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Résumé 
 

 

 

 

Les applications sans fil nécessitent, de fait, des appareils alimentés sur batteries. La 

consommation d’énergie est donc une préoccupation majeure pour la conception des 

composants qui les constituent tels que les amplificateurs faible bruit (LNAs). Il existe 

toujours des compromis pour satisfaire le facteur de faible bruit, un gain raisonnable, une 

linéarité élevée, une faible consommation et un faible coût. L’objectif de ce travail est de 

concevoir un amplificateur faible bruit en technologie CMOS 28 nm FDSOI fournit par 

STMicroelectronics en mettant en œuvre une méthode de conception en gm/ID et une 

technique RFPG (RF power gating). La partie principale de cette conception est de réaliser 

des LNAs avec une très faible consommation sans dégrader les performances. Dans un 

premier temps, la conception du LNA est basée sur la méthodologie gm/ID et sur les 

caractéristiques de la technologie de 28nm FDSOI. Pour ces technologies avancées, des 

travaux récents montrent que des bons compromis entre les performances et la consommation 

d’énergie peuvent être obtenus dans les régions d'inversions modérées ou faibles. Dans ce 

travail, nous présentons une méthode complète pour dimensionner les LNAs basés sur une 

topologie de feedback capacitif. Cette topologie a été choisie pour sa compacité puisqu'une 

seule inductance est utilisée (dans le réseau d'adaptation d'entrée). Cette méthode de 

conception permet d’atteindre certaines performances données en bruit et en gain avec une 

consommation d’énergie minimale et une faible valeur d’inductance, afin de réduire le coût 

du LNA. Cette méthode de conception repose sur une approche gm/ID adaptée à la conception 

RF dans des technologies avancées comme FDSOI. Cette méthode permet également de 

dimensionner tous les composants pour atteindre un gain et un facteur de bruit donné, en 

maximisant le rapport gm/ID, afin de minimiser la consommation d’énergie. De plus, même si 

la linéarité n’est pas considérée comme une contrainte de conception, cette méthode a des 

bonnes performances en IIP3 car elle tend à réduire le facteur de qualité en entrée, ce qui 

entraîne une linéarité élevée. Cette méthode permet également de maîtriser la valeur 

d'inductance d'entrée pour l'adaptation. Dans un deuxième temps, un LNA intégrant une 

technique de réduction de la consommation RFPG est présenté. Sur la base du premier LNA, 

un LNA RFPG est conçu pour répondre aux besoins applicatifs du standard ZigBee. Le 
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principe de la technique RFPG consiste à commuter l’alimentation des blocs RF tels que le 

LNA ou le Mixer pendant le temps des symboles. Cette approche est basée sur l'observation 

que, dans le cas d'un bon canal de propagation, il n'est pas nécessaire de collecter toute 

l'énergie du symbole. Avec cette technique, il est possible d'adapter les performances du 

récepteur à la qualité du canal et ainsi d'adapter la consommation d'énergie. Avec la méthode 

gm/ID, la technique RFPG sur la technologie avancée FDSOI, la consommation du LNA peut 

être largement réduit en gardant les bonnes performances.  

 

 

 

Mots-clés : Amplificateur faible bruit; capacitive feedback; faible consommation; gm/ID; 

RFPG(RF power gating); 28nm FDSOI  
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Abstract 
 

 

 

 

Wireless applications require battery-powered devices. Energy consumption is therefore a 

major concern for the design of the components used in these systems, such as low noise 

amplifiers (LNAs). Trade-offs are required to satisfy the low noise factor, reasonable gain, 

high linearity, low consumption and low cost. The objective of this work is to design a low 

noise amplifier in 28 nm CMOS FDSOI technology provided by STMicroelectronics, by 

using a gm/ID design method and an RFPG (RF power gating) technique. The main part of this 

design is to produce LNAs with very low power consumption without degrading the 

performance. Initially, the design of the LNA is based on the gm/ID methodology and the 

characteristics of the 28nm FDSOI technology. For these advanced technologies, recent work 

shows that good trade-offs between performance and energy consumption can be achieved in 

moderate to low inversion regions. In this work, we present a complete method for sizing 

LNAs based on a capacitive feedback topology. This topology was chosen for its compactness 

since only one inductance is used (in the input adaptation network). This design method 

achieves given noise and gain performances with minimal energy consumption and a low 

inductance value, in order to reduce the cost of the LNA. This design method is based on a 

gm/ID approach suited to RF design in advanced technologies such as FDSOI. In addition, 

even if linearity is not considered as a design constraint, this method has good IIP3 

performance because it tends to reduce the input quality factor, resulting in high linearity. 

This method also makes it possible to control the input inductance value used for the 

matching. In a second step, an LNA based on a RFPG technique is presented to further 

reduces the power consumption. Based on the first LNA, an RFPG LNA is designed to meet 

the application requirements of the ZigBee standard. The principle of the RFPG technique 

consists in switching the power supply of RF blocks such as the LNA or the Mixer during the 

symbol time. This approach is based on the observation that, in the case of a good propagation 

channel, it is not necessary to collect all the energy of the symbol. With this technique, it is 

possible to adapt the receiver's performance to the quality of the channel and thus adapt the 

energy consumption. With the gm/ID method, the RFPG technique on the advanced FDSOI 
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technology, the consumption of LNA can be greatly reduced while maintaining good 

performance.  

 

 

 

Keywords: Low Noise Amplifier; capacitive feedback; Low Power; gm/ID; RFPG(RF power 

gating); 28nm FDSOI  
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INTRODUCTION 
 

L’évolution actuelle vers l’internet des Objets (IoT Internet of Things) est basée sur la 

capacité qu’auront ces objets à communiquer entre eux pour échanger des informations via 

internet. Parmi les champs d’application possibles de l’IoT, on peut citer la gestion de 

l’énergie dans les bâtiments, les domaines de l’industrie, de l’agriculture, de la sécurité, du 

transport ou encore de la santé. Ces champs d’application nécessitent un nombre d’objets 

connectés extrêmement important, au-delà du milliard. Cette évolution s’appuie sur la 

disponibilité de réseaux de capteurs sans fil (WSN Wireless Sensors Network) pouvant 

communiquer et échanger des données avec d’autres capteurs. Le déploiement de tels réseaux 

est soutenu par les progrès technologiques tant aux niveaux circuits, que systèmes et que 

protocoles de communication. En effet, l’évolution des technologies CMOS permet une 

intégration de plus en plus poussée de ces capteurs avec une consommation, un 

encombrement et un coût réduits. Les WSN profitent aussi des caractéristiques des protocoles 

de communications de données à faible débit (telle que la norme IEEE 802.15.4 ZigBee) 

spécialement intéressantes en termes de consommation. 

Cependant la fiabilité d’un tel réseau est basée sur l’autonomie de chacun des nœuds de 

capteur, ce qui dépend de la durée de vie de la batterie (plusieurs mois ou plusieurs années). 

Par conséquent, la consommation des nœuds, à savoir les capteurs et les sous-systèmes qui les 

composent (émetteur/récepteur, mémoire, microcontrôleur) est une caractéristique essentielle 

du système.  

C’est dans ce contexte que ces travaux de thèse sur les récepteurs RF optimisés en 

consommation ont été réalisés. Pour atteindre des consommations encore plus basses et des 

degrés d’intégration encore plus importants, nous nous sommes intéressés aux architectures 

de récepteurs de type conversion directe (également appelées zéro-IF et Low-IF). Alliées à 

des techniques de commutation des alimentations à l’échelle du temps symbole (RFPG ou 

RF-Power-Gating) et à des méthodes de conception en gm/ID, ces récepteurs RF sont 

particulièrement adaptés aux communications de données à faible débit des WSN et semblent 

prometteurs pour la réduction de la consommation moyenne des capteurs.  
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Le chapitre 1 présente une vue générale des applications RF et détaille l’objectif de ces 

travaux de thèse. En particulier, il décrit les quatre niveaux d’aspect sur lesquels on peut jouer 

pour réduire la consommation : la technologie, la conception des blocs, le système et le 

protocole. Ces quatre niveaux d’abstraction sont présentés dans le contexte de l’étude qui 

repose sur : l’utilisation de la technologie FDSOI, la mise en œuvre de méthodes de 

conception en gm/ID, l’implémentation dans une architecture homodyne utilisant le RFPG et 

l’utilisation du protocole ZigBee. 

Dans le chapitre 2, la méthodologie de conception d’amplificateur à faible bruit (LNA) 

mise en place dans le cadre de ces travaux de thèse est présentée. Cette méthodologie est 

appliquée dans la conception d’un LNA de type capacité-feedback et se base sur les 

caractéristiques gm/ID. La méthodologie développée permet de dimensionner de manière 

optimale le LNA en terme de consommation pour un gain donné. Un circuit a été conçu en 

technologie FDSOI 28nm et caractérisé. Les résultats de mesure sont présentés et analysés 

dans ce chapitre. 

Le troisième chapitre détaille la suite de ce travail avec l’implémentation de la technique 

RFPG appliquée au LNA développé dans le chapitre 2. Ce nouvel LNA est conçu pour être 

commuté (allumé / éteint) rapidement qui permet de réduire sa consommation dans le cas 

d’un canal de bonne qualité. Afin d’illustrer ces travaux, un circuit démonstrateur a été conçu 

en technologie FDSOI 28nm, incluant un régulateur de tension alimentant ce LNA, tous deux 

étant commutables. Les résultats de mesure sont présentés et commentés. 

Enfin, le quatrième chapitre propose une conclusion et ouvre des perspectives pour ces 

travaux de thèse, en évoquant la conception d’un récepteur complet (LNA, mixer et VCO) 

basé sur ces deux techniques : gm/ID et power-gating. 
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1.1. L’internet des objets et les réseaux de capteurs sans fil 

Le marché de la communication sans fils est passé par un développement et une croissance 

très rapide depuis l’introduction des premiers systèmes de téléphonie mobile modernes. Celle-

ci s’est soldée par une augmentation constante du nombre d’abonnés nécessitant des débits de 

données de plus en plus élevés. Pour les applications grand public, le principal objectif des 

fabricants est de fournir des solutions à faible coût. Dans ce sens, l’évolution de la filière 

technologique silicium CMOS permet d'intégrer à coût quasi-constant de plus en plus de 

fonctionnalités avec des performances de plus en plus élevées.  

Aujourd'hui, les services comme la domotique, la distribution (eau, électricité, 

télévision…), les transports, la santé, utilisent de plus en plus des infrastructures basées sur les 

réseaux de télécommunications. Ces réseaux sont généralement connectés à Internet, ce qui 

permet de réaliser ce qu’on appelle communément aujourd’hui l’Internet des Objet (Internet 

of Things - IoT) (Figure 1. 1).  

 

Figure 1. 1 Les domaines d'application de l’IoT[1] 

 

La Figure 1. 2 montre que le nombre d'appareils interconnectés par les réseaux de 

communication dans le monde dépasse les 18 milliards en 2018 en s’invitant dans tous les 

secteurs de la vie quotidienne. 
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Cette évolution est basée sur la disponibilité de réseaux de capteurs sans fil (WSN) 

permettant de détecter et contrôler l'environnement proche et pouvant communiquer et 

échanger des données avec d’autres capteurs. Comparés avec les solutions câblées, les WSN 

permettent un déploiement plus facile et une meilleure flexibilité des systèmes. Avec le 

développement technologique rapide des capteurs, les WSN sont une partie clé de l’loT. 

n.  

Figure 1. 2 Prévision d’évolution du nombre de dispositifs utilisant internet [2] 

 

Les équipements WSN présentent des débits de données relativement faibles mais 

nécessitent un très faible coût d’assemblage en raison de leur densité et une très faible 

consommation pour préserver la durée de vie des batteries embarquées dans les capteurs. 

Avec l’engouement de l’IoT sont venus de nouveaux protocoles et systèmes poussés par des 

alliances (LoRa) ou des constructeurs (SigFox). Toutefois, des protocoles plus anciens tels 

que ZigBee [5] ou Bluetooth [6] suscitent un regain d’intérêt car ils sont particulièrement 

adaptés à l’IoT et sont déjà adoptés par les marchés. Bien que l’objet des travaux présentés 

dans cette thèse dépasse le cadre d’un protocole spécifique, et constitue une contribution plus 

globale qui touche l’ensemble des systèmes communiquant faible consommation, une mise en 

perspective des résultats sera faite dans le cadre du protocole Zigbee. 
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b) Niveau circuit et architecture des circuits 

Dans la conception traditionnelle de circuits intégrés RF, les transistors fonctionnent en 

forte inversion afin de bénéficier de la fréquence de transition ft maximale offerte par la 

technologie. Dans ce régime de forte inversion, le transistor est polarisé au-dessus du seuil de 

conduction, les électrons sont fortement concentrés, ce qui induit une consommation 

importante. 

Cependant, avec l’évolution des technologies, les fréquences de transition présentées 

deviennent très élevées. Par exemple, avec la technologie de 28nm FDSOI de 

STMicroelectronics, la fréquence de transition ft peut être supérieure à 200GHz. Ainsi, pour 

fonctionner dans des gammes de fréquence RF, bien inférieures à ces ft, les transistors peuvent 

tout à fait fonctionner en régime d’inversion modérée ou faible.  

A partir de ce constat, des méthodes de conception permettant de faire fonctionner les 

transistors en faible inversion sont apparues et sont utilisées pour la conception de circuits 

optimisés en terme de consommation. Par exemple, la méthode de gm/ID permet aux 

concepteurs de déterminer la valeur de gm/ID nécessaire afin d’atteindre les spécifications 

voulues. Ensuite, l’extraction des paramètres technologiques et les équations du circuit 

permettent de dimensionner le circuit. La conception d’un OTA en suivant cette méthodologie 

est présentée dans [4]. 

Une autre approche consiste à concevoir une architecture spécifique dite current-reuse [3], 

permettant de ré-utiliser le courant pour toutes les fonctions du circuit.  Par exemple, la 

structure LMV permet de réaliser le LNA, le mélangeur et le VCO (Oscillateur commandé en 

tension) en un seul étage. Cette structure effectue donc les trois fonctions du front end RF en 

partageant le même courant de polarisation. 

  

c) Niveau système  

Afin de réduire la consommation du système, une solution consiste à éteindre le système et 

à l’allumer rapidement quand il doit fonctionner. Dans le cadre du récepteur RF, il faut 

s’assurer que le système ne soit pas éteint ou en veille quand il y a des signaux à collecter. Il 

existe deux stratégies principales :  les systèmes de wake-up radio (WUR) et le système de 

power-gating (RFPG). 
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La stratégie des WUR consiste à rajouter aux côtés du récepteur principal un circuit très 

faible consommation qui surveille s’il y a des données à collecter ou pas. Tant qu’il n’y a pas 

de données, le récepteur est maintenu en veille, permettant de limiter la consommation du 

système global. Quand il y a une communication, le circuit très faible consommation réveille 

le front-end principal. La consommation du recepteur peut être ainsi largement réduite jusqu’à 

quelques microwatts. Cependant, la sensibilité des WUR étant relativement faible, cette 

technique n’est pas adaptée pour les communications longue distance. 

L’autre technique, le power-gating, est issue du monde numérique et consiste à réaliser des 

commutations ON/OFF (alimenté / non alimenté). L’implémentation de cette technique 

implique de sans cesse commuter les blocs RF y compris durant la transmission. Des études 

[46] ont montrés que la qualité de la réception restait dans les spécifications en terme de BER,  

y compris lorsque le récepteur ne perçoit qu’une partie du symbole. La réduction de 

consommation ainsi atteinte avec la technique de RFPG n’est pas aussi importante que celle 

offerte par les WUR, mais elle présente de meilleures performances de sensibilité. 

 

d) Niveau protocole de communication 

Les protocoles de communication sont les standards qui fixent les règles à respecter entre 

les émetteurs et récepteurs pour échanger des données sur les réseaux. 

Pour l’internet des objets, le choix de protocoles de communication en low-power peut 

diminuer la consommation. En fonction des applications, les spécifications (telles que la 

distance de communication, les exigences de sécurité, la durée de vie de la batterie etc.…) 

déterminent le choix du protocole de communication. Pour les applications de l’IoT où une 

communication à faible consommation est visée, le protocole de Zigbee est un bon candidat. 

 

Dans le cadre de cette thèse, afin de concevoir un récepteur RF à 2.4GHz optimisé en 

consommation, nous nous sommes intéressés aux circuits fonctionnant en régime de faible 

inversion et avons développé une méthode de conception basée sur les caractéristiques gm/ID. 

Ce circuit a été conçu en technologie FDSOI 28nm proposée par STMicroelectronics. Puis 

nous avons mis en œuvre la technique de commutation RFPG pour réduire encore la 

consommation du récepteur RF. 
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1.3. La norme IEEE 802.15.4-ZigBee 

Le standard ZigBee fournissant un cadre applicatif pour cette thèse, les principales 

spécificatifs données techniques sont données ici. La technologie ZigBee [7], dont la couche 

physique repose sur la norme IEEE 802.15.4 [8], est une technologie dédiée aux réseaux de 

capteurs sans fils. La norme IEEE 802.15.4 spécifie les protocoles de couche physique pour 

les réseaux locaux sans fil à faible débit (LR-WPAN), et faible consommation.  

Pour comparaison, le Tableau 1- 1 présente les principales caractéristiques des 

technologies utilisées pour la transmission locale de données (ZigBee, Bluetooth et WiFi).  

Tableau 1- 1 Comparaison des caractéristiques des standards ZigBee, Bluetooth et WiFi[5] 

Protocole ZigBee Bluetooth Wi-Fi 

IEEE 802.15.4 802.15.1 802.11 

Fréquence 
868/915 MHz, 

2.4GHz 
2.4GHz 2.4GHz 

Débit de données 20/40/250 Kbps 1Mbps 2-54Mbps 

Nombre des nœuds 65000+ 7 32 

Consommation ~1mW ~40-100mW ~160mW-600mW 

Portée 30-75m 10-30m 50-200m 

Durée de vie Année Jours Heures 

 

Au regard de ce tableau, la technologie ZigBee ayant été développée pour les WSN, elle 

semble effectivement la mieux adaptée pour l’IoT [9].  Le protocole ZigBee est structuré en 

quatre couches dont les deux couches inférieures (PHY et MAC) sont définies par les 

spécifications de la norme IEEE 802.15.4 (Figure 1. 4). 



Chapitre 1 : Contexte et objectifs de la thèse  

 

25 

 

 

Figure 1. 4 Couches protocolaires de ZigBee 

 

La couche physique gère les fréquences d’émission et de réception, le débit des données, le 

type de modulation et le codage numérique des informations. Les principaux paramètres de la 

couche physique du lien radio fréquence (RF) de la norme IEEE 802.15.4 sont résumés dans 

le Tableau 1- 2 pour la bande haute de fréquence à 2,4GHz qui est la plus large et la plus 

flexible au regard des applications. 

 

Tableau 1- 2 Caractéristiques de la couche physique – IEEE 802.15.4[7] 
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1.4. Les architectures de récepteurs RF pour les WSN  

Le choix de l'architecture résulte principalement d’un compromis entre la complexité et la 

consommation d’une part et la performance d’autre part. Au niveau architectural, deux 

paramètres sont essentiels pour la complexité et la consommation : la transposition de 

fréquence et la commutation (duty-cycling) de l’alimentation. 

1.4.1 Récepteur conversion directe 

Les récepteurs hétérodynes traditionnels à un ou plusieurs étages de fréquence 

intermédiaire (IF) offrent le meilleur compromis entre sélectivité et sensibilité, mais 

nécessitent des étages IF et des filtres externes induisant un faible niveau d’intégration et une 

consommation élevée. Ils sont donc mal adaptés aux objectifs visés. En revanche, les 

architectures de récepteur zéro-IF (également souvent appelées conversion directe) et Low-IF 

sont d'excellentes candidates pour des récepteurs complètement intégrés offrant de bonnes 

performances à faible consommation et forte intégration.  

Dans un récepteur zéro-IF, le signal RF est converti directement en bande de base sans 

passer par une fréquence intermédiaire. Une fois converti en bande de base et numérisé, le 

signal peut être démodulé et filtré numériquement avec une grande flexibilité et une faible 

consommation. Bien que ce type d’architecture soit sensible au bruit en 1/f et aux offsets 

spécialement présents dans les technologies CMOS submicroniques, ces problèmes sont 

actuellement bien maitrisés au niveau de la conception des blocs.  

Dans un récepteur à Low-IF, le signal RF est transféré à une fréquence intermédiaire basse, 

dépendant de la largeur de la bande de réception (généralement quelques mégahertz pour des 

porteuses à 2,4 GHz). Par rapport aux architectures zéro IF, les architectures Low-IF ne sont 

pas sensibles aux offsets et aux bruits en 1/f mais sont sensibles au canal image, proche du 

canal utile, qui peut être rejeté après conversion par un traitement numérique. La Figure 1. 5 

montre le schéma synoptique d’une chaine de réception en Low-IF ou zéro-IF. 
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Figure 1. 5 Diagramme bloc d’une chaine de réception en Low-IF et zéro-IF 

 

1.4.2 Commutation de l’alimentation et technique RFPG dans les récepteurs 

 

Les techniques de commutation de l’alimentation se développent de plus en plus. En 

particulier les récepteurs dit « wake-up receiver » qui intègrent une radio faible consommation 

toujours à l’écoute du canal et qui réveille un transmetteur plus complexe le cas échéant pour 

réaliser la communication. Ce principe se généralise aujourd’hui avec les radios déclenchées 

par évènements (event-driven transmission) [68]. Une autre approche très prometteuse et le 

duty-cycling à l’échelle du temps symbole ou RFPG. 

Le principe d’un récepteur RFPG [46] repose sur l’idée qu’il n’est pas nécessaire de traiter 

le signal pendant toute la durée du symbole pour en extraire la donnée. Ainsi, les systèmes 

ayant des constantes de temps rapide comme les circuits RF peuvent être éteint et allumés 

pendant la réception d’un symbole comme représenté sur la Figure 1. 6. Ainsi la 

consommation peut être réduite d’un facteur proportionnel au rapport entre le temps 

d’observation et le temps symbole.  Dans la mesure où l’énergie du signal traité est plus 

faible, le récepteur devient plus sensible au bruit. Ainsi cette technique est pertinente dans le 

cadre de récepteurs adaptatifs où le système s’adapte à la qualité du canal et réduit sa 

consommation quand le SNR est favorable. Il a été démontré que cette technique est assez 

simple à mettre en œuvre dans le cas d’un récepteur non-cohérent pour les modulations MSK 

ce qui la rend très attractive dans le cadre du standard ZigBee. Aussi, soulignons que la 

commutation des filtres et circuits bande de base n’est pas possible en raison des constantes 

de temps mise en jeux ni la commutation de la synthèse de fréquence en raison des temps 

d’établissement des PLL intégrées. 
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Figure 1. 6 Principe d’une architecture RFPG (a) et des instants de commutation de l’alimentation en 

fonction de la trame 

 

1.5. La technologie 28 nm FDSOI de ST-Microelectronics 

La technologie FDSOI (Fully-Depleted Silicon on Insulator) est une évolution de la 

technologie CMOS bulk pour laquelle la réduction de la longueur du canal s’accompagne 

d’une augmentation du courant de fuite dans le substrat à l’état OFF. La  Figure 1. 7 illustre la 

vue en coupe simplifiée d’une structure MOS en technologie Bulk et en technologie FDSOI. 

Avec la technologie FDSOI, le canal entre le drain et la source se forme dans une couche de 

silicium très fine entièrement déplétée et délimitée par l’oxyde de grille et une couche fine 

d’oxyde (Ultra-Thin Buried oxide) (UTBO). Ce film permet d’avoir une grande amélioration 

de la variabilité par rapport à la technologie Bulk. En plus, étant donné que le film est très fin, 

il n’est pas nécessaire de doper le canal, ce qui rend le transistor Fully-Depleted. Parmi les 

avantages offerts par la technologie FDSOI, on peut citer : 

• Un excellent contrôle électrostatique du transistor 

• Une variabilité très faible de la tension de seuil du transistor  

• Une réduction du courant de fuite à l’état OFF  

• Une réduction des capacités parasites de drain et de source 

• La possibilité de faire varier la tension de seuil par la polarisation du caisson 

(technique du Body-Biasing BB) 
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(a) (b) 

Figure 1. 7 Vue en coupe d’une structure MOS en (a) technologie bulk et (b) technologie FDSOI[18] 

 

Dans la technologie 28nm FDSOI proposée par STMicroelectronics, il existe quatre types 

de MOSFET disponibles (Figure 1. 8) : les structures Conventionnel-Well (CW) de type P-

MOS ou N-MOS (Figure 1. 8 (a)) dans lesquels le caisson est de type opposé au canal, et les 

structures Flip-Well (FW) de type P-MOS ou N-MOS ( Figure 1. 8 (b)) dont les caissons sont 

du même type que le canal. 

  
(a) (b) 

Figure 1. 8 Structure des transistors NMOS et PMOS en FDSOI (a) Conventionnel-Well et (b) Flip-Well [18] 

 

La valeur de la tension de seuil Vth peut être modifiée en fonction de la tension de caisson 

VBNMOS et VBPMOS par une technique dite de Body-Biasing (BB). Il y a deux modes pour 

faire varier la tension Vth : Forward Body Bias (FBB) et Reverse Body Bias (RBB). 

• Le mode FBB  

Ce mode permet d’abaisser la tension de seuil en appliquant une tension positive 

VBNMOS (ou négative VBPMOS) sur les caissons des MOS. Les transistors deviennent 

ainsi plus rapides mais présentent plus de fuite entre le drain et la source. Les 

transistors FW sont conçus pour les modes FBB. 

• Le mode RBB  
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Ce mode permet d’augmenter la tension de seuil en appliquant une tension négative 

sur les caissons (les transistors sont moins rapides mais présentent moins de fuite entre 

le drain et la source). 

Pour les MOS de type CW, la variation de VBPMOS est de [-300mV, 3V] et VBNMOS est [-3V, 

300mV]. C’est l’inverse pour les MOS de type FW.  

Avec la technique BB, la tension basse est limitée à -300 mV en RBB en raison de l’effet 

GIDL (Gate induced Drain leakage), tandis que dans la technique FBB la tension haute est 

limitée à + 300 mV en raison des fuites de jonction source-drain et du risque de latch-up en 

cas de tensions et de températures élevées. 

Grâce à la technique BB, la technologie FDSOI présente une versatilité accrue par rapport 

à la technologie Bulk[19]. Elle permet aux concepteurs d’adapter les performances des MOS 

pour réaliser des circuits pour des applications Numériques et Analogique/RF sur le même 

substrat[19][20]. En ce qui concerne les performances en Analogique/RF, on peut citer : 

• L’absence de l’étape d’implantation dans la couche du canal pour régler le Vth ce 

qui diminue la variabilité de ce paramètre  

• Le gain intrinsèque (gm/gds) plus élevé  sur canal long avec une meilleure adaptation 

et un facteur de bruit réduit 

• Un facteur de qualité des composants passifs (principalement des inductances) 

élevé grâce à une isolation diélectrique du substrat 

• La possibilité de diminuer la tension d’alimentation VDD (et par conséquent la 

consommation statique) en diminuant les tensions de seuil, tout en conservant les 

performances. 

1.6. Méthodes de conception en gm/ID 

1.6.1 L’approche gm/ID 

 

Dans les technologies récentes, la diminution de la longueur du canal et la baisse de 

l’épaisseur d’oxyde de grille s’accompagnent d’une diminution de la tension d’alimentation 

VDD. Cependant les tensions de seuil ne diminuent pas dans la même proportion que la tension 

VDD. Ceci a pour conséquence une polarisation des transistors Vov=VGS-Vth de plus en plus 

faible faisant fonctionner les transistors non plus en forte inversion mais en moyenne, voir 
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faible inversion. Pour la technologie utilisée donnant un ft supérieur à 200GHz en forte 

inversion, le passage du régime de forte inversion vers la moyenne ou la faible inversion 

s’accompagne d’une baisse de la fréquence de transition du MOS dont la valeur (quelque 

dizaine de GHz) reste cependant suffisante pour des application RF dans le domaine de 

quelques GHz. La modélisation du MOS doit donc faire appel à un modèle compact couvrant 

tous les régimes de fonctionnement de la forte à la faible inversion[12][17]. Parallèlement, les 

méthodologies de conception doivent aussi évoluer et se baser non plus sur la tension de 

polarisation du MOS Vov comme en régime de forte inversion mais sur des paramètres tels que 

les rapports gm/ID, gm·ft/ID[10],  et gm
2/ID[11] représentant la performance du MOS en tant que 

transconducteur par rapport à sa consommation. Ce sont donc des paramètres de conception 

qui peuvent être utilisés pour optimiser les performances du circuit à réaliser. Dans la 

réalisation de nos cellules nous avons choisi d’utiliser la méthodologie de conception basée 

sur le paramètre gm/ID. 

 

La Figure 1. 9 montre l’évolution du courant de drain ID sur une échelle logarithmique en 

fonction de la tension Vgs. On voit que le courant de drain ID passe progressivement d’une loi 

exponentielle pour un Vgs inférieur à la tension de seuil Vth à une loi quadratique en (Vgs-Vth)
2 

lorsque que le transistor entre dans la région d'inversion forte.  

 
Figure 1. 9 Caractéristique ID vs Vgs d’un transistor nRVT avec W/L=1µm/30nm 

 

Quand la tension Vgs est inférieure à la tension Vth, le nombre de charges libres dans le 

canal représentant le courant de conduction est très faible. Le courant est essentiellement dû 

Inversion ForteInversion Faible
Inversion

Modérée
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au courant de jonction PN du drain et de la source. Le courant est donc de loi exponentielle 

par rapport à Vgs comme montré dans la Figure 1. 9. 

La relation entre gm/ID et Vov est présentée dans la Figure 1. 10. On voit que le rapport 

gm/ID est maximal dans la région d’inversion faible et décroît quand la tension Vov augmente. 

C’est-à-dire quand le fonctionnement évolue de l’inversion faible vers l’inversion forte.  

 

Figure 1. 10 Caractéristique gm/ID vs Vov d’un transistor nRVT avec W/L=1µm/30nm 

 

Dans tous les régimes de fonctionnement, le courant de drain ID est proportionnel au 

rapport W/L du MOS. Pour un courant de polarisation donné, le rapport W/L peut donc 

toujours être choisi pour faire fonctionner le MOS dans une région de faible ou moyenne 

inversion pour laquelle le rapport gm/ID est élevé.  

Les techniques de conception en gm/ID ont été d’abord introduites par Silveira et Vittoz 

pour la conception de circuit basses fréquences[4][21]. Comme présenté dans la Figure 1. 11, 

ces méthodes s’appuient sur deux piliers. L’utilisation d’équations dérivées de la structure 

étudiée exprimant des performances (Gv, NF et BW) en fonction du rapport gm/ID et 

l’utilisation d’abaques extraits de simulations reliant chaque caractéristique du transistor (gain 

intrinsèque, fréquence de transition, densité de courant ID/(W/L), etc..) au paramètre gm/ID. 

Connaissant les valeurs de gm/ID nécessaires pour atteindre les performances attendues et 

ayant à disposition les abaques, la topologie peut être dimensionnée. Aussi, cette 

méthodologie donne une indication sur la région de fonctionnement du transistor. 
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Figure 1. 11 Diagramme simplifié des techniques de conception en gm/ID 

 

Avec les technologies avancées, les transistors ont un ft très élevé. Avec la demande pour 

les systèmes à faible consommation, l’utilisation du MOS en forte inversion n’est plus 

nécessaire. La tendance est donc à la polarisation en régime d'inversion faible ou modérée. La 

méthode de gm/ID permet de maximiser le rapport gm/ID pour une topologie et des 

spécifications données. Cette approche peut être transposée dans le domaine des circuits RF. 

Pour obtenir des circuits à faible consommation pour les applications RF, la méthode de 

conception en gm/ID, associée à la technologie FDSOI, permet d’obtenir les spécifications 

visées avec une faible consommation. L’objet du chapitre suivant est donc de présenter la 

méthodologie de conception mise en place durant cette thèse pour réaliser un amplificateur 

faible bruit (LNA) et de l’illustrer avec la conception, la réalisation et la caractérisation d’un 

circuit conçu en technologie FDSOI 28nm. 

 

 

1.6.2 Modèle ACM (Advanced Compact Mosfet) 

La méthode gm/ID se base sur l’utilisation d’abaques pour définir tous les paramètres de 

conception. Cependant, l’utilisation des abaques manque de précision et prend beaucoup de 

temps. Le développement de modèle compact type EKV [22] ou ACM [14] qui est valable 

pour toute la région de fonctionnement du transistor MOS a permis de mettre en place des 

approches analytique de ces méthodes en gm/ID. 

Le modèle ACM développé par LCI de l’Université de Florianópolis est basé sur un 

modèle de charge introduit par Maher et Mead en 1987 [15] et le modèle de contrôle de 
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charge unifié (UCCM) présenté par Byun et al. en 1990 [16] . Il est composé d’expressions 

très simples, valables pour tout niveau d'inversion, et qui préserve la symétrie source-drain du 

transistor. 

Dans un transistor MOS, le courant de drain ID s’exprime par la différence des courants 

Forward IF et Reverse IR: 

( , ) ( , )D F R G S G DI I I I V V I V V= − = −  (1-1) 

avec 

2
' '2

( ) ( )

( ) 2
2

IS D IS Dt
F R ox

ox t ox t

Q QW
I C n

L nC nC


 

  
 = −      

, n est le facteur de pente en zone sous le 

seuil. Cox’ est la capacité de l'oxyde par unité de surface, 
t  est le potentiel thermique. QIS(D) 

est la densité de charge de l’inversion à la source ou au drain du transistor. L’équation (1-1) 

est valide dans toutes les régions de fonctionnement du transistor,l’inversion faible, modérée 

et forte. 

Le courant ID peut être normalisé en (1-2): 

( )D S f rI I i i= −  (1-2) 

avec if =IF/IS est le courant Forward normalisé qui est également défini comme le coefficient 

d'inversion. ir =IR/IS est le courant Reverse normalisé. IS est le courant spécifique dépendant 

de la technologie et défini par : 

2
'
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= =  (1-3) 

ISQ est le courant spécifique normalisé. C’est un paramètre technologique dépendant de la 

longueur de grille comme le facteur de pente n. En règle générale, if >100, les transistors 

fonctionnent dans l’inversion forte, if <1 les transistors fonctionnent dans l’inversion faible. 

1<if<100, les transistors fonctionnent dans l’inversion modérée. 

Utilisation de la forme normalisée de UCCM : 

( )' '

( ) ( ) ( )1 ( )p S D t IS D IS DV V q In q− = − +  (1-4) 

A partir de la densité de charge d’inversion normalisée à la source (drain) '

( )IS Dq  
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'

( )'

( ) ( )'
1 1

IS D

IS D f r

ox t

Q
q i

nC 
= = + −  (1-5) 

On peut définir les tensions de source (ou de drain) à partir d’une tension de pincement Vp : 

( )( )1 2 1 1p s t f fV V i In i− = + − + + −  (1-6) 

avec 

0G T
P

V V
V

n

−
  (1-7) 

VT0 est la tension de seuil à l’équilibre, correspondant à la valeur de VG pour VP qui est égal 

à zéro présenté dans la Figure 1. 12. 

 
Figure 1. 12 Courant de drain divisé en courant de diffusion et drift en fonction de la tension de grille pour 

un MOSFET fonctionnant dans la région linéaire avec Vds=t/2=13mV 

 

La relation entre le niveau d’inversion et la transconductance de la source et du drain 

peuvent être exprimé comme suit : 

( ) ( )'

( ) ( ) ( )

2
1 1 1 1s

ms d f r ox t f r

t

I W
g i nµC i

L



= + − = + −  (1-8) 

Cette expression (1-8) de la transconductance est très utile pour la conception de circuits 

car elle est compact, et valable pour tous les niveaux d’inversion. De plus, (1-8) est une 

relation universelle pour les MOSFET. Les seuls paramètres dépendant de la technologie dans 

cette relation sont le courant de normalisation ou le facteur de pente.  
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A partir de la transconductance du transistor qui est : 

ms md
m

g g
g

n

−
=  (1-9) 

la relation entre  gm/ID et if peut être obtenue : 

( )
2

1 1

m

D t f r

g

I n i i
=

+ + +
 (1-10) 

Dans la région de saturation du transistor (if>>ir), le rapport gm/ID ne dépend que du 

coefficient d'inversion : 

( )
2

1 1

m

D t f

g

I n i
=

+ +
 (1-11) 

Cette relation permet d’utiliser des méthodes de conception similaire à celle basée sur des 

abaques mais en ayant une approche analytique. Elle nécessite tout de même l’extraction de 

trois paramètres pertinents qui sont : n, IS et VT0. 

 

1.7. Conclusion 

En résumé, la conjonction d’une technologie d’intégration type FDSOI, d’une approche de 

conception en gm/ID, d’une architecture homodyne utilisant le RFPG et un protocole optimisé 

pour la faible consommation tel que celui de la norme IEEE 802.15.4, permet d'envisager des 

récepteurs à très faible consommation pour les réseaux WSN. L’objectif de ces travaux de 

thèse est de proposer et de faire la démonstration de méthodes efficaces de conception de 

circuits RF optimisée en consommation pour ces applications. 

 

 

 

 

 

 



 

37 

 

 

 

 

 

 

 

 

  



 

38 

 

 

 

 

 

 

 

Chapitre 2 : Méthodologie de conception 

d’un LNA à rétroaction capacitive sur la 

base de caractéristiques gm/ID 
 



 

39 

 



 

Chapitre 2 : Méthodologie de conception d’un LNA à capacité de rétroaction sur la base de 
caractéristiques gm /ID  

 

40 

 

Dans ce chapitre, une méthodologie complète permettant de concevoir un LNA à 

rétroaction capacitive (capacitive-feedback LNA) est présentée. Cette méthodologie est basée 

sur les caractéristiques gm/ID afin d’atteindre un dimensionnement optimum avec un transistor 

travaillant dans la région de faible inversion.  

Dans la première partie, nous précisons le cahier des charges à respecter, en termes de gain 

en tension, de bruit et de consommation. Puis les différentes architectures de LNA sont 

évoquées afin de valider le choix de l’architecture du LNA à rétroaction capacitive. Cette 

topologie a été préférée car elle ne nécessite aucune inductance, élément couteux en termes de 

surface de silicium[13]. Cependant, ce choix d’architecture (et ce choix de limiter 

l’inductances) contraint la conception du réseau d’adaptation d’entrée du LNA, ce qui est 

détaillé dans la deuxième partie de ce chapitre. Puis le dimensionnement des différents 

éléments du LNA est présenté pour un circuit en technologie 28nm FDSOI de 

STMicroelectronics. La méthode de dimensionnement développée dans ce travail, et 

présentée dans ce chapitre, est basée sur les caractéristiques gm/ID. En effet les caractéristiques 

gm/ID permettent de décrire le comportement des transistors dans toutes les régions de 

fonctionnement, et notamment les régions d’inversion modérée et faible qui sont des régimes 

de fonctionnement intéressant lorsqu’on vise la faible consommation (mais fort mal décrit par 

les modèle petits signaux traditionnellement utilisé en conception de circuit). Une fois le LNA 

dimensionné, un buffer de sortie est ajouté en vue du test (pour permettre l’adaptation de 

l’impédance de sortie à 50 ohms). Pour finir le chapitre, une revue des dimensions et des 

performances simulées et mesurés sont présentées.  

2.1. Cahier des charges du LNA à concevoir 

L'amplificateur à faible bruit (LNA) est un bloc critique dans un système RF parce qu’il 

constitue un des premiers étages de la chaîne de réception, comme présenté dans la Figure 2. 

1. En réception, les signaux d’entrée étant très faibles, la sensibilité du système (environ –

 105 dBm pour un récepteur ZigBee du commerce) est déterminée par le facteur de bruit (NF) 

et le gain du LNA. Les objectifs de la conception du LNA sont donc de bonnes performances 

en termes de bruit, gain, IIP3 ainsi qu’une faible consommation et une impédance d’entrée 

proche de 50Ω. 
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Figure 2. 1 Schéma bloc d’un récepteur RF  

 

Dans le cadre de cette étude, les performances visées sont résumées dans le Tableau 2- 1: 

Tableau 2- 1 Spécifications visées pour le LNA  

 

 

Dans un premier temps, une étude des différentes architectures de LNA est donnée afin de 

comparer leurs caractéristiques et choisir l’architecture la plus appropriée pour atteindre ces 

performances. 

2.2. Etat de l’art des LNAs  

2.2.1. Principales architectures de LNA 

Les architectures de LNA en technologie CMOS consistent principalement en deux 

topologies : Common-Source (CS), Common-Gate (CG).  

Tableau 2- 2 Aperçu des principales topologies de LNA  

Common-Source Common-Gate 

• Contre réaction 

• Cascode, dégénérescence inductive 

• Contre réaction positive/négative 

• Cascode et charge inductive 

 

L
N

ALNAFiltre Filtre
RFf

LOf

FIf

Paramètres Valeurs

S11 <10dB

Gv >15dB

NF <3dB

IIP3 >-10dBm

Pdc <1mW
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2.2.1.b. LNA large bande sans inductance 

Plusieurs topologies ont été étudiée afin de réduire l’encombrement et le cout. Parmi les 

plus connues on rencontre le R-Feedback (RF-LNA)[24], le C-Feedback (CF-LNA) [25] et le 

Noise Cancelling (NC-LNA)[26] décrite dans la Figure 2. 3. Ces structures permettent de 

synthétiser une impédance réelle de 50Ω sans nécessité d’utiliser une inductance comme c’est 

le cas pour la dégénération inductive. Ces architectures sont intrinsèquement large bande. 

Dans le cas d’application bande étroite comme c’est le cas ici, une inductance Lg peut être 

rajoutée en entrée pour annuler la partie imaginaire et rendre la structure plus sélective. Aussi, 

le gain en tension peut bénéficier du coefficient de surtension (Q) créé par la maille d’entrée. 

 

With RO=Rl//rds et Qs=1/RO.Cf.0 

Figure 2. 3 Architecture de LNA large bande (NC-LNA (a), CF-LNA (b), RF-LNA (c)). 

 

  

 
  

 

 

 

 
( )

2

S O
in 2

m O

1+Q R
R =

1+Q 1+g R
  

   

(a) (b) (c) 

 

 𝑮𝒗  =   𝑽𝒐𝑽𝒊  
=  

𝟐 𝒈𝒎𝒄𝒈 𝑹𝒄𝒈 𝟏 +   𝑹𝒄𝒈 + 𝑹𝒄𝒔 𝑪𝒍𝝎𝟎 𝟐 

 𝑮𝒗  =   𝑽𝒐𝑽𝒊   
=

𝑹𝒐  𝒈𝒎𝟐 + (𝑪𝒇𝝎𝟎)𝟐  𝟏 + (𝑹𝒍 𝑪𝒇𝝎𝟎)𝟐 

 

 𝑮𝒗  =   𝑽𝒐𝑽𝒊   
=

  𝒈𝒎 𝑹𝒇 − 𝟏  𝑹𝒐 𝑹𝒐 + 𝑹𝒇  𝟏 +  𝑹𝒐𝑹𝒇𝑪𝒍𝝎𝟎𝑹𝒐 + 𝑹𝒇  𝟐 

𝑭 = 𝟏 +
𝜸 𝒈𝒎  𝟏 +  𝑹𝒈 𝑪𝒇𝝎𝟎 𝟐 𝑹𝒈 (𝒈𝒎𝟐

+  𝑪𝒇𝝎𝟎 𝟐)
 

+
(𝟏 +  𝑹𝒈 𝑪𝒇𝝎𝟎 𝟐)𝑹𝒈 𝑹𝒐( 𝒈𝒎𝟐

+ (𝑪𝒇𝝎𝟎)𝟐) 
  

𝑭 = 𝟏 +
 𝟏 + 𝒈𝒎  𝑹𝒈 𝟐𝑹𝒇𝑹𝒈  𝟏 − 𝒈𝒎  𝑹𝒇 𝟐 

+
𝜸 𝒈𝒎 (𝑹𝒈 + 𝑹𝒇)𝟐𝑹𝒈 (𝟏 − 𝒈𝒎  𝑹𝒇)𝟐 

+
(𝑹𝒈 + 𝑹𝒇)𝟐𝑹𝒈 𝑹𝒐(𝟏 − 𝒈𝒎  𝑹𝒇)𝟐 

 

𝑹𝒊𝒏 =
𝟏 + 𝑹𝒄𝒈 𝒈𝟎_𝒄𝒈𝒈𝒎_𝒄𝒈 + 𝒈𝟎_𝒄𝒈 𝑹𝒊𝒏 =

𝑹𝒍 + 𝑹𝒇 𝟏 + 𝑸𝟐  𝟏 + 𝒈𝒎  𝑹𝒍  
𝑩𝒘 =

𝟏𝟐𝝅 (𝑹𝒄𝒈 + 𝑹𝒄𝒔) 𝑪𝒍 𝑩𝒘 =
𝟏𝟐𝝅 𝑹𝒐 (𝑪𝒍 + 𝑪𝒇)

 𝑩𝒘 =
𝑹𝒐 + 𝑹𝒇𝟐𝝅 𝑹𝒇 𝑹𝒐 𝑪𝒍 

𝑭 = 𝟏 

+
𝑹𝒄𝒈 + 𝑹𝒄𝒔 + 𝜸𝒈𝒎_𝒄𝒔(𝑹𝒄𝒔| 𝒓𝟎𝒄𝒔 𝟐𝒈𝒎_𝒄𝒔𝟐 (𝑹𝒄𝒔| 𝒓𝟎𝒄𝒔 𝟐𝑹𝒔  
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Le NC-LNA est particulièrement intéressant car il permet de convertir une entrée single en 

sortie différentielle sans pénaliser le facteur de bruit car la source de bruit du transistor 

Common-Gate (CG) est annulée par celle du Common-Source (CS). Ainsi le facteur de bruit 

est dominé par le bruit du CS. L’impédance d’entrée est synthétisée par le CG et peut être 

réglée indépendamment du bruit. Même si les performances en bruit sont bonnes pour un 

LNA à deux étages, elles restent inférieures à celles d’un simple étage et son choix se justifie 

seulement si la fonction balun est nécessaire pour le système. Quand on compare les deux 

arhitectures RF-LNA et CF-LNA, il apparait que la bande passante du RF-LNA est plus 

grande car le pôle dominant est RO.Cl alors que celui du CF-LNA est RO.Cf avec Cf>Cl dans la 

plupart des cas. Toutefois, il apparait que pour le CF-LNA, le gain est dominé par gmRO et le 

facteur de bruit par gm alors que la bande passante est dominée par Cf et l’impédance d’entrée 

par Cf et Q. Ainsi le dimensionnement est plus aisé car les caractéristiques sont relativement 

indépendantes ce qui n’est pas le cas du RF-LNA dont le dimensionnement est plus délicat et 

donne lieu à plus de compromis. Aussi, dans la mesure où la technologie cible présente un 

grand ft au regard de la fréquence de fonctionnement, le CF-LAN sera préféré pour notre 

étude.  

2.2.2. LNA low power 

Les challenges de la conception LNA incluent la possibilité d’atteindre un gain élevé, un 

facteur de bruit faible, une meilleure linéarité, une faible consommation d'énergie avec une 

faible coût pour la fréquence de fonctionnement requise. Ces spécifications dépendent de la 

topologie du circuit. 

Sur la base de topologie CG-LNA, CS-LNA, des LNAs pour différentes applications low-

power sont réalisés. Pour la conception de LNA low-power, il est plus important de trouver 

des compromis entre la consommation et d’autres performances. Pour la réduction de la 

consommation trois approches sont généralement adoptées : 

- La réutilisation du courant DC (current-reused) 

- La réduction de la tension d’alimentation 

- L’inversion faible ou modérée 

La technique de current-reused [32] permet de réduire la consommation [33]. C’est une 

technique bien connue pour utiliser le courant de manière efficace. Ce concept consiste 
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essentiellement à utiliser le même courant DC dans plusieurs composants. C’est par exemple 

le cas lors de l’utilisation d’un montage cascode. Le transistor cascode qui permet d’améliorer 

l’isolation entrée sortie en réduisant l’effet Miller utilise le même courant DC que le 

transconducteur. La réduction de la tension d’alimentation [28][32]est aussi une solution 

souvent utilisée. Cette approche est particulièrement pertinente dans les technologies FDSOI 

car il est possible de réduire la tension de seuil du MOS en polarisant la grille. En current-

reused ou en faible tension d’alimentation, la tension VDS tend à diminuer ce qui conduit à 

travailler en région d’inversion modérée ou faible. De nombreuses architectures ont été 

proposées opérant sous le seuil [30] [33] [34] [36] ou autour du seuil de conduction. Ces 

différentes approches sont comparées dans le Tableau 2- 4. 

Tableau 2- 4 Comparaison performances de low-power LNA 

Référence Topologie IC 
f0 

(GHz) 
PDC 

Gv 

(dB) 

NF 

(dB) 

Tech 

(um) 

IIP3 

(dBm) 

Surface 

(𝑚𝑚2) 

[27] CG Faible 0.4-1 200µW@1V 15.5-18 4.2 0.18 -14~-21 0.27 

[28] CS Modéré 2.4 60µW@0.4V 13.1 5.3 0,13 -12.2 0.63 

[29] CS Forte 2.45 3.9mW@0.9V 15.3 3,34 0.13 -10 0.5 

[30] CG Faible 2-5 1.8mW@1.8V 13 6-8 0.18 -9.5 0.72 

[31] Cascode Forte 2.4 2mW@1.2V 10 3.1 
0.13-PD-

SOI 
- 0.8 

[32] Cascode Forte 5.2 1.08mW@0.6V 10 3.37 0.18 -8.6 0.7 

[33] CG Forte 2.4 580µW@1.8V 14.7 4.8 0.18 2 0.39 

Finalement, l’utilisation de la région d’inversion modéré ou faible est une approche 

particulièrement pertinente pour les LNA faible consommation en technologie FDSOI. D’une 

part, les technologies avancées telles que la FDSOI possèdent des tensions d’alimentation 

faibles ce qui rend difficile la saturation des transistors. De plus, lorsque le MOS est en 

régime de faible inversion, son gm/ID est élevé ce qui signifie que son efficacité énergétique 

est grande. En effet, il fournit un gm important pour un faible courant d’alimentation. Cela est 

d’autant plus intéressant que pour l’ensemble des structures de LNA étudiées le gain et le 

facteur de bruit s’améliorent avec le gm. Avec une telle approche, la limitation vient alors de la 

bande passante car maintenir un fort gm avec un courant faible implique des transistors larges 
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et une bande passante réduite. Ici encore, l’utilisation de technologies avancées est un atout en 

raison de la forte valeur de leur ft. 

2.3. Conception d’un LNA à rétroaction capacitive en 

technologie FDSOI 28 nm de STMicroelectronics 

Afin d’assurer une bonne adaptation d’entrée du LNA (Zin=50Ω), la première étape 

consiste à étudier l’impédance d’entrée. Une fois l’adaptation d’entrée assurée, une étude du 

transistor et une étude du circuit permettent de définir le gm/ID optimum. Puis les dimensions 

et la polarisation du transistor sont déterminées. Une dernière étape consiste à réajuster la 

valeur de l’impédance d’entrée.  

 

2.3.1. Adaptation de l’impédance d’entrée à 50Ω 

Pour déterminer l’impédance d’entrée de la structure, le schéma petit signal de la 

structure est établi dans la Figure 2. 4. 

 

 

(a) (b) 
Figure 2. 4(a) Structure du LNA à capacité de feedback et (b) Modèle équivalent en petits signaux 

 

L’impédance d’entrée de la structure est donnée par : 

( )
1

/ /IN g M

gs s

Z L p Z
C C p

= +
+

 (2-2) 

avec Lg l’inductance d’entrée, Cgs la capacité grille source, Cs la capacité ajoutée sur la grille 

du transistor M1 et ZM  l’impédance de Miller ramenée par la capacité de feedback qui peut 

être exprimée comme suit si 𝐶𝑓𝜔 ≪ gm: 

M1 

RL

Vi

Vo

Lg

Zin

Cf

VDD

Cs

Cf

Cs+Cgs

gmVgs

rds RL

VoVi

Lg
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( )
( )1

with
1 1

O f mo
M v m O

f v gs O f

R C p gv
Z G g R

C p G v R C p

−
= = =  −

− +
 (2-3) 

avec RO=rds//RL. Donc l’impédance de Miller ZM peut être exprimée par (2-4): 

( ) ( )
1 1

+ +
1 1

O
M M

f m O m O M

R
Z R

C p g R g R C p
 =

+ +
 (2-4) 

avec ( )1M f m OC C g R= +  et 
1

O
M

m O

R
R

g R
=

+
  

A partir de (2-2) et (2-4), la partie réelle et la partie imaginaire de l’impédance d’entrée 

peuvent être écris telles que: 

( )
2 2

2 2

1 1
( )

1 1 1

s s O
in M

p p m O

Q Q R
Z R

Q Q g R

+ +
 = 

+ + +
 (2-5) 

( )
2

2
( )

( ) 1

p

in g

s gs p p

Q
m Z L p

C C C p Q
 = +

+ + +
 (2-6) 

avec  

1 1
s

M M f O

Q
R C C R 

= =  (2-7) 

( )0 0

0

1
p T p gs p s p

IN IN

Q C R C C C R
R C

 


= = + + =  (2-8) 

( ) ( ) ( )
2

2 2

2
1 1 ;   

1

s
p s M p IN p M

s

Q
R Q R Q R C C

Q
= + = + =

+
 (2-9) 

Le facteur de qualité d'entrée de la maille d’entrée Qp est aussi défini par (2-10) avec Rg 

l’impédance d'entrée égale à 50 . 

0g

p

g

L
Q

R


=  (2-10) 

Pour annuler la partie imaginaire de Zin (2-6),  considérer Lg comme la variable peut avoir 

un impact sur la taille du circuit. Dans le cadre de notre étude, afin de viser un circuit sans 

inductance intégrée, nous proposons de fixer la valeur de Lg dès le début du dimensionnement 

et au minium possible afin d’assurer un facteur de qualité d'entrée Qp =1. La valeur 

d’inductance ainsi obtenue, 3.3nH pourra être synthétisée via le wire-bonding nécessaire pour 

relier l’antenne au circuit intégré. Cette stratégie, consistant à fixer la valeur de l’inductance 

d’entrée à la valeur minimum possible pour d’assurer un facteur de qualité Qp à 1 va aussi 

impacter et limiter le gain en tension du LNA. C’est pourquoi cette condition sur l’adaptation 
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d’entrée est traitée avant même le dimensionnement du transistor. Une autre conséquence de 

ce choix est l’impact sur l’IIP3 du LNA reste positif. En effet, comme le facteur de qualité Qp 

est faible, la valeur Vgs est limitée ce qui aide à réduire les non-linéarités. 

Une fois la valeur de l’inductance Lg fixée, le dimensionnement du transistor peut 

commencer. Les parties réelle et imaginaire de l’impédance d’entrée seront ensuite ajustées en 

fonction de RO et gm, à travers les capacités Cf, Cs. On peut dès à présent aussi remarquer 

l’impact du couple RO et Cf sur la bande passante du montage. En effet, si les capacités Cds et 

Cdb sont négligées, la bande passante de ce montage est exprimée comme (2-11): 

01

2 2

s

O f

Q
BW

R C


p p

 =  (2-11) 

Après avoir fixé l’inductance d’entrée, la valeur de gm/ID optimum doit être définie afin de 

pouvoir dimensionner les autres paramètres du transistor.  

 

2.3.2. Définition de la valeur optimale de gm/ID 

Comme présenté dans le premier chapitre, la méthodologie de gm/ID permet de déterminer 

les relations entre le gain intrinsèque du transistor gm.rds, le gain de la structure et le ratio 

gm/ID en se basant sur les caractéristiques de la technologie (le gain intrinsèque et le gm/ID sont 

technologiquement liés pour L donné) et sur les caractéristiques de la structure (à travers 

l’expression du gain du LNA en particulier).  

Dans ce travail, nous proposons de minimiser la consommation d'énergie pour atteindre un 

gain et un facteur de bruit NF donnés. Ainsi, pour atteindre la consommation minimale, nous 

allons déterminer la valeur optimale de gm/ID en nous basant sur les caractéristiques issues de 

la technologie (le gain intrinsèque du transistor gm.rds en fonction de gm/ID.) et issues de la 

topologie de LNA choisie (le gain de la structure gm.rds en fonction de gm/ID).  

2.3.2.a. Gain intrinsèque du transistor NRVT gm.rds en fonction de gm/ID  

Le schéma d’extraction des caractéristiques du transistor est présenté dans la Figure 2. 5. 
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Figure 2. 5 Modèle d'extraction des caractéristiques du transistor   

 

Ces simulations permettent d’extraire les paramètres tels que la densité du courant 

ID/(W/L), la fréquence de transition fT, la tension d’overdrive Vov et le gain intrinsèque gm.rds 

en fonction de gm/ID. 

Notre objectif étant d’observer le comportement du gain intrinsèque du transistor gm.rds en 

fonction de gm/ID, nous avons fait varier la longueur L du transistor entre la valeur minimum 

(30nm) et une valeur raisonnable (100nm) pour la technologie de 28nm FDSOI de ST-

Microelectronics. Ces courbes du gain intrinsèque du transistor (gm.rds) en fonction de gm/ID 

pour différentes valeurs de longueur L sont présentées dans la Figure 2. 6. 

 

Figure 2. 6 Courbes du gain intrinsèque gm.rds du transistor NRVT en fonction de gm/ID pour différentes 

longueurs de grille L 

 

Cette courbe nous permet de constater que plus la longueur du canal est grande, plus le 

gain intrinsèque est élevé. Cependant, pour une longueur de canal donnée, le gain intrinsèque 

gm.rds ne varie pas beaucoup en fonction de gm/ID. 

MOS

Vgs

Vds
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2.3.2.b. gm.rds vs gm/ID de la structure 

 Pour extraire les caractéristiques gm.rds (dépendant de de la structure) en fonction de gm/ID, 

nous déterminons le gain en tension de cette topologie à partir du schéma dans la Figure 2. 4. 

Pour les fréquences supérieures à la fréquence de coupure imposée par Cf,, le gain peut 

s’écrire (2-12): 

( ) 2

lna // 1o
m ds L p

i

V
G g r R Q

V
= =   +  (2-12) 

Avec R0 et rds qui peuvent être décrites telles que (2-13) et (2-14): 

0
DD ds

D

V V
R

I

−
=  (2-13) 

ds ea
ds

D

V V
r

I

+
=  (2-14) 

avec Vds la tension entre le drain et la source du transistor et Vea la tension d’Early (qui peut 

être considérée comme constante dans une approximation du premier ordre). Dans les 

technologies avancées, surtout avec les transistors qui fonctionnent dans la région en 

inversion modérée ou faible, Vea est de valeur faible. 

 A partir de ces relations, nous pouvons exprimer le gain en fonction gm/ID :  

( )( )2

lna 1
DD ds ea dsm

p

D DD ea

V V V Vg
G Q

I V V

 − +
= +  + 

 (2-15) 

A partir de cette équation, si Vea<VDD on constate que le gain passe par un maximum pour 

( ) 2/  ds DD eaV V V= − .  Choisir de se placer à ce gain maximum implique de choisir 0dsr R=  et 

de polariser le transistor en fonction.  

En prenant en compte ces choix ( 0dsr R=  et 2ea DD dsV V V= − ) dans les équations (2-13) et 

(2-14), on peut exprimer le gain du LNA par (2-16): 

2

lna 1
4

m DD ea
p

D

g V V
G Q

I

+
= +  (2-16) 

A partir de cette équation, le gain intrinsèque de la structure (gm.rds) en fonction de gm/ID 

peut être noté pour une valeur de Vds donnée : 

( )

2

lna

11 2p

mm ds
DD ea

D

Q

gg r G
V V

I

+
= −

+
 (2-17) 
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Connaissant la valeur du facteur de qualité Qp, fixée à 1 et la valeur de 

( ) /  2,ds DD eaV V V= −  nous pouvons tracer les courbes de (gm.rds) en fonction de gm/ID pour 

différentes valeurs de gain Glna , ce qui est illustré dans la Figure 2. 7. 

 

Figure 2. 7 Courbes du gain intrinsèque gm.rds due à la structure capacité feedback en fonction de gm/ID pour 

différents gains de LNA  

 

D’après cette courbe, plus le gain à atteindre est élevé, plus il faut une valeur de gm/ID 

élevée. On peut aussi remarquer que les valeurs de gm/ID varient principalement entre 10 et 30. 

En réunissant ces deux abaques, présentés dans la Figure 2. 6 et la Figure 2. 7,  nous 

obtenons les courbes du gain gm.rds en fonction de gm/ID pour différentes valeurs de longueurs 

L de transistor et différentes valeurs du gain du LNA en considérant la technologie 28nm 

FDSOI de ST-Microelectronics (Figure 2. 8). Nous pouvons observer que l'utilisation d'une 

petite longueur de grille augmente le gm/ID pour atteindre le même gain, ce qui permet de 

réduire la consommation d'énergie pour un gm donné. Par exemple, pour atteindre un gain de 

15dB, la valeur optimale gm/ID serait environ à 22 pour L=30nm. Avec cette figure, nous 

pouvons aussi trouver la région de fonctionnement du transistor.  Plus la valeur gm/ID est 

élevée, plus le transistor fonctionne dans la région de l’inversion faible d’où découle une 

consommation plus faible. 
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Figure 2. 8 gm.rds vs gm/ID pour Qe =1 et Vds =(VDD-Vea) /2 

 

Les deux relations entre (gm.rds) et (gm/ID) sur le même graphe permettent ainsi de trouver 

un point de fonctionnement qui maximise gm/ID et optimise ainsi la consommation d'énergie 

pour un gain et une technologie donnée. 

 

2.3.3. Facteur de bruit du LNA 

Il existe plusieurs sources de bruit qui viennent de plusieurs mécanismes physiques. Il y a 

le bruit thermique induit par la résistance, le drain et la grille du transistor. Il y a le bruit de 

Flicker en 1/f qui vient de la résistance du drain du transistor et de la polarisation de la 

jonction PN. Et il y a aussi le bruit de grenaille qui vient de la jonction PN. Pour analyser le 

bruit d’un LNA dans le domaine RF, nous considérons principalement le bruit thermique. Le 

modèle de bruit d’une résistance R est illustré Figure 2. 9. Une résistance peut être modélisée 

par une résistance non-bruyante de la même valeur avec une source de bruit en série (source 

de tension) ou en parallèle (source de courant). La valeur de la source de tension ( )2

ne f est 

égale à 4KTR f , et celle de la source de courant ( )2

ni f  à  
4

KT f
R

  avec K la constante de 

Boltzmann, qui vaut 23 11.3806 10 .J K− −  , T la température thermodynamique et f  la bande 

passante. 
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Figure 2. 9 Modèle de la résistance bruyante 

 

Pour modéliser le bruit dans les amplificateurs tels que les transistors MOS, il faut 

considérer le bruit ramené à l’entrée. Sachant que le canal d’un transistor génère un courant 

de bruit, on peut le modéliser comme une source de courant en parallèle entre le drain et la 

source du transistor. Dans la mesure où nous travaillons en haute fréquence, nous allons 

négliger le bruit en 1/f à la grille du transistor. La source de courant du transistor 2

ndi est égale 

4 mkT g f   avec 𝛾 le facteur de bruit en excès. Par conséquence, la modélisation de bruit 

dans les transistors est présentée dans la Figure 2. 10.   

 

Figure 2. 10 Modèle de MOS bruyant 

 

Après avoir modélisé le bruit d’une résistance et le bruit d’un transistor, nous pouvons 

établir le modèle de bruit de la topologie de LNA à rétroaction capacitive (la Figure 2. 4), 

présenté dans la Figure 2. 11. 

 

Figure 2. 11 Modèle de bruit de LNA à capacité feedback 

 

R ( )2

ni f

R

( )2

ne f

 ouR

( )2

ndi f
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VoVi
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Figure 2. 12 NF vs gm 

 

2.3.4. Dimensionnement du transistor 

Après avoir trouvé la valeur minimum de gm, la valeur optimum de gm/ID, ID et R0 dans les 

étapes précédentes, il reste à définir la taille W/L du transistor et la polarisation du transistor 

Vgs0. Ensuite, nous pouvons trouver la relation de la densité de courant ID/(W/L) en fonction 

gm/ID présenté dans la Figure 2. 13. On observe que la densité de courant diminue quand gm/ID 

augmente car les transistors passent du fonctionnement en forte inversion à celui en faible 

inversion.  

 

 

Figure 2. 13 ID/(W/L) vs gm/ID 
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De même, on peut tracer la tension d’overdrive Vov en fonction de gm/ID comme présenté 

dans la Figure 2. 14. On y observe que la valeur de Vov diminue avec l’augmentation de gm/ID, 

c’est-à-dire que les transistors passent du fonctionnement en forte inversion (à fort Vov) au 

fonctionnement en faible inversion (à faible Vov). 

 

 

Figure 2. 14 Vov en fonction de gm/ID 

 

Tous les paramètres restants peuvent être déterminés à partir de ces deux courbes. En effet, 

la longueur de grille du transistor L est déjà fixée à partir de la Figure 2. 8 avec la valeur 

optimale de gm/ID pour un gain donné (L = 30nm, gm/ID = 21 pour un gain visé de 15 dB). A 

partir de la valeur optimale de gm/ID et du facteur de bruit (Figure 2. 12), le courant ID est 

déterminé (714µA). Ensuite, la caractéristique illustrée Figure 2. 13 permet de déterminer la 

densité de courant (ID/(W/L) = 258nA). A partir des valeurs de ID et de L trouvées 

précédemment, la largeur du transistor W peut être calculée (W= 83µm). En parallèle, la 

polarisation Vgs peut être déterminée par la relation entre la tension d’overdrive Vov et gm/ID.  

Une fois le transistor dimensionné et polarisé, les capacités Cgd et Cgs ramenées par le 

transistor sont extraites. Les valeurs de Cf   et Cs peuvent être déterminées et ajoutées en 

fonction pour ajuster l'adaptation d'impédance d’entrée à 50Ω. 

2.3.5. Résumé de la méthode 

Le principe de la méthode de conception proposée est présenté dans la Figure 2. 15.  



 

Chapitre 2 : Méthodologie de conception d’un LNA à capacité de rétroaction sur la base de 
caractéristiques gm /ID  

 

57 

 

  

Figure 2. 15 Principe de la méthode pour dimentionnement 

 

Les principales étapes de cette méthode se déroulent telles que :  

1. Glna, NF and Lg sont définis par des spécifications. 

2. La tension d’early Vea est extraite et Vds est fixé par (VDD-Vea) /2. 

3. Les valeurs optimales de gm/ID et L sont déterminées par gm.rds(gm/ID) (Figure 2. 8). 

4. Sur la base de la valeur maximale de NF, la transconductance gm peut être fixée par 

(2-21). 

5. Le courant ID est déterminé par gm et gm/ID, donc la résistance de charge R0 peut être 

déterminée par ID et Vds =(VDD-Vea)/2.  

6. La largeur W du transistor M1 est réglée par la relation entre la densité du courant 

ID/(W/L) et (gm/ID) (Figure 2. 13), et la polarisation du transistor Vgs peut être 

déterminée pour obtenir le courant nécessaire Vov vs gm/ID. 

7. Cf et Cs sont calculés pour avoir l’impédance d’entrée Zin telle que Im(Zin)=0 et 

Re(Zin)=50Ω.  

Cette méthode permet de concevoir un LNA à rétroaction capacitive pour un gain et un 

facteur de bruit donnés en visant la valeur minimum de Lg et une faible consommation. Avec 

cette méthode basée sur une méthodologie en gm/ID, les abaques de courbes remplacent les 

formules « petits signaux » traditionnellement utilisées par les concepteurs mais qui ne 

modélisent pas bien les transistors canaux courts fonctionnant en régime de faible inversion 

ou inversion modérée. Cette méthode est appliquée pour la technologie de 28nm FDSOI de 
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ST-Microelectronics. On peut noter que cette technologie est bien adaptée à ces régimes de 

fonctionnement (faible inversion et inversion modérée) car la fréquence de transition reste 

assez élevée. 

Pour illustrer cette méthode, trois LNA ont été conçus, avec des gains respectifs de Glna = 

[15 ; 18 ; 20] dB, tous visant un NF maximum de 3dB. Le facteur de qualité de la maille 

d’entrée a été limité à Qp = 1 pour obtenir une valeur minimale d’inductance Lg=3.3nH. Cette 

valeur d'inductance peut être intégrée ou synthétisée par le wire-bonding à l’entrée du circuit. 

Le Tableau 2- 5 montre les principaux paramètres de conception théoriquement obtenus de 

l'étape 3 à l'étape 6.  

Tableau 2- 5 Performances de LNA avec différentes valeurs de gm 

Glna 

(dB) 

NF 

(dB) 

gm 

(mS) 

gm/𝑰𝑫 

(𝐕−𝟏) 

L 

(nm) 

ID 

(mA) 

R0 

(Ω) 
W 

(µm) 

15 

<3 

 

15 21 30 0.714 560 83 

18 14 22 50 0.636 943 53 

20 12 23 70 0.522 1149 54 

 

Le gain élevé maximise la valeur de gm/ID pour un gm presque constant, une consommation 

d'énergie plus faible et une bande passante (BW) plus faible. Trois LNA ont été conçus sur la 

base de ces paramètres initiaux. L’adaptation d'entrée a été obtenue en ajoutant Cf et Cs (étape 

7). Les performances simulées après avoir été ajustées sont résumées et comparées à l’état de 

l’art dans le Tableau 2- 6. 

Tableau 2- 6 Comparaison performances de LNA 

 

 

Tech 

(nm) 

Glna 

(dB) 

NF 

(dB) 

S11 

(dB) 

IIP3 

(dBm) 

P. Cons 

(mW) 

BW 

(GHz) 

VDD 

(V) 

Lg 

(nH) 
FoM 

[34] 65 CMOS 8.7 3.74 -22 n/a 0.315 - 0.7 19.6+2.3+18 - 

[35] 90 CMOS 12.6 5.5-6.5 <-10 -6~-9 0.75 6.9 0.5 3.1+3.1 6 

[36] 90 COMS 9.7 4.36 <-10 -4 0.684 0.8 1.2 
0.75+11.1+1

0.5 
8.1 

[37] 130 CMOS 12.3 4.9-6 <-10 
-11.5~-

9.5 
0.4 2.2 1 0 0.7 

[38] 65 CMOS 21.2 2.8-4 -<-10 -7.7 2 4.3 1.2 1.5 9.25 

This 

work 

28 FDSOI 

(post-layout 

simulation) 

15.7 3 -17.8 -6.75 0.76 3 

1 3.8 

16.7 

18.3 2.57 -20.7 -7.2 0.628 2.7 20 

19.8 2.6 -17.4 -8.5 0.55 3.4 21.68 
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 Les performances globales des LNA sont comparées via la FoM suivante : 

     

   ( )
.

10

.

3
20log

1

V av lin GHz mW

dc mW av lin

G BW IIP
FoM

P F

 
 =
 − 

 (2-22) 

A partir de Tableau 2- 6 et de la FoM, les performances des trois LNA conçus s’avèrent à 

l’état de l’art et présentent une meilleure FoM. Pour atteindre une valeur de gain donnée et 

une spécification de bruit donnée, cette méthodologie de conception permet de garantir la plus 

faible consommation, une faible valeur d’inductance intégrée et une bonne linéarité avec la 

technologie de 28nm FDSOI.  

2.4. Conception du buffer 

En vue du test des circuits, la sortie des LNA nécessite d’être adaptée sur 50Ω. Un buffer 

de test a donc été conçu et ajouté à la sortie des LNA afin de pouvoir mesurer leurs 

caractéristiques sans changer leurs conditions de charge. Dans cette partie, nous détaillons le 

fonctionnement et le dimensionnement de ce buffer de test. L’impédance d’entrée du buffer 

doit tendre vers l’infini pour charger la sortie du LNA et l’impédance de sortie du buffer doit 

être égale à 50Ω pour être adapté aux appareils de mesure. Bien que l’ajout de ce buffer va 

impacter le gain du circuit, sa conception va veiller à limiter cet impact. La structure du buffer 

choisie est de type suiveur de tension collecteur commun, présenté dans la Figure 2. 16. 

 

Figure 2. 16 Schéma de buffer 

 

Une capacité de liaison C1 est placée à l’entrée du buffer, ce qui permet de fixer le potentiel 

de grille du transistor M2 à VDD à travers une résistance Rbias de forte valeur. Une résistance Rs 

C1

Rbias

VDD

Rs

In

Out

M2 
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placée sur la source du transistor M2 permet de générer la source de courant. L’impédance de 

sortie, fixée à 50Ω est déterminée par la taille du transistor M2 et de la résistance Rs. Les 

résultats de simulation de NF, S21 et GV sont présentés dans la Figure 2. 17. 

 

Figure 2. 17 Résultats de simulation du NF, S21 et du gain en tension (GV) buffer 

 

L’inconvénient majeur de cette structure est qu’il y a des pertes de gain en tension. Donc 

pour extraire le gain en tension du LNA de la mesure de gain du circuit total (LNA + buffer), 

il faudra ajouter la perte de gain due au buffer. Afin de mesurer précisément le gain en tension 

du buffer (et de pouvoir ainsi remonter à la valeur du gain du LNA), le buffer a été 

implémenté en standalone comme illustré dans la Figure 2. 19. 
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2.5. Circuits implémentés 

La Figure 2. 18 montre le circuit complet avec les dimensions des composants pour Glna = 

15.7dB et Lg = 3.8nH. Les résultats de la simulation sont présentés dans la Tableau 2- 6. 

 

 

Figure 2. 18 Circuit implementé en FDSOI 28nm  

 

Pour les considérations de mesure, un buffer a été ajouté à la sortie du LNA pour assurer 

l’adaptation de sortie du circuit. La surface du LNA+buffer est 127µm*170µm sans les pads 

et 400µm*378µm avec les pads.  

 

 

Figure 2. 19 Layout de LNA+buffer 
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2.6. Amélioration de la méthode de design 

Il existe toutefois des contraintes liées la méthode de conception basée sur les abaques en 

gm/ID. En premier, cette méthode manque de précision car elle s’appuie sur une extraction 

d’abaques un peu fastidieuse. Aussi, la bande passante n’est pas maîtrisée. Pour cette raison, 

une approche globale est proposée basée sur un modèle compact [14] qui est valable pour 

toute la région de fonctionnement du transistor MOS. L’objet de cette approche est 

d’exprimer la bande passante et le gain en fonction du rapport gm/ID et donc du coefficient 

d’inversion if précédemment introduit dans l’équation (1-2). 

La bande passante peut être exprimée par : 

( ) ( )
1 1

2 2O f gd O O f O

BW
R C C C R C Cp p

= 
+ + +

 

(2-23) 

avec C0(if )=Cl + Cdb(if)= Cl + Kc.W(if) la capacité de sortie dépendant du niveau d’inversion 

à travers la capacité drain bulk qui dépend de la largeur du transistor et donc de if pour un gm 

donné (c’est-à-dire pour un facteur de bruit donné). Pour cela on rappelle que : 

( )
2

1 1

m

D t f

g

I n i
=

+ +
 (2-24) 

Et dans la région de saturation (if>>ir) que : 

.D S f sq f

W
I I i I i

L
= =

 
(2-25) 

Donc : 

( ) ( )1 1

2

m t f

f

sq f

g nU L i
W i

I i

+ +
=  (2-26) 

Aussi, on peut montrer de la manière suivante que la résistance de sortie RO est dépendante 

de if pour un gm donnée : 

( ) ( ) ( )
( )

  
2 1 1

DD ea DD eaDS
O f

D D m t f

V V V VV
R i

I I g i

− −
= = =

+ +
 (2-27) 

Enfin pour une valeur maximale de bande passant BWmax définit comme suit : 

( )
0

max

1 1

2 22

s

O fO f O

Q
BW BW

R CR C C


p pp

=  = =
+

 
(2-28) 

on a Cf qui dépend du niveau d’inversion : 

( ) ( )
( )
( )maxmax

2 1 11

2

m f

f f

DD eaO f

g n t i
C i

BW V VR i BW



pp

+ +
= =

+
 (2-29) 

Par conséquent, pour un niveau de facteur de bruit donné (c’est-à-dire une valeur de gm 
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donnée) la bande passante peut être tracée en fonction du niveau d’inversion. 

( ) ( ) ( ) ( )( )
1

2
f

o f l db f f f

BW i
R i C C i C ip

=
+ +

 
(2-30) 

 

Aussi, comme présentée dans la section 2.3, par la relation (2-29) le gain du LNA peut être 

exprimé en fonction de gm/ID et donc en fonction du niveau d’inversion comme suit : 

( )
2

lna 1
2 1 1

DD ea
p

t f

V V
G Q

n i
+

= +
+ +

 
(2-31) 

Si on tient compte de la bande passante, le gain total peut s’exprimer comme suit : 
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(2-32) 

BW dépend de if mais aussi Qp à travers la résistance de Miller RM. En effet on rappelle que 

d’après la relation (2-2) on a : 
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(2-34) 

Ainsi il est possible d’exprimer le gain en fonction de if pour un NF (gm) donné : 
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 (2-35) 

Les expressions du gain (2-35) et de la bande passante (2-30) sont donc exprimées en 

fonction du coefficient d’inversion pour différentes valeurs du facteur de bruit. Ainsi, il est 

possible d’explorer l’espace de conception à partir d’équations analytiques et de choisir un 

niveau d’inversion qui garantisse la bande passante nécessaire au système, comme présenté 

sur les courbes illustrées Figure 2. 20. 
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Figure 2. 20 Espace de conception du LNA Cf feedback 

 

2.7. Résultats 

Les performances de ce circuit peuvent se décliner en deux domaines, les performances 

DC et les performances RF.  

Le bench de mesure est présenté dans la Figure 2. 21 avec deux appareils qui fournissent 4 

alimentations DC, et un VNA pour mesurer les paramètres S de la partie RF. 

 

Figure 2. 21 Bench de mesure LNA 
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Ce bench de mesure est le même pour la mesure du buffer. La consommation du LNA et 

du buffer sont 1.1mA et 2.09mA. 

 

Comme présenté dans la Figure 2. 19, le layout de ce circuit est tel qu’il est possible de 

mesurer la partie de buffer et la partie de LNA+buffer indépendamment. Pour comparer les 

performances du buffer, les résultats de mesure et de simulation du S21 sont présentés dans la 

Figure 2. 22. 

 
Figure 2. 22 Résultats de PLS et mesure buffer 

 

A partir de ces résultats, nous observons qu’il y a un écart entre la mesure et la simulation. 

Celui-ci se produit significativement lors des hautes fréquences. Il y a à peu près 1dB d’écart 

à 2.4GHz. Ensuite, les performances de LNA+buffer sont présentées dans la Figure 2. 23. 

 

 
Figure 2. 23 Résultats de PLS et mesure du LNA 
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Ces résultats sont obtenus par les mesures S2P plus une simulation mettant en œuvre une 

inductance de 3.3nH pour émuler le wire-bonding. Le gain Av est obtenu en ajoutant les 

8.8dB de chute de gain en tension du buffer. A partir des résultats de mesures, nous observons 

qu’il y a des chutes de gain avec l’augmentation de la fréquence. Ces phénomènes peuvent 

être expliquées par les capacités parasites (fringe) qui se trouvent autour de la capacité 

feedback Cf dans le layout comme représenté sur la Figure 2. 24. Surtout, la valeur de Cf a une 

forte influence la bande passante. Les résultats de rétro-simulation sont montrés dans la 

Figure 2. 25 pour une capacité de fringe de 100fF. 

 

 

Figure 2. 24 Détail du layout de la capacité Cf 

 

 

Figure 2. 25 Rétro simulation en ajoutant 100fF de capacité parasite à Cf 
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A partir de cette figure, nous pouvons observer que les résultats de gain S21 sont très 

proches des résultats de mesure en ajoutant cette capacité parasite en parallèle de Cf. 

2.8. Conclusion 

Sur la base de la méthodologie proposée, trois LNA ont été conçus en visant trois gains 

différents. Le LNA présentant un gain de 15dB a été implémenté et fabriqué en technologie 

FDSOI 28nm. Grâce à cette méthodologie de conception, un LNA de capacité feedback peut 

être dimensionné pour atteindre des valeurs de gain, de facteur de bruit données pour une 

consommation d’énergie minimale et une taille d’inductance Lg minimale. Cette méthodologie 

en gm/ID convient bien aux technologies avancées pour lesquelles le ft est assez élevé. 

  



 

 

68 

 

  



 

 

69 

 

 

 

 

 

 

 

 

Chapitre 3: Conception LNA RF Power 

Gating



 

 

70 

 

 





 

Chapitre 3 : Conception LNA RF Power Gating  

 

72 

 

présente très peu de courant de fuite quand il est en état OFF. Grace à la technique RFPG, les 

faibles courants de fuite à l’état OFF et la consommation optimisée à l’état ON permettent 

d’atteindre des performances en termes de consommation très satisfaisantes. 

3.1. ETAT DE L’ART DES RECEPTEUR ADAPTATIFS 
COMMUTES 

Un système communication sans fil se décompose en trois parties : l’émetteur, le canal de 

transmission et le récepteur comme représenté dans la Figure 3. 2. 

 

Figure 3. 2 Modèle de communication sans fil 

 

Comme illustré dans la Figure 3. 1, le émetteurs-récepteurs radio est le principal 

consommateur d'énergie dans un système. La recherche se concentre plus dans la partie de 

récepteur. 

Le facteur de bruit (NF) d’un récepteur est défini comme le rapport des rapports signal sur 

bruit de l’entrée SNRin sur celui de la sortie SNRout, ce qui peut s’écrire comme : 

inoutSNR SNR NF= −  (3-1) 

Ainsi, à partir de (3-1), on voit que si le rapport signal sur bruit en entrée augmente (quand 

le récepteur se rapproche de l’émetteur par exemple) il est possible de maintenir le même 

SNR en sortie avec un facteur de bruit plus élevé. C’est l’idée même du récepteur adaptatif. 

Le duty-cycling est une méthode efficace qui est souvent utilisée pour réduire la 

consommation d’énergie dans les réseaux de capteurs sans fils (WSN)[44]. L’idée de duty-

cycling est de mettre les nœuds périodiquement dans le mode veille. Le réseau est synchrone 

et les nœuds ne se réveillent que pour communiquer entre eux. Ce protocole est très efficace 

énergétiquement car il évite les collisions (paquet perdu) ou le réveil inopportun d’un 

récepteur, toutefois, il ne permet pas de s’adapter à l’environnement. Depuis quelques temps, 

des techniques dans le domaine des systèmes à rapports cycliques ont émergées permettant de 

rendre les E/R adaptatifs au regard de leur environnement, parmi lesquelles on distingue : 

• La technique Wake-up Radio 

• La technique RF power-gating (RFPG) 

Source SignalEmetteur Récepteur

Transmission
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3.1.1. Wake-up radio 

La technique Wake-up radio (WURx) consiste à ajouter un récepteur supplémentaire en 

parallèle à la radio principale. Son objectif est d’activer la radio principale quand il y en a 

besoin soit en détectant que le canal est libre pour transmettre, soit en détectant un message 

simple permettant au récepteur de savoir qu’un système tente de communiquer avec lui. Le 

principe d’une WURx est présenté dans la Figure 3. 3. 

 

 

 
Figure 3. 3 Principe de la structure Wake-up radio 

 

Tableau 3- 1 Comparison performances Wake-up radio 

 [41] [42] [43] 

Consommation 

d’énergie 
52µW 51µW 415µW 

Fréquence 2GHz 915MHz 2.4GHz 

Sensibilité -72dBm -75dBm -87dBm -82dBm 

Débit de 

données 
100kbps 100kbps 250 kbps 500 kbps 

Efficacité 

énergétique 
520pJ/bit 510pJ/bit 830pJ/bit 

Modulation  OOK PPM-IR 

Application WSN WSN WSN 
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Tableau 3- 1, la consommation des wake-up radios apparait comme très faible (de 50µW à 

415µW), ce qui est la condition nécessaire pour que le système complet affiche des 

performances intéressantes [45]. Cependant, leur sensibilité reste modeste. Avec une 

sensibilité du récepteur de l’ordre de -72dBm (proposé dans [41]), la distance de 

communication reste faible (inférieure à 10m). De plus, le principe même du récepteur, basé 

sur une détection d’énergie, le rend sensible aux bloqueurs. Des systèmes basés sur des 

récepteurs à transposition vers une fréquence incertaine permettent d’améliorer la sensibilité 

et réduire la nuisance des bloqueurs [43], toutefois, la consommation explose et limite la 

performance globale du système. 

 

3.1.2. RF Power-gating (RFPG) 

La technique RFPG est une technique de gestion de l'alimentation consistant à allumer et 

éteindre les blocs RF pendant le temps du symbole. Le principe du power-gating est 

largement utilisé pour les circuits numériques en permettant la synchronisation d'horloge 

[47][48] ou en désactivant certaines parties du système [49][50]. La technique RFPG étend ce 

principe au front-end RF. On distingue deux grandes familles de récepteurs qui utilisent la 

technique RFPG : les récepteurs à ultra-large bande impulsionnelle (IR-UWB) [51]-[55] et les 

récepteurs à bande étroite [56]-[58]. 

3.1.2.a. Les récepteurs à ultra-large bande impulsionnelle (IR-UWB) 

La radio impulsionnelle Ultra-large bande (IR-UWB) est une solution pour les émetteurs-

récepteurs sans fil à faible consommation, notamment pour les débits de données faibles et 

moyens [60]. En effet, les informations transmises sont codées par des impulsions de courte 

durée en comparaison du temps symbole. Cette propriété fait que l’IR-UWB peut être utilisé 

pour la localisation, mais surtout permet l’utilisation de techniques RFPG sans perte 

d’information ni de puissance du signal reçu. 

Pour réduire la consommation d'énergie, il est possible d'exploiter le faible rapport 

cyclique des transmissions IR-UWB bas débit. Ainsi il est possible d’éteindre le système entre 

deux impulsions reçues comme présenté dans la Figure 3. 4. 
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Figure 3. 4 Principe de la structure Duty-cycling de IR-UWB 

 

La durée des impulsions () étant de l’ordre de quelques nanosecondes, le gain en énergie 

(e=Ts/) peut-être théoriquement très élevé. 

Une synchronisation précise est un élément crucial pour garantir un gain en énergie 

important. A l’émission, la synchronisation reste facile à mettre en œuvre car l’horloge 

d’émission est disponible. Au niveau du récepteur, il est nécessaire de régénérer l’horloge 

synchrone du message. Ainsi les performances énergétiques dépendent du circuit de 

régénération de l’horloge. 

3.1.2.b. Les récepteurs à bande étroite 

Différemment des récepteurs IR-UWB, les E/R à bande étroite utilisent une porteuse RF 

modulée produisant des signaux qui sont définis pendant toute la durée du temps symbole. 

Ainsi, en dehors de la modulation OOK, l’application d’une technique RFPG à l’intérieur du 

temps symbole induit intrinsèquement la perte d’une partie du signal. Néanmoins, cette 

propriété n’interdit pas l’utilisation du RFPG pour les systèmes bande étroite, notamment 

dans le cas de systèmes adaptatifs où la qualité du signal reçu peut être élevée. Quelques 

travaux de recherche considèrent par exemple l’utilisation intermittente de certaines parties 

d’un récepteur en bande étroite dont le principe est illustré dans la Figure 3. 5. Dans [57], les 

circuits en bande de base sont commutés (duty-cycling). L’utilisation par intermittence du 

décodeur permet de réduire la consommation du récepteur de 4.5 mA à 3 mA lorsque le 

rapport entre la période d’allumage du décodeur et le temps symbole (IOR) passe de 8.2% à 

1.8%. Dans [58], le LNA et le mélangeur sont éteints par intermittence, et la consommation 

du récepteur est divisée par huit lorsque l’IOR est de 12% dans le cas d’une modulation 

BPSK. D’autres travaux [59] proposent de réduire la consommation d’énergie du récepteur en 
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commutant le convertisseur analogique-numérique (ADC) pendant le temps symbole et de 

jouer sur la fréquence d’échantillonnage pour limiter la dégradation du BER. Et plus 

récemment, les mêmes auteurs ont proposé d’étendre le principe du RFPG aux composants 

RF d’un récepteur [46]. 

 
 

(a) (b) 

Figure 3. 5 Récepteur intermittent (a) décodeur intermittent [57] et (b) LNA et mélangeur intermittents [58] 

 

3.1.2.c. RF Power-gating (RFPG) [46] 

Dans [46], les auteurs étudient les performances théoriques d’un récepteur utilisant une 

technique de RFPG pour une modulation de fréquence de type MSK. 

 
Figure 3. 6 Exemple d'une architecture front-end RFPG zéro-IF [46] 

 

La Figure 3. 6 montre le front-end considéré et les éléments soumis au RFPG. Les filtres 

FI, ayant un temps de réponse trop lent, ne sont pas commutés. Les performances ont été 

étudiées dans le cadre d’un récepteur typique dont les performances sont données dans le 

Tableau3- 2. 
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Tableau3- 2 Paramètres du front-end étudié dans [46] 

 

Les performances (BER(Eb/N0)) d’un tel récepteur soumis à une technique RFPG ont été 

étudiées dans [46] et sont données en fonction de p, le rapport entre le temps où le récepteur 

est actif (tw) et le temps symbole (Ts). Ce rapport est l’image du gain en consommation 

maximum que l’on obtiendrait si le récepteur s’allume instantanément et n’a pas de courant de 

fuite. 

w

s

t
p

T
= .  

 

(3-2) 

Les simulations sont présentées pour la modulation MSK (Minimum-Shift Keying), car 

elle est bien adaptée à la réception faible consommation. Elle permet notamment une 

démodulation non cohérente et une resynchronisation des données simple, étudiée en [59].  

 
Figure 3. 7 Simulation du BER en utilisant ADS Agilent de l’architecture ayant une réception RFPG [46] 

 

La Figure 3. 7 nous montre l’évolution du BER en fonction du rapport (Eb/N0) pour 

différentes valeurs de p et dans le cas d’une modulation de type MSK, pour le cas où 

seulement deux échantillons sont prélevés (un au début de tw et un à la fin). Plus la valeur de p 

Paramètres Valeurs

Débit(chip rate) 2Mbps

Modulation MSK

Temps symbole(Ts) 500ns

Facteur de bruit(NF) 7dB

Fréquence intermédiaire(IF) 4MHz

11dB 
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est élevée, meilleures sont les performances car l’interférence entre les deux échantillons due 

au bruit de phase diminue avec leur distance. Toutefois, on voit que pour maintenir un BER 

constant, le SNR (Eb/N0) doit augmenter. Par exemple, pour atteindre un BER de 10-3 il faut 

augmenter le rapport Eb/N0 de 11dB (comparativement à un récepteur MSK conventionnel 

[64] si on utilise une technique RFPG avec p=0,3). Le Tableau 3- 3 montre les différentes 

valeurs de SNR (Eb/N0) pour atteindre un BER de 10-3 avec différentes valeurs de p. 

 

Tableau 3- 3 Valeurs correspondant à  l’augmentation de Eb/N0 pour atteindre un BER de 10-3   

 
Augmentation du SNR (Eb/N0) permettant de 

maintenir BER > 10-3 

p=0,3 11dB 

p=0,4 8dB 

p=0,5 7dB 

p=0,6 6dB 

p≥0,7 ≤5dB 

 

3.1.3. Conclusion 

Même si les performances énergétiques d’un système RFPG bande étroite semblent moins 

bonnes que celles d’un wake-up radio, le système permet une meilleure adaptation aux 

conditions d’utilisation et particulièrement à la puissance du signal reçu. En outre il permet de 

garantir les performances maximales quand cela est nécessaire. Toutefois, la faisabilité 

technique d’un tel système n’a jamais été démontrée. 

 

3.2. Design du circuit LNA RFPG 

Le LNA RFPG est destiné à être utilisé dans un récepteur adaptatif. Les précédents 

travaux ont montré qu’il est possible d’utiliser cette technique avec un rapport cyclique de 

30% sans dégradation du BER si le rapport SNR est augmenté de 11dB en entrée du 

récepteur. Avant de présenter la conception des éléments constituant le LNA commuté, une 

étude sur les différents modes de fonctionnement et les seuils permettant de passer d’un mode 

à l’autre est proposée ainsi qu’une analyse du système de gestion de l’alimentation permettant 

de spécifier les paramètres critiques du LNA au regard de son fonctionnement commuté.  
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3.2.1. Définition des modes de fonctionnement 

Pour le standard 802.15.4 (Zigbee), la sensibilité actuelle des récepteurs est inférieure à –

 100 dBm [65]. Dans le reste du manuscrit nous considèrerons la sensibilité typique égale à : 

PRX_typ= -100 dBm. Cependant, une telle sensibilité n'est pas requise 100% du temps 

d’utilisation d’un récepteur. En d’autres termes, dans de nombreuses situations, le rapport 

signal à bruit en entrée du récepteur est suffisamment élevé pour appliquer une technique 

RFPG sans dégrader les performances en BER. 

La puissance reçue au niveau d’un récepteur (PRX) dépend de la puissance émise (PTX) et de 

la distance de communication (d) selon la relation suivante : 

( ) ( ) ( )10log 10 logRX TXP d P d = − −  

 

(3-3) 

ou  est le coefficient d’atténuation égal à 3 et  est l’atténuation de référence de 3.710 pour 

une distance de un mètre, qui sont des valeurs typiques pour le canal intérieur. Dans le cas 

d’un réseau donné de n éléments ayant une distribution géographique homogène (modélisé 

par une loi de Poisson), la densité de probabilité de cette puissance reçue au niveau du 

récepteur (𝑃𝐷 𝑃𝑅𝑋 𝑝𝑅𝑋 ) est connue ([61]) et est donnée ci-dessous :  

( ) ( )
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=    =

−
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(3-4) 

ou  correspondant à un distance moyenne entre un nœud et son premier voisin de 15,8 m 

selon [62]. Dans le cas d’un réseau ZigBee (avec PTX= 0dBm) de n=1 éléments, 𝑃𝐷 𝑃𝑅𝑋 𝑃𝑅𝑋  
est représenté sur la Figure 3. 8. Les valeurs les plus probables de la puissance reçue se situent 

entre -85dBm et -70dBm alors que la puissance de -100dBm (PRX_typ) est peu probable.  

 

Figure 3. 8 Probabilité de la distribution vs la puissance de signal reçu 
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La probabilité que la puissance du signal reçu soit 11dB supérieure à PRX_typ 

(PRX_lim =PRX_typ +11dB= -89dBm), remontant ainsi le SNR en entrée du récepteur et donc 

permettant l’utilisation d’une technique de RFPG avec p=0,3 sans dégradation du BER, peut 

être évaluée à partir de 𝑃𝐷 𝑃𝑅𝑋 𝑝𝑅𝑋 ) et vaut : 

( ) ( )
_ lim

0

_ lim . 99%
RX

RX

RX RX P RX RX

P

P P P PDF P dP = =
 

(3-5) 

On peut ainsi définir deux modes de fonctionement. Un mode de fonctionnement continu 

pour les faibles puissances reçues, et un mode RFPG pour les puissances reçues supérieures 

au seuil définit par PRX_lim. La probabilité d’être en mode RFPG dans le cas du réseaux ZigBee 
considéré ici est 99%. 

 

3.2.2. Unité de gestion de la puissance et paramètres critiques  

 

Figure 3. 9 Topologie de LNA RFPG 

 

Afin d’appliquer une technique RFPG, une unité de gestion de la puissance (Power 

Management Unit - PMU) est insérée entre l’alimentation VDD et le LNA, comme présenté 

dans la Figure 3. 9. Cette PMU est utilisée pour contrôler les interrupteurs qui mettent en 

œuvre le système de commutation du LNA. La consommation totale de ce système commuté 

peut être exprimée de la manière suivante : 

 
_ _ _ _ _

1
( )LNA TOTAL LNA CONTINUE LNA RFPG LNA ON CONTINUE LNA RFPG RFPGP P P P T P T

T
= + =  +   (3-6) 

avec 
CONTINUET  le temps d’activé en mode continu quand la puissance reçue est PRX < PRX_lim, 

et RFPGT  le temps d’activé en mode RFPG quand la puissance reçue est PRX > PRX_lim. 

Connaissant la probabilité que PRX > PRX_lim, il est alors possible d’évaluer le ratio entre le 

temps en mode RFPG et le temps symbole à partir de la relation (3-7): 

LNA

PMU

RFin RFout

VDD

Switch
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99%RFPGT
T

 =   (3-7) 

C’est-à-dire que 99% du temps, nous pouvons utiliser la technique RFPG pour réduire la 

consommation sans dégradation du BER. 

La partie PMU considérée ici consiste en un convertisseur DC (Low Drop Out) et un 

ensemble d’interrupteurs utilisés pour allumer et éteindre le LNA à partir d’une commande 

externe ‘Switch’. La production de cette commande externe à partir de l’état du système 

(mesure RSSI ou analyse du BER par exemple) n’est pas étudiée ici. Quand le LNA est en 

état ‘ON’, la consommation du système sera la consommation du LNA. Quand le LNA est en 

état ‘OFF’, la consommation du système sera liée aux courants de fuite. Pour réduire la 

consommation du système, il y a trois critères qui doivent être minimisés dans chaque sous-

système : i) la consommation en état ‘ON’, ii) la consommation en état ‘OFF’ et iii) le temps 

d’établissement du système. Afin de garantir une certaine efficacité énergétique, le temps 

d’établissement du système ne doit pas dépasser quelques pourcents du temps symbole soit 

environ 0,1*500n=50ns pour le standard ZigBee. Cette remarque est également valable pour 

les circuits du PMU eux-mêmes. Par conséquence, la consommation totale du système est 

donnée dans (3-8)  

 ( )
_ _ _ _

_ _ _ _ _ _. . .

LNA RFPG LNA ON LNA leak LNA SU

DD

LNA ON LNA ON LNA leak LNA leak LNA SU LNA SU

RFPG

P P P P

V
I T I T I T

T

= + +

=  +  + 


  

 

(3-8) 

avec _ _ _RFPG LNA ON LNA leak LNA SUT T T T =  +  +    

 _LNA ONI est le courant du LNA à l'état ‘ON’, _LNA leakI  le courant de fuite du LNA à l'état 

‘OFF’, _LNA SUI  est le courant moyen pendant le temps d’établissement. _LNA ONT  , _LNA leakT et 

_LNA SUT  correspondent respectivement aux temps à l'état ‘ON’, à l'état ‘OFF’ et 

d’établissement.  

Dans un système à alimentation commutée, le rôle du PMU est de déconnecter le LNA 

ainsi que le circuit d'alimentation (ici le LDO) afin de réduire la consommation et les fuites du 

système. Dans ce système, le temps d’établissement _LNA SUT  est déterminé par le temps 

nécessaire au système pour atteindre ses points de fonctionnement DC qui sont dominés par 

les capacités aux nœuds DC, les résistances de charge ou le courant de charge. Lorsque le 

système s'éteint, le temps nécessaire pour déconnecter les circuits d'alimentation est très court 
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par rapport au _LNA SUT , car il est réglé par le temps de réponse des commutateurs et peut être 

négligé. 

Il existe plusieurs techniques afin de réduire le temps d’établissement ( _LNA SUT ). Parmi les 

plus connues, nous utiliserons « le chemin à faible impédance » qui est présenté dans la 

Figure 3. 10. 

 

Figure 3. 10 Technique de Chemin à faible impédance 

 

La Figure 3. 10 illustre le principe de la technique de chemin à faible impédance. Le temps 

d’établissement de la tension DC au nœud A dépend de la charge DC au nœud A (Ceq) et de la 

résistance du chemin d’alimentation (Rbias). On peut donc le décrire comme : 

rise bias eqR C =   

 

(3-9) 

Pour réduire le temps d’établissement, la technique de chemin à faible impédance consiste 

à réduire la résistance du chemin d’alimentation en proposant un chemin beaucoup moins 

résistif que Rbias : un interrupteur qui court-circuite cette résistance Rbias pendant le temps 

d’établissement. Ainsi _LNA SUT peut être largement réduit en court-circuitant judicieusement 

les résistances des chemins d’alimentation.  

3.2.3. Conception d’un CF-LNA commuté pour le RFPG (CF-LNA-RFPG) 

Le design du CF-LNA-RFPG repose sur la base d’un LNA capacité feedback que nous 

avons présenté dans le chapitre 2. Son schéma est rappelé dans la Figure 3. 11 et les 

performances sont données dans le Tableau 3- 4. 

C1

Rbias

Ceq

Cgs

Vbias

A
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Figure 3. 11 Schéma du CF-LNA  

 
Tableau 3- 4 Performances de CF-LNA 

Tech 

(nm) 

Glna 

(dB) 

NF 

(dB) 

S11 

(dB) 

IIP3 

(dBm) 

P. Cons 

(mW) 

BW 

(GHz) 

VDD 

(V) 

28 

FDSOI 
15.7 3 -17.8 -6.75 0.76 3 1 

 

Afin d’implémenter la technique RFPG sur le circuit CF-LNA, le système de polarisation a 

été modifié et une partie PMU a été ajouté. Le schéma de ce circuit CF-LNA-RFPG est 

illustré Figure 3. 12(a). La tension de polarisation Vgs0 (395mV) étant proche de Vds0 

(404mV), il est décidé de réaliser la polarisation de la grille par le drain en utilisant une 

résistance Rf de forte valeur entre la grille et le drain du transistor. Les conséquences sur les 

performances du système impactent surtout le gain. En effet le gain est réduit de 11.7%, 

passant de 15.7dB à 14dB. Par contre le facteur de bruit n’est pas impacté et reste le même. 

Concernant la partie PMU, un transistor M2 est ajouté entre VDD et la résistance R0 afin de 

déconnecter le LNA de la ligne d’alimentation. La commande ‘Switch’ fonctionne comme un 

interrupteur pour déconnecter l’alimentation. Aussi, le transistor M2 est dimensionné pour 

avoir une faible résistance à l’état passant (Ron) afin de ne pas changer la charge du LNA. Le 

résultat de simulation est présenté dans la Figure 3. 12 (b).  
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(a) (b) 

Figure 3. 12 (a) Schéma du CF-LNA RFPG et (b) Simulation du temps d’établissement 

 

On peut remarquer sur les simulations que le temps d’établissement est supérieur à 400ns 

ce qui est largement supérieur au temps spécifié dans le paragraphe 3.2.2 (50ns). Afin de 

réduire ce temps, la technique de chemin à faible impédance est adoptée. La capacité vue à la 

grille du transistor Cg est chargée à travers une résistance de forte valeur Rf ce qui induit une 

constante de temps très longue. Afin de charger la capacité Cg plus rapidement, un 

interrupteur M3 peut être ajouté en parallèle à Rf afin de la court-circuiter pendant le temps 

d’établissement. Cet interrupteur est ouvert pendant le fonctionnement nominal du LNA. Le 

schématique est présenté dans la Figure 3. 13(a). 

 

 

 

(a) (b) 

Figure 3. 13 (a) Schéma du CF-LNA RFPG amélioré et (b) Simulation du temps d’établissement  
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Comme M2, le transistor M3 est dimensionné pour présenter une faible résistance à l’état 

passant entre le drain et la source afin de minimiser l’impédance du chemin DC et réduire la 

constante de temps. Avec cette amélioration, le temps d’établissement simulé peut être réduit 

jusqu’à 8 nanosecondes comme présenté dans Figure 3. 13(b) ce qui nous permet de 

parfaitement répondre aux spécifications de rapidité de mise en route du LNA. Le revers de la 

médaille étant la nécessité de générer ce signal de commande Trise.  

3.2.4. Buffer commuté pour la technique de RFPG 

A des fins de mesures (nécessité de présenter une impédance de sortie du circuit proche de 

50Ω), le LNA est implémenté avec un buffer. La structure de ce buffer est identique à celle 

utilisée pour le CF-LNA qui a été présentée dans le chapitre 2. C’est un suiveur de tension 

dont la tension de grille est polarisée à VDD. Par contre, afin d’impacter le moins possible les 

mesures de consommation à l’état ON et OFF, ce buffer est modifié pour pouvoir lui 

appliquer la technique RFPG. Comme illustré sur la Figure 3. 14(a) l’interrupteur M6 est 

ajouté permettant de déconnecter le buffer de l’alimentation. Ce transistor peut être identique 

à celui utilisé pour le LNA (M2 sur Figure 3. 13(a)). Pour accélérer le temps d’établissement 

du buffer, la technique de chemin faible impédance est aussi utilisée. L’ajout de l’interrupteur 

M5 permet ainsi de court-circuiter la résistance de polarisation (Rbias) de forte valeur qui induit 

une constante de temps d’établissement très grande. La structure utilisée est présentée dans la 

Figure 3. 14(b). 

 

  

(a) (b) 

Figure 3. 14 (a) Structure buffer commuté et (b) Structure améliorée du buffer RFPG 
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3.2.5. LNA et Buffer RFPG conçus pour être commutés  

La technique de commutation RFPG peut ainsi être appliquée au circuit LNA + buffer 

RFPG dont le schéma est présenté dans la Figure 3. 15. 

 

Figure 3. 15 Schéma du LNA + buffer RFPG ainsi que leurs signaux de commande Switch et Trise 

 

Comme illustré dans la Figure 3. 15, les signaux ‘Switch’ et ‘Trise’ sont deux signaux 

numériques nécessaires à la commutation du système. Le signal ‘Switch’ permet l’activation 

du système en le connectant à l’alimentation alors que ‘Trise’ permet d’accélérer 

l’établissement du système en court-circuitant les résistances de polarisation pendant un court-

instant lors de la mise en route du système. ‘Trise’ correspond à une impulsion numérique. A 

des fins d’optimisation de ce système (minimisation maximum du temps d’établissement), on 

souhaite générer une impulsion de largeur réglable.  

 

3.2.6. Générateur d’impulsion programmable 

Le générateur numérique d’impulsion [66] peut être réalisé en recombinant un front 

montant (signal ‘Switch’) avec une porte logique (NOR par exemple) tels qu’illustrés ci-

dessous. 
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comme présenté dans la Figure 3. 18. La largeur de l’impulsion est ainsi programmée à 

travers la commande Vctrl. 

 

 

Figure 3. 18 Schéma du générateur d’impulsion à largeur programmable et du current-starved-inverter 

introduit dans la chaine d’inverseurs 

 

Les résultats de simulation du système réalisé sont montrés dans la Figure 3. 19. Ces 

résultats montrent une variation de la largeur du signal ‘Trise’ allant de 8ns et 100ns pour une 

tension de contrôle Vctrl allant de 250mV à 50mV. 

 

Figure 3. 19 Résultats de simulation illustrant les différentes largeurs d’impulsions en fonction de ‘Vctrl’ 
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3.3. Performances du LNA+ buffer RFPG 

Le circuit complet LNA+buffer RFPG ainsi que le circuit de génération des signaux 

(schéma complet illustré ci-dessous dans la Figure 3. 20) est implémenté en technologie 

FDSOI 28nm et simulé. Les performances simulées de ce circuit LNA + buffer RFPG sont 

présentées dans le Tableau 3- 5. 

 

 

(a) (b) 

Figure 3. 20 Schéma complet de LNA+buffer RFPG 

 
Tableau 3- 5 Performances simulées du circuit LNA+buffer RFPG  

LNA+Buffer 

 ON 

LNA+Buffer  

OFF 

Itot=1.7mA 
_LNA ONI =880uA 

_LNA leakI =3nA 
_Buffer ONI =830uA 

S11=-11.7dB 

S22=-11.1dB 

S21=6.327dB 

Les résultats de simulation des temps d’établissement sont montrés ci-dessous dans la 

Figure 3. 21. Le signal Switch permet d’activer le LNA+buffer (Switch=1V, LNA+buffer 

commutés à l’état ON). Le signal Trise permet d’accélérer l’établissement à l’état ON.  Avec 

une impulsion Trise de 10nS de temps d’établissement, le signal de sortie du LNA a 

suffisamment de temps pour s'établir. Grâce à cette structure, le LNA peut être commuté 

rapidement et permettre de viser des applications basse consommation. En effet le système ne 

consomme de l'énergie que lorsque le LNA est en fonctionnement, c'est-à-dire lorsque le 

commutateur M2 est passant. Par conséquent, pendant les périodes d'inactivité, le LNA est en 
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sommeil, la consommation résiduelle n’étant dues qu’aux courants de fuite.  Grâce à la 

technologie 28nm FDSOI extrêmement performante en termes de courant de fuite, le courant 

de fuite du circuit est de l’ordre du nano-ampère (3nA).  

 

Figure 3. 21 Résultats de simulation du LNA RFPG 

Combiné avec les formules issues de la partie PMU, en appliquant le rapport de temps actif 

p égale à 0,3, pour un temps symbole de 500ns, on obtient une fenêtre d’ouverture de 150ns.  
Tableau 3- 6 Performances simulées du LNA RFPG 

ZigBee/Mesh  

T (Temps de Symbole) 500 ns 

p 0,3 

_LNA ONT  150 ns 

_LNA SUT  10 ns 

_LNA leakT  340 ns 

_LNA ONI  880uA 

_LNA leakI  3nA 

_LNA SUI  440uA 

Gv 14dB 

_LNA RFPGP  272.8uW 
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En conclusion, d’après ces résultats, en appliquant la technique RFPG 99% du temps (afin 

de garantir le BER) la consommation du LNA RFPG peut être réduit de 68% par rapport au 

LNA à l'état ON. 

 

Afin de mesurer ce circuit sous pointes, un layout du LNA+buffer RFPG complet a été 

conçu avec des pads RF de pitch 50µm et des pads DC de pitch 100µm (Figure 3. 22.). La 

surface de ce circuit cœur est 128µm*170µm sans pads et la surface est 357µm*327µm avec 

les pads.  

 

 

(a) (b) 

Figure 3. 22 LNA RFPG standalone layout (a) LNA RFPG cœur et (b) LNA RFPG avec des pads 

 

3.4. Démonstrateur LNA+ buffer RFPG incluant un LDO 

Afin de concevoir un démonstrateur complet, la partie PMU (LDO + ensemble 

d’interrupteurs utilisés pour allumer et éteindre le LNA) est maintenant considérée.  Le LNA 

RFPG a été alimenté par un LDO. Ce LDO doit pouvoir fournir au LNA une tension stable 

1V avec un courant maximum de 5mA. Ce LDO est aussi commutable afin de limiter la 

consommation. Les différents enjeux de cette conception sont de concevoir un LDO qui 

commute rapidement à l’état ON (qui puisse alimenter rapidement le LNA RFPG) et dont la 

consommation à l’état OFF doit être la plus réduite possible afin de maximiser l'efficacité de 

la technique RFPG.  
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3.4.1. Circuit LDO dédié au LNA RFPG 

Ce circuit LDO a été conçu par un autre doctorant Abdelkader Taibi. Le schéma du LDO 

issu de son travail est illustré Figure 3. 23. Afin de commuter ce LDO à l’état OFF, trois 

interrupteurs (SW1 à SW3) ont été rajouté entre l’alimentation et le LDO.  

Les différentes spécifications du LDO sont résumées le Tableau 3- 7. Ce circuit LDO est 

alimenté par une tension Vin=1.2V et il doit fournir en sortie une tension stable Vout = 1V (en 

vue d’alimenter le LNA) quel que soit le courant à délivrer en sortie (0 < Iload < 5mA). La 

consommation du circuit LDO doit être la plus petite possible (Quescient current) et surtout, 

il doit pouvoir commuter très rapidement à l’état ON et fournir une tension Vout stabilisée 

dans un temps très court. De plus, la consommation du LDO RFPG doit être réduite autant 

que possible.  

 

Tableau 3- 7 Spécifications du LDO 

Parameters Values 

Vin 1.2V 

Vout 1V 

Iload 5mA 

IQ <20µA 

Tr <10nS 

 

Vin, Vout, Iload, IQ, et Tr sont, respectivement, la tension d’entrée minimale (batterie), la 

tension de sortie du LDO, le courant de charge maximal, la consommation du LDO, et le 

temps de régime transitoire (temps de réponse régulation).  
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Figure 3. 23  Schéma et layout de LDO 

Les performances de consommation LDO+LNA en mesure et en simulation sont présenté 

dans le Tableau 3- 8. 

Tableau 3- 8 Performances de consommation LDO+LNA en simulation et mesure 

LDO+LNA+buffer Simulation Mesure 

ON 1.7mA 1.45mA 

OFF 31nA 15nA 

P=0.2 180µA 200uA 

P=0.4 360µA 540µA 

554µm 

59µm 

39

µm 

Vref GND VDD 

Vout_LDO 

Vg V_SW1 V_SW3 



 

Chapitre 3 : Conception LNA RF Power Gating  

 

94 

 

3.4.2. Démonstrateur LDO + LNA + buffer RFPG  

Le layout complet LNA+buffer RFPG ainsi que le pad ring est implémenté en technologie 

FDSOI 28nm présenté dans Figure 3. 24 et simulé. Le pad ring a séparé deux parties, RF et 

BF/DC. Les pads BF/DC fournissent l’alimentation du LDO (1.2V), deux signaux de contrôle 

(Vctrl_LDO pour le LDO et switch pour LNA) ainsi que les alimentations du pad ring. Les 

plots RF sont des plots GSG. 

 

 
Figure 3. 24 Layout LDO+LNA+buffer RFPG 

 

Les résultats (post layout) de simulation en temps d’établissent sont présenté dans la Figure 

3. 25. Le temps nécessaire pour observer un signal stable à la sortie est de 45ns avec le temps 

de signal de ‘rise up’ de 10nS. Le LNA est activé 20ns après le LDO (même si la tension de 

sortie LDO n'est pas complétement stable ni établie à 1.2V, elle est suffisamment élevée pour 

démarrer le LNA et entamer la phase d’établissement). En outre, l’utilisation de la technique 

RFPG dans le LNA et le LDO a permis d’améliorer considérablement le rendement 

énergétique du système (LDO_LNA). 
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Figure 3. 25 Résultats de simulation LDO_LNA RFPG 

 

3.5. Conclusion 

Ce chapitre se concentre sur la conception de LNA sur la base de LNA dans la chapitre 2 

en utilisant la technique RFPG. Cette technique permet d’allumer et éteindre le LNA 

rapidement et ne pas dégrader les performances du LNA en même temps. La technologie 

FDSOI est un bon candidat pour utiliser cette technique. Grâce à la couche d’isolant mince 

sous le canal, il y a très peu de courant de fuite dans le canal, ce qui réduit considérablement 

la consommation à l’état OFF.  

Ensuite, un LDO avec la technique duty-cycling est utilisée pour réaliser l’alimentation du 

LNA. Ce système de LDO et LNA permet d’allumer et éteindre le LDO et LNA séparément. 

La consommation est réduite de près de 75% en utilisant la technique RFPG.
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• Conclusion 

Alors que les applications liées à l’internet des objets (Internet of Things - IoT) permettent 

de combiner, de contrôler et de faire interagir des dispositifs tels que les ordinateurs les 

capteurs et les réseaux, elles ouvrent sur un monde plus intelligent, nouveau et entièrement 

interconnecté. Les réseaux de capteurs sans fils (WSN) permettent un déploiement plus facile 

et une meilleure flexibilité de l’IoT. Parmi les nombreux standards émergeant dans ce 

contexte, la technologie de ZigBee reste compétitive car elle permet une connectivité à faible 

coût et à faible consommation d'énergie et satisfait les principales spécifications des 

applications IoT. 

Les travaux de thèse présentés ici, proposent une méthodologie de conception de LNA 

intégrés pour des applications radiofréquences sous contraintes de faible consommation et de 

faible coût pour les applications IoT.  

Dans le chapitre 1, une vue d’ensemble des différents éléments qui impactent la 

consommation d’un système de télécommunication sans fils sont passés en revu. Sur une 

échelle de valeur allant de la technologie jusqu’au protocole nous avons dressé le contexte de 

ces travaux et mis en évidence la pertinence d’utiliser une technologie FDSOI, développer des 

méthodes de conception en gm/ID, combiner une architecture homodyne avec une technique de 

commutation de l’alimentation de type RFPG et d’utiliser le standard ZigBee. 

Dans le chapitre 2, la méthodologie de conception basée sur les caractéristiques gm/ID d’un 

LNA à rétroaction capacitive (CF-LNA) a été présenté. Grace à cette méthode, le rapport 

gm/ID est maximisé de sorte que les transistors fonctionnent dans la région d’inversion 

modérée ou faible et présente ainsi un meilleur rendement énergétique. Nous avons proposé 

cette méthode en utilisant les abaques de simulation qui permet de trouver la valeur optimale 

de gm/ID. Cette valeur de gm/ID est définie par les spécifications de gain et le facteur de bruit. 

Le dimensionnement du transistor peut être fixé avec la valeur de gm/ID connue. D’autre part, 

cette structure CF-LNA permet d’avoir une faible valeur de l’inductance à l’entrée pour 

l’adaptation d’impédance. Cette faible valeur de l’inductance peut être remplacée par les wire-

bondings pour réduire la surface et le coût de circuit. Enfin, une méthode plus générale, 

permettant en particulier de prendre en compte les contraintes liées à la bande passante, a été 

produite. 

Le chapitre 3 décrit la conception d’un CF-LNA utilisant une technique de RF power-

gating (RFPG). La technique RFPG est une technique de gestion de l'alimentation pour 

allumer et éteindre les blocs RF pendant la durée du temps symbole. Une étude expérimentale 
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sur la base de dispositifs réalisés en 28FDSOI a montré qu’un système utilisant une technique 

RFPG composé d’un LNA et d’un LDO dédié pourrait réduire sa consommation de 75% s’il 

était déployé dans un réseau de capteur.  

• Perspectives 

Ces travaux de thèse peuvent être poursuivies de différentes manières : 

− D’un point de vue technologique. La technologie 28nm FDSOI qui a été utilisée 

pour la conception du LNA faible consommation présente l’avantage de posséder 

une grille arrière permettant de modifier la tension de seuil du MOS. Le body-

biasing (BB) pourrait-être appliqué pour encore réduire la consommation. Un 

transistor ayant un Vt plus faible pourrait être alimenté avec une tension VDD plus 

faible et consommerait moins d’énergie. Aussi, le body-biasing pourrait être 

appliqué pour le LNA RFPG. Afin de diminuer le courant de fuite quand il est 

éteint. 

− D’un point de vue de la structure, le fait de pouvoir réduire la tension de seuil en 

jouant sur le body-biasing permet d’empiler un plus grand nombre de transistor ce 

qui ouvre la perspective de réaliser des structures basées sur le current-reused. Des 

travaux expérimentaux sur les structures LMV (LNA, Mixer, VCO) ont été réalisés 

et la technologie FDSOI semble particulièrement intéressante pour ces architectures.  
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