloge externe. Le traitement numérique 

n’est pas étudié ici, le traitement s’arrête à la 

conversion AD. La nature du code et le 

protocole de communication ne sont 

d’ailleurs pas détaillés ici 

[20] 
CMOS 

130 nm 

868 

MHz 

100 

kb/s 

Détection 

directe / OOK 

-33 

dBm 

Semi passif, 

redresseur 

alimente 

comparateur 

- 

Pas de résultats concrets, seulement des 

simulations. Pas de traitement numérique du 

signal et donc pas de reconnaissance d’une 

séquence particulière. Niveau du signal de 

sortie, encore à traiter numériquement, est 

totalement dépendant du niveau de signal 

qui permet de fournir l’alimentation. 

 

[21] discrets 
433 

MHz 

125 

kb/s 

Détection 

directe / OOK 

-53,2 

dBm, 

31m 

(10 

dBm 

émis) 

2,8 µA / 3V - 

La démodulation est faite de façon passive. 

Le traitement du signal est ensuite effectué 

par un circuit actif en charge de fournir 

l’interruption de réveil. Le code et le système 

de reconnaissance de ce dernier ne sont pas 

présentés. Le système de démodulation 

comprenant des diodes Schottky n’est pas 

intégrable 
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[22] discrets 
868 

MHz 

125 

kb/s 

Detection 

directe / OOK 

2,5m 

(10 

dBm 

émis) 

230nA/3V - 

La portée offerte par le système ne permet 

pas une utilisation pratique de cette 

dernière. La reconnaissance du code, non 

détaillée est effectuée par un 

microcontrôleur. La conversion AD est faite 

par un comparateur digital, le niveau de 

référence est fait par le biais d’un pont 

diviseur, de hautes valeurs d’impédance 

utilisées pour limiter le courant ne sont pas 

des solutions raisonnablement intégrables 

tout comme le multiplieur de tension 

nécessitant des diodes. 

[23] BiCMOS 
2,4 

GHz 
- 

Détection 

directe  sur 4 

chaînes / OOK 

-83 

dBm 
1.62mW / 1.2V - 

Filtre actif nécessaire pour chaque chaîne 

de réveil. La multiplication des canaux de 

fréquence multiplie les chaînes dédiées à 

leur réception et donc l’aire de silicium. Le 

système de régulation de tension 

d’alimentation n’est également pas détaillé. 

 

[24] 
CMOS 

130nm 

915 

MHz 

100 

kb/s 

Détection 

directe / OOK 

-41 

dBm 
98nW / 1,2V 

0,03 

mm² 

Pas de traitement permettant de reconnaître 

une séquence. Dans cet exemple 

l’alimentation est incluse dans l’étude. 

Calibration exécutée à l’aide d’un FPGA non 

inclus dans l’étude. La tension de référence 

nécessaire au comparateur est fournie par le 

redresseur. 
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III.3. Architecture proposée 

L’étude faite dans le paragraphe précédent conduit au choix de la modulation 

d’amplitude et d’une architecture à détection directe, dont le schéma bloc du récepteur de 

réveil est donné en Figure III-1. 

 

Figure III-1 : Schéma bloc du récepteur de réveil 

La modulation choisit est du type OOK. Afin de limiter tout risque de « faux réveils », le 

message de réveil contient un code programmable identifiable par le récepteur auquel il 

s’adresse. Pour cela, un code de Manchester est utilisé. Le signal de réveil est illustré en 

Figure III-2.  

 

Figure III-2 : Signal de réveil modulé et modulant 

L’encodage se fait à un débit binaire de 25 kbits/s. Le code nécessaire à l’identification 

du signal de réveil est composé de 48 bits, 24 pour le préambule et 24 pour l’adressage du 

récepteur. Pour diminuer la consommation du récepteur de réveil, un fonctionnement 

périodique est mis en place. Un rapport cyclique faible correspondant à un fonctionnement 

périodique lent induit une faible consommation mais augmente en contrepartie le risque de 

manquer une transaction. Comme le compromis à faire dépend de la fréquence d’utilisation 

du récepteur, elle-même dépendante de l’application, on choisit de laisser la fréquence de 

fonctionnement et la durée d’utilisation programmable au gré de l’utilisateur. L’horloge utilisée 

pour cadencer le mode  de fonctionnement est entièrement intégrée. Compte tenu de la nature 

asynchrone des applications auxquelles ce récepteur de réveil est dédié, les conditions de 

stabilité de la fréquence sont relaxées et permettent donc d’avoir un oscillateur à basse 

consommation. 

Le temps de réaction de l’homme est estimé à 500 ms. Au-delà de cette demie 

seconde, l’utilisateur perçoit que la commande qu’il a envoyée n’a eu aucun effet. De ce fait, 

pour toutes les applications pilotées par un utilisateur le temps de latence ne peut accéder 0,5 

s. Ce qui correspond à une fréquence de fonctionnement de 2 Hz. Compte tenu du débit 
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binaire, une trame nécessite 0,96 ms. Afin de garantir la bonne réception d’une trame 

complète, si le cycle de réveil commence au cours de l’envoi d’un message, le temps d’écoute 

minimum est de  2 ms. On s’autorise un courant de 1,5 µA pour maintenir le circuit en marche 

pendant les phases de veille. Un cycle complet durant 500 ms, il y en a donc 172 800 par jour. 

Si on souhaite une autonomie de dix ans, on doit donc prendre en compte l’énergie 

consommée pour ces 630,72.106 cycles au total. La capacité de la pile que nous avons choisie 

comme référence est de 240 mA.h = 864 000 mA.s. Ce qui autorise une quantité d’énergie 

par cycle de : 

𝑌 =
864 000

172 800 ∗ 3650
= 1.37 µ𝐴. 𝑠 

La charge électrique consommée pendant un cycle par le récepteur peut s’exprimer sous la 

forme : 

𝑌 = 𝑋 × 2.10−3 + 1.5 × (500 − 2) × 10−3 µA. s 

Dans laquelle l’inconnue X est le courant consommé lors des phases d’écoute. Connaissant 

la valeur de Y, on peut déduire X : 

𝑋 =  
𝑌−0.623

2.10−3 = 311,5 µA 

L’intégralité de la chaîne de réception ne doit donc pas avoir une consommation 

excédant 311,5 µA. La distribution des courants est résumée dans le Tableau III-2 ci-dessous. 

Tableau III-2 : Distribution par bloc du courant 

Fonctions Courant autorisé 

Amplificateur RF 300 µA 

Détecteur 1 µA 

Amplificateur 6 µA 

Horloge 1 µA 

Régulateurs de tension 2 µA 

Numérique 1 µA 

TOTAL 311 µA 

 

Comme précisé dans les sections précédentes, la majeure partie du courant consommé est 

dédié à l’amplificateur RF, et correspond dans notre cas un peu plus de 96 % du courant 

consommé. 

III.3.1. Composants externes additionnels nécessaires à la bonne réception du signal 

L’élément d’entrée du récepteur est l’antenne. Suivant l’application, les performances 

de l’antenne, telle que sa directivité, peuvent être optimisées. Cependant l’encapsulation du 

dispositif introduit une contrainte sur l’antenne et donc potentiellement sur ses performances.  

Le gain de l’antenne joue également sur la sensibilité de l’ensemble du récepteur, comme 

démontré par la formule de Friis. L’antenne ne rentrant pas dans le champ de cette étude, 

nous choisissons une antenne du commerce pouvant satisfaire les différentes contraintes de 

coûts et d’encombrement imposées par les applications du projet Enlight. La bande passante 

de l’antenne donne une certaine sélectivité au système, malheureusement insuffisante en 

raison de l’encombrement des bandes de fréquence. 
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Parmi les avantages de la modulation d’amplitude figure le fait que récepteur peut avoir 

un fonctionnent large bande, et que le circuit conçu peut convenir pour une large gamme 

d’applications. En revanche elle nécessite un filtrage externe extrêmement sélectif et centré 

sur la fréquence du signal. Comme discuté au chapitre précédent cette fonction est assurée 

par un filtre à ondes de surface externe caractérisé par d’excellentes performances 

intrinsèques. 

Les filtres à ondes de surface ramènent 50Ω en entrée et en sortie. Ce n’est pas 

forcément l’impédance optimale à présenter à l’entrée de l’amplificateur RF. Des composants 

SMD, sous forme d’un réseau LC sont alors utilisés pour faire la transformation d’impédance 

nécessaire. 

III.3.2. Partie analogique du récepteur d’activation : récupération de l’information 

La partie analogique va permettre de récupérer et de traiter l’enveloppe du signal 

contenant l’information. L’interprétation de cette dernière est ensuite faite par la partie 

numérique décrite plus loin dans le manuscrit. 

La performance d’un récepteur se mesure principalement par sa capacité à traiter des 

signaux de faible amplitude. Cette faculté repose, entre autre, sur le gain du système. On 

souhaite que le récepteur de réveil atteigne une sensibilité de -50 dBm comme discuté au 

chapitre II. D’après les expérimentations faites et présentées dans le même chapitre 

l’amplificateur de tête devra donc fournir un gain de 20 dB à la fréquence du signal. Bien que 

l’on travaille dans les bandes ISM à 433 MHz et 868 MHz, on souhaite au maximum préserver 

la particularité large bande du récepteur. L’amplificateur doit donc absolument fournir ce gain 

à ces fréquences mais il est souhaitable de lui laisser la bande passante la plus large possible.  

La sensibilité du système réside sur son rapport signal à bruit, comme cette dernière reste 

limitée et le courant disponible faible, les contraintes en termes de bruit ne sont pas une 

priorité. Néanmoins une attention particulière doit être portée sur le bruit de façon à ce qu’il ne 

perturbe pas la bonne démodulation du signal. Compte tenu des niveaux d’amplitude des 

signaux reçus la valeur maximum du facteur de bruit est fixée à 10 dB. Concernant 

l’intermodulation, évaluée par l’IIP3, compte tenu de la sensibilité modeste du récepteur et de 

sa faible consommation, aucune exigence chiffrée n’est faite sur ce paramètre. Dans le cas 

où les contraintes de portée seraient relâchées il est prévu, pour réduire encore la 

consommation, d’introduire une fonction de court-circuit de  l’amplificateur RF par une entrée 

« enable », et de permettre ainsi l’acheminement direct du signal jusqu’à l’entrée du détecteur. 

Le court-circuit de l’amplificateur permet de réduire la consommation du récepteur de 311 µA 

à 11 µA offrant soit une autonomie supérieure si l’on garde le même rapport cyclique (soit 142 

ans, la durée de vie du système sera alors limitée par la longévité des matériaux), soit une 

même autonomie pour une fréquence de fonctionnement plus rapide (en conservant un temps 

d’écoute minimal de 2 ms et une autonomie de 10 ans, la fréquence peut être alors 33 fois 

plus élevée). 

  Une fois le signal amplifié, son enveloppe est détecté et l’information qu’elle contient 

relevée. Le choix d’un détecteur actif permet d’augmenter la sensibilité de la chaîne par rapport 

à un détecteur passif. Le principe de fonctionnement de la détection est basé sur l’utilisation 

de la caractéristique non linéaire d’un composant actif. Dans le cas d’un transistor, le régime 

le moins linéaire est le régime de faible inversion. Le transistor utilisé pour la détection sera 

donc placé dans ce régime. De plus, étant atteint pour des tensions grille-source inférieure à 
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la tension de seuil et donc faible (de l’ordre d’une centaine de millivolts) ce régime se prête 

bien à la détection de signaux de faible amplitude. 

Malgré l’amplification d’entrée, la faible amplitude de l’enveloppe ne permet pas de la 

traiter directement par les circuits numériques pour en interpréter son contenu. Une 

amplification en bande de base est donc nécessaire. La tension d’alimentation des cellules 

numériques est de 1,8V. Pour optimiser l’amplitude de la tension de sortie de l’amplificateur, 

ce dernier est alimenté à 1,8 V tout comme le bloc numérique. Le signal modulant est à 25 

kHz, on souhaite que l’amplificateur permette le traitement numérique de signaux d’une 

amplitude de l’ordre de 10 mV, soit qu’il fournisse un gain en tension de : 20𝑙𝑜𝑔(
1.8

10𝑒−3
) =

45 𝑑𝐵. L’amplificateur différentiel est utilisé comme comparateur. La tension de référence doit 

coïncider avec le niveau DC de la sortie du détecteur ainsi qu’à la tension de seuil de 

l’amplificateur de sorte à correctement identifier chaque niveau. Compte tenu de la répartition 

des valeurs de courants affectées à chaque fonction, moins d’un microampère doit être 

dépensé pour l’établissement de cette tension. 

L’alimentation de la chaîne est assurée par plusieurs régulateurs de tensions qui 

garantissent une tension constante malgré les fluctuations de la tension de batterie. Comme 

évoqué plus tôt pour des raisons d’économie d’énergie le récepteur de réveil fonctionne de 

façon périodique. Ce fonctionnement séquencé est fait au travers des régulateurs dotés d’une 

entrée « enable » contrôlée par le bloc numérique lui-même cadencé par une horloge. Trois 

régulateurs sont nécessaires. Deux sont utilisés pour la partie analogique, l’un fournissant 1,1 

V pour l’amplificateur RF et le détecteur et l’autre fournissant 1,8 V pour l’amplificateur. Le 

troisième régulateur est utilisé pour les blocs qui ont un fonctionnement permanent assurant 

ainsi le fonctionnement cyclique du reste de la chaîne. 

Le cadencement du fonctionnement du récepteur est fait par un oscillateur à 100 kHz. 

N’étant impliqué dans aucun processus de synchronisation les contraintes sur la stabilité de 

sa fréquence sont relaxées. Cependant les variations de cette dernière doivent rester 

contenues de sorte à ne pas perturber le bon déroulement de la démodulation. Pour une 

fréquence de 100 kHz, l’oscillateur  a une période de 10 µs. Or, un débit binaire de 25 kbits/s, 

implique que la transmission d’un bit prenne 40 µs soit pendant 4 périodes de l’oscillateur. Le 

code de Manchester est actif sur front et non sur niveau, pour être certain que le dernier front 

ne soit pas pris en compte et que le premier front de la trame suivante ne soit pas considéré, 

il faut que les 4 périodes de l’oscillateur couvrent plus de 35 µs et moins de 60 µs. Soit une 

variation maximale de 12,5 % tolérée sur la période d’oscillation. Cette variation sur la période 

se traduit par une variation de la fréquence d’oscillation de 14,3 %. 

Des interrupteurs sont ajoutés pour distinguer plusieurs phases de fonctionnement telle 

qu’une phase de calibration et une phase d’écoute où l’amplificateur RF est actif ou non, qui 

sont décrites dans la suite. Le circuit proposé étant un prototype, un test bus permettant 

d’accéder à différents points DC du circuit est ajouté. L’adressage des nœuds est fait au 

travers du bloc numérique et de l’interface SPI permettant la programmation du circuit qui est 

décrite plus loin. 

III.3.3. Partie numérique du récepteur d’activation : traitement de l’information 

Le procédé CMOS est particulièrement adapté aux opérations logiques par sa faculté 

à distinguer facilement un état on et un état off et la rapidité du changement d’état. L’état du 

transistor est commandé par sa tension de grille. Les niveaux logiques interprétés sous la 
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forme de 1 et de 0 correspondent respectivement à un niveau de tension égal à la tension 

d’alimentation soit 1,8V référencée à la masse soit 0V. Dans le cadre de ce travail, on peut 

distinguer les fonctions du bloc numérique selon deux principaux axes. Le premier en charge 

du décodage est directement complémentaire de la partie analogique pour réaliser la 

démodulation. Le second permet la supervision du fonctionnement du récepteur. L’ensemble 

des fonctions du numérique est résumé dans la Figure III-3 ci-dessous. 

 

Figure III-3 : Schéma de principe du bloc numérique 

Le rôle de la partie numérique dans la démodulation est l’interprétation des données 

reçues. Elle doit retourner la suite de bit contenu dans le signal à l’issu du traitement 

analogique, la comparer avec celle enregistrée au préalable et activer ou non la sortie 

d’activation. Pour qu’il n’y ait pas d’erreur d’interprétation, l’échantillonnage du signal doit être 

fait à la bonne fréquence. Dans ce cas, la stabilité de la fréquence de l’horloge est capitale. 

L’avantage du code de Manchester est qu’il permette de facilement reconstruire le signal 

d’horloge [25]. L’extraction de la suite de bit contenue dans le signal commence donc par la 

reconstruction du signal d’horloge. Cette suite est composée d’un préambule de 24 bits, 

permettant de s’assurer de la bonne initialisation du registre. Les 24 bits suivant correspondent 

au code d’activation, ils sont placés dans un registre à décalage puis comparés au contenu 

d’un autre registre préalablement programmé par l’utilisateur. La comparaison est faite par un 

non ou exclusif  logique qui retourne un 1 si, et seulement si, le niveau logique de ses deux 

entrées est le même. Dans le cas où les 24 bits sont identiques, un pulse de 1 ms est émis 

par le bloc digital. Les IO digitaux comprenant des élévateurs de tension transformant le niveau 

1.8V en Vbat, l’amplitude du pulse délivré et utilisé pour activer le récepteur principal est 

identique à la tension d’alimentation externe. 

La gestion du fonctionnement du circuit se fait par le biais du bloc numérique. Ce 

dernier entièrement programmable permet le fonctionnement cyclique du récepteur en activant 

à une fréquence donnée pendant une durée déterminée, toutes deux fixées par l’utilisateur, 

les régulateurs de tension. En plus de la gestion globale, le bloc numérique permet la 

commande de plusieurs blocs tels que l’activation de l’amplificateur RF, l’adressage du bus 

DC, la position des switch RF d’entrée utilisés à des fins de test. Les valeurs de ces 

commandes sont stockées dans des registres programmables. Le code reconnu pour 

l’activation est lui aussi programmable. Une interface SPI est intégrée et permet la 

programmation de tous ces registres. Le bus SPI est un bus 3 ou 4 fils (Clock, Data in/out, 
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Enable). Dans le cas du bus 4 fils, Data in et Data out ont chacun leur fil dédié. Grâce à un 

module USB-SPI, la programmation des registres se fait via un PC. Une interface graphique 

permet aisément à l’utilisateur de programmer comme il le souhaite le circuit. La 

programmation des registres se fait à la mise en marche du récepteur de réveil. Le contenu 

des registres peut être modifié à tout instant et reste en mémoire tant que le récepteur est 

alimenté. Le contenu des registres est résumé dans le Tableau III-3 ci-dessous. 

Tableau III-3 : Récapitulatif de l’ensemble des registres 

 

Le Tableau III-4  résume les caractéristiques de l’ensemble des sous-blocs du récepteur 

d’activation. 
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Tableau III-4 : Présentation des différents sous-circuits du récepteur d’activation 

Fonction Symbôle Tension d’alimentation Consommation Caractéristiques 

  Min Nom Max   

Régulateur de tension 1 

 

1,8 3,3 3,6 2 

 

Pour l’ensemble des 

régulateurs 

Vreg = 1,1V 

 

Enable actif sur niveau de 

tension à 1,8V 

Régulateur de tension 2 

 

1,8 3,3 3,6 Vreg = 1,8V 

 

Enable actif sur niveau de 

tension à 1,8V 

Régulateur de tension 3 

 

1,8 3,3 3.6 Vreg = 1,8V 

 

Enable actif sur niveau de 

tension à 1,8V 

Amplificateur RF 

 

 1,1   Ion = 300 Gain (433 MHz, 868 MHz, 

915 MHz) = 20 dB 

 

NF < 10 dB 

 

Enable actif sur niveau de 

tension à 1,8V pour 

activer le mode bypass 

Détecteur d’enveloppe 

 

 1,1  1 Retourne le signal de 

demi-enveloppe négative 

Amplificateur 

 

 1,8  7 Gain (25 kHz) = 45 dB 

 

Inversion de Vdetect 
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Timer 

 

 1,8  2 F = 100 kHz 

 

Δf = 14% 

RF switch 

 

 1,8   Enable actif sur niveau à 

1,8V 

 

Passant quand enable 

actif 

 

Isolation = 20 dB 

DC bus switch 

 

 1,8   Bit adresse = 1 pour un 

niveau de tension à 1,8V 

Numérique 

 

 1,8  2  
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En Figure III-4, un chronogramme du fonctionnement du récepteur est présenté. Il met en 

évidence le fonctionnement périodique de ce dernier ainsi que le mécanisme de décodage. 

 

 

Figure III-4 : Chronogramme du fonctionnement du récepteur d’activation 

 

 Conclusion 

Le détail de chaque partie de la chaîne de réception est résumé dans le tableau ci-

dessous. Comme l’a montré l’étude bibliographique, les architectures les plus simples sont 

préférées pour les récepteurs de réveil. Ces dernières présentent les meilleurs compromis en 

termes de performances et de consommation. Une architecture à détection directe, ne 

nécessitant pas d’oscillateur local est choisie. Travaillant sur les bandes ISM sub-gigahertz, et 

toujours avec la contrainte de l’efficacité passive et bon marché, la sélectivité entière du 

récepteur est assurée par un filtre à onde de surface comme majoritairement relevé dans la 

littérature. Contrairement à de nombreux travaux, l’architecture présentée ici consiste en un 

circuit complet intégrant les blocs de polarisation et un traitement numérique sans FPGA 

additionnel. Pour limiter le courant moyen consommé tout en permettant l’utilisation d’un 

amplificateur RF, un fonctionnement périodique est choisi. Aucune horloge externe n’est 

nécessaire, un oscillateur bouclé est utilisé pour cadencer le fonctionnement du circuit. 
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Chapitre IV. Design du récepteur d’activation 

Dans les chapitres précédents, nous présentons l’avantage de la solution des 

récepteurs de réveil et les différentes architectures les plus appropriées pour ce type de circuit 

très basse consommation. Dans ce chapitre, la conception de chaque bloc est détaillée. Nous 

rappelons que pour la réalisation de ce circuit, la technologie C14 de NXP est choisie. Ainsi 

tous les blocs sont conçus en CMOS 0,16 µm. Les simulations permettant la conception du 

circuit sont réalisées à l’aide du logiciel Cadence Virtuoso 6.1. Dans le Tableau IV-1 ci-dessous 

sont résumés les enjeux du design de l’ensemble du récepteur présentés au cours des 

chapitres précédents. 

Tableau IV-1 : Principales contraintes de design 

Caractéristiques Valeurs Commentaires 

Tension d’alimentation 3,6V à 1,8V 
Tension nominale CR2032 

de 3,3V 

Température -55°C à 125°C 

Gamme très stricte pour 

couvrir les exigences des 

applications d’éclairage 

Fréquence 100 MHz – 5 GHz 

Très large bande pour une 

utilisation sur un large panel 

d’applications. 

Débit binaire 25 kbits/sec Code de Manchester 

Temps de latence < 100 ms 

Temps de réaction de 

l’homme 0,5 ms et temps de 

latence du récepteur de 

réveil et du récepteur 

principal 

IV.1. L’antenne 

La bonne réception du signal est tributaire de l’antenne. Compte tenu des compromis 

faits sur la conception en termes de performances afin d’atteindre des consommations 

minimales, la qualité de l’antenne, dans ce type de circuit, joue un rôle important sur les 

performances globales. Afin d’améliorer le gain de l’antenne, il est envisageable de dessiner 

une antenne pour chaque application, optimisant ainsi sa directivité et son design. Bien que 

pouvant améliorer nettement la qualité de la réception, ce développement est spécifique à 

chaque application et pourrait devenir coûteux. Egalement pour des raisons d’encombrement, 

l’antenne peut être un élément commun entre le récepteur de réveil et le récepteur principal. 

Elle n’est donc pas obligatoirement optimisée pour le récepteur de réveil, et son design n’a 

pas fait l’objet de ces travaux. Une antenne du commerce fonctionnant à la fréquence choisie 

est utilisée (fabricant RF solutions, FLEXI-SMA90-868, [1]). 
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IV.2. Filtre à onde de surface 

Filtre à onde de surface ou filtre SAW, ce dernier est placé directement après l’antenne. 

Ce composant est acheté à l’extérieur. Nous faisons le choix de ce filtre pour ses performances 

remarquables. Bien qu’étant un composant coûteux, il peut lui aussi être commun au récepteur 

de réveil et au récepteur principal, permettant ainsi de réduire l’impact de son coût et de son 

encombrement. On le retrouve d’ailleurs dans de nombreuses applications radios, notamment 

dans les clés RF. 

Fabriqués à partir de cristaux piézoélectriques, ce sont des composants 

électromécaniques. Les signaux électriques reçus sont convertis en ondes mécaniques qui 

traversent le filtre puis sont de nouveau convertis en signaux électriques. 

Nous avons évalué dans le chapitre précédent les spécifications du filtre afin d’assurer 

une sélectivité correcte. Au vu des différentes solutions rencontrées dans la littérature, les 

filtres SAW apparaissent comme les plus appropriés. Les filtres BAW et YIG offrant des 

performances similaires et sont généralement plus couramment utilisés pour des fréquences 

plus élevées. 

Il faut néanmoins noter la perte induite par ces filtres pouvant aller jusqu’à 4 dB. Le 

filtre EPCOS B3734 dont les performances sont présentées en Figure IV-1, est utilisé, [2]. 

 

Figure IV-1 : Réponse en fréquence du filtre issue de la documentation Epcos [2] 

IV.3. Adaptation d’impédance 

Le filtre et l’antenne sont deux composants du commerce présentant des impédances 

à 50 Ω. L’adaptation d’impédance qui se fera entre le filtre et le détecteur résultera en une 

élévation de tension. Compte tenu des faibles signaux qui seront reçus, cette dernière facilitera 

la détection. 

Le réseau d’adaptation est fait par un réseau LC. On souhaite présenter une 

impédance de 3,9 kΩ en entrée du détecteur. Afin de calculer l’élévation de tension résultante 

de cette transformation d’impédance, on peut raisonner comme pour un transformateur, Figure 

IV-2. 
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Figure IV-2 : Représentation du réseau d’adaptation LC 

Le nombre de tour de l’inductance N, est exprimé tel que N =√
𝑍2

𝑍1
, on peut ainsi déduire N = 

8,8. Connaissant également la relation le reliant aux niveaux de tension tel que N =
𝑉2

𝑉1
, on aura 

donc une élévation d’un facteur 8,8. 

Pour une puissance reçue de -30 dBm, 𝑉1 =  √2 ∗ 𝑃𝑖𝑛 ∗ 𝑍1= 10 mV  V2 = 88 mV. 

Le calcul des valeurs de L et C est présenté ci-après. Le réseau de transformation 

d’impédance est illustré Figure IV-3. 

 

Figure IV-3 : Schéma de principe du réseau d’adaptation d’impédance 

R1 et X1 représentent le réseau série pour lequel le facteur de qualité s’exprime Qs = X1/R1. 

R2 et X2 constituent le réseau parallèle dont le facteur de qualité s’exprime Qp = R2/X2. Pour 

qu’il y ait adaptation il faut que  R1R2 = - X1X2 soit que ces deux facteurs de qualité soient 

égaux en module. On a alors Qs = Qp = ±√
𝑅2

𝑅1
− 1 

Dans notre cas, Qs = Qp = ±√77 = ± 8.8 

Connaissant R1 et R2, on déduit du calcul précédent deux solutions : 

X1 = -440Ω          X1 = 440Ω 

X2 = 443,2Ω      X2 = -443,2Ω 

Dans notre cas X1 est une inductance et X2 un condensateur, ce sont donc les valeurs de la 

deuxième solution qui sont retenues. 

X1 = Lω, à 433 MHz, L = 161 nH 

X2 = -1/Cω à 433 MHz, C = 0,83 pF 

Voici en Figure IV-4, les résultats simulés à l’aide de composants idéaux, en considérant un 

port d’entrée référencé à 50Ω, émettant un signal sinusoïdal de -30 dBm à 433 MHz (signal 

V1, le signal V2 étant la sortie du dispositif d’adaptation). Cette simulation faite avec des 

composants idéaux et ne tenant pas compte des parasites qui sont ajoutés par les pistes du 

PCB notamment, permet toutefois d’évaluer la réponse du dispositif. 



Lucie CHANDERNAGOR | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 16 décembre 2016 51 

 

 

Figure IV-4 : V1 et V2 en fonction du temps, pour un signal de -30dBm à 433 MHz 

Le temps de réponse du réseau LC est d’environ 11.5 ns soit 5 fois la période du signal ce qui 

n’est pas du tout gênant. L’élévation en tension est légèrement en-dessous de nos attentes, 

V2 = 7.7*V1. En Figure IV-5 est illustré l’impact des variations de la valeur de la résistance. En 

effet de par leur conception, les composants électroniques n’ont pas des valeurs exactes. 

 

Figure IV-5 : V2/V1 pour différentes valeurs de charge en fonction de la fréquence 

 La variation de la valeur de la charge induit une variation de la fréquence centrale, un 

changement de gain en tension, et une variation du ratio bande passante / fréquence centrale. 

Il est pour le moment inutile de noter avec précision les variations, car comme mentionné plus 

tôt, les parasites du PCB et l’inexactitude des valeurs choisies des composants par rapport à 

celle calculées en théorie vont venir modifier ces résultats. 
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IV.4. Détecteur d’enveloppe 

IV.4.1. Généralités 

Dans le cas étudié ici le signal est modulé en amplitude, ce qui fait du détecteur 

d’enveloppe un élément clé de la chaîne afin de récupérer l’information transmise. Cette 

capacité à retranscrire le signal modulant repose sur la non-linéarité du système. Comme 

évoqué précédemment le composant passif non-linéaire adéquat est la diode. Mais les limites 

des tensions de seuil des diodes limitent la sensibilité du récepteur. Le fonctionnement en 

régime de faible inversion du transistor permet d’obtenir cette non-linéarité sans cette limitation 

de seuil mais au sacrifice d’une légère consommation en courant. 

Plusieurs designs ont été réalisés pour optimiser le détecteur. L’ensemble des travaux 

seront présentés dans les paragraphes suivants. 

IV.4.2. Régime de faible inversion 

La construction même du transistor impose qu’une tension minimale soit appliquée sur 

la grille du transistor afin de créer un canal de diffusion entre le drain et la source. C’est au 

travers de ce dernier que les électrons passent et qu’ainsi la conduction est faite. Cette tension 

est appelée tension de seuil et est notée VTH. Dans les modèles simples, si la tension grille-

source (VGS) est inférieure ou égale à la tension de seuil, le canal n’est pas créé. Le transistor 

est alors ouvert et aucun courant ne le traverse. Un modèle plus précis, avec la condition VGS 

≤ VTH, montre que l’énergie thermique peut être suffisante pour créer un courant de diffusion 

entre le drain et la source. Néanmoins pour que ceci soit possible il faut que VGS soit 

suffisamment importante pour créer une zone de déplétion. Dans le cas contraire, le seul 

courant perçu est un courant de fuite et donc inexploitable. 

Le courant de drain s’exprime par : 

𝐼𝐷 = 𝐼𝑆 ×
𝑊

𝐿
× exp (

𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛 × 𝑈𝑇
) 

Où W et L sont les dimensions du transistor, IS le courant caractéristique, n le facteur de pente, 

VTH la tension de seuil et UT = kT/q un paramètre dépendant de la température. 

En Figure IV-6, le courant de drain est tracé en fonction des tensions VGS et VDS, on note la 

caractéristique exponentielle du courant en fonction de VGS mais aussi la forte pente de IDS = 

f(VDS) correspondant à résistance RDS très faible. 

 

Figure IV-6 : IDS vs VGS à gauche et IDS vs VDS à droite (NMOS, W = 5 µm, L= 0.16 µm) 

VGS = 350 mV 
VDS = 200 mV 
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La dépendance exponentielle du courant à la tension de seuil laisse présager d’une forte 

dépendance avec les variations de procédé. En effet, la variation de la longueur de grille 

inhérente au procédé de fabrication va induire une variation de la tension de seuil ce qui induira 

une variation du courant de drain. En Figure IV-7, les effets de la variation de la longueur de 

grille sont présentés. On constate sans surprise que pour un même transistor, l’augmentation 

de la tension VGS augmente le courant et réduit la résistance RDS. On remarque également 

que l’augmentation de la longueur de grille augmente considérablement RDS. Pour un même 

courant, il y aura donc plus de gain. Compte tenu du facteur UT, une dépendance en 

température est également à prévoir. On compare en Figure IV-8 l’impact sur le courant de 

drain des variations des dimensions de grille pour un ratio identique. Un transistor avec une 

longueur de grille plus importante bénéficie d’une tension de seuil plus faible. 

 

Figure IV-7 : IDS vs VDS pour différentes longueurs de grille et VGS 

 

 

 

W = 20 μm 

W = 6.4 μm 
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  (a)  

 

(b) 

Figure IV-8 : IDS vs VGS d’un transistor NMOS pour différentes longueurs et largeurs de grille mais à 

ratio identique (a) et (b) zoom de la zone encadrée. 

Cette caractéristique non-linéaire du transistor en faible inversion est utilisée pour la réalisation 

du détecteur d’enveloppe. 

IV.4.3. Etude de la conception du détecteur 

La première solution envisagée consiste à d’utiliser la diode du transistor. La tension 

de seuil du procédé C14 bien que basse (430 mV) ne permet pas de détecter de faibles 

signaux. On choisit donc d’appliquer une tension de polarisation pour améliorer ses 

performances comme illustrée en Figure IV-9. 

 

VDS = 200 mV 
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Figure IV-9 : Schéma d’un détecteur, NMOS monté en diode polarisée 

Malgré la polarisation de la diode, les performances de ce circuit, Figure IV-10, n’atteignent 

pas les performances requises. Cette solution est donc abandonnée pour la conception du 

détecteur. 

 

Figure IV-10 : Tensions du détecteur en fonction du temps, conditions nominales 

La deuxième solution évaluée est un amplificateur non linéaire, Figure IV-11. Le 

transistor est alors utilisé en faible inversion. 

 

Figure IV-11 : Schéma de l’amplificateur non linéaire NMOS  

La variation de la valeur du condensateur d’entrée, utilisé pour isoler le signal DC de 

la RF, montre que le signal de sortie lui est fortement dépendant, Figure IV-12. Le temps de 

charge et de décharge de ce dernier distord le signal. Cette forte influence est due à la contre 

réaction qui vient modifier la charge globale présentée à l’entrée du transistor quand un signal 
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RF est appliqué. Plus le condensateur a une valeur importante, moins la distorsion est 

importante. Pour une même variation de courant, la charge globale du condensateur va moins 

varier en valeur relative, pour une capacité élevée  plutôt que pour une capacité faible. Pour 

être moins sensible aux variations de courant il faut un condensateur de forte valeur alors que 

pour limiter les phénomènes de charge et de décharge trop importants il vaut mieux un 

condensateur de faible valeur. Il a donc fallu repenser la façon de polariser ce transistor. 

 

Figure IV-12 : Tension de sortie du détecteur en fonction de la valeur du condensateur d’entrée  

La solution envisagée est de polariser le détecteur à travers un autre détecteur identique au 

premier, Figure IV-13. La solution a prouvé son efficacité pour réduire la sensibilité à la valeur 

du condensateur d’entrée, Annexe 2. Mais cette solution double la consommation (2 µA au 

lieu de 1 µA) et la surface. Elle nécessite aussi l’emploi de deux résistances de 10 MΩ qui 

occupent une surface importante. 

 

Figure IV-13 : Schéma de l’amplificateur non linéaire polarisée par sa recopie 
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 Pour compenser ce dernier défaut, dans la solution suivante, des amplificateurs sans 

contre réaction ont été utilisés éliminant ainsi la nécessité de ces deux importantes 

résistances, Figure IV-14. 

 

Figure IV-14 : Montage amplificateur sans contre réaction 

Le nouveau montage imaginé induit lui aussi une consommation double. Cependant la taille 

de circuit est réduite par l’abandon des deux résistances de 10 MΩ. 

Après la détection, le niveau du signal ne répond pas aux exigences de la partie numérique 

en charge du décodage. Il faut pouvoir identifier le niveau bas et le niveau haut. Cette 

comparaison/amplification est faite par un comparateur qui prend comme signaux d’entrée 

l’enveloppe du signal restitué par le détecteur et une tension de référence. De façon à 

« rentabiliser » la double consommation introduite précédemment la tension de sortie DC du 

2ième des 2 détecteurs identiques est utilisée comme tension de référence. Les analyses de 

Monte Carlo (Latin Hypercube Sampling) montrent que la différence entre la tension DC de 

sortie et celle du 2ième détecteur peut attendre ±150 mV (σ = 58,5 mV), Annexe 3. Dans notre 

cas, l’étage différentiel comparateur a un gain DC trop élevé pour que cette solution puisse 

être utilisée. En effet, un tel écart entre les deux tensions conduirait au basculement et au 

blocage de sa sortie au niveau 0 ou VDD suivant les cas, le rendant inutilisable. 

D’autres structures de détection, et leur polarisation sont présentées en Annexe 4. 

IV.4.4. Design du détecteur choisi 

Le montage amplificateur sans contre réaction, Figure IV-15, présente de bonnes 

performances et de par sa simplicité offre une consommation en accord avec nos objectifs (de 

1 µA pour le détecteur). Sa capacité de détection induite par le régime de faible inversion lui 

prodigue aussi un gain de détection dont le calcul est détaillé ci-dessous. 

 

Figure IV-15 : Schéma du détecteur d’enveloppe 
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Le courant de drain s’exprime par : 

𝐼𝐷 = 𝐼𝑆 ×
𝑊

𝐿
× exp (

𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑇
) 

Où W et L sont les dimensions du transistor, IS le courant caractéristique, n le facteur de pente, 

VTH la tension de seuil et UT = kT/q un paramètre dépendant de la température. 

Avec : 

ARF : Amplitude du signal RF  Vdetect : Amplitude du signal de sortie 

ID0 : Courant de drain DC   IDRF : Courant de drain lorsque de la RF est appliquée 

Out0 : Tension de sortie DC   OutRF : Tension de sortie lorsque de la RF est appliquée 

RL : Résistance de charge   RDS : Résistance drain-source 

Le gain en tension est défini par le ratio entre la tension détectée en sortie et le niveau de 

tension appliqué en entrée et s’écrit : 

𝐺 =  
𝑉𝑑𝑒𝑡𝑒𝑐𝑡

𝐴𝑅𝐹
 

La tension détectée Vdetect est l’amplitude du signal de sortie : 

Vdetect = Out0 – OutRF 

Qui peut être développé de la façon suivante : 

Vdetect = VDD - RL ×ID0 - VDD - (RDS//RL) ×δIDRF  

Vdetect = (RDS//RL) × δIDRF - RL ×ID0 

Où  

δIDRF = ID0 - 𝐼𝐷𝑅𝐹
̅̅ ̅̅ ̅̅  

Et 

𝐼𝐷𝑅𝐹
̅̅ ̅̅ ̅̅ =  𝐼𝑆

𝑊

𝐿

1

𝑇𝑅𝐹
∫ exp (

𝑉𝐺𝑆0 −  𝑉𝑅𝐹 −  𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑇
) 𝑑𝑡

𝑇𝑅𝐹

0

 

Afin de simplifier les calculs, on choisit un signal RF carré. On peut ainsi considérer que 

VRF = ± ARF. Cette hypothèse conduit à : 

𝐼𝐷𝑅𝐹
̅̅ ̅̅ ̅̅ =

1

2
 𝐼𝑆

𝑊

𝐿
[exp (

𝑉𝐺𝑆0 + 𝐴𝑅𝐹 −  𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑇
) +  exp (

𝑉𝐺𝑆0 −  𝐴𝑅𝐹 −  𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑇
)] 

On peut alors calculer 𝛿𝐼𝐷𝑅𝐹 : 

𝛿𝐼𝐷𝑅𝐹 =  𝐼𝑆

𝑊

𝐿
[exp (

𝑉𝐺𝑆0 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑇
) −

1

2
exp (

𝑉𝐺𝑆0 + 𝐴𝑅𝐹 −  𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑇
) −

1

2
exp (

𝑉𝐺𝑆0 − 𝐴𝑅𝐹 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑇
)] 
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Ainsi Vdetect peut être exprimé sous la forme : 

𝑉𝑑𝑒𝑡𝑒𝑐𝑡 =  (𝑅𝐷𝑆//𝑅𝐿)  × 𝐼𝑆 ×
𝑊

𝐿

× [exp (
𝑉𝐺𝑆0 −  𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑇
) −

1

2
exp (

𝑉𝐺𝑆0 + 𝐴𝑅𝐹 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑇
) −

1

2
exp (

𝑉𝐺𝑆0 − 𝐴𝑅𝐹 −  𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑇
)]

− 𝑅𝐿 × 𝐼𝑠 ×
𝑊

𝐿
exp (

𝑉𝐺𝑆0 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑇
) 

 

En divisant par ARF on obtient alors l’expression complète du gain de détection : 

 

𝐺 =  
(𝑅𝐷𝑆//𝑅𝐿) ×  𝐼𝑆

𝐴𝑅𝐹
×

𝑊

𝐿

× [exp (
𝑉𝐺𝑆0 −  𝑉𝑇𝐻

𝑛 × 𝑈𝑇
) −

1

2
exp (

𝑉𝐺𝑆0 + 𝐴𝑅𝐹 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛 × 𝑈𝑇
) −

1

2
exp (

𝑉𝐺𝑆0 − 𝐴𝑅𝐹 −  𝑉𝑇𝐻

𝑛 × 𝑈𝑇
)]

− 
𝑅𝐿 × 𝐼𝑠

𝐴𝑅𝐹
×

𝑊

𝐿
× exp (

𝑉𝐺𝑆0 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛 × 𝑈𝑇
) 

Le gain de détection est directement dépendant de la géométrie par le coefficient 
𝑊

𝐿
, mais 

également au travers de la tension de seuil VTH. La Figure IV-16 représente l’évolution du gain 

de détection en fonction de la largeur et de la longueur de grille du transistor. 

 

Figure IV-16 : Gain de détection du détecteur en fonction des dimensions de grille 

La partie théorique, les conséquences de la simplification consistant à considérer un signal RF 

carré (identifié par le suffixe _SQ) au lieu d’un signal sinusoïdal ont été estimées. La feuille de 

calcul est présentée en Figure IV-17. Pour la simulation, un signal RF sinusoïdal de fréquence 
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868 MHz est considéré. Les résultats théoriques sont comparés aux simulations et sont 

présentés en Figure IV-18. 

 

Figure IV-17 : Calcul du gain de détection sur feuille Excel 

 

Figure IV-18 : Gains de détection estimés et simulés. 

L’approximation d’un signal RF carré plutôt que sinusoïdal conduit à erreur sur le calcul du 

gain d’un facteur 2, courbe rouge sur la Figure IV-18. Le calcul avec un signal sinusoïdal 

coïncide avec la simulation. Les deux courbes se distinguent au niveau de leur maximum. La 

tension d’alimentation impose une tension de drain maximale. En simulation, on observe donc 

un phénomène de saturation qui n’est pas pris en compte dans les calculs d’où la différence 

entre les résultats mathématiques et ceux induits des simulations. 

La valeur de RL est elle aussi déterminante pour le gain de détection. Cette résistance influe 

également sur le courant consommé par le détecteur. Le choix de sa valeur fait donc l’objet 



Lucie CHANDERNAGOR | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 16 décembre 2016 61 

 

d’un compromis entre courant consommé et gain.  La Figure IV-19 présente l’évolution du gain 

de détection en fonction de RL. 

 

Figure IV-19 : Gain de détection en fonction de RL 

L’influence de RL n’est pas directe sur l’évolution du gain à cause de la présence de RDS qui 

lui est associée en parallèle. Pour un courant IDC de 1 µA et afin d’obtenir le meilleur gain de 

détection, la valeur de RL choisie est 1 MΩ. 

L’influence du coefficient UT, amenant une dépendance en température est également vérifié, 

Figure IV-20. 

 

Figure IV-20 : Gain de détection en fonction de la température 

Le comportement reflété par les calculs est bien observé en simulations. La variation du gain 

en température n’est pas critique dans la mesure où la valeur minimale de ce dernier est 

suffisante pour atteindre la sensibilité requise. 

La tension d’alimentation limite le swing de la tension de sortie et donc le gain. En Figure IV-

21, le gain de détection est tracé en fonction de la tension d’alimentation. 
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Figure IV-21 : Gain de détection en fonction de la tension d’alimentation 

Le gain n’est pas inférieur à la valeur minimale requise (>15 dB) sur la plage de tension 

d’alimentation spécifiée (3,6 V à 1,1 V). 

IV.4.4.1. Tension de référence 

Le détecteur atteint les performances requises. Néanmoins dans cette configuration, il 

reste encore à fournir la tension de référence utilisée pour la comparaison faite par l’étage 

suivant, voir la Figure IV-22. 

 

Figure IV-22 : Partie de la chaîne de réception concernée par la calibration 

 Le mécanisme suivant générant la tension de référence a donc été imaginé, il est présenté 

en Figure IV-23. 

 

Figure IV-23 : Schéma du détecteur incluant le système de mémorisation de tension 

La tension DC de grille est stockée dans le condensateur C3. La charge du condensateur est 

faite au travers du transistor MN4. Cette charge induit une élévation de la tension de grille et 
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donc une chute de la tension de drain due à l’apparition d’un courant au travers de la résistance 

de charge. 

Cette solution permet de stocker une tension donnée dépendante du courant de charge 

et de la durée de cette dernière. Elle est donc sensible à ses deux paramètres qui eux-mêmes 

dépendent de la tension d’alimentation, de la température et des variations de procédé. Cette 

tension de référence doit également être établie en accord avec la tension de basculement de 

l’amplificateur basse fréquence puisque cette dernière sera appliquée en entrée de 

l’amplificateur et servira de seuil de comparaison pour le niveau de signal détecté. A ce stade 

il faut noter que cette solution ne permet pas  d’ajuster automatiquement la valeur de la tension 

de référence en fonction de la tension de seuil de l’amplificateur. 

IV.5. L’amplificateur basse fréquence – Comparateur 

Le détecteur d’enveloppe permet de récupérer l’enveloppe de signaux de très faibles 

amplitudes. Cependant, le détecteur fournit le signal d’enveloppe inversé et le traitement 

numérique requiert des signaux d’amplitude 0-1.8V. Un signal de pleine amplitude limiterait 

les risques de mauvaise interprétation du signal lors du traitement numérique. L’amplificateur 

décrit dans ce paragraphe a pour but de ré-inverser le signal et de lui donner l’amplitude 

requise pour le traitement numérique.  

Le circuit utilisé est présenté en Figure IV-24. Il est inspiré du circuit présenté par L.H.C 

Ferreira et al. dans [3]. Le fonctionnement en faible inversion des transistors est conservé 

permettant ainsi de travailler avec des courants de drain très faible (de l’ordre de la centaine 

de nanoAmpère). Néanmoins, le signal était appliqué directement sur les substrats des 

transistors. Cette méthode permet de réduire la tension d’alimentation. Dans notre cas la 

tension d’alimentation est de 1,8V afin de répondre au besoin du traitement numérique. Cette 

technique n’est donc pas nécessaire ici. De plus, les modèles utilisés ne sont pas assez 

sophistiqués pour cette méthode, ce qui rend ces résultats non fiables. On choisit ici une 

utilisation plus “traditionnelle” du transistor où les signaux sont appliqués directement sur la 

grille. Les tailles de transistors sont optimisées de façon à limiter les courants de fuite et la 

surface du circuit. L’amplificateur est composé de deux étages. L’étage d’entrée est une paire 

différentielle PMOS chargée par un miroir de courant. Le second étage est un montage source 

commune. L’amplificateur est polarisé par une source de courant PTAT (Proportionnal To 

Absolute Temperature). La source délivre deux courants sélectionnables sur commande dont 

l’utilité sera décrite un peu plus tard. 

  

Figure IV-24 : Schéma de l’amplificateur basses fréquence 
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L’amplificateur doit fonctionner à 25 kHz, fréquence du signal d’enveloppe, et être compatible 

avec le fonctionnement périodique du récepteur. Pour un fonctionnement périodique, au-delà 

du temps de démarrage, le courant de fuite apparaît comme une autre caractéristique critique. 

En effet lorsque l’amplificateur est éteint les courants de fuite doivent être cent fois moins 

importants que le courant consommé. Compte tenu des faibles courants de fonctionnement, 

ce ratio entre les courants de fuite et les courants actifs est difficile à maintenir dans les 

applications à très basse consommation. 

IV.6. Calibration de la tension de référence 

Les erreurs de mismatch induisent des erreurs d’offset sur l’amplificateur. Utiliser une 

tension de référence fixe limite la sensibilité du récepteur. Le phénomène est illustré en Figure 

IV-25.  Comme mentionné antérieurement, il faut que la valeur de la tension de référence 

puisse s’ajuster à la tension d’offset de l’amplificateur. Les solutions présentées ici permettent 

un ajustement autonome de la tension de référence en fonction de la tension d’offset de 

l’amplificateur. 

 

Figure IV-25 Basculement de la tension de sortie de l’amplificateur en fonction de la tension 

différentielle d’entrée en analyse Monte Carlo 

La solution couramment utilisée pour palier au problème d’offset est d’utiliser un 

condensateur et ainsi d’inhiber les problèmes dus à un fort gain DC [4]. Cette solution n’est 

pas compatible avec la fréquence du signal (25 kHz) qui nécessiterait l’emploi d’un 

condensateur de forte valeur et qui occuperait une surface beaucoup trop importante. Il en est 

de même pour la variante où la tension de référence est extraite du signal grâce à un filtre RC, 

[5]. Les tensions de référence sont usuellement fournies par un pont diviseur. Celui-ci peut 

être appliqué à la tension d’alimentation [6], [7], soit sur une référence de tension de type 

bandgap inhibant ainsi la dépendance à la tension d’alimentation [8]. Ces solutions procurent 

une tension de référence fixe. Certaines variantes offrent la possibilité d’ajuster légèrement 

cette tension en utilisation des résistances programmables. Cependant, elles entraînent une 

consommation supplémentaire permanente. Le courant au travers du pont diviseur est limité 

par l’utilisation de résistances de valeur importantes qui ne sont pas adaptées pour les 

solutions intégrées. Le courant requis pour ces solutions les rend peu éligibles pour les 

applications à basse consommation. Idéalement la tension de référence doit être choisie de 

façon à ce que la tension différentielle à l’entrée de l’amplificateur soit la plus proche possible 
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de la tension de seuil de l’amplificateur. Or, dans notre cas cette tension est dépendante des 

erreurs de mismatch itinérantes à la fabrication ! 

IV.6.1. Première version 

Le premier mécanisme de calibration imaginé pour générer la tension de référence est 

présenté en Figure IV-26. Afin de ne pas perturber l’établissement de la tension de référence, 

le mécanisme de calibration est fait en l’absence de signaux RF. Pour cela un switch RF 

bloque les signaux à l’entrée du circuit pendant toute la durée du processus de calibration. 

 

Figure IV-26 : Schéma de principe du premier mécanisme de calibration 

Dans cette version, la tension de référence est stockée dans le condensateur Cref. 

 Initialement le condensateur est chargé complètement. La tension de sortie de 

l’amplificateur vaut alors VDD. 

 Une décharge rapide démarre, la tension Vref diminue. Lorsque la différence entre Vref 

et Vdetect atteint la valeur de Vchspeed, le comparateur bascule et la décharge est 

ralentie. Le courant de décharge est alors 100 fois moins important. 

 Lorsque la différence Vdetect et Vref atteint la tension de seuil de l’amplificateur, la 

sortie de ce dernier bascule mettant fin au mécanisme de calibration. La tension Vref 

stockée dans le condensateur coïncide ainsi avec la tension de seuil de l’amplificateur. 

Cette solution a été abandonnée car l’ajout du comparateur induit une consommation 

supplémentaire. De plus, la valeur de la tension faisant basculer le comparateur n’est pas 

forcément en accord avec la tension de seuil de l’amplificateur. 

IV.6.2. Version implémentée 

Le principe de la calibration reste le même. La tension différentielle est stockée dans 

un condensateur. Le schéma de principe du mécanisme implémenté est présenté en Figure 

IV-27. Ce dispositif innovant se démarquant des méthodes traditionnelles de génération de 

tension de référence fait l’objet d’un brevet (Numéro d’application : US 9362898). 
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Figure IV-27 : Schéma de principe du mécanisme de calibration 

Afin de ne pas perturber la calibration comme précédemment, aucun signal RF ne peut être 

appliqué pendant le processus. Le switch S1 inhibe l’entrée RF pendant toute la durée du 

mécanisme. La tension de référence est établie par le biais de différentes étapes de charge et 

de décharge du condensateur Cref contrôlées par les switchs S2, S3 et S4. Le séquenceur de 

la calibration est intégré dans la partie numérique. 

La tension de référence est appliquée à l’entrée non inverseuse de l’amplificateur BF et à la 

grille du détecteur. Le signal détecté est appliqué à la seconde entrée de l’amplificateur. La 

calibration est réalisée en trois phases, illustrée en Figure IV-28 : 

 Premièrement, le condensateur Cref est totalement déchargé. Pour cela le switch S3 

est fermé formant ainsi un court-circuit relié à la masse. La tension de référence étant 

nulle, Vref = 0V. Il n’y alors aucune tension DC appliquée à la grille du détecteur, donc 

aucun courant de drain, Vdetect =VDD. Le court-circuit est maintenu pendant une durée 

fixe contrôlée par la partie numérique. Au-delà de cette durée, le switch S3 est ouvert 

et la seconde phase peut commencer. 

 Le condensateur est alors chargé rapidement. Le switch S4 est fermé, du courant vient 

alors charger Cref. La tension aux bornes du condensateur augmente et par 

conséquent celle appliquée à la grille du détecteur également. Un courant de drain 

apparaît faisant chuter la tension de sortie du détecteur. Lors de cette étape, la tension 

Vref augmente, la tension Vdetect diminue conduisant à une diminution de la tension 

différentielle aux bornes de l’amplificateur BF. Lorsque la valeur de seuil est atteinte la 

sortie de l’amplificateur bascule marquant la fin de la deuxième étape et le début de la 

troisième et dernière phase de calibration. 

 Lorsque l’amplificateur bascule à la fin de la deuxième étape, la charge de Cref se 

poursuit légèrement dû au temps de réponse de l’amplificateur, et ce bien que le 

courant de ce dernier ait été augmenté dans le but de le rendre plus rapide. La source 

de polarisation délivre 135 nA en fonctionnement normal contre 1 µA lors de la 

calibration. Par conséquent, les tensions Vref et Vdetect continuent de varier et la 

tension différentielle s’écarte donc de la valeur de la tension de seuil réduisant la 

sensibilité du récepteur. Afin d’éviter ce phénomène de déviation, la troisième étape 

consiste à un retour en arrière mais à une vitesse inférieure. Le switch S2 est alors 

fermé, le condensateur se décharge lentement avec un courant 80 fois inférieur à celui 

utilisé pour la charge. La tension Vref diminue conduisant à l’augmentation de la 



Lucie CHANDERNAGOR | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 16 décembre 2016 67 

 

tension Vdetect. De nouveau, la tension différentielle aux bornes de l’amplificateur se 

rapproche de la tension de seuil de ce dernier. Une fois atteinte, la sortie de 

l’amplificateur bascule mettant fin à la dernière étape. L’évolution des tensions étant 

moins rapide, le phénomène de déviation est atténué et la sensibilité optimisée. 

 

Figure IV-28 : Organisation des phases de calibration au cours du temps 

Pour que l’amplification et l’inversion du signal d’enveloppe soient faites correctement 

dans le but d’un traitement numérique futur plusieurs prérequis sont nécessaires. A la fin du 

mécanisme de calibration, le signal détecté doit être plus élevé que le signal de référence. 

L’écart entre les deux niveaux de tension doit être suffisant grand pour assurer une immunité 

au bruit mais suffisamment faible afin d’assurer la meilleure sensibilité possible. Pour que 

l’inversion du signal soit faite il faut que le niveau de sortie de l’amplificateur au repos soit 0V. 

Ces deux raisons imposent que le processus débute par une charge rapide du condensateur 

puis par une décharge lente. Malgré les précautions prises pour minimiser les fuites, ces 

dernières font chuter la tension stockée dans le condensateur au cours du temps. Lors de la 

phase d’écoute, la tension de référence va donc lentement décroitre et la tension DC de sortie 

du détecteur augmenter. La tension différentielle augmente, ainsi la sensibilité se détériore. Il 

est donc important de contrôler les fuites de courant, et donc la décharge du condensateur de 

façon à garantir la sensibilité tout au long du temps d’écoute. 

L’ensemble des sources de courant et des différents switches intervenant dans le 

mécanisme de calibration ont été regroupés dans un seul bloc. Afin de limiter les courants de 

fuites, des transistors avec une épaisseur de grille plus épaisse sont utilisés. L’épaisseur de 

grille d’un transistor classique est de 2.9 µm tandis que pour la version « grille épaisse » cette 

dernière atteint 7.2 µm. La conséquence sur le transistor est l’augmentation de la tension de 

seuil Vt du transistor comparée à la version classique. Les sources de courant présentées en 

Figure IV-29, sont identiques à celle de l’amplificateur basses fréquences (redimensionnées 

toutefois pour être adaptés au mécanisme de charge et de décharge). Les transistors entourés 

en orange constituent un circuit du démarrage. Les transistors entourés de bleu servent à 

gérer l’activation des sources. La source de courant 1 permet la charge rapide du 

condensateur. La source 2 n’est activée que lors de la décharge lente, elle vient soustraire du 

courant à la source 1 enfin de ralentir la décharge. 
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Figure IV-29 : Schéma de la source courant et de son unité de contrôle utilisée pour la calibration 

IV.7. Amplificateur RF 

Les éléments précédents sont les éléments clés pour la démodulation du signal reçu. 

Ils assurent la sélectivité, la détection et la préparation au traitement numérique. Cependant, 

la sensibilité offerte par la chaîne est alors limitée par celle du détecteur et du mécanisme de 

calibration. Bien que, le détecteur soit capable de détecter des signaux de – 40 dBm si 

l’amplitude du signal résultant n’est pas suffisante pour faire basculer la sortie de 

l’amplificateur, la détection n’aboutira pas au traitement du signal. Le niveau de signal 

nécessaire, pour faire basculer la sortie de l’amplificateur, est déterminé par le mécanisme de 

calibration. Afin d’améliorer la sensibilité du récepteur de réveil un amplificateur RF est ajouté 

à la tête de la chaîne. Compte tenu du niveau de sensibilité requis, le bruit au sein de 

l’amplificateur est moins important que sa consommation. Néanmoins pour le bon 

fonctionnement du circuit, une attention particulière doit être portée à ce critère, comme illustré 

par la formule de Friis ainsi qu’à la linéarité de l’amplificateur. 

𝐹𝑡𝑜𝑡 = 𝐹1 +  ∑
𝐺𝑖−1

∏ 𝐹𝑖−1
𝑦=1 𝑦

𝑁
𝑖=2 , où Fi est le facteur de bruit du i ème étage et Gi sont gain. 

L’amplificateur RF  est composé de deux étages montés en source commune, il est 

représenté en Figure IV-30. 

2 1 
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Figure IV-30 : Schéma de l’amplificateur RF 

De façon à minimiser la consommation du récepteur, un mode « bypass » est 

implémenté. Il consiste à éteindre l’amplificateur RF, dans les cas où la configuration le 

permettrait, et à appliquer le signal directement à l’entrée du détecteur. Les transistors MN1 et 

MP1 sont utilisés pour couper l’amplificateur et le signal est dirigé au travers de MN3. Pour 

assurer le gain sur toute la gamme de température, une source de courant PTAT est utilisée 

pour polariser l’amplificateur. 

Bien qu’aucune exigence ne soit fixée quant aux performances en termes de bruit, afin de 

minimiser ce dernier, la longueur de grille des transistors est conservée à la valeur minimale 

[9]. 

IV.8. Bloc Numérique 

Le bloc numérique a été réalisé par Guillaume Lemaître, ingénieur design numérique 

chez NXP. Afin de réaliser ce bloc, un cahier des charges précis lui a été fourni. Comme décrit 

dans le chapitre Architecture (Figure III-3, Tableau III-3), le bloc numérique est en charge de 

plusieurs fonctions. Ci-dessous est présenté le schéma de principe de ce dernier, Figure IV-

31. 
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Figure IV-31 : Schéma de principe du bloc numérique 

 La partie supérieure illustre la partie gérant le fonctionnement du récepteur. Avec les 

registres contenant les valeurs d’états programmables. La partie inférieure est dédiée au 

décodage du message. Pour le décodage du signal, une horloge est nécessaire afin 

d’échantillonner le signal et d’en détecter le contenu. La gestion d’une horloge et d’un système 

de synchronisation avec le signal consomment du courant. Une méthode alternative à 

l’utilisation de ces circuits est de reconstruire l’horloge à partir du signal à décoder. Le code 

de Manchester se prête particulièrement à ce mécanisme. Le code de Manchester représente 

un bit 1 par un front montant et un bit 0 par un front descendant. Plusieurs solutions pour 

implémenter ce mécanisme ont été envisagées et simulés sous Matlab. 

IV.8.1. Système de reconstruction d’horloge 

IV.8.1.1. Solutions étudiées 

Les systèmes de reconstruction d’horloge sont basés sur des successions de bascules D. 

Trois solutions sont étudiées et présentées ci-après. Le premier est illustré en Figure IV-32. 
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Figure IV-32 : Schéma de principe du mécanisme de reconstruction d’horloge n°1 

Deux chemins sont mis en place, l’un pour récupérer les fronts montant et l’autre les fronts 

descendants. Les bascules sont remises à 0 tous les ¾ de période de façon à inhiber les fronts 

non significatifs situés entre deux bits identiques consécutifs. Un chronogramme montrant les 

différentes sorties des bascules est présenté en Figure IV-33. 

 

Figure IV-33 : Chronogramme des différents signaux du mécanisme n°1 

Le mécanisme fonctionne correctement. Il nécessite cependant l’utilisation de trois bascules 

et de deux délais, soit un circuit un peu volumineux. 

Dans la deuxième solution envisagée, Figure IV-34, l’inhibition des fronts non 

significatifs est faite à l’aide d’un monostable. Le monostable permet de maintenir le niveau du 

signal après un front pendant un lapse de temps défini, en l’occurrence dans ce cas ¾ de 

période. 
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Figure IV-34 : Bloc diagramme du mécanisme de reconstruction d’horloge n°2 

Le chronogramme de fonctionnement de ce mécanisme est donné ci-dessous, Figure IV-35. 

 

Figure IV-35 : Chronogramme des signaux du mécanisme n°2 

Le mécanisme n°2 donne également des résultats satisfaisants. Cependant le circuit 

monostable est difficilement réalisable. Une troisième solution est donc envisagée. 

IV.8.1.2. Solution implémentée 

La solution adoptée requiert un minimum de bascule D et est présentée en Figure IV-36. 
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Figure IV-36 : Schéma bloc du mécanisme d’horloge n°3 

Le ou exclusif entre le signal et le signal retardé permet de récupérer tous les fronts. Les fronts 

non significatifs sont inhibés par une flip-flop remise à zéro pendant une durée fixée. Cette 

durée doit être comprise entre 2/3 et ¾ de période. A noter que sur la Figure IV-36, un troisième 

délai est utilisé, il n’est employé que pour représenter le temps de propagation du signal 

nécessaire pour le bon déroulement de la simulation Simulink. Le bon fonctionnement du 

mécanisme est démontré sur le chronogramme présenté en Figure IV-37. 

 

Figure IV-37 : Chronogramme des signaux du mécanisme n°3 

La dernière architecture est choisie pour être implémentée dans le prototype réalisé puisqu’elle 

nécessite moins de bascules et pas de monostable. Le signal attendu est à 25 kHz, soit une 

période de 40 µs. Habituellement, les délais sont réalisés par l’utilisation de chaîne de buffer 

mais ces derniers ne permettent de réaliser des durées que de l’ordre d’une dizaine de 

nanosecondes. La quantité de buffers nécessaire pour réaliser un délai de ¾ de période, soit 

30 µs, ne rend pas cette solution envisageable pour des raisons d’encombrement notamment. 

Le délai sera donc réalisé par un circuit analogique sous la forme d’un filtre RC. 

On souhaite avoir un délai compris entre 2/3 et ¾ de période. Soit RC = 12 μs. 
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IV.8.2. Lecture des registres et contrôle des différents blocs 

Deux versions de la partie numérique sont réalisées et leurs blocs diagrammes sont 

illustrés en Figures IV-38, 39. Elles se distinguent par le système de décodage. Dans la 

première version, le code est précédé par un préambule de 24 bits composé exclusivement 

de 1. Le préambule est utilisé pour  « vider » le registre à décalage et garantir de commencer 

le décodage dans un état connu. Dans la seconde version, un système de masque est utilisé. 

Ce masque permet de choisir les bits à comparer ou non. Si le masque est activé pour un bit 

donné, que sa valeur concorde ou non avec celle attendue, elle sera perçue comme correcte 

par le comparateur. Dans les deux cas, le contenu du registre est comparé à chaque coup 

d’horloge. De ce fait, les codes qui se trouveraient inchangés malgré la rotation dans le registre 

à décalage sont interdits. En effet, de par leur configuration, ils feraient déclencher le récepteur 

à un moment inopportun. Par exemple, dans le cas d’un registre de 4 bits, un déclenchement 

ne peut avoir lieu que tous les quatre coups d’horloge correspondant au remplissage complet 

du registre. Or le code 1010 provoquerait également un déclenchement deux coups d’horloge 

plus tard et non quatre du fait de la symétrie du code. 

IV.8.2.1. Version 1 

 

Figure IV-38 : Bloc diagramme de la première version du système de reconnaissance du code 

IV.8.2.2. Version 2 

Dans la version 2, le code est toujours précédé par le même préambule. Dans cette 

version un masque a été ajouté. Il permet de pouvoir sélectionner les bits pris en compte pour 

la reconnaissance.  
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Figure IV-39 : Bloc diagramme de la deuxième version du système de reconnaissance du code 

IV.9. Timer 

Afin d’apporter une référence temporelle à l’ensemble du circuit, un oscillateur à 100 

kHz est ajouté. Comme discuté dans le chapitre précédent, les communications dont il est 

sujet ici sont asynchrones et se satisfont donc d’une horloge peu précise. Cette horloge, 

utilisée pour le dimensionnement du fonctionnement cyclique, est constituée d’un oscillateur à 

400 kHz divisé par 4 dont le schéma est donné en Figure IV-40. Comme cet oscillateur ne joue 

pas un rôle clé dans la démodulation du signal, un oscillateur déjà existant est utilisé. Il est 

cependant très important de garantir le fonctionnement de ce dernier car il permet, entre autre, 

que le bloc numérique génère l’impulsion d’initialisation nécessaire au démarrage du circuit et 

ce à chaque début de phase d’écoute. Si l’oscillateur ne démarre pas, le circuit reste inerte. 

 

Figure IV-40 : Schéma de l’oscillateur 

IV.10. Régulateurs de tension 

Les régulateurs de tension permettent au circuit de fonctionner sans être soumis aux 

variations de la tension d’alimentation. Ils permettent également de fournir une alimentation 
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dédiée à certaine partie du circuit. Au cours du temps la tension de la pile ou de la batterie 

utilisée comme source d’alimentation va décroître. Le design des circuits est robuste à une 

variation de la tension d’alimentation de l’ordre de 10%. Grâce à l’utilisation des régulateurs, 

le circuit peut tolérer une plage de variations plus importantes et fonctionner de 3.6V à 1.8 V. 

Les régulateurs de tension font partie des éléments modifiés en version 2. Pour la première 

version, les régulateurs de tension n’ont pas été modifiés par rapport à ceux du  portefeuille 

NXP, exceptées les valeurs des résistances qui permettent de déterminer la tension de sortie  

et qui sont ajustées pour fournir la tension souhaitée. Pour la seconde version, le temps 

octroyé par le report du tapeout a permis d’améliorer la consommation de ces derniers. Les 

schémas sont présentés ci-dessous. 

Dans la première version, les régulateurs de tensions sont séparés en deux entités 

correspondant aux deux valeurs de tension attendues, 1.8V et 1.1V. Les deux schémas des 

régulateurs sont présentés en Figure IV-41,42. Afin d’assurer la compatibilité du niveau de 

commande orchestrant le fonctionnement périodique un élévateur de tension est utilisé. Ainsi 

le signal reçu  du digital de 0 ou 1.8V est respectivement transformé en un signal de 0 ou Vbat. 

 

Figure IV-41 : Schéma du régulateur version 1 fournissant Vdd_dig et Vdd_ana_1v8 

 

Figure IV-42 : Schéma du régulateur version 1 fournissant Vdd_ana_1v1 

 Dans le cadre de la réutilisation du régulateur, les entrées control_vor et casc_top_vor 

sont conservées mais ne sont pas utilisées. Elles restent non connectées. 

 Pour la version 2, afin d’économiser du courant, l’architecture est différente et  

présentée en Figure IV-43. Une source de tension de référence, basée sur un bandgap est 

commune à l’ensemble des régulateurs, encadrée en orange sur la Figure IV-43. Trois 

régulateurs distincts sont utilisés, un pour chaque tension d’alimentation à fournir. 
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Figure IV-43 : Schéma de l’ensemble des régulateurs de la version 2 

 Les régulateurs de tensions sont les mêmes dans les trois cas et sont présentés en 

Figure IV-44. La tension de sortie est alignée sur la tension de référence qui lui est fournie. 

 

Figure IV-44 : Schéma des régulateurs de la version 2 

La modification du type d’architecture entre les deux versions a permis de réduire d’un 

facteur 3 la consommation en courant des régulateurs. La première version de régulateur offre 

de très bonnes performances quant à la charge qu’elle est capable de supporter. Dans le cadre 

du développement dont il est question ici la charge à supporter n’est pas aussi importante que 

pour les précédents développements, c’est pour cette raison que des régulateurs moins 

performants mais avec une consommation de courant réduite ont pu être imaginés pour la 

version 2. 

Dans les deux versions, les élévateurs de tensions sont les mêmes et sont présentés 

en Figure IV-45. Ces éléments ne consomment du courant que lors des transitions. 

 

Figure IV-45 : Schéma de l’élévateur de tension 
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IV.11. Switches RF 

Pendant la phase de calibration aucun signal ne doit venir perturber le mécanisme. 

Compte tenu des applications ciblées, il est très peu probable que l’entrée du récepteur de 

réveil soit soumise à des niveaux de puissances RF importants. Une isolation de 30 dB est 

donc suffisante. Un second switch est utilisé dans un but de test. Il permet d’appliquer le signal 

RF directement à l’entrée du détecteur d’enveloppe. Il s’agit de switch en T, architecture 

classique utilisée couramment pour la réalisation de switch RF. Ces deux switches identiques 

ont également été repris du portefeuille NXP. Ils sont représentés ci-dessous en Figure IV-46. 

 

Figure IV-46 : Schéma du switch RF 

IV.12. DC Bus Switch 

Cet élément du design n’est utilisé qu’à des fins de tests. Dans ce contexte, et 

appartenant lui aussi au portefeuille NXP seule son architecture est décrite ici en Figure IV-

47. 

 

Figure IV-47 : Bloc diagramme du DC bus switch 
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Chapitre V. Réalisation du prototype de récepteur d’activation 

Les résultats, obtenus lors des simulations, présentés dans le chapitre précédent ont 

été jugés suffisamment proches des attentes pour que la réalisation du circuit puisse être 

concrétisée. La phase suivante du travail concerne le dessin du circuit. Le récepteur 

d’activation a pour vocation à termes, d’être embarqué sur la même puce que le récepteur 

principal auquel il sera associé. En tant que fonctionnalité additionnelle du récepteur principal, 

l’encombrement du récepteur de réveil ne doit pas excéder quelques pourcents de la surface 

de ce dernier. Le dessin du circuit en plus des contraintes d’encombrement est une phase 

critique dans la conception du circuit. En effet, la superposition des différentes couches de 

métal permettant la réalisation des différents composants et le routage vont induire de 

nombreux parasites. Ces parasites altèrent les performances du circuit. Afin d’en minimiser 

l’impact, une attention particulière doit être portée aux parties les plus critiques comme les 

lignes RF. Au-delà de la contrainte de faire un dessin optimal pour limiter l’impact des 

parasites, afin que la fabrication du circuit soit technologiquement réalisable certaines règles 

sont à suivre. Ces règles sont incluses dans le design kit et doivent être soumises à 

vérifications avant l’envoi des fichiers GDS à la fonderie. Les fichiers GDS comprennent les 

dessins de l’ensemble des masques. 

Comme expliqué précédemment outre les avantages en termes de consommation qui 

la caractérisent, l’architecture à détection directe choisie ici présente l’intérêt de comporter une 

partie RF simple et limitée par rapport à l’ensemble du dispositif. De sorte que la zone la plus 

délicate du circuit à dessiner occupe une surface restreinte, les contraintes de dessins sont 

donc quelques peu relâchées. Il faudra cependant prendre la précaution de placer 

l’amplificateur RF au plus près des entrées RF afin de limiter la longueur des lignes. Les lignes, 

de par leur longueur et leur largeur, apportent des parasites résistifs et capacitifs pouvant 

induire des pertes sur les signaux qui les parcourent. De même, le détecteur doit être mis au 

plus près de la sortie de l’amplificateur RF. Le reste du circuit ne traitant que des signaux à 

basse fréquence, 25 kHz, la longueur des lignes sera moins critique.  

Chaque bloc est dessiné individuellement. De façon à simplifier l’implantation des blocs 

au niveau top, toutes les lignes de niveau de métaux impair sont tracées horizontalement et 

celle de niveau pair verticalement dans la mesure du possible. L’emplacement de chaque pin 

d’un bloc sera réajusté au niveau top de façon à optimiser la connexion entre chaque bloc. 

Les niveaux de métaux les plus hauts sont utilisés pour acheminer la tension d’alimentation et 

la masse. Ces derniers se prêtent bien à la réalisation de lignes assez larges réduisant ainsi 

les pertes associées. 

V.1. Padring de la puce 

La première étape du dessin consiste à déterminer le pourtour du circuit qui contiendra 

l’ensemble nécessaire pour assurer les connexions extérieures, telle que la source 

d’alimentation par exemple. Le récepteur de réveil fabriqué ici a été développé comme 

récepteur indépendant dit aussi standalone et ne présente donc aucune contrainte concernant 

le nombre et la position des pins. Le nombre de pins nécessaires va orienter le choix du boîtier 

et sa taille. On choisit 16 pins, nombre qui constitue un bon compromis entre le nombre de 

pins strictement nécessaires au fonctionnement du circuit et les pins additionnelles dédiées 

au test, puisqu’il s’agit ici d’un prototype. Ce dernier devant être proposé dans un 

démonstrateur, le nombre de pin de test doit cependant rester limité afin de ne pas induire  



Lucie CHANDERNAGOR | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 16 décembre 2016 80 

 

une fausse impression sur la taille effective du circuit. L’ensemble des pins et leur utilisation 

sont donnés dans le Tableau V-1. En Figure V-1, est présenté le layout du padring du 

prototype. 

Les décharges ESD (ElectroStatic Discharge) peuvent s’avérer destructrices pour les 

circuits intégrés. En effet, les circuits ne sont pas faits pour supporter des décharges 

d’importants courants. Le premier élément à risque est le corps humain, les charges 

emmagasinées à la surface de la peau représentent un risque majeur pour le circuit. Une autre 

source de risque apparaît lorsque l’on connecte le circuit à des sources extérieures.  Les 

protections ESD sont dissimulées dans les pads. 

Tableau V-1 : Récapitulatif des pins de la puce 

 Fonctionnels 
Commentaires 

Oui Non 

Vbat x  

Alimentation générale du circuit. Elle sera dispensée 

par une source continue. Typiquement, une tension 

de 3.3V sera appliquée. La tension maximale pouvant 

être appliquée sur cette pin est de 5V. 

Gnd x  Pin de masse générale. 

RF_in1 x  

Entrée principale du signal RF. Les signaux attendus 

à l’entrée du circuit sont des signaux de faible 

amplitude. Cependant il est possible que des signaux 

beaucoup plus forts y soient appliqués. Les signaux 

peuvent atteindre 10 dBm. 

4 IO pour le bus 

SPI 
x  

(Clck, Enable, Data_in, Data_out) Ces quatres 

entrée/sortie forment l’interface SPI qui permet la 

communication entre le monde extérieur et le bloc 

digital. En tant que IO digital, les pads digitaux 

comprennent des level shifters qui assurent les bons 

niveaux de tension. 

POR x  IO digital permettant de réinitialiser le block digital 

Vact x  
IO digital au travers de laquelle l’impulsion de réveil 

sera délivrée. 

Timer  x Pin de sortie analogique du timer. 

RF_in2  x 

Pin d’entrée de signal RF connecté après 

l’amplificateur RF. De cette façons, la chaîne de 

réception pourra être mesuré avec et sans 

l’amplificateur RF, ainsi son gain pourra être déduit. 

Vreg_ana1v8  x 
Sortie du régulateur de tension périodique à 1.8V 

dédié à une partie de la partie analogique. 
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Vreg_dig  x 
Sortie du régulateur de tension à 1.8V dédié à la partie 

numérique. 

Vreg_ana1v1_in  x 
Sortie du régulateur de tension périodique à 1.1V 

dédié à une partie de la partie analogique. 

Vreg_ana1v1_out  x 

Connexion entre la partie analogique et le régulateur 

de tension périodique à 1.1V dédié à une partie de la 

partie analogique. De cette façon un ampèremètre 

peut être placé en série entre le régulateur de tension 

et les blocs qu’il alimente pour en mesurer la 

consommation 

 

Figure V-1 : Layout du padring 

V.2. Boîtier choisi pour le prototype 

Le nombre de pins restreint le choix du boîtier. Pour respecter les contraintes de coût, 

le choix d’un boîtier standard est fait. Le fait de choisir un boîtier simple permet aussi de se 

prémunir d’éventuelles complications complémentaires. De plus, le développement de ce 

récepteur de réveil aboutissant à la réalisation d’un device standalone, le choix d’un boîtier 

standard est un atout pour de potentiels utilisateurs. Un boîtier HVQFN16 est donc choisi pour 

la réalisation du circuit. Ce boîtier de 2x2 mm est composé de 16 pins espacées de 100 µm 

les unes des autres, réparties équitablement sur les 4 côtés, et d’un plan de masse sur la face 
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arrière. Il offre une cavité de 1 mm². La documentation technique du boîtier est donnée en 

Annexe 5. La surface totale de la puce est inférieure à la surface pouvant être occupée au 

sein du boîtier, ce qui offre une liberté dans le placement de la puce (dans la limite de la 

faisabilité des wires bondings dont la longueur est limitée pour éviter tout risque de casse). 

Les fils de bondings viennent de par leur longueur ajouter une inductance parasite. Il est 

préférable de les maintenir les plus court possible notamment ceux connectés à des accès 

RF. Compte tenu du ratio entre la surface de silicium et la cavité, et afin de limiter la longueur 

des wires bondings, la puce silicium est placée au centre du boîtier. La Figure V-2 illustre les 

connexions entre le silicium et le boitier appelé wiring diagramme (WiDi). 

 

Figure V-2 : Widi version 1 – version 2 

En Figure V-3 est représentée une vue générale et schématisée de l’intégration du 

circuit dans le boîtier. 

 

Figure V-3 : Schéma de principe de l’intégration des fonctions du récepteur d’activation au sein du boîtier 
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V.3. Layout de l’ensemble du circuit 

Chaque bloc du circuit est dessiné individuellement. Les connexions entre elles sont 

optimisées au niveau top une fois les dessins de chaque bloc achevés. De façon à simplifier 

les contrôles et la correction des éventuelles erreurs, les vérifications DRC (Design Rules 

Check) et LVS (Layout Versus Schematic) sont faites indépendamment pour chaque bloc 

avant d’être réalisé au niveau top. Ces vérifications sont réalisées via l’outil PVS. 

Les layouts des différents blocs élémentaires du dispositif sont présentés dans la suite. 

V.3.1. Détecteur d’enveloppe 

Le layout du détecteur, Figure V-4, occupe une superficie de 96,6 x 60,3 μm2. Le 

condensateur stockant les charges nécessaires à l’établissement de la tension de référence 

s’étale sur environ 70% de cette surface. 

 

Figure V-4 : Layout du détecteur d’enveloppe 

V.3.2. L’amplificateur basses fréquences 

Le dessin de l’amplificateur basses fréquences est présenté en Figure V-5. Les deux 

entrées, la sortie ainsi que la commande se font en métal 3 alors que la tension d’alimentation 

et la masse sont en métal 2 comme dans les autres sous blocs du dispositif. 
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Figure V-5 : Layout de l’amplificateur basses fréquences 

V.3.3. Mécanisme de calibration de la tension de référence 

La Figure V-6 présente le layout du mécanisme de calibration. A droite du dessin se 

situe toutes les portes logiques orchestrant les différentes phases de charge et décharge. 

 

Figure V-6 : Layout du bloc de calibration 

V.3.4. Amplificateur RF 

Deux versions de layout ont été réalisées pour ce bloc et sont données en Figure V-

7,8. Comme précédemment évoqué, les parasites rendent critique le dessin du layout des 

parties RF. L’outil QRC permet d’extraire ces parasites et de les inclure aux circuits afin d’en 

estimer l’impact. Les résultats de la première version en vue extraite présentent une trop 

grande dégradation comparés à  ceux obtenus en vue schématique. Cet impact est présenté 

en Figure V-9. Dans la seconde version, le dessin est plus concentré de façon à limiter les 
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chemins RF entre les composants. Dans ce même but, les chemins RF sont réalisés en métal 

3, autant que possible, pour limiter le nombre de vias. 

 

Figure V-7 : Layout de l’amplificateur RF – version obsolète 

 

Figure V-8 : Layout de l’amplificateur RF 
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Figure V-9 : Comparaison simulation vue schématique et deux versions extraites (vue bis est la 

version finale) 

V.3.5. Bloc numérique 

La réalisation du dessin du bloc numérique est intégralement gérée par le logiciel. 

L’utilisateur définit seulement l’emplacement des pins et la surface approximative du bloc. Pour 

des raisons de clarté, sur la  Figure V-10,11 présentant les layout des deux versions du bloc, 

l’identification des pins du bloc numérique n’a pas été faite. Cependant la liste de ces derniers 

est présentée sur la vue symbole associée et jointe à la vue layout. Les deux dessins 

correspondant à chacune d’une des deux versions ne sont pas identiques cependant la 

position des pins a été conservée pour limiter les modifications de layout au niveau top. 

 

Figure V-10 : Layout de la première version du bloc numérique et son symbole associé 
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Schematic 
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Figure V-11 : Layout de la seconde version du bloc numérique et son symbole associé 

V.3.6. Switch RF 

Ces deux switch provenant d’un design existant leur layout a été inchangé et est présenté en 

Figure V-12. 

 

Figure V-12 : Layout du switch RF 

V.3.7. Régulateurs de tension 

Dans la première version du circuit, les régulateurs de tension ont été réutilisés, seul 

le layout des résistances a été modifié. Deux régulateurs distincts sont utilisés pour cette 

version, le premier génère la tension de 1.1V nécessaire à la partie analogique, le second 

fournit deux tensions de sortie régulée à 1.8V dont une commandée par une entrée enable. 

Les deux layouts associés à ces blocs sont présentés ci-dessous en Figure V-13,14. 
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Figure V-13 : Layout du régulateur à 1.1V utilisé pour la version 1 

 

Figure V-14 : Layout du régulateur à 1.8V avec deux sorties utilisé pour la première version 

Pour la seconde version, les trois régulateurs ont été réunis sous la forme d’un unique 

bloc dont le dessin est présenté en Figure V-15. Cependant les références de tensions, à 1,1 

V et 1,8 V, sont bien générées de façon indépendante. Les condensateurs de découplage ne 

sont, cette fois, pas inclus dans le bloc comme c’était le cas pour les régulateurs précédents. 



Lucie CHANDERNAGOR | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 16 décembre 2016 89 

 

 

Figure V-15 : Layout du régulateur fournissant les trois tensions régulées pour la version 2 

V.3.8. Timer 

Le timer issu d’un design existant a conservé son layout initial, Figure V-16. 

 

Figure V-16 : Layout du timer 

V.3.9. DC Bus switch 

Réutilisé d’un projet existant, le layout du DC bus switch est sans modifications, Figure 

V-17. 
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Figure V-17 : Layout du DC bus switch 

V.4. Vue Top 

Une fois tous les blocs dessinés, deux vues top sont réalisées correspondant à 

chacune des versions. Les deux layouts des vues sont présentées ci-dessous, Figure V-18. 

 

Figure V-18 : Layout des deux versions 

Dans la version 1, la partie active occupe 0,12 mm² contre 0,08 mm² pour la version 2. Dans 

le modèle de la version 2, une intégration sur le même chip que le récepteur principal Zigbee 

JN5168, utilisé en exemple dans le Chapitre II,  conduirait à ce que la partie active occupe 

moins de 1% de la surface totale comme représentée en Figure V-19. 
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Figure V-19 : Superposition de la surface du récepteur d’activation sur le layout du JN5168 

Une fois que la vue top est réalisée, c’est-à-dire que tous les blocs ont été placés, connectés 

il faut homogénéiser la densité de chaque niveau de métal. C’est le rôle du tiling. Le tiling est 

un maillage de petits rectangles de métaux de façon à uniformiser la densité de chaque niveau 

de métaux sans le perturber électriquement. Le tiling est généré automatiquement par l’outil 

de dessin. De même le sealring est automatiquement généré par la cellule PcSealringLG de 

la librairie GenericLG, il suffit pour cela d’entrer la taille de la puce à entourer. Le sealring est 

un anneau de métal protecteur délimitant le tour du circuit. Les layouts finaux des deux 

versions dont les GDS ont été envoyés pour fabrication sont donnés ci-dessous en Figure V-

20. 

 

Figure V-20 : Layout finaux des deux versions 

V.5. Le Printed Circuit Board (PCB) 

Pour évaluer le circuit et le présenter sous forme d’un démonstrateur circuit un PCB 

est réalisé. En cas de bon fonctionnement, le prototype sera utilisé comme démonstrateur. 

Ainsi de façon à réduire les coûts, un seul et unique PCB est réalisé pour la mesure et les 
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démonstrations. Le layout du PCB est réalisé en étroite collaboration avec Christophe Michel, 

collègue de NXP en charge de la plupart des layouts des PCB du service. Avant de 

commencer le schéma du PCB, il est important de lister toutes ses utilisations. 

V.5.1. Ensemble des mesures à réaliser sur le prototype 

Ci-dessous est regroupé l’ensemble des mesures que devra permettre le PCB. 

 Variations de la tension d’alimentation et en température 

 Fréquence du signal d’horloge 

 Courant de consommation de la puce 

 Tension de sortie des régulateurs et de leurs fonctionnements périodiques 

 Courant consommé par l’amplificateur RF et le détecteur 

 Sortie du DC bus Switch 

o Durée de la calibration 

o Tension de référence fournie pour la calibration 

o Tension de sortie du détecteur 

o Signal retardé sortie du filtre RF 

o Signal de contrôle du courant dans l’amplificateur BF 

o Tensions régulées Vdd_dig et Vdd_ava1v1 

 Sensibilité du récepteur 

 Gain en puissance de l’amplificateur RF 

 Bonne reconnaissance du code, et signal d’activation 

 Portée de l’application en conditions d’émission 

V.5.2. Cas d’applications du PCB 

Le PCB est également conçu dans l’optique de démontrer de façon simple, les cas d’usage 

et le bon fonctionnement du récepteur d’activation lors des cas d’emploi définis ci-dessous : 

 Cas standard 

Le premier cas d’application est directement intégré sur le PCB. Il met en scène le cas 

d’application principal qui est l’activation d’un récepteur. Deux diodes sont placés sur le PCB, 

une rouge symbolisant l’état off et une verte symbolisant l’état on. Le signal de réveil est 

envoyé par une radio. L’impulsion d’activation alors générée permet d’allumer une diode verte 

qui représente l’allumage du récepteur principal. L’extinction du récepteur n’est pas prise en 

charge par le récepteur d’activation. Dans ce premier cas d’application elle sera faite 

manuellement par l’utilisateur, à l’aide d’un bouton poussoir. Sous pression de ce bouton, la 

diode verte s’éteint et la diode rouge s’allume. Le principe de fonctionnement dans ce cas 

d’usage est présenté en Figure V-21. 
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 Cas du minuteur 

Dans le deuxième cas, illustré en Figure V-22, l’allumage est également géré par le 

récepteur d’activation mais l’extinction est désormais prise en charge par un système de 

minuterie.. A la réception du signal d’activation, la diode verte est allumée et une minuterie de 

dix secondes est déclenchée. Au terme de ces dix secondes, la diode verte est éteinte et la 

diode rouge est allumée. 

 Cas automatique 

Dans le dernier cas, l’allumage et l’extinction sont gérés par le signal d’activation. A l’état 

initial, la diode rouge est allumée. La première impulsion générée par le récepteur d’activation 

permet d’allumer la diode verte et d’éteindre la diode rouge. L’impulsion suivante, va éteindre 

la diode verte et rallumer la diode rouge, ramenant ainsi le système à son état initial. Ce 

mécanisme est schématisé en Figure V-23. 

Le schéma de principe du board est donné dans les configurations d’applications 

précédemment mentionnées ci-dessous. Les différentes configurations d’emploi et certains 

cas de mesures nécessitent l’emploi de cavalier. Les mécanismes de on/off sont gérés par 

des relais. Les relais employés nécessitent des impulsions d’au moins 3 ms. Or celle fournie 

par le récepteur de réveil n’excède pas 1 ms. Les datasheets de tous les composants sont 

données en Annexe 6, 7 et 8. 

 

Figure V-21 : Schéma de principe du PCB et représentation du chemin des impulsions ON/OFF dans 

le cas standard 
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Figure V-22 : Schéma de principe du PCB et représentation du chemin des impulsions ON/OFF dans 

le cas du minuteur 

 

Figure V-23 : Schéma de principe du PCB et représentation du chemin des impulsions ON/OFF dans 

le cas automatique 
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V.5.3. Réalisation du PCB 

Le PCB est réalisé et monté par la société ASCO.  Le schéma du PCB est donné en 

Figure V-24. Quatre couches sont nécessaires, la vue top et une photo du PCB monté sont 

présentées ci-après en Figure V-25. 

 

Figure V-24 : Schéma bloc du PCB 
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Figure V-25 : Vue top du layout du PCB à gauche et sa photo une fois monté à droite 

 La réalisation de la puce a été faite sur MPW (Multiple Projects Wafer). Sur la Figure 

V-26 est décrit le plan du réticle. Les deux versions du récepteur d’activation ont été réalisées. 

Sur le plan, la première version correspond à A1 et la seconde à A2. Sur la Figure V-27 ci-

après est présentée une photographie de la puce. 

  

Figure V-26 : Plan du réticle 
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Figure V-27 : Photo des puces, version 1 (en haut) et 2 (en bas) 

Conclusion 

La réalisation sur silicium et la réalisation de la carte nécessaire à l’évaluation du circuit 

ont été présentés ici. L’aire du silicium est déterminée par le nombre de pads et les contraintes 

de dessin qui leur sont associées. Deux versions ont été fabriquées, l’aire globale du circuit 

dans les deux cas est de 1 mm2, la surface active est de 0.08 mm2 dans le cas de la version 

2. Afin de se prémunir de tout risque supplémentaire, un boitier HVQFN standard est choisi. 

Un seul PCB est conçu pour effectuer l’évaluation du circuit et la validation expérimentale du 

récepteur d’activation. Le circuit mis en boitier et disposant de protections ESD a pu aisément 

être testé par nos soins dans les laboratoires de NXP. Les résultats sont présentés dans le 

chapitre suivant. 
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Chapitre VI. Performances simulées et/ou mesurées du récepteur d’activation 

La fabrication et la mise en boîtier des puces ont nécessité un peu plus de deux mois. 

Pendant ce temps le PCB présenté dans le chapitre précédent a été conçu. A la réception de 

ce dernier et avant son utilisation, il a tout d’abord été testé de façon à éliminer tous les risques 

de court-circuit entre les pistes et de vérifier le bon fonctionnement de la partie “applications” 

pour concentrer les travaux suivants à la vérification du bon fonctionnement du récepteur 

d’activation. Dans ce chapitre sont présentés les résultats obtenus en mesure ainsi qu’en 

simulation. Comme il s’agit ici d’un système complet et packagé, il n’est pas possible de 

contrôler autant de variables que lors des simulations. Les relevés successifs permettant de 

vérifier le bon fonctionnement du récepteur ont été contrôlés un à un. La fonctionnalité des 

deux versions a été vérifiée. Cependant la version 2 donnant de meilleurs résultats en termes 

de consommation (environ 7 fois moins), la qualification du prototype est faite sur cette version. 

VI.1. Alimentation / Energie 

VI.1.1. Régulateurs de tension 

Le premier point est de vérifier que le circuit est correctement alimenté. Il faut donc 

commencer par vérifier que les régulateurs de tension fournissent les tensions d’alimentation 

attendues. Les résultats sont présentés en Figure VI-1,2. De plus, le bon fonctionnement du 

timer orchestrant le fonctionnement du circuit, est évidemment primordial. Un 

dysfonctionnement pourrait perturber voire empêcher le fonctionnement périodique ou la 

calibration. 

 

Figure VI-1 : Comparatif simulations/mesures des tensions régulées à 1.8V en rouge Vdd_ana1v8 et 

en bleu 1v1 en fonction de la tension d’alimentation générale 

 

Figure VI-2 : Comparatif simulations/mesures de la tension régulée à 1.1V Vdd_ana1v1 en fonction de 

la tension d’alimentation générale 
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 Les régulateurs de tension fournissent des tensions plus élevées que celles attendues. 

Il n’a pas été possible de reproduire ce phénomène en simulation. Malheureusement il n’a 

également pas été possible d’accéder à des éléments de contrôle du circuit qui aurait permis 

de comprendre les causes de cette anomalie, notamment tels que leur consommation, qui 

pourrait donner des informations sur leur comportement vis-à-vis de la charge qui leur est 

présentée. Néanmoins ils présentent bien  globalement le même comportement que celui 

observé en simulation. 

 

Figure VI-3 : Sorties des trois régulateurs de tension observées à l’oscilloscope, Vbat = 3.3V, Tambiente 

Les fonctionnements périodiques des deux régulateurs concernés sont bien synchrones 

(Figure VI-3) et la programmation de leur rapport cyclique et de la fréquence de mise en 

marche se font correctement. Sur la Figure VI-4, sont contrôlés les temps de montée et de 

descente du signal périodique, aucune spécification précise n’avait été définie à ce sujet. 
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Figure VI-4 : Temps de montée et temps de descente de Vdd_ana_1v1, Vbat = 3.3V, Tambiente 

 En Figure VI-5,6 sont représentées les tensions fournies par les régulateurs pour 

différents cas de procédés qui démontrent la robustesse de ces derniers par rapport aux 

variations technologiques inhérentes à la fabrication et ce pour les deux versions. 

 

Figure VI-5 : Tensions fournies par les régulateurs (V1) pour différents corners, T = 27°C 
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Figure VI-6 : Tensions fournies par les régulateurs (V2) pour différents corners, T = 27°C 

Bien que la tension fournie soit plus élevée qu’attendue, la robustesse par rapport aux 

variations de procédé, vérifiée en simulation, est également observée en mesure, Figure VI-

7. 

 

Figure VI-7 : Mesure de la tension fournie par les régulateurs (V2) pour différents échantillons 

 Deux versions de régulateurs ont été présentées. La première n’a pas été modifiée par 

rapport au design existant du portefeuille NXP, à l’exception de l’ajustement de la valeur de la 

tension régulée fournie. La seconde propose une architecture plus simple permettant de 

réduire sa consommation. Dans la première version, les régulateurs consomment 290 µA alors 

que dans la deuxième version ils ne consomment plus que 13 µA. La consommation des 

régulateurs, dans le cas des deux versions, n’a pu être contrôlée qu’en simulations et est 

présentée en Figure VI-8 pour la version 1 et Figure VI-9 pour la version 2. 
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Figure VI-8 : Courant consommé par les régulateurs (V1) en fonction de la température, Nominal 

 

Figure VI-9 : Courant consommé par les régulateurs (V2) en fonction de la température, Nominal 

VI.1.2. Timer 

Le bon fonctionnement périodique des régulateurs tend à montrer le  comportement attendu 

du timer. En Figure VI-10 est présentée la fréquence fournie par le timer obtenue en simulation 

pour différentes variations de procédé. Les fréquences minimale et maximale sont atteintes 

pour les cas extrêmes de variations de procédés, respectivement slow et fast et engendrent 

une variation de plus ou moins 20% de la fréquence par rapport à la valeur attendue de 100 

kHz. 
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Figure VI-10 : Fréquence du timer pour les différents corners, VDD = 1.8V 

La Figure VI-11 démontre la robustesse du timer par rapport aux variations de température. 

Sur tout l’intervalle de température, les variations de la fréquence d’oscillation n’excèdent pas 

10%. 

 

Figure VI-11 : Fréquence du timer sur la gamme de température, VDD = 1.8V 

La fréquence d’oscillation du timer est également indépendante par rapport aux variations de 

la tension d’alimentation comme le montre la Figure VI-12. Une variation de cette dernière de 

+/- 10% engendre une variation de la fréquence d’oscillation particulièrement faible  de 3%. 

 

Figure VI-12 : Fréquence du timer pour différentes tensions d’alimentation, Nominal 
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La fréquence fournie par le timer a été contrôlée sur 15 échantillons. Les résultats sont 

présentés en Figure VI-13. 

 

Figure VI-13 : Mesure de la fréquence du timer sur 15 échantillons. Vbat = 3.3V, Tambiente 

 La fréquence attendue du timer est de 100 kHz. Les variations observées dues aux 

variations de procédé entre chaque échantillons, n’est pas inquiétante pour le bon 

fonctionnement du circuit, comme l’avait démontré les calculs présentés au Chapitre IV, et est 

en accord avec les simulations. 

 En Figure VI-14, le courant consommé par le timer est tracé en fonction de la 

température. L’oscillateur est une cause importante de consommation, environ 240 µA 

permanent. Il faut noter qu’il s’agit d’un bloc réutilisé, et que son design n’a pas fait l’objet 

d’une optimisation en consommation. La variation d’environ 4% sur toute la gamme de 

température reflète une bonne immunité aux variations de température.   

 

Figure VI-14 : Consommation de l’oscillateur, VDD = 1.8 V 
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VI.1.3. Courant consommé 

Lors de la conception une attention particulière a été portée à la réduction de la 

consommation de chaque bloc de la chaîne de réception. En Figure VI-15, la répartition des 

courants en fonction des blocs est donnée. Le pôle de consommation le plus important étant, 

comme attendu, l’amplificateur RF. Cette consommation est due à la fonction d’amplification 

et au fonctionnement fautes fréquences. 

 

Figure VI-15 : Histogramme de la répartition des consommations en courant 

 Sur le prototype, un courant moyen de 35 µA est mesuré pour un fonctionnement en 

écoute de 6 ms à 8 Hz.  

VI.2. La Calibration 

VI.2.1. Mécanisme 

Le mécanisme de calibration est contrôlé pour les différents cas de variations de 

procédé, en température et en tension d’alimentation. Les Figures VI-16, 17, 18 démontrent le 

bon fonctionnement de ce dernier malgré ces variations. 

 

Figure VI-16 : Mécanisme de calibration pour les différents corners, T = 27°C 
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Figure VI-17 : Mécanisme de calibration à -40°C, 27°C et 125°C, Nominal 

 

Figure VI-18 : Mécanisme de calibration en fonction de variations de la tension d’alimentation de +/- 

10%, Nominal 

VI.2.2. Switch RF 

Pendant la phase de calibration aucun signal RF ne doit venir perturber cette dernière. 

L’isolation des switches RF est évaluée en mesurant la différence de niveau nécessaire pour 

générer un signal d’activation, entre le cas où le switch d’entrée est ouvert et celui où il est 

fermé. On mesure une isolation de 30 dBm à 868 MHz. Ce niveau est suffisant pour protéger 

le récepteur des signaux RF environnant pendant la calibration. Il est en effet très peu 

probable, compte tenu des réglementations imposés par les normes, des pertes dues à la 

propagation des ondes RF, des cas d’utilisation de ce récepteur, de sa sensibilité et du filtre à 

onde de surface en entrée, que le récepteur soit soumis à des niveaux de puissance pour 

lesquels cette isolation ne suffirait pas. Les résultats de simulation, Figure VI-19, sont 

difficilement comparables avec le résultat obtenu en mesure car les conditions étaient 

difficilement reproductibles n’ayant pas accès à des simulations mixtes. 
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Figure VI-19 : Isolation des switches RF, Nominal 

Les variations de procédés, illustrées en Figure VI-20, provoquent une très légère variation 

des pertes au travers du switch, 0.5dB. En revanche, elles influent de 3 dB sur l’isolation. 

Compte tenu du fait que l’isolation est de l’ordre de 40 dB en simulation, cette variation n’est 

absolument pas critique. 

 

Figure VI-20 : Isolation des switches RF pour les différents corners 

 L’impact sur l’isolation engendré par les variations en température, Figure VI-21, sont 

du même ordre de grandeur, environ 0.5 dB. Elles n’altèrent pas les performances des 

switches. 
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Figure VI-21 : Isolation des switches RF à -40°C, 27°C et 125°C 

Les switches sont totalement insensibles aux variations de la tension d’alimentation tant que 

ces dernières n’excèdent pas 10% comme le montre la Figure VI-22. 

 

Figure VI-22 : Isolation des switches RF pour des variations de +/-10% de la tension d’alimentation 

VI.2.3. Tension de référence 

La valeur de la tension de référence en elle-même n’est pas réellement importante. Le 

critère principal pour que le récepteur bénéficie d’une sensibilité maximale est que la tension 

différentielle aux bornes de l’amplificateur basses fréquences soit au plus près de sa tension 

de seuil. En simulation, on contrôle le bon établissement de la tension de référence, et son 

maintien dans le temps. Compte tenu que cette dernière est entièrement dépendante de la 

tension de seuil de l’amplificateur basse fréquence, elle-même dépendante des variations de 

procédés, il est attendu une variation de la tension de référence en fonction de la fabrication. 

La Figure VI-23 montre les valeurs de la tension de référence issue du mécanisme de 

calibration pour différents corners. Les variations peuvent atteindre jusqu’à 150mV. 
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Figure VI-23 : Tension de référence en fonction des variations de procédés 

Les variations de la tension de référence en température sont dues aux variations de la 

réponse de l’amplificateur, Figure VI-24. Les variations de l’amplificateur basses fréquences 

sont présentées plus loin. 

 

Figure VI-24 : Tension de référence en fonction des variations de température 

En Figure VI-25, les variations de la tension de référence sont proportionnelles à celle de la 

tension d’alimentation. Ces variations de la tension de référence ne sont pas critiques pour le 

bon fonctionnement du dispositif. La tension de référence assure toujours un fonctionnement 

du détecteur en faible inversion et le mécanisme fonctionne parfaitement comme montré dans 

le paragraphe VI.2.1. 
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Figure VI-25 : Tension de référence pour des variations des tensions d’alimentation de +/- 10% 

Les résultats obtenus en simulation n’ont pu être contrôlés en mesure malgré l’insertion d’un 

accès DC bus switch. L’impédance présentée par la sonde d’oscilloscope, valant 1 MΩ, vient 

perturber le mécanisme de calibration. Pour que la mesure puisse être faite convenablement, 

il aurait fallu ajouter en interne des buffers, entre la tension de référence et les DC bus, pour 

palier à cet appel de courant venant détériorer le mécanisme. Compte tenu du fait que les 

niveaux de déclenchement du signal d’activation, et le gain de l’amplificateur RF, sont 

cohérents par rapport aux simulations, on peut supposer que le niveau de la tension de 

référence fournis par la calibration est correct. 

VI.2.4. Dérive de la tension de référence 

Les diverses fuites de courant dans le circuit vont permettre au condensateur de se 

décharger très lentement. Bien que cette décharge soit très lente, elle se répercutera sur la 

valeur de la tension de référence. La décharge du condensateur va diminuer la tension de 

référence. Lorsque cette dernière décroît, il en résulte une diminution de la tension de grille du 

détecteur, moins de courant traverse la résistance de charge du détecteur et sa tension de 

sortie augmente alors tendant vers VDD. Dans ce cas présent, les deux tensions d’entrée de 

l’amplificateur basses fréquences ont un comportement opposé induisant l’augmentation de la 

tension différentielle à l’entrée de ce dernier qui vient détériorer la sensibilité du récepteur. 

L’évolution de la tension de référence simulée vaut -9.39 mV/s, Figure VI-26. La vitesse de 

décharge résiduelle n’empêche pas la bonne réception d’une trame complète bien que cette 

dernière nécessite environ 2 ms. A cette allure de décroissance et compte tenu de la tension 

différentielle résultant de la calibration, une sensibilité de – 30 dBm est assurée pendant un 

peu plus d’une seconde soit pour l’envoi de 500 trames. 
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Figure VI-26 : Dérive de la tension Vref au cours du temps pour 3 cas de procédé. 

VI.2.5. Durée de la phase de calibration 

La phase de calibration est capitale pour le récepteur puisqu’elle est responsable de 

sa sensibilité. Sa durée doit rester néanmoins limitée puisqu’elle se répercute directement sur 

le temps de démarrage. 

En simulation, la durée de la calibration est nettement inférieure à 1 ms avec une 

moyenne de 370 µs, Figure VI-27. 

 

Figure VI-27 : Simulations des durées de calibration pour différents corners, T=27°C 

 La durée de la calibration est tributaire du procédé comme l’ont montré les simulations 

Monte Carlo. Elle respecte néanmoins les objectifs fixés, soit de ne pas excéder 1 ms. Les 

variations observées en mesure, Figure VI-28, sont néanmoins plus importantes que celles 

attendues. 

D
u
ra

ti
o

n
 (

u
s
) 



Lucie CHANDERNAGOR | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 16 décembre 2016 112 

 

 

Figure VI-28 : Mesure de la durée de la calibration sur 15 échantillons 

D’après les simulations, la durée de la calibration devait être centrée autour de 400 µs. La 

durée de cette dernière est fixée par la tension de seuil de l’amplificateur BF et les courants 

de charge et de décharge du condensateur. Or aucun de ces deux points ne peut être mesuré. 

La durée du mécanisme de calibration a pu être mesurée grâce au signal de commande de la 

vitesse de l’amplificateur BF. La valeur de la tension de référence n’est pas directement 

impactée par la valeur du condensateur dans laquelle elle est stockée. En effet, la valeur de 

cette dernière n’est pas fixée par une charge complète du condensateur. Même si le 

vieillissement vient légèrement altérer la valeur du condensateur cela n’affecte pas la valeur 

de la tension de référence. 

La durée du mécanisme de calibration varie d’environ 10% sur la plage de température comme 

le montre la Figure VI-29. Cette variation est tout à fait acceptable compte tenu des exigences 

fixées et s’explique par la dépendance des sources de courant proportionnelle à la 

température, et celle de l’amplificateur basses fréquences par rapport à la température. 

 

Figure VI-29 : Simulations des durées de calibration en fonction de la température, Nominal 

Très peu de variations sont observées en Figure VI-30. Le comportement des différents blocs 

étant indépendants par rapport aux variations de la tension d’alimentation, la valeur de la 

tension de référence nécessaire au basculement de l’amplificateur basses fréquences ne 

change pas. 
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Figure VI-30 : Simulations des durées de calibration en fonction des variations de la tension 

d’alimentation, Nominal 

Le récepteur de réveil ayant un fonctionnement périodique pour minimiser sa consommation, 

le mécanisme de calibration se déroule à chaque début de cycle. De cette façon, afin de limiter 

les temps de réponse du système complet il est important que le mécanisme de calibration 

soit rapide. Une durée de 1 ms est choisie. Le fait de minimiser le temps de calibration autorise 

sur cet intervalle de temps réduit une augmentation du courant consommé. 

Lors des mesures, il est observé que la durée de la calibration augmente avec la température. 

Par exemple, on mesure sur une pièce une calibration de 748 µs à 50 °C, alors que à 70 °C 

elle nécessite 842 µs. Ce phénomène est également observé en simulation. 

Les différentes phases de la calibration sont orchestrées par le bloc numérique. Les signaux 

issus du bloc numérique ne sont pas observables. Cependant l’ensemble des chronogrammes 

des signaux simulés sont disponibles en Figure VI-31. Pour rappel, le bloc digital est en charge 

lors de la calibration de commander le switch RF d’entrée, de fournir l’impulsion d’initialisation 

permettant la mise en marche des bascules et de commander la vitesse de l’amplificateur BF 

en fonction des phases de la calibration. La fin de la calibration est indiquée par un front 

descendant du signal de sortie de l’amplificateur  BF. De façon à ce que le récepteur ne reste 

pas bloqué dans le cas d’une erreur de calibration, il est décidé que si le signal de fin n’est pas 

arrivé au-delà d’un délai de 2 ms, la calibration est arrêtée. Dans ce cas, bien que la calibration 

ne s’est a priori pas correctement déroulée, l’opportunité est donnée au récepteur de 

démoduler un signal. 
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Figure VI-31 : Capture des signaux de vitesse de contrôle de l’amplificateur BF en jaune, en vert le 

signal de la tension régulée Vdd_ana1v8 

VI.3. Démodulation 

VI.3.1. Filtrage / adaptation d’impédance 

La caractéristique large bande du récepteur contraint à utiliser un filtre d’entrée sélectif. 

Les essais de l’utilisation du récepteur sans filtre ont été concluants quant à la nécessité 

impérative du filtre. En effet le récepteur est aveuglé par les signaux RF environnant rendant 

impossible son utilisation. La sortie de l’amplificateur BF est alors complètement bloquée et 

aucune démodulation ne peut avoir lieu. Les besoins de sélectivité du filtre ont été mentionnés 

au Chapitre II. Comme le récepteur d’activation doit être associé à un récepteur principal le 

filtrage ne constitue pas le cœur de cette étude. En effet cette contrainte de filtrage est déjà 

assurée pour le récepteur principal et peut donc être réutilisé.  

L’adaptation d’impédance permet de limiter les pertes RF en améliorant le S11 limitant 

ainsi la réflexion. Il permet ici l’élévation de tension qui dans le cas présent est un atout pour 

la détection. Le réseau d’impédance inchangé au cours de la qualification du prototype, est 

donc contrôlé une seule fois au début de cette phase d’expérimentation. A l’aide d’un 

analyseur de spectre un S11 de -19 dB est mesuré. 

VI.3.2. Chaîne de démodulation 

Pour que la reconnaissance soit faite correctement il faut que le signal obtenu en fin 

de la chaîne analogique puisse être décodé par le bloc numérique. Pour cela ce dernier doit 

être un signal carré de 25kHz compris entre 0 et 1.8V. Cette tâche est réalisée par 

l’amplificateur BF. La condition requise pour que le signal de sortie remplisse les contraintes 
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est que le signal détecté ait une amplitude suffisante pour dépasser la tension de référence. 

Cette condition est tributaire de la qualité de la calibration et du gain de l’amplificateur RF. 

VI.3.2.1. Amplificateur RF 

Le niveau de signal requis pour que la démodulation soit faite correctement est en 

partie atteint grâce au gain de l’amplificateur RF. 

 Réponse en fréquence 

La Figure VI-32 montre la robustesse du design de l’amplificateur RF par rapport aux 

variations de procédés. On note une variation du gain en tension d’environ 1.5 dB et une 

variation de la bande passante. Malgré ces variations au travers des corners, la bande 

passante est suffisante pour un signal de 868 MHz modulé par un signal à 25 kHz. 

 

Figure VI-32 : Gain en tension pour les différents corners, VDD = 1.1V 

 L’utilisation d’une source de courant à PTAT a permis de minimiser l’impact des 

variations de température sur le gain de l’amplificateur RF. La Figure VI-33 démontre une 

variation de +/- 1.5 dB sur le gain avec pour les températures hautes le cas le plus défavorable. 

 

Figure VI-33 : Gain en tension à -40°C, 27°C et 125°C, Nominal, VDD = 1.1V 

L’alimentation des composants de l’ensemble du circuit étant assurée par les régulateurs de 

tension, il est choisi de garantir la robustesse du dispositif à une variation de la tension 
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d’alimentation de 10%. Ce cas se révèle être le cas extrême compte tenu des performances 

des régulateurs. La Figure VI-34 montre une variation inférieure à 1 dB pour cette  gamme de 

variations de la tension d’alimentation. 

 

Figure VI-34 : Gain en tension pour VDD = 0.99V, 1.1V et 1.21V, Nominal, T = 27°C 

On vérifie également la robustesse du circuit en mode Bypass par rapport aux 

variations des procédés, Figure VI-35, de température, Figure VI-36 et d’alimentation, Figure 

VI-37. 

 

Figure VI-35 : Gain en tension en mode bypass pour les différents corners, VDD = 1.1V 

Le mode bypass introduit des pertes dues à la résistance drain-source du transistor. 

Dans le cas nominal, les pertes sont d’environ 2 dB. Les mêmes variations sont néanmoins 

observées entre le mode actif et le mode Bypass. 
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Figure VI-36 : Gain en tension en mode bypass à -40°C, 27°C et 125°C, Nominal, VDD = 1.1V 

En Figure VI-36, le gain en tension en mode bypass permet d’observer le même 

comportement en température qu’en mode actif. La source PTAT permet de minimiser les 

variations dues aux changements de température. Les variations sur toute la gamme de 

température ne sont que 0.3 dB. 

 

Figure VI-37 : Gain en tension en mode bypass pour VDD = 0.99V, 1.1V et 1.21V, Nominal, T = 27°C 

 En Figure VI-37, la variation de 10% de la tension d’alimentation engendre une 

variation du gain de 0.5 dB du gain en mode Bypass. 

La Figure VI-38 représente la consommation en courant de l’amplificateur RF en mode 

actif et bypass sur la gamme de température pour différents corners. La différence de 

consommation entre le mode actif et bypass est supérieure à 1 000. Malgré la consommation 

résiduelle de quelques dizaines de nano Ampères due aux fuites, l’amplificateur RF est bien 

éteint en mode bypass. En cas nominal, l’amplificateur RF consomme 290 µA et on vérifie bien 

que la consommation est proportionnelle à la température. Le cas fast consomme plus que le 

cas nominal comme attendu, avec une augmentation de consommation de 33%. 
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Figure VI-38 : Courant consommé en mode actif et en mode bypass en fonction de la température 

pour différents corners, VDD = 1.1V 

La démodulation ne peut être faite correctement que si le signal n’est pas trop bruité. Compte 

tenu du niveau de sensibilité requis, le rapport signal à bruit n’est pas le paramètre le plus 

critique pour la bonne interprétation des niveaux. Le facteur de bruit de l’amplificateur RF doit 

néanmoins être contrôlé, les résultats sont présentés en Figure VI-39. 

 

Figure VI-39 : Facteur de bruit en fonction de la fréquence dans les deux modes, cas nominal, VDD = 

1.8V 

De même il est préférable que l’ensemble de la chaîne soit linéaire pour limiter la 

génération d’harmoniques. 

En Figure VI-40 est représentée la puissance de sortie en fonction de la puissance 

d’entrée. De cette courbe est tiré le point de compression en entrée à 1 dB, ici de -11 dBm. 

Cette caractéristique permet de quantifier la capacité du récepteur à ne pas être saturé ;  la 

saturation de ce dernier entraînant l’écrêtage du signal et se traduisant par l’apparition 

d’harmoniques. Compte tenu de la faible consommation de l’amplificateur RF, ses 

performances sont tout à fait honorables comparées aux circuits présents dans la littérature, 

[1], [2]. Néanmoins ces résultats doivent d’être confirmés par l’utilisation d’une probe haute 

impédance. En effet, suite à d’autres mesures, la fiabilité de la mesure du P1dB a été remise 

en question. 
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Figure VI-40 : Mesure du Point de compression à 1 dB à 868 MHZ, VBAT = 3.3V 

VI.3.2.2. Détecteur d’enveloppe 

La consommation du détecteur dépend de plusieurs paramètres de par sa structure. 

L’utilisation des régulateurs garantit une certaine stabilité de la tension d’alimentation. Le 

courant traversant sur le transistor dépend de la tension de référence VGS ainsi que de la valeur 

de la résistance de drain. Sa valeur est assurée par la fiabilité des procédés de fabrication 

garantissant sa valeur à +/- 5%. 

En Figure VI-41, le courant du détecteur est tracé pour différentes valeurs de la tension 

différentielle et pour différents corners. Pour que la consommation du détecteur n’excède pas 

1 µA, il faudrait que la tension de référence évolue en fonction du procédé de façon à maintenir 

le courant de drain constant. Cependant la tension de référence n’est pas fixée pour 

correspondre à une consommation donnée du détecteur. Elle varie en fonction de la tension 

de seuil de basculement de l’amplificateur, la consommation de ce dernier pourra donc varier. 

 

Figure VI-41 : Courant consommé en fonction de la tension VGS pour les différents corners, VDD = 1.1 

V  

 L’expression du courant dans le transistor NMOS utilisé pour le détecteur est reliée à 

la température cf IV-D-ii. Dans le cas illustré ci-après la tension VGS est maintenu constante 

sur toute la gamme de température. Or, la tension de seuil VTH du transistor n’est pas constante 

(mV) 
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en température et le VGS appliqué ne permet pas le fonctionnement à froid. Il faut donc que la 

tension de référence varie en fonction de la température de façon à garantir une tension VGS 

suffisante. Or ici encore cette tension n’est pas définie pour les besoins du détecteur mais pour 

ceux de l’amplificateur BF. La consommation du détecteur est également contrôlée en fonction 

des variations de la température, Figure VI-42. 

 

Figure VI-42 : Courant consommé en fonction de la température, VDD = 1.1V, Vref = 320 mV 

 La Figure VI-43 ci-dessous illustre la consommation du détecteur pour une variation de 

sa tension d’alimentation du +/- 10%. La consommation du détecteur varie de 2.4%. 

 

Figure VI-43 : Courant consommé en fonction de la tension d’alimentation, Nominal, Vref = 320 mV 

VI.3.2.3. Amplificateur basses fréquences 

 Réponse en fréquence 

La Figure VI-44 illustre la réponse en fréquence de l’amplificateur. On constate un fort gain 

DC de 74 dB, une fréquence de coupure d’environ 3 kHz et un gain à 25 kHz de 54 dB. 

(V) 
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Figure VI-44 : Réponse en fréquence de l’amplificateur, cas nominal 

 Réponse DC 

La Figure VI-45 ci-dessous met en évidence la problématique de la tension de référence 

qui doit être utilisée pour assurer la meilleure sensibilité. Pour les deux cas étudiés qui 

représentent deux cas de variations de procédés, une même tension de référence ne peut être 

utilisée si l’on souhaite garantir la même sensibilité. On observe également un fort gain DC 

illustré par la raideur de la pente. 

 

Figure VI-45 : Réponse DC de l’amplificateur en fonction de la tension différentielle pour deux cas de 

mismatch 

L’amplificateur BF est conçu pour deux modes de fonctionnement se distinguant par le 

courant de polarisation. Ces deux modes sont nécessaires à la calibration. Dans la Figure VI-

46 ci-dessous est représenté le courant consommé par l’amplificateur dans les deux modes. 

Le courant est multiplié par deux lorsque l’on bascule d’un mode à l’autre. 
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Figure VI-46 : Courant consommé en fonction de la température selon le mode de fonctionnement 

pour les différents corners, VDD = 1.8 V 

 Dans la Figure VI-47 on vérifie l’intérêt d’avoir multiplié le courant de polarisation de 

l’amplificateur BF sur son temps de réponse. En multipliant par deux le courant de polarisation, 

le temps de réponse de l’amplificateur est diminué d’un facteur 4. Ce qui va permettre, lors du 

mécanisme de calibration, d’arrêter les différentes étapes plus rapidement et de limiter la  

variation transitoire des tensions dans l’intervalle de temps où l’amplificateur bascule. 

 

Figure VI-47 : Temps de réponse de l’amplificateur basses fréquences en fonction du courant de 

polarisation, Nominal 

VI.4. Décodage 

Le signal fourni par la partie analogique est prêt pour un traitement numérique, celui-ci 

va permettre d’extraire le code qu’il contient. Le système de récupération d’horloge évoqué au 

chapitre précédent permet l’échantillonnage du signal analogique issu de la démodulation. Le 

prototype ne dispose pas de point de contrôle direct du système de reconstruction d’horloge. 

On contrôle néanmoins l’état du signal à la sortie du filtre RC placé après l’amplificateur BF 
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pour fournir une version retardée du signal démodulé nécessaire à la reconstruction d’horloge; 

Figure VI-50. L’exactitude du signal démodulé, la bonne reconnaissance du code et le cas 

échéant la génération d’un signal d’activation (Figure VI-49) sont alors vérifiés. L’impulsion 

d’activation doit durer 1 ms. La Figure VI-48 représente une étude statistique du retard produit 

le filtre RC. 

 

Figure VI-48 : Etude statistique du délai RC pour des variations de procédé et mismatch 

 

Figure VI-49 : Capture du signal démodulé retardé et du signal d’activation 
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 Figure VI-50 : Capture du signal démodulé retardé 

VI.5. Programmation des registres 

Afin  de programmer les registres du récepteur de réveil, un logiciel de programmation 

et une interface utilisateur très simple sont créés. Elle est présentée en Figure VI-51. Le soft 

de programmation ainsi que l’interface graphique ont été développés par Dominique Ragot. 

 

Figure VI-51 : Interface graphique du logiciel de programmation des registres 
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VI.6. Démonstrateurs 

L’ensemble des mesures démontrent le bon fonctionnement du récepteur d’activation. 

Ses performances sont en accord avec les attentes à l’exception des régulateurs de tension 

qui fournissent une tension légèrement supérieure à celles attendues. Ces résultats ont permis 

de présenter le prototype en démonstration en plus des applications démonstratives déjà 

implémentées sur le board. La première démonstration a été réalisée lors de la visite de la 

DGCIS (Direction Générale de la Compétitivité de l'Industrie et des Services). Pour cette 

démonstration, le récepteur de réveil était en charge d’allumer un clignotant d’une Citroën DS. 

Le clignotant ici symbolisait une source d’éclairage comme il aurait pu s’agir d’une lampe. Lors 

de cette démonstration, le bon fonctionnement du récepteur d’activation et ses performances 

en termes de portée et de consommation ont été mis en évidence. L’efficacité de la portée du 

récepteur ainsi que sa consommation devaient être mis en évidence. Le poster accompagnant 

cette démonstration est présentée en Figure VI-52. 
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Figure VI-52 : Poster proposé lors de la démonstration du récepteur d’activation 

Une deuxième démonstration a été mise en place avec la collaboration de Gilles 

Leclerc. Cette démonstration a été présentée lors de la présentation des démonstrateurs 

finaux du projet Enlight. Pour cette démonstration le récepteur a été placé dans le cas pratique 
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imaginé. Pour rappel, le récepteur devait permettre la diminution de la consommation en veille 

d’un récepteur principal, de type Zigbee par exemple, pilotant une lampe au plafond dans une 

salle de réunion. Il a donc été intégré au sein d’un luminaire et utilisé pour allumer le driver 

permettant l’alimentation de tous les circuits présents dans le luminaire comme le montre la 

Figure VI-53. L’intérêt de la solution montre ses preuves dans le cas où le nombre de 

luminaires est important. En effet le gain sur un luminaire est de quelques centaines de mW. 

A l’échelle du luminaire, cette consommation n’était pas alarmante mais dans le cas où des 

dizaines de lampes par salles gaspillent cette énergie, l’intérêt de notre solution est vite 

démontré. 

 

Figure VI-53 : Photographie du démonstrateur présenté pour le projet européen Enlight 

 

Conclusion 

Les évaluations ont montré le bon fonctionnement des deux versions du circuit. La 

version 2 offrant des régulateurs de tension moins consommant, a davantage été mise en 

avant. Les résultats obtenus sont similaires à ceux attendus à l’exception des régulateurs de 

tension qui fournissent des tensions légèrement supérieures à celles attendues. 

Malheureusement de par la conception du circuit, certaines performances n’ont pu être 

évaluées. Néanmoins, le comportement étant celui attendu plusieurs démonstrations ont pu 

être mises en place. Les plus simples sont directement intégrées sur le PCB. Afin d’en 

démontrer le bon fonctionnement et l’intérêt présenté par la solution du récepteur d’activation, 

ce dernier a été placé au sein d’un luminaire. Dans le démonstrateur présenté dans le cadre 

du projet Enlight, deux luminaires ont été comparés, l’un équipé du récepteur d’activation, 

l’autre non. L’ajout du récepteur d’activation était de palier à la consommation en veille des 

luminaires qui était de l’ordre de 400 mW. La puissance en veille est mesurée à l’aide d’un 

power meter placé entre les applications et le secteur. Sur le luminaire équipé du récepteur 

d’activation, la puissance consommée en veille par le luminaire est ramenée à 0W. En effet, 
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en veille seul le récepteur d’activation est en marche, il consomme uniquement 35 μA alimenté 

par sa pile CR2032. L’intérêt de la solution est démontré, la puissance consommée en veille 

de chaque luminaire est quasiment supprimée ce qui représente une économie considérable 

d’énergie lorsque l’on considère une salle éclairée par une dizaine de ces luminaires. 
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Conclusion 

L’utilisation d’un récepteur de réveil pour limiter la consommation gaspillée par les 

récepteurs, lorsqu’ils ne fonctionnent pas, n’est pas nouvelle. Le récepteur d’activation réalisé 

est en technologie CMOS 160 nm, procédé de NXP Semiconductors. C’est un récepteur très 

large bande optimisé pour la bande de fréquences ISM à 868 MHz. Il traite des signaux 

modulés en amplitude, capable de reconnaître un code de Manchester programmable de 24 

bits (débit binaire de 25 kbits/s), il garantit un minimum de faux-réveils assurant ainsi une 

consommation optimale du dispositif. Malgré une consommation moyenne limitée de 35 μA, 

le récepteur d’activation présenté ici offre une sensibilité de -50 dBm. Ceci permet une portée 

d’utilisation du dispositif d’une dizaine de mètres, dans le cas d’un émetteur rayonnant la 

puissance maximale autorisée par la norme ISM. Le travail présenté ici se démarque de 

l’ensemble des circuits existants sur plusieurs points. Tout d’abord, il intègre toutes les 

fonctionnalités requises, la chaîne de démodulation mais aussi l’horloge et la partie numérique. 

L’architecture proposée, ici à détection directe, est une architecture classique. Néanmoins, le 

circuit proposé se différencie de ces concurrents par son système de calibration, faisant l’objet 

d’un brevet, qui permet de générer une tension de référence. En effet, les solutions existantes, 

dont l’architecture est similaire, proposent une solution active offrant un degré d’ajustement 

très limité. La tension de référence permettant d’évaluer les niveaux du signal démodulé, cette 

limitation peut altérer la sensibilité du récepteur. Concrètement, si l’on considère un système 

d’une tension de référence de 300 mV par exemple, un signal modulé sinusoïdal compris entre 

280 mV et 320 mV, la comparaison serait faite sans encombre. Par contre, dans le cas où la 

puissance du signal reçu est plus faible, le signal démodulé est désormais compris entre 280 

mV et 290 mV, l’étape de comparaison ne peut avoir lieu. A cause de la valeur de sa tension 

de référence, le récepteur n’est pas capable de traiter avec des signaux d’une amplitude 

inférieure à une vingtaine de millivolts.  La méthode proposée permet de disposer d’une 

tension de référence pouvant varier entre 0 et Vdd par pas de quelques millivolts. Cette finesse 

d’ajustement de la tension de référence permet de palier au problème d’offset souvent 

rencontré en entrée des comparateurs tout en consommant un minimum de courant sans 

nécessiter l’utilisation d’encombrantes résistances. Cette première caractéristique du circuit 

constitue une avancée dans le cadre du développement de ce type de dispositif. Cet atout est 

un point spécifique de démarcation de ce circuit. Sa conception repose sur un ensemble de 

compromis. Le nôtre consiste à proposer un récepteur, non pas avec la sensibilité la plus 

élevée, mais avec celle qui lui suffit, avec un courant de consommation non pas le plus faible 

mais celui qui permet d’obtenir le juste équilibre entre les performances et l’autonomie ciblées. 

Le système proposé ici est autonome et ne nécessite aucun FPGA ou aucune intervention de 

l’utilisateur. La solution proposée est un circuit complet et robuste. Il présente d’excellentes 

performances tant en qualité de réception, qu’en robustesse de fonctionnement par rapport 

aux variations environnementales et à celles des procédés de fabrication. Il est rare de trouver 

dans la littérature des circuits complets qui peuvent être utilisés dans des cas pratiques et 

concrets. Le récepteur ne nécessite pas d’une source d’alimentation idéale, ou de l’utilisation 

de composants trop coûteux ou dont la réalisation n’assure pas une reproductibilité fiable. 

Deux versions ont été fabriquées et mise en boitier. Les deux versions sont fonctionnelles et 

présentent les performances attendues. Avec une surface active de 0.08 mm2, l’aire du circuit 

reste bien inférieure à celles des récepteurs classiques que l’on trouve actuellement sur le 

marché. Le récepteur proposé reste donc économiquement intéressant dans le cas d’un 

développement unique du récepteur et de son récepteur d’activation sur la même puce.  Afin 

de démontrer l’intérêt du récepteur d’activation développé ici, ce dernier a été intégré dans 
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plusieurs démonstrateurs. Le premier lot de démonstrateurs directement intégré sur le PCB 

d’évaluation du récepteur d’activation permet d’illustrer les cas d’emploi dans lesquels un 

récepteur d’activation pourrait être utilisé. Le second correspond au  cas concret,  pour lequel 

le récepteur d’activation est utilisé, de déclenchement d’un récepteur Zigbee pilotant un 

luminaire à LEDs. Dans ce cas pratique, le récepteur d’activation a permis de supprimer la 

consommation en veille des luminaires.  

La réalisation et les résultats de mesures de ce prototype permettent de proposer 

plusieurs perspectives sous la forme d’améliorations pouvant être apportées à son utilisation 

et ses performances.  

Les premières améliorations que l’on souhaiterait mettre en œuvre concernent ses 

performances intrinsèques. Bien que le récepteur de réveil réponde déjà aux exigences 

présentées en tout début de cette thèse, il est cependant envisageable d’optimiser certaines 

de ces fonctions.  

La première piste d’amélioration est la consommation du circuit. Pour améliorer cette 

dernière, les premiers blocs ciblés sont ceux réutilisés de designs existants, dont la 

consommation n’est pas optimisée. Le timer ayant un fonctionnement permanent, il serait 

profitable de réduire sa consommation. Bien que cette dernière soit déjà extrêmement faible 

(1 μA), une diminution de quelques centaines de nanoampères lorsque l’on cible une 

consommation de l’ordre de quelques microampères est une amélioration considérable. Dans 

ce domaine, les régulateurs de tension peuvent aussi être optimisés, bien que leur 

consommation ait largement été réduite dans la version 2. Leur bilan de consommation pâtit 

de leur multiplicité. Bien qu’ils partagent tous les trois la même tension de référence bandgap, 

trois circuits de régulations sont nécessaires, dont l’un doit fonctionner en permanence. Afin 

d’atteindre une consommation globale de l’ordre quelques microampères, il faudrait cibler une 

consommation des régulateurs de l’ordre de la dizaine de microampères. Toute la complexité 

consiste à concevoir un régulateur dont la consommation est largement inférieure au courant 

qu’il peut fournir dans la charge. Les régulateurs utilisés dans la version 1 présentent des 

performances remarquables à ce niveau puisqu’ils peuvent fournir un courant de 2 mA pour 

une consommation de 500 μA. Une architecture semblable pourra donc être utilisée dans notre 

cas avec une consommation moindre puisque le courant de charge nécessaire est 8 fois moins 

important. Néanmoins ces régulateurs sont basés sur une architecture complexe nécessitant 

un nombre important de transistors. La limitation de consommation ici sera fixée par le courant 

minimal nécessaire à chaque transistor. Les régulateurs de tension sont les blocs qui ont la 

meilleure marge de réduction en termes de consommation. Les blocs constituant la chaîne de 

réception ont déjà des consommations optimisées. Il reste néanmoins toujours possible de 

corriger quelques peu leur design afin de gagner quelques nanoampères. Par exemple, si la 

source de courant qui polarise l’amplificateur basses fréquences était faite en NMOS et non 

en PMOS on gagnerait un étage, soit une économie de quelques de dizaine de nanoampères. 

Le fonctionnement de ce dernier étant périodique, le gain de cette modification sur le bilan 

énergétique global reste minime. Mais dans le contexte où chaque nanoampère a son 

importance, on ne peut négliger ces modifications de design comme pistes d’amélioration. Une 

autre piste est d’apporter une intelligence au récepteur. Dans le prototype développé ici, 

l’utilisation de l’amplificateur reste au choix de l’utilisateur. Il est imaginable de donner au circuit 

la faculté d’évaluer le niveau de signal en entrée, le choix de l’utilisation de l’amplificateur RF 

serait alors automatique. Ainsi l’économie de sa consommation pourrait être faite sans se 

priver de pouvoir activer l’amplificateur RF dans le cas d’un signal d’entrée dégradé. Une tout 

autre alternative pour économiser de l’énergie serait d’utiliser les énergies environnantes pour 
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alimenter le récepteur de réveil. Plusieurs types de source d’énergie sont disponibles. 

L’énergie pourrait être extraite des ondes RF environnantes, mais les redresseurs n’offrent 

actuellement pas une grande efficacité. Cette voie ne mérite d’être explorée que si une 

importante quantité d’énergie est disponible, par exemple, si le récepteur de réveil est placé à 

côté d’un émetteur WiFi. Il faut également noter que l’antenne nécessaire afin de récupérer 

les ondes sur une large bande peut s’avérer coûteuse et volumineuse. L’énergie solaire est 

une seconde alternative. Les cellules solaires peuvent être un désavantage sur le plan 

esthétique. Il faut également que ces dernières profitent d’une exposition suffisante à la 

lumière. Il est possible d’envisager l’utilisation de ces sources d’énergies de trois façons 

différentes. Le cas où le niveau d’énergie ambiante disponible permet de les utiliser en 

remplacement de la pile, celui où il peut servir à la recharge d’une batterie, et enfin celui où il 

combine les deux solutions précédentes et où les sources alternatives sont utilisées pour 

alimenter le récepteur quand il fonctionne et recharger les batteries pendant les temps de 

veille. 

Les améliorations pour diminuer la consommation ne sont pas les seules 

envisageables. En effet, le récepteur pourrait être plus sophistiqué pour simplifier  son 

utilisation ou pour couvrir des applications supplémentaires. Actuellement la programmation 

du prototype est faite par un bus SPI. Une des améliorations possible serait de pouvoir 

effectuer cette dernière par radio. Le premier avantage de cette solution serait matériel. Pour 

certaines applications la reprogrammation du récepteur par un bus filaire serait compliquée. 

La modification du bloc numérique de façon à pouvoir reconnaître plusieurs codes serait un 

atout pour toutes les applications en réseaux. Le récepteur de réveil pourrait reconnaître un 

code qui lui serait propre et un qui correspondrait à un groupe de récepteurs de réveil. Ainsi 

pour une commande, un seul élément peut être activé, alors que pour une autre, c’est un 

ensemble d’éléments. La sophistication du bloc numérique pourrait également permettre de 

choisir la forme du signal de réveil. La durée de l’impulsion pourrait être programmable, de 

même le signal de réveil pourrait être un signal plus complexe qu’une simple impulsion. Dans 

le cadre d’une utilisation en réseau il pourrait être également intéressant de fournir un signal 

de validation à l’émetteur lorsque la commande de réveil a bien été reçue. Afin d’augmenter 

la compatibilité de notre récepteur de réveil avec les émetteurs existants, il serait également 

souhaitable de rendre le débit binaire programmable. Toutes ces améliorations se feront au 

sacrifice d’une légère consommation. Il sera important d’évaluer le gain d’une nouvelle fonction 

quant à son impact sur le bilan énergétique du récepteur de réveil ; sachant que la faible 

consommation de ces récepteurs de réveil tient pour l’essentiel à leur simplicité. 

Il reste également quelques corrections à apporter au prototype. Comme on a pu le 

voir dans le dernier chapitre, le récepteur de réveil est fonctionnel et satisfait quasiment à 

toutes les spécifications ; mais quelques anomalies ont pu être observées. La chaîne de 

réception répond aux exigences du cahier des charges détaillées au début de cette thèse aussi 

bien pour les performances RF que pour les contraintes de coût et d’encombrement.  

Bien que les standards évoluent vers des solutions basse consommation, 

l’automatisation et le développement des outils sans fil que l’on rencontre notamment avec 

l'essor de la domotique, font que les récepteurs de réveil trouveront leur place dans nombre 

d’applications sans fils simples. 
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Annexe 6. Datasheet circuit Maxim ICM7555 
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Annexe 7. Datasheet circuit Maxim MAX4684 

 



Lucie CHANDERNAGOR | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 16 décembre 2016 157 

 



Lucie CHANDERNAGOR | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 16 décembre 2016 158 

 



Lucie CHANDERNAGOR | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 16 décembre 2016 159 

 



Lucie CHANDERNAGOR | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 16 décembre 2016 160 

 



Lucie CHANDERNAGOR | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 16 décembre 2016 161 

 



Lucie CHANDERNAGOR | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 16 décembre 2016 162 

 



Lucie CHANDERNAGOR | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 16 décembre 2016 163 

 



Lucie CHANDERNAGOR | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 16 décembre 2016 164 

 



Lucie CHANDERNAGOR | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 16 décembre 2016 165 

 

 



Lucie CHANDERNAGOR | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 16 décembre 2016 166 

 

Annexe 8. Datasheet circuit AXICOM 5-1472037-3 
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Annexe 9. Datasheet circuit Texas Instrument SN74LVC1G97 
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Etude, conception et réalisation d’un récepteur d’activation RF ultra basse 
consommation pour l’internet des objets 

Grâce au confort d’utilisation qu’elles procurent, les technologies sans fil se retrouvent 
aujourd’hui dans un vaste panel d’applications. Ainsi le nombre d’éléments de 
transmission/réception radio se multiplie. Aujourd’hui pour réduire les consommations des 
éléments radio, il faut les rendre davantage efficaces notamment pour la partie réception. En 
effet, pour les communications asynchrones, les récepteurs consomment inutilement de 
l’énergie à attendre qu’une transmission soit faite. Dans l’objectif de réduire ce gaspillage 
d’énergie, des nouveaux standards ont vu le jour tel que le Zigbee et le Bluetooth Low Energy. 
Les performances en consommation procurées par ces deux standards résident sur leur 
fonction périodique à très faible rapport cyclique. Une nouvelle solution émergente pour 
réduire drastiquement la consommation des récepteurs en les rendant plus efficaces est 
l’utilisation de récepteur d’activation. Les récepteurs d’activation ou récepteur de réveil sont 
des récepteurs simples ce qui leur permet d’atteindre une ultra basse consommation 
uniquement en charge de guetter l’arrivée d’une trame et de réveiller le récepteur principal, 
placé en veille au préalable, pour traitement de cette dernière. Le récepteur d’activation 
proposé ici a été réalisé dans la technologie CMOS 160 nm de NXP. Il offre une sensibilité de 
-54 dBm, pour une consommation moyenne de 35 μA, prodiguant une portée de 70m à 433,92 
MHz pour une puissance de 10 dBm émis. Ce récepteur ASK se distingue des autres 
récepteurs d’activation par le système de calibration breveté avec ajustement automatique la 
tension de référence requise pour la démodulation. Ce système rend le circuit robuste au 
problème d’offset DC et ne consomme aucun courant lorsque le circuit est en écoute. Le 
récepteur d’activation reconnaît un code de Manchester de 24 bits à 25 kbps, programmable 
grâce à une interface SPI. 

Mots-clés : [Récepteur d’activation, ultra basse consommation, CMOS, ASK, tension de 
référence] 

Study, conception and prototyping of an ultra low power wake-up receiver dedicated to 
internet of thing applications 

Wireless technologies are now widespread due to the easiness of use they provide. 
Consequently, the number of radio devices increases. Despite of the efforts to reduce radio 
circuits power consumption as they are more and more numerous, now they must achieve 
ultra-low power consumption. Today, radio devices are made more efficient to reduce their 
power consumption especially for the receiving part. Indeed, for asynchronous communication, 
a lot of energy is wasted by the receiver waiting for a transmission. In order to avoid this waste, 
new standards have been created such as Zigbee and Bluetooth Low Energy. Due to periodic 
operation with ultra-low duty cycle, they provide ultra-low power consumption. Another solution 
to drastically reduce the power consumption has emerged, wake-up receiver. Wake-up 
receivers are based in simple architecture to provide ultra-low power consumption, they are 
only in charge to wait for a frame and when it occurs, wake-up the main receiver put in standby 
mode before that. The proposed wake-up receiver has been designed in NXP CMOS 
technology 160 μm. It provides a -54 dBm sensitivity, consuming 35 μA which allows a 70m 
range considering a 10 dBm emitter at 433,92 MHz. This wake-up receiver operates with ASK 
modulation, compared to others it provides a smart patented calibration system to get the 
necessary reference voltage for demodulation. This mechanism provide DC offset robustness 
and does not drain any current while the wake-up receiver is operating. To wake up the main 
receiver a 24 bits programmable Manchester code is required. This code at 25 kbps is 
programmable by the use of an SPI interface. 

Keywords : [Wake-up receiver, ultra-low power consumption, CMOS, ASK, voltage reference] 


