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Summary 
In  modern  information  technology,  increasingly  powerful  electronic  circuits  are  required  for  the 

targeted generation of  complex  signals with well‐defined amplitudes and phases.  In  circuits of  this 
type, oscillators  frequently  form  the central element because of  its phase noise and stability, which 
essentially  determines  the  achievable  precision  in  the  signal  generation.  Further  requirements  are 
derived  from  the electronic definability of  the signal properties and  the operational behavior of  the 
oscillators.  Conventional  oscillator  circuit  models  autonomous  circuits,  mainly  consist  of  a  passive 
frequency‐selective  or  phase‐selective  network  and  an  active  amplifier  element,  which  together 
produce an oscillatory circuit via a suitable feedback. At first glance, the circuit topology seems to be 
quite  simple  and  can  often  be  explained  quite  visibly.  However,  when  it  comes  to  describing  in 
particular the very  important phase noise dynamics and stability of oscillators,  it very soon becomes 
apparent  that  highly  complex  structures  are  involved.  A  fundamental  difficulty  in  the  theoretical 
description arises due to the non‐linear behavior of oscillators, the understanding of which  is crucial 
for  a  reliable  description  of  jitter  and  oscillator  phase  noise.  The  resonant  condition  of  oscillators 
arises due to the fact that the noise  in the oscillator circuit  is always present  in the system for T > 0 
degree

 
Kelvin, which is amplified in a frequency‐selective manner to the extent that a stable oscillation 

arises at most at a fixed frequency because of non‐linear limitation of the amplification. The frequency 
selectivity arises due to the frequency selectivity or phase selectivity of the mainly passive feedback 
path. The non‐linear limitation of the amplification in the oscillator normally results in a very reliable 
control  of  the  amplitude  noise  of  the  output  oscillation.  It  is  well  understood  that  any  particular 
oscillator’s phase noise could be improved by increasing the generated signal amplitude or increasing 
the quality factor of the resonant network. Increasing the signal level is limited by the utilized supply 
voltage or the break down limits of transistors and cannot be increased further to improve the phase 
noise.  Accordingly,  the  remaining  phase  noise,  which  can  normally  be  minimized  via  resonating 
circuits with pronounced phase  selectivity and  therefore a high quality  factor  resonator,  is of great 
importance  for oscillators. Traditional high Q‐factor  resonators  (ceramic  resonator,  surface acoustic 
wave,  bulk  acoustic wave,  dielectric  resonator,  YIG  resonator, Whispering  gallery mode  resonator, 
Optoelectronic resonator, etc.) are usually 3‐dimensional structures and bulky for both handheld and 
test‐measurement equipments and does not offer  integration using current foundry technology. The 
4
th generation wireless  communication market  is pushing  the need  for miniaturization  to  its  limits. 

Printed coupled  transmission  line  resonator  is a promising alternative due  to  its ease of  integration 
and  compatibility  with  planar  fabrication  processes  but  limited  by  its  large  physical  size  and  low 
quality  factor, making  it a  challenging  choice  to design  low phase‐noise oscillators. This problem  is 
more prominent  in  integrated circuits  (ICs) where high degrees of  thin conductor  losses  reduce  the 
quality factor by orders of magnitude compared to hybrid circuit technologies.  

This thesis describes the design and investigation of a variation of printed resonators using Möbius 
slow‐wave  structures  for  the  applications  in  oscillator  circuits.  A  novel  Möbius  slow‐wave  mode‐
coupled  structure  offers  additional  degrees  of  freedom  (higher  Q‐factor  and  multi‐band 
characteristics) as compared to conventional transmission line printed resonators. A design study has 
been  carried out  to optimize  the phase noise performance by  using  the novel  resonant  structures 
(mode‐coupled,  slow‐wave,  Möbius  strips,  evanescent  mode,  negative  index  metamaterial)  in 
conjunction with mode coupling, and injection locking for improving the overall performances, beyond 
the limits imposed by conventional limitations. The thesis also covers a broad spectrum of research on 
DRO and OEO ranging from practical aspects of circuit implementation and measurement through to 
sophisticated  design  and  the  modeling  of  complex  circuits  and  resonator  structures.  This  thesis  is 
research work  carried out  from 2004‐2014, organized  in 11  chapters,  theoretical and experimental 



vi 
 

results  documented  by  a  range  of  specific  measurement  results  and  substantiated  by  over  150 
publications in scientific conferences and over dozen patents approved, which are listed below: 

1. Metamaterial Resonator Based Oscillators, US Patent applications No. 61976185, April 2014 

2. BALUN, US Patent applications No. 61976199, April 2014 

3. Integrated production of self injection locked self phase loop locked Opto‐electronic Oscillators””, US 
Patent application no. 13/760767 (Feb 06, 2013). 

4. User‐definable, low cost, low phase hit and spectrally pure tunable oscillator, European Patent No. 1 
783 893 ‐ January, 9, 2013 

5. Self  Injection  Locked  Phase  Locked  Looped  Optoelectronic  Oscillator,  US  Patent  application  No. 
61/746, 919 (Dec 28, 2012).  

6. Wideband Voltage Controlled Oscillator Employing Evanescent Mode, Japanese Patent No. 5102019 
‐ October 5, 2012 

7. Passive Reflection Mixer, CA. Patent No. 2524751 ‐ March 1, 2010  

8. Tunable Oscillator, CA. Patent No. 2533623 ‐ March 1, 2010  

9. Tunable  Frequency,  Low Phase Noise and  Low Thermal Drift Oscillator, CA. Patent No. 2534370  ‐ 
February 9, 2010 

10. Low Noise And Low Phase Hits Tunable Oscillator, US Patent No: 7,636,021 ‐ December 22, 2009 

11. Visually Inspectable Surface Mount Device Pad, US Patent No: 7,612,296 ‐ November 3, 2009 

12. User‐Definable  Low  Cost,  Low  Noise,  and  Phase  Hits  Insensitive  (Multi‐Octave‐Band  Tunable 
Oscillator), US Patent No: 7,605,670 ‐ October 20, 2009 

13. User‐Definable  Low  Cost,  Low  Phase  Hits  and  Spectrally  Pure  Tunable  Oscillator,  US  Patent  No: 
7,586,381 ‐ September 8, 2009 

14. User‐Definable  Low  Cost,  Low  Noise,  and  Phase  Hits  Insensitive  Multi‐Octave‐Band  Tunable 
Oscillator, CA. Patent No. 2568244 ‐ September 24, 2009  

15. Passive Reflection Mixer, U.S. Patent No. 7,580,693 ‐ August 25, 2009 

16. Integrated Low Noise Microwave Wideband Push‐Push VCO, CA. Patent No– 2548311, Aug 2009 

17. User Definable Thermal Drift Voltage Oscillator, CA. Patent No. 2548317 ‐ August 5, 2009  

18. Low Noise, Hybrid Tuned Wideband Voltage Controlled Oscillator, US. Patent 7365612, April 2008 

19. Multi‐Octave Band Tunable Coupled ‐ Resonator Oscillator, US Patent No. 7292,113, NoV. 2007 

20. User‐Definable Thermal Drift Voltage Controlled Oscillator, US Patent No. 7265,642, Sept. 2007 

21. Low Thermal Drift, Tunable Frequency VCO, US Patent No. 7262670  Aug. 2007 

22. Tunable Frequency, Low Phase Noise and Low Thermal Drift Osc. US Patent  7196591  March 2007 

23. Wideband  Voltage  Controlled  Oscillator  Employing  Evanescent  Mode  Coupled‐Resonators 
U.S. Patent No. 7,180,381 ‐ February 20, 2007 

24. Oscillator Circuit Configuration, U.S Patent No. 7,102,453 ‐ September 5, 2006  

25. Integrated Low Noise Microwave Wideband Push‐Push VCO U.S. Patent No. 7088189,  Aug. 2006 



vii 
 

Preface, Appreciation, and Acknowledgement 

This work  is  the result of my research  in  the area of microwave oscillators and my desire  to replace 
the  expensive  resonators  (ceramic  resonator,  SAW  resonators, Dielectric Resonators,  YIG  resonators) 
with  new  class  of  printed  slow‐wave  mode‐coupled  resonator  that minimizes  microphonics  and  yet 
optimizes phase noise, output power, harmonics, and size. The novel injection‐mode‐locking approach is 
validated  in  100 MHz Crystal oscillator,  X‐band DRO,  X‐band Opto‐electronic oscillator  (OEO),  and  X‐
band  printed  resonator  oscillator  solution  for  applications  in  current  and  later  generation 
communication systems. This work  is a continuation of my Dr.‐Ing dissertation  in TU‐Berlin, Germany. 
The  related  research work was  only  possible  based  on many measurements  and  tests  performed  at 
Synergy Microwave Corporation. I am  thankful  for  the  support of Anisha Apte  for doing  the  required 
proofreading of the manuscript.   

Slow Wave Resonator Based Tunable Multi‐Band Multi‐Mode Injection‐Locked Oscillators 
 

Submitted in February 2013 to the Technischen Universität Cottbus‐Senftenberg 

The possibility to use this research topic for habilitation made available by Prof. Dr.‐Ing. habil Ulrich L. 
Rohde (BTU‐Germany) who made himself available for many discussions on this novel technology.  Prof. 
Dr.‐Ing. habil Wolfgang Heinrich  (TUB‐Germany), Prof. Dr.‐Ing. Matthias Rudolph (BTU‐Germany), Prof. 
Ignaz  Eisele  (UniBW‐Germany),  Prof.  Dr.‐Ing.  Thomas  Eibert  (TUM‐Germany),  Prof.  Dr.‐Ing.  Gerhard 
Lappus, Prof. Tatsuo  Itoh  (UCLA‐USA), Prof. Afshin Daryoush  (DU‐USA), Prof. Shiban Koul  (IITD‐India), 
Prof. Takashi Ohira (TUT‐Japan), Prof. Dr.‐Ing. Frank Küppers and Prof. Hans Hartnagel (TUD‐Germany) 
were always available for technical discussions and useful recommendations.  

My acknowledgements would not be complete without expressing gratitude towards Mother Nature, 
our creator and redeemer. 

 



1 
 

Chapter 1 

Introduction 

 
1.1  Abstract 
The current generation radio communication market has been experiencing tremendous growth and 

will continue to do so in the next decade. Future radio communication units will require higher speed for 
faster data transmit rate, higher operating frequency to accommodate more channels and users, more 
functionality, light weight, lower power consumption, and low cost. Oscillators are vital components of 
any radio frequency (RF) communications system. They are necessary for the operation of phase‐locked 
loops commonly used  in  frequency synthesizers and clock  recovery circuits, and are present  in digital 
electronic  systems, which  require  a  reference  clock  signal  in  order  to  synchronize  operations.  Phase 
noise  is of major  concern  in oscillators, as  it affects adjacent  channel  interference and bit‐error‐rate, 
ultimately limiting the overall performance of communications systems. In general, an oscillator’s phase‐
noise determines the overall communications system’s capability and places inflexible requirements on 
the performance of other transceiver modules.   

The oscillator  theory  is  complex  and mystifying.  It  is  still  an open  issue despite  significant  gains  in 
practical experience and modern CAD tools for design. To this end, the oscillator noise theory, on how 
the  resonant  circuit  builds  the  transient  and  stable  resonance  condition,  resonator  structure,  active 
device noise mechanism, optimum drive  level and  conduction angle,  the nature of  signals generated, 
and  the  effect  of  flicker  noise  are  often  considered  as  research  topics.   Rohde  [1]  has  formulated  a 
unified noise equation for predicting the phase noise within reasonable degree of accuracy for a given 
resonator  Q‐factor  and  circuit  operating  condition.  However,  improving  the  resonator  Q‐factor  is  a 
challenging task under the given constraints of planar and  integrable solutions  in miniaturized size and 
cost. The design of low noise octave‐band VCOs is challenging and difficult because maintaining uniform 
Q of the resonator/tuning network for wideband  is a complex phenomenon.  It  is a major challenge to 
find ways to realize  low phase noise with  low Q‐factor components at higher operating frequency that 
supports multi‐octave‐band tunability.  

This  thesis describes  the design and  investigation of a variation of printed  resonators using Möbius 
slow‐wave structures for the applications in tunable low phase noise oscillator circuits, including design 
basis  of  optical  fiber  delay  resonator  based  Opto‐electronic  Oscillators.  A  novel  Möbius  slow‐wave 
mode‐coupled  structure  offers  additional  degrees  of  freedom  (higher  quality  factor,  multi‐band 
characteristics, compact size, and phase‐hits insensitivity) as compared to conventional transmission line 
printed resonators.  

1.2  Motivation 
The need for miniaturization of signal sources for application  in modern communication systems has 

presented new challenges to the design of high quality factor compact resonators. The miniaturization 
of  electronic  components  has  received  a  lot  of  attention  in  the  last  decades  due  to  the  rapid 
development  of  the  telecommunications  industry.  Traditional  high  Q‐factor  resonators  (ceramic 
resonator,  dielectric  resonator,  YIG  resonator,  Whispering  gallery  mode  resonator,  Optoelectronic 
resonator,  etc.)  are  usually  too  heavy  and  bulky  for  both,  the  handheld  and  test‐measurement 
equipments  and  does  not  offer  integration  using  current  foundry  technology.  The  4th  generation 
wireless  communication market  is pushing  the need  for miniaturization  to  its  limits. Printed  coupled 
transmission  line  resonator  is a promising alternative due  to  its ease of  integration and  compatibility 
with planar fabrication processes but limited by its large physical size and low quality factor, making it a 



2 
 

challenging choice to design  low phase‐noise oscillators. This problem  is more prominent  in  integrated 
circuits  (ICs)  where  high  degrees  of  thin  conductor  losses  reduce  the  quality  factor  by  orders  of 
magnitude compared to hybrid circuit technologies. 

Different  techniques have been developed  to achieve miniaturization of printed resonators, such as 
negative  index resonator network, Möbius coupled resonator network, and slow wave mode‐coupling 
methods using capacitively loaded transmission lines (CLTL) [2]. The CLTL concept has been explored to 
reduce  the  size  of  printed  coupled  resonator  circuits  for  low  cost  high  performance  signal  source 
solutions  [3].  The  research work done  is  towards developing mode‐coupled  slow‐wave Metamaterial 
resonator  (MCSWMR)  topology  for  multi‐band  multi‐mode  resonance  condition  for  switchable  band 
modern radio architecture.  

In  multi‐band  multi‐mode  radio  architectures,  a  number  of  local  oscillator  (LO)  frequencies  are 
required  in order  to process  the  information  in various  frequency bands. Since oscillators  consume a 
substantial part of  the  IC  chip  area,  and battery power  the design  approach of  slow‐wave  resonator 
based tunable multi‐band multi‐mode injection‐locked oscillator offers concurrent multiple frequencies 
with the user having an option of choosing a frequency or combination of them that eliminate the need 
of  lossy  switches  for  switching  the  frequency  band,  thereby  improves  the  throughput.  Various 
techniques,  such  as  switching  between  VCOs  for  separate  bands,  utilizing  inter‐modal  multiple 
frequency, using switched resonators for band selection have been proposed in past for the realization 
of  multi‐octave‐band  oscillators.  However,  these  result  in  large  size  of  the  circuit,  current  hungry, 
narrow band, and poor phase noise performances. Switched  inductors or capacitor banks suffer  from 
the resistive and capacitive parasitics associated with the switches [4].  

1.3  Problem Statement  
The definition of problem undertaken  in  this  research work  is  to  investigate  the  complex  resonant 

structures (mode‐coupled, slow‐wave, Möbius strips, evanescent mode, negative  index Metamaterial), 
including  active  and high‐order  resonant  circuits,  capable of overcoming  the  limited quality‐factor of 
current planar hybrid and IC fabrication technologies. The research described here explores a different 
novel topology for both narrowband (<5% tuning) and wideband oscillators (>50% tuning), including the 
optimization of the performance for low phase‐noise signal source applications. The proposed methods 
can  be  applied  and  suited  for miniaturized  low  phase‐noise  voltage  controlled‐oscillator  solutions  at 
microwave and mm‐wave frequencies using hybrid or integrated circuit fabrication technologies.  

Furthermore, this work examines systems of coupled oscillators using N‐push/push‐push configuration 
in conjunction with slow‐wave planar resonator networks, and points out the realization of  integrated 
SiGe  HBT/GaAs  HBT  based  MMIC  solutions  at  higher  frequencies  (2‐40  GHz).  For  millimeter  wave 
application,  the active devices are often pushed near  to  their physical  limits of operation,  resulting  in 
degraded noise performance of the  integrated oscillator/VCOs circuit. The N‐push/push‐push oscillator 
basically  enhances  the  even  mode  harmonics  and  suppresses  the  odd  mode  output,  doubling  the 
frequencies, so higher oscillating frequencies can be obtained beyond the limitation caused by the cut‐
off frequency of the available three terminal active devices and the tuning diodes. The monolithic VCO 
implementations suffer from poor phase noise performance partly due to the low quality factor Q of the 
resonator networks. A design study has been carried out to optimize the phase noise performance that 
incorporates the N‐push/push‐push approach to compensate for the low Q‐factor in the integrated VCO 
implementation.   

1.4  Definition of the Task and Oscillator Figure of Merit (FOM) 
Tunable  oscillators  are  considered  as  most  important  RF  module,  used  in  portables  and  test  & 

measurement  equipments  (spectrum  analyzers,  frequency  sweepers,  network  analyzers,  etc.).  The 



3 
 

demand  of  broadband  oscillators  is  increasing  in  modern  communications  systems  for  enabling  4G 
features. Frequency domain test and measurement systems pose design challenges for wideband VCOs 
design due to the constraint of size, cost, power‐consumption, and phase noise performance. The phase 
noise performance of  the oscillator  is  very  critical,  and  it  is  the  governing  figure of merit  for overall 
system  performances.    The  challenge  is  to  build  an  ultra‐low  phase  noise  signal  source;  but  the 
difficulties  related  with  measurement  of  low  phase  noise  oscillators  using  modern  phase  noise 
measurement  equipments  are  paramount.  Chapters  3  &  4  are  dedicated  for  oscillator  phase  noise 
dynamics and phase noise measurement related issues with concluding remarks about the noise model 
and measurement techniques.  

The monolithic VCO implementations suffer from poor phase noise performance partly due to the low 
quality  factor  Q  of  the  printed  resonator  at  high  frequencies.  It  is  a  common‐practice  to  design 
oscillators using single resonators. However,  in this case, the achievable oscillator Q  is determined and 
limited  by  the  resonator  technology  used.  In  particular,  planar  resonators  suffer  from  excessive 
conductor  and  substrate  losses  limiting  their  achievable  quality‐factor.  Therefore,  conventional  low 
phase‐noise oscillator design techniques rely on reducing the losses in single resonators by manipulating 
their  circuit  designs  and  layouts.  A  design  study  has  been  carried  out  to  optimize  the  phase  noise 
performance  by  incorporating  the  resonant  structures  (mode‐coupled,  slow‐wave,  Möbius  strips, 
evanescent mode, negative index Metamaterial) for high performance signal source applications.  

It will be investigated as to how the Q‐factor of resonator can be improved, and identifying the effects 
that  limit  the  tuning  range, which  leads  to  the development of  the  several electromagnetic  coupling 
scheme towards  improving the phase noise performance. The objective  is to realize  low cost, tiny and 
high performance signal sources using novel planar resonator oscillator  for the applications of current 
and  later generation communication systems. Several design examples are discussed  in Chapters 5‐11 
for the validation of the new approaches based on the following tasks listed as follows: 

 general closed form expression for quality factor of active and passive resonators 

 exploring architecture of high quality factor slow‐wave planar resonator 

 exploring architecture of Möbius strips planar resonator for low phase noise 

 exploring architecture of Metamaterial resonator for multi‐band operation 

 exploring architecture and design methodology of Opto‐Electronic Oscillator (OEO) 

This dissertation deals with the design, fabrication, and testing of various wideband VCOs using slow‐
wave  multi‐coupled  resonators  based  oscillators.  A  miniaturized  printed  coupled  transmission  line 
resonator using slow wave structure is developed and the methodology for obtaining high quality factor 
resonator is discussed. The new resonator structure is characterized for various oscillator topology using 
Metamaterial resonators. The tunable oscillators considered in this work are based on the commercially 
available discrete Si and SiGe HBTs using abrupt and hyper abrupt varactor diodes for wideband tuning. 
The  manufacturers  S‐parameters  data  available  for  the  transistor  is  valid  for  small‐signal  cases  but 
oscillator  circuits  are  large  signal  circuit  operations.  As  most  designers  do  not  have  elaborate  and 
expensive  equipment  for  device  parameter  extraction,  the  large  signals  S‐parameters  are  generated 
using  a  synthesis‐based  approach.  The  high  performance  oscillators  proposed  in  this  thesis  offers 
significant  improvement  in  figure  of  merit  (FOM)  for  a  given  phase  noise,  tuning  range,  and  power 
consumption. A  spot phase noise number  is  difficult  to  compare, unless  it  is  compared  at  the  same 
frequency offset  from the carrier and  the same carrier  frequency  for a given tuning range and output 
power. Comparing oscillators operating at different frequencies, tuning range, and output power levels, 
a figure of merit (FOM) with a single number has long been desired. In order to make a fair comparison 
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of performances of VCOs (voltage‐controlled oscillators) at different operating frequencies are given by 
FOM (figure‐of‐merit) in   and PFTN (power‐frequency tuning‐normalized) in dB, defined as [5] | £ 0 log 0 log 							       (1.1) 	 	 £ 0 log 0 log 		       (1.2) 

where    is the oscillation frequency, £   is the phase‐noise at the offset frequency  , k  is 
the Boltzmann constant, ∆   is  tuning range, T  is  temperature  in Kelvin, and    is  the 
total consumed DC power in milli‐watts.  

From [5], larger values of  | | 	  and   (dB) values relates to superior oscillators.  From (1.1) 
and  (1.2),  the  FOM  for  integrated  phase  noise  in  dBc  from  1  kHz  to  1  MHz  can  be  given  by | 	  | 	 0 log ∅ 0 log 0 log ∆   (1.3) 

where ∆   	 	   	 	   ∅ 	 	 	 	 	 	 	 	   	 	 	 	 	   				 	 	 	 	 	  

The  novel  Möbius  coupled  slow  wave  resonator  based  X‐band  oscillator  proposed  in  the  thesis 
(Chapter‐10) allows for the design of oscillator with state‐of‐the‐art phase‐noise performance, close to 
the phase‐noise of the expensive high Q‐factor DROs (shown in Table 1.1), while providing compact and 
planar structures compatible with hybrid and integrated circuit fabrication technologies.  

Table  1.1  shows  the  state‐of‐the‐art  oscillators  using  different  fabrication  technologies  for 
comparative analysis. Table 1.2 shows the printed resonator based oscillators for comparative analysis. 
Table 1.3 shows the comparative analysis for tunable voltage controlled oscillator circuits based on FOM 
(figure‐of‐merit)  in    and  PFTN  (power‐frequency  tuning‐normalized)  parameters.  As  shown  in 
Tables  1.1,  1.2,  and  1.3,  this  work  shows  superior  FOM  and  PFTN  performance  of  tunable  voltage 
controlled oscillators  (VCOs) compared  to published  result  to date  for a given class and  topology  [6]‐
[32].  

1.5  Overview of the Thesis 

This  thesis organized  in 11 chapters. The  scientific chapters  structured  in  such a way  that graduate 
students  and  engineers  can  easily  follow  the  state‐of‐the  art  oscillator  technology  and  phase  noise 
measurement scheme for the validation of the approach and techniques discussed. 

Chapter 1 – briefly discusses a short introductory abstract, motivation, problem statement, defines the 
task and oscillator figure of merit (FOM) in order to make a fair comparison of performances of different 
oscillator topologies operating at different frequencies and DC bias condition, and provides an overview 
of the contents of this thesis. 
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Table 1.1 Comparison of High Q 3‐D resonator based oscillator circuits performance and this work 

References  Oscillator  Technology      DC‐RF 
Efficiency 

 
@1MHz  @1MHz 

ref [6]   DRO  Non Planar  23.8 3.3 3.4% ‐146@ 1 MHz  ‐215.6
ref [7]  DRO  Non Planar  6.7 14 3.1% ‐155 @ 1 MHz  ‐202.5
ref [8]  DRO  Non Planar  8 14.5 2% ‐162 @ 1 MHz  ‐208.6
ref [13]  DRO  Non Planar  25.9 6.5 3.4% ‐122@ 1 MHz  ‐188.9
This work  
Ch‐4:  Fig. 4‐
23 

OCXO  Non Planar   0.1  15  11.2%  ‐183.4 @ 
100kHz  ‐218.9 

This work  
Ch‐9: Fig. 9‐
21 

DRO  Non Planar   10  11  2.58%  ‐162@ 1 MHz  ‐215.1 

This work  
Ch‐10: Fig. 
10‐12 

OEO  Non Planar  10  10  1%  ‐170@ 1 MHz  ‐220 

 
Table 1.2: Comparison of 2‐D Planar resonator oscillator circuits performance and this work 

Reference  Resonator  Technology   
 

 
 

DC‐RF 
(Efficiency) 

 
@ 

1MHz 
@1

MHz 
ref [9]  Microstrip ring  Planar  12 5.3 48.7% ‐116.2  ‐189.3

ref [10]  Microstrip 
hair‐pin  Planar   9  9  4.5%  ‐129  ‐185.6 

ref [11]  IC‐ FBAR  Quasi‐
Integrated  2.4  ‐2.5  1.9%  ‐144  ‐195.7 

Ref [12]  Ring  CMOS  IC 10 ‐15 1% ‐110  ‐185.2
This work 
 Ch‐5: Fig. 5‐21 

Active 
Resonator  Planar   3.2  5  2.1%  ‐162  ‐210.3 

This work  
Ch ‐6: Fig. 6‐22c 

Slow Wave 
Resonator 
(SWR) 

Planar   0.622  5  3.16%  ‐170  ‐205.8 

This work  
Ch ‐6: Fig. 6‐22c 

Slow Wave 
Resonator 
(SWR) 

Planar   2.488  4.2  2.63%  ‐155  ‐202.9 

This work  
Ch ‐6: Fig. 6‐22c 

Slow Wave 
Resonator 
(SWR) 

Planar   4.2  3.3  2.14%  ‐150  ‐202.4 

This work  
Ch ‐7: Fig. 7‐8 

Hybrid 
Coupled 
Resonator 

Planar   10  2.88  1.2%  ‐138  ‐195.9 

This work  
Ch ‐7: Fig. 7‐8 

Möbius 
Coupled 
Resonator 

Planar   10  3.3  1.3%  ‐145  ‐202.9 

This work  
Ch ‐7: Fig. 7‐8 

Mode‐Locked 
Möbius 

Resonator 
Planar   10  4.5  1.7%  ‐147  ‐204.9 

This work  
Ch ‐8: Fig. 8‐27b 

Mode‐Coupled 
Slow‐Wave 
Metamaterial 

Planar   10.24  10.05  1.3%  ‐160  ‐215 
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Resonator 
This Work 
Ch‐8: Fig. 8‐31d 

EMPIMC 
Oscillator   3.85  300  5  1.5%  ‐168  ‐215 

 
 

Table 1.3: Comparison of tunable oscillator circuits performance published and this work 

Reference  Technology   
 

 
 

 
 

Tuning 
Range  @ 

1MHz 

 	@1

MHz 

PFTN

(dB) 

ref [14]  CMOS 
(0.18‐m)  25.1  11  ‐4.2  3.01 GHz 

(12%)  ‐99.94  ‐177.5  ‐14.7 

ref [15]  CMOS 
(0.18‐m)  20.9  40.32  ‐6.83  2.17 GHz 

(10.4%)  ‐111.67  ‐181.5  ‐11.5 

ref [16]  CMOS 
(0.18‐m)  19.9  39  ‐3  0.51 GHz 

(2.6%)  ‐111  ‐181.06  ‐24.6 

ref [17]  CMOS 
(0.18‐m)  20.7  10.8  ‐21.12  1.8 GHz 

(8.7%)  ‐108.67  ‐181.06  ‐24.6 

ref [18]  CMOS 
(0.18‐m)  40  6    1.12 GHz 

(2.8%)  ‐109  ‐193.26  ‐14.44 

Ref [19]  CMOS 
(0.13‐m)  28  12    1.87 GHz 

(6.7%)  ‐113  ‐191.151  ‐6.304 

ref [20]  CMOS 
(90‐nm)  20.9  6.3    0.647 GHz 

(3.1%)  ‐117.2  ‐195.61  ‐8.540 

ref [21]  CMOS 
(0.18‐m) 

18.95  3.3    0.678 GHz 
(3.58%)  ‐110.82  ‐191.187  ‐11.712 

ref [22]  CMOS 
(0.18‐m) 

21.37  3.5    1.089 GHz 
(5.1%)  ‐109.8  ‐190.955  ‐8.8704 

ref [23] 
CMOS 
(0.12m 
SOI) 

44  7.5    4.312 GHz 
(9.8%)  ‐101  ‐185.118  ‐9.034 

ref [24]  CMOS 
(65‐nm)  38.4  80    6.873 GHz 

(17.9%)  ‐97.5  ‐170.156  ‐18.764 

ref [25]  RTD/HBT   17.65  1.42  ‐9.0  0.37 GHz 
(2.1%)  ‐112  ‐195  ‐12.13 

ref [26]  SiGe HBT   41  280    10.78 GHz 
(26.3%)  ‐110  ‐177.784  ‐7.794 

ref [27]  SiGe 
BiCMOS  22.1  11.1  ‐11.3  4.552 GHz 

(20.6%)  ‐109  ‐181.435  ‐2.265 

This Work 
Ch‐6: Fig. 
6‐19b 

Si‐ Bipolar   2.615  240  3  1390 MHz 
(53.1%)  ‐150  ‐194.4  15.08 

This Work 
Ch‐6: Fig. 
6‐20b 

Si‐ Bipolar   2.6  400  4  2000 MHz 
(76.9%)  ‐135  ‐177.2  1.02 

This Work 
Ch‐6: Fig. 
6‐21c 

Si‐ Bipolar   2.5  150  ‐3  1000 MHz 
(40%)  ‐156  ‐202.1  20.26 

This Work 
Ch‐6: Fig. 
6‐26a 

Si‐ Bipolar   1.341  200  3  1543MHz 
(115%)  ‐148  ‐187.6  16.02 
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This Work 
Ch‐6: Fig. 
6‐26b 

Si‐ Bipolar   1.5  200  ‐3  2041 MHz 
(136%)  ‐157  ‐197.5  26.20 

This Work 
Ch‐6: Fig. 
6‐28e 

SiGe HBT   7.92  300  ‐3  4644 MHz 
(58.5%)  ‐118  ‐171.2  ‐7.41 

This Work 
Ch‐8: Fig. 
8‐22b 

SiGe HBT  
SWMR   3  120  3  2000 MHz 

(66.6%)  ‐142  ‐190.75  13.25 

 

Chapter 2 – summarizes important principles of oscillator theory and describes oscillator topologies and 
important properties of oscillators such as selection of  resonator networks and performance matrices 
(frequency  range  and  tuning  characteristics,  tuning  linearity,  tuning  sensitivity,  tuning  speed,  post‐
tuning drift, phase noise, output power, harmonic‐suppression, spurious response, pushing and pulling). 
For the device characterization, large signal S‐parameter measurements performed on bipolar and JFET 
for the validation of low phase noise oscillators are discussed in Ch 6, Ch 7, Ch 8, and Ch 9.   

Chapter 3 – devoted to the principles of oscillator noise dynamics  including different noise models. To 
supplement  this,  different  methods  for  the  Phase  noise  measurements  noise  are  presented  and 
evaluated in Chapter 4. 

Chapter  4  –  describes  the  phase  noise  measurement  techniques  and  limitations,  prediction  and 
validation  of  oscillator  phase  noise  measured  on  commercially  available  different  PN  equipments 
((Agilent  E5052B,  R&S  FSUP,  Holzworth,  Noise  XT‐DCNTS,  and  Anapico APPH6000‐IS),  phase  noise 
measurement evaluation  in Faraday Cage, CAD simulation and phase noise measurement of 100 MHz 
OCXO circuits. The selection of 100 MHz OCXO was done based on on‐going demand of low phase noise 
reference frequency sources, measurement was carried out at IEEE sponsored 2012 IMS Symposium in 
Canada,  2013  IMS  Symposium  in  Seattle,  USA,  2014  IMS  Symposium  in  Tampa,  USA  for  giving 
understanding about the uncertainty involved in phase noise measurement.   

Chapter 5 – an overview of microwave resonator and its characteristics (resonator quality factor, figure‐
of‐merit),  resonator  design  criteria  for  oscillator  application  discussed.  The  options  for  the 
implementation of passive and active resonators and the normal procedures for their characterization 
are set out and evaluated in the light of the thesis research work. 

Chapter 6 – describes printed transmission line resonator networks, resonant properties of capacitively 
loaded transmission  line resonator, and slow wave resonator dynamics, and the discussion focuses on 
how the phase speed on the line structures can be reduced via capacitive load. The key element of this 
chapter is the use of evanescently coupled resonance modes, wherein an increased phase selectivity of 
the  resonance  modes  can  be  achieved  using  slow  wave  resonator  (SWR)  through  the  coupling  of 
different  modes.  Different  coupling  methods  are  investigated  and  implemented  for  comparative 
analysis.  The novel oscillator structure using slow wave resonator (SWR) shows significant advantages in 
terms of size, power consumption and frequency tunability, prototype examples are validated and built 
over million  for  radio applications. The  state‐of‐the‐art  technology  is disclosed  in public domain  (IEEE 
publications and patent applications) 

Chapter 7 – deals with printed planar resonators according to the Möbius principle, characterizes the Q 
and  coupling  coefficient  of  the  newly  developed  Möbius  resonator  structure,  presents  a  range  of 
oscillator implementations with excellent properties for this purpose. Furthermore, use of Möbius strips 
for microwave sensors and RFID (real time signal retention device) applications is discussed. 
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Chapter 8 –deals with artificial negative index material that has been highly newsworthy for a number of 
years  and  investigates  the  possibility  of  appropriately  using  these  materials  (Metamaterial)  to 
implement  microwave  resonators  with  advantageous  properties.  The  chapter  begins  with  an 
introduction  to  the  fundamental  properties  of  Metamaterials,  describes  the  evanescent  mode 
propagation  for  improving  the  storing of  the energy and  improving  the group delay of  the  resonator 
used  within  microwave  oscillators.  A  brief  description  of  slow  wave  characteristics  in  resonators  is 
discussed; the thesis  is focused on slow‐wave planar resonators; a common type namely the multiple‐
coupled  slow wave  resonator  is  explored  and  used.  The  complex  oscillator  circuits  are  subsequently 
shown  and  characterized  with  measurement  and  simulation  results.  Very  impressive  results  from 
specific  microwave  oscillator  implementations  in  building  high  performance  10.24  GHz  frequency 
synthesizer are presented.   

Chapter 9 – high‐performance oscillators for the X‐band are presented which are essentially based on 
dielectric resonators. The design methodology and implementations of low noise 10 GHz DRO (Dielectric 
Resonator Oscillators) circuit  is described  for RADAR applications. The  step‐by‐step procedure of high 
performance  X‐band DRO  is presented  for  giving  good  insights  about Disc  resonator based oscillator 
circuits.  

Chapter 10 – this Chapter briefly discusses OEO (Opto‐Electronic Oscillator) circuits’ topology, and novel 
design  concepts  using  SILPLL  techniques  for  the  realization  of  stable  frequency  source  for  high 
performance  application  in modern  communication  systems.  The OEO  configuration  is  amenable  for 
MMIC in silicon, enabling compact, low noise and low cost solution in which it is possible to synthesize 
any  precise  RF  frequency  by  adjusting  the  optical  source  wavelength,  leading  to  satisfying  stable 
oscillation conditions for a new RF frequency in highly dispersive photonic bandgap fibers. The detailed 
discussion and validation examples are given in the extended version of this thesis [ref. 33, Appendix F‐
I).     

 

Chapter  11  –  concludes  the  thesis  and  suggests  future  works  (IC  fabrication  at  microwave  and 
millimeter‐wave frequencies based on patented techniques) for the benefit of research engineers.   

Symbols – acronyms and their description is listed for the abbreviations used throughout the thesis 

References – the list of Publications are listed Chapter wise (Ch‐1 to Ch‐10) for a quick reference.  

1.6  Publications and Patent Applications arising from this research work  
This  thesis  covers  a  broad  spectrum  of  research  ranging  from  practical  aspects  of  circuit 

implementation and measurement through to sophisticated design and the modeling of complex circuits 
and  resonator  structures.  The  chapters  are primarily  structured  in  such  a way  that  certain principles 
providing  an  introduction  to  the  subject  are  presented  in  very  concise  form,  and  In most  cases,  the 
relationship between the oscillator circuits and the previously  introduced principles  is not explained  in 
detail and must be deduced by  the  reader himself. The detailed analysis and validation examples are 
given  in  [33].  Based  on  this  research  work,  over  150  technical  papers  have  been  published  in  IEEE 
journals, conferences, workshops, and over dozen patent applications filed.  
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Chapter 2 
General Comments on Oscillators 

 

2.1  Theory of Operation 
An oscillator is an autonomous circuit consisting of a frequency selective positive feedback network.  The 

noise present  in the active device or power supply turn on transient  leads to the  initial oscillation build‐up 
[1]‐[2].  As a basic requirement for producing a self‐sustained, near‐sinusoidal oscillation, an oscillator must 
have a pair of complex‐conjugate poles on the imaginary axis i.e. in the right half of an s‐plane with >0 [3].  ,           (2.1) 

While this requirement does not guarantee an oscillation with a well‐defined steady state (squeaking), it is 
nevertheless a necessary condition  for any oscillator.   When subjected  to an excitation due  to  the power 
supply turn‐on transient or noise associated with the oscillator circuit, the right half plane RHS‐poles in the 
equation above produce a sinusoidal signal with an exponentially growing envelope given as exp cos	             (2.2) 

      
| →                  (2.3) 

 is determined by the initial conditions and the growth of the signal amplitude   is eventually limited 
by the associated nonlinearities of the oscillator circuit.  

Oscillators are  fundamentally a  feedback amplifier with a resonator  in  the  feedback path and  if enough 
gain exists for given oscillation conditions, noise will be amplified sufficiently enough to eventually stabilize 
the  gain  via  non‐linearity  effects  and  create  an  output  signal  that  consists  of  narrow  band  noise.  This 
narrow‐band profile of the noise characteristics  in the oscillator  is the prime  issue of the oscillator design. 
The two methods used for analyzing and understanding noise issues for oscillators are the feedback model 
approach and  the negative  resistance model.   Using either  the  feedback model approach or  the negative 
resistance model, one can perform the analysis of the oscillator. Depending on the oscillator topology and 
characteristics, one approach  is preferred over  the other. The condition of oscillation build‐up and steady 
state oscillation will be discussed using both approaches.   The application of either the feedback model or 
the negative‐resistance model  is sufficient  for analyzing  the  linear behavior of  the oscillator circuit, and  it 
must be unstable about  its bias point or, equivalently, have poles  in the RHP  if an oscillation buildup  is to 
take place.  

The  feedback model  is shown  in Figure 2‐1, where an oscillator circuit  is decomposed  into a  frequency‐
dependent  forward  loop  gain block H1(j)  and  a  frequency‐dependent  feedback network H2(j), both of 
which are typically multi‐port networks.  If the circuit is unstable about its operating point (poles in the right 
half of the s‐plane), it can produce an expanding transient when subject to an initial excitation. As the signal 
becomes large, the active device in the circuit behaves nonlinearly and limits the growth of the signal. When 
oscillation starts up, the signal level at the input of the amplifier (forward loop gain block) is very small, and 
the amplitude dependence of the forward amplifier gain can be initially neglected until it reaches saturation. 
The closed loop transfer function (T.F) and output voltage Vo()  are given by [4] 

                            (2.4) 
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In practice, the equilibrium point cannot be reached instantaneously without violating some physical laws.  
As an example, high Q oscillators take longer than low Q types for full amplitude. The oscillator output sine 
wave cannot start at full amplitude  instantaneously after the power supply  is turned on. The design of the 
circuit must be such that at start‐up condition, the poles are located in the right half plane, but not too far 
from the Y‐axis. However, the component tolerances and the nonlinearities of the amplifier will play a role. 
This oscillation is achievable with a small signal loop gain greater than unity, and as the output signal builds 
up,  at  least  one parameter of  the  loop  gain must  change  its  value  in  such  a way  that  the  two  complex 
conjugate poles migrate in the direction of the Y‐axis and that the parameter must then reach that axis for 
the  desired  steady  state  amplitude  value  at  a  given  oscillator  frequency.  Figure  2‐3  shows  the  general 
schematic diagram of a one‐port negative resistance model.   

     Active-Circuit

3-Terminal Device

      (Biploar/FET)

     Frequency

    Determining

       Network

Zd(A,f) Zr(f)    
Figure 2‐3:    Shows  the 1‐port negative  resistance model  for  the  realization of  resonant  condition using  impedance 
function (compensating the loss resistance associated with the frequency‐determining network) [4] 

The oscillator circuit  is separated  into a one‐port active circuit, which  is a nonlinear time variant  (NLTV) 
and a one‐port frequency determining circuit, which  is a  linear time  invariant (LTIV) system. The frequency 
determining circuit, or resonator, sets the oscillation frequency, and it is signal‐amplitude independent. 

The function of the active‐circuit is to produce a small‐signal negative resistance at the operating point of 
the oscillator and couple  it with the frequency‐determining circuit while defining the oscillation frequency.  
Assuming  that  the  steady  state  current  at  the  active  circuit  is  almost  sinusoidal,  the  input  impedance ,  can be expressed in terms of a negative resistance and reactance as 

  , , ,         (2.8) 

where A  is  the  amplitude  of  the  steady  state  current  and  f  is  the  resonance  frequency.  ),( fARd   and 

),( fAX d are the real and imaginary parts of the active circuit and depend on the amplitude and frequency. 
Since the frequency determining circuit is amplitude‐independent, it can be represented as  

          (2.9) 

where  )( fZ r is the  input  impedance of the frequency determining circuit,  )( fRr and  )( fX r are the  loss 
resistance and reactance associated with the resonator/frequency determining circuit. 

 To  support  the  oscillator  build‐up,  , 0  is  required  so  the  total  loss  associated  with  the 
frequency determining circuit can be compensated. Oscillation will start build‐up if the product of the input 
reflection  coefficient	 ,  looking  into  the  frequency  determining  circuit  and  the  input  reflection 
coefficient  	 ,  of the active part of the oscillator circuit  is unity at   and	 .   The steady 
state oscillation condition can be expressed as 	 , 	 | 	 , 	          (2.10) 
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Figure 2‐4  shows  the  input  reflection  coefficient  ),( 00 fAd and )( 0fr , which  can be  represented  in 

terms of the input impedance and the characteristic impedance  0Z  as 	 , 	 ,	 ,           (2.11) 

       	 		           (2.12) 	 , 	  	 ,	 , 		           (2.13) 	 , 	 	 , 	 0    (2.14) 

    		 , 	 0        (2.15) 

The characteristic equation  , 	 0 can be written as  , 	 0        (2.16) 

and   , 	 0        (2.17) 

This  means  that  the  one‐port  circuit  is  unstable  for  the  frequency  range	 ,  where , | 0 , | 	  

At  the  start‐up  oscillation, when  the  signal  amplitude  is  very  small,  the  amplitude  dependence  of  the , is negligible and the oscillation build‐up conditions can be given as  			 	 0      (2.18) 

And  			 	 0      (2.19) 

where xf  denotes the resonance frequency at which the total reactive component equals zero.  

The conditions above are necessary, but are not sufficient conditions for oscillation build‐up, particularly 
in  a  case  when  multiple  frequencies  exist  to  support  the  above‐  shown  conditions.  To  guarantee  the 
oscillation build‐up, the following condition at the given frequency needs to be met [1]: 0          (2.20) 

     Active-Circuit

3-Terminal Device

      (Biploar/FET)

     Frequency

    Determining

       Network

Zd(A,f) Zr(f)  
Figure 2‐4:  Shows the oscillator model for the realization of resonant condition using reflection coefficient  ( ),( 00 fAd
is input reflection coefficient for active circuit which depends on the signal amplitude A0 and operating frequency f0 ; 

)( 0fr  is reflection coefficient for resonator depends mainly on the oscillating frequency f0) [4] 0            (2.21) 



 

Alterna

Figure 2

As discu
of the s‐p
or power‐
amplitude

large sign
that  the  c
amplitude

In  the 
),( fARd

,( 00 fARd

and ampl

tively, for a p

2‐5 shows the

ussed earlier,
lane, close to
‐on transient
e‐limiting cap
al [gm(t)=Gm]

complex‐conj
e; the poles re

case  of  the
0

21 fff 
)() 00  fRr

itude‐depend


dR
A

parallel admitt

       

e start‐up and

Figure 2‐5: 

, if the closed
o the imagina

t, a growing, 
pabilities, due
 of the ampli

jugate poles 
each to the im

e  negative  r
),(

1

fAR
ffd 

0 , and  (AX d

dent.  To guar)(
0 

AAd
f

A

 )(d AR
A


tance topolog

    

d steady state

Plot of start an

d‐loop voltage
ry axis, then 
near‐sinusoid
e  to  the chan
ifier, produce
move  towar
maginary axis

resistance  m
)(

2

fRrff


(), 00  fXfA r

rantee stable  )(
0


 ffr fX

f  
0

rAA
X

f 


0
gy [3],  000
e oscillation c

nd steady state

e gain has a p
due to an eve
dal voltage a
nge  in  the  tra
e a change in 
rds  the  imagi

s giving steady|
model,  the  o
.  The  fr

0)0 f  migh

oscillation, t  (
0 

 d AX
A 

0

)(
ffr f  



0   

0     0   0    0 

conditions. 

e oscillation co

pair of compl

er‐present no
ppears. As th
ansconductan

the location 
inary  axis  an
y‐state oscilla|  

oscillation  w
equency  o

t not be stab
he following  )

0 
AA

R
f

A

 )(
AAd AX

A 


onditions [3] 

lex conjugate
oise voltage g
he oscillation
nce  from a s
of the poles.
d  at  some  v
ation as [2]: 

ill  continue 
of  oscillatio

ble because 
condition is t)(

0

 ffr fR

 
0

(rA
fR

f


 

 

 

 

 

 

e poles in the 
generated in t
 amplitude g
mall signal  [g
. The changes
alue of  the o

 

to  build  as
on  determi

),( fAZ d
  is  f

to be satisfied

0  


0

)
ff   

13 

(2.22) 

(2.23) 

(2.24) 

(2.25) 

(2.26) 

 right half 
the circuit 
grows, the 
gm]  to  the 
s are such 
oscillation 

(2.27) 

s  long  as
ined  by

frequency 
d as [1] 

(2.28) 

(2.29) 



14 

 

In the case of an LC resonant circuit,  )( fRr is constant and the equation above can be simplified to [5] 

    0)()(
00





 ffrAAd fX

f
AR

A
        (2.30) 

Alternatively,  for  a  paralleled  tuned  circuit,  the  steady‐state  oscillation  condition  is  given  as 
0)()( 00  fYfY rd   (where    dY   and  rY are  respective  admittances  of  active  circuitry  and  resonator 

networks) [5]  

             0)()( 00  fGfG rd               (2.31) 

0)()( 00  fBfB rd             (2.32) 

    0)()(
00





 ffrAAd fB

f
AG

A
        (2.33) 

2.2  Specifications of Tunable Oscillators  
Today,  oscillators  are  used  in  test  and measurement  equipment  and  communication  equipment.    The 

largest group of users is for the use of two‐way radios and “handies” (cell phones).  For these applications, 
oscillators have to meet a variety of specifications, which affect the quality of the operational system.  The 
properties of an oscillator can be described in a set of parameters [6].  The following is a list of the important 
and relevant parameters, as they need to be discussed with oscillators. 

2.2.1  Frequency Range and Tuning Characteristics 
The output frequency of Voltage Controlled Oscillators (VCOs) can vary over a wide range.  The frequency 

range is determined by the architecture of the oscillator. A standard tunable oscillator has a frequency range 
typically  less  than 2:1; multi‐octave‐band slow‐wave  resonator  (SWR) oscillator can have 4:1  tuning  range 
(Figure  2‐6).   This  specification  shows  the  relationship, depicted  as  a  graph, between  the VCO operating 
frequency and  the  tuning voltage applied.    Ideally,  the correspondence between operating  frequency and 
tuning voltage is linear. 

2.2.2  Tuning Linearity 
 For stable oscillator, a linear deviation of frequency versus tuning voltage is desirable.  It is also important 

to  make  sure  that  there  are  no  breaks  in  tuning  range,  for  example,  that  the  oscillator  does  not  stop 
operating with a tuning voltage of 0V. 

2.2.3  Tuning Sensitivity, Tuning Performance 
This datum, typically expressed in megahertz per volt (MHz/V), characterizes how much the frequency of a 

VCO changes per unit of tuning voltage change.  

2.2.4  Tuning Speed 
This characteristic  is defined as the time necessary for the VCO to reach 90% of  its final frequency upon 

the application of a tuning voltage step.   Tuning speed depends on the  internal components between the 
input pin and  the  tuning diode,  including, among other  things,  the capacitance present at  the  input port.  
The  input port’s parasitic elements,  as well  as  the  tuning diode, determine  the VCOs maximum possible 
modulation bandwidth. 

2.2.5  Post‐tuning Drift 
After a voltage step is applied to the tuning diode input, the oscillator frequency may continue to change 

until it settles to a final value.  The post‐tuning drift is one of the parameters that limit the bandwidth of the 
VCO input and the tuning speed. 
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Figure 2‐17: A  typical  circuit diagram of  a parallel  tuned  circuit with  lossy  components  and parasitic loosely 
coupled to the input [3] 

2.4.2  Transmission Line Resonator  
The same parallel‐tuned circuit shown in Figure 2‐17 can be generated by using a printed transmission line 

instead of the lumped inductor and maintain the same capacitance.  This is shown in Figure 2‐18.  Since the 
transmission line has losses due to the material, they need to be considered.  It is not practical to calculate 
these by hand, but rather use a CAD program (Ansys‐Nexxim 7, ADS 2013, AWR, and CST) which does this 
accurately.   

The Q can be determined from the 3dB bandwidth  


 
0f

f
shown in Figure 2‐19 and was determined to be 

240.   This  is also valid  if the Y or Z parameters are used.   This  is a typical value for a microstrip resonator.  
Values up to 300 are possible if the appropriate layout and material is used [1]. 

 
Figure 2‐18: Shows a typical 2.4 GHz resonator using both lumped and distributed components [7] 

2.4.3  Integrated Resonator  
The circuit of Figure 2‐17 can be generated not only using printed circuit board material, but also in GaAs or 
silicon.   
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Chapter 3 

Noise Analysis of the Oscillators  

 
3.1  Oscillator Noise  
Noise is associated with all the components of the oscillator circuit; however, the major contribution 

of the noise in an oscillator is from the active device, which introduces AM (amplitude modulation) noise 
and PM  (phase modulation) noise. The conventional wisdom  is  to  ignore AM component of  the noise 
because the gain  limiting properties of the active device operating under saturation, allows   very  little 
variation  in  the  output  amplitude  in  comparison  to  PM  noise  component, which  directly  affects  the 
frequency  stability  of  the  oscillator  and  creates  noise  sidebands  [1].  But  in  reality,  many  oscillator 
topologies create significant AM noise, therefore effective noise contribution  is the combination of 1/f 
spectrum with the 1/f2 effect in all phase modulation makes the low‐frequency noise much greater, and 
that's where the information in most modulated signals reside [2]‐[4].  

3.1.1  Sources of Noise 
There are mainly two types of noise sources in bipolar oscillator circuit:  broadband noise sources due 

to thermal and shot noise effects and the  low‐frequency noise source due to 1/f (flicker noise effects) 
characteristics. In FET oscillator, high‐field diffusion noise is dominant source of noise generation.  

The current  flow  in a  transistor  is not a continuous process but  is made up of  the diffusive  flow of 
large number of discrete carriers and the motions of these carriers are random and explains the noise 
phenomenon up  to  certain degree, however many of  them are unknown.  In  conventional  terms,  the 
thermal  fluctuation  in  the  minority  carrier  flow  and  generation‐recombination  processes  in  the 
semiconductor device generates thermal noise, shot noise, partition‐noise, burst noise and 1/f noise [4]. 
But in reality, this is not the case, the source of 1/f noise is still a subject of research, physicists are still 
arguing about what causes it. Figure 3‐1(a) shows the equivalent schematic of the bipolar transistor in a 
grounded emitter configuration, and the high frequency noise of a silicon bipolar transistor in common 
emitter  configuration  can  be  modeled  by  using  the  three  noise  sources  as  shown  in  equivalent 
schematic  (hybrid‐)  in  Figure  3‐1(b)  [4].  The  emitter  junction  in  this  case  is  conductive  and  this 
generates  shot  noise  on  the  emitter.  The  emitter  current  is  divided  in  to  a  base  (Ib)  and  a  collector 
current  (Ic) and both  these  currents  generate  shot noise. There  is  the  collector  reverse  current  (Icob), 
which also generates shot noise. The emitter, base and collector are made of semiconductor material 
and have finite value of resistance associated with them, which generates thermal noise. The value of 
the base resistor is relatively high in comparison to resistance associated with emitter and collector, so 
the noise contribution of these resistors can be neglected.  

For noise analysis three sources are introduced in a noiseless transistor and these noise generators are 
due  to  fluctuation  in  DC  bias  current  (ibn),  DC  collector  current  (icn)  and  thermal  noise  of  the  base 
resistance  (vbn).  In  Silicon  transistor  the  collector  reverse  current  (Icob)  is  very  small  and  noise  (icon) 
generated due to this can be neglected. For the evaluation of the noise performances, the signal‐driving 
source should also be taken into consideration because its internal conductance generates noise and its 
susceptance  affects  the  noise  figure  through  noise  tuning.  The  mean  square  values  of  the  noise 
generator in a narrow frequency interval f is given by [4] 

fqIi bbn  22              (3.1) 

fqIi ccn  22             (3.2) 
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fqIi cobcon  22           (3.3) 

fkTrv bbn  '2 4            (3.4) 

fkTRv ssn  42           (3.5) 
 
Ib, Ic and Icob are average DC current over f noise bandwidth.   
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Figure 3‐1:  (a) ‐ configuration of the GE‐bipolar transistor and  (b) ‐ configuration of CE‐bipolar transistor with 
noise sources [4] 

 
 

The noise power spectral densities due to noise sources is given as [4] 
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'

br   and Rs are base and source resistance and Zs is the complex source impedance. 
 
3.1.2  Oscillator Noise Model Comments 
The  phenomenon  of  phase  noise  generation  in  oscillators/VCOs  has  been  the  focus  of  important 

research efforts, and it is still an open issue despite significant gains in practical experience and modern 
CAD tools for design. In the design of VCOs, minimizing the phase noise is usually an important task and 
these objectives have been accomplished using empirical rules or numerical optimizations, and to this 
end, are often held as  trade  secrets by many manufacturers  [5]‐[12]. The ability  to achieve optimum 
phase noise performance  is paramount  in most RF design  and  the  continued  improvement of phase 
noise in oscillators is required for the efficient use of frequency spectrum.  

The  degree  to  which  an  oscillator  generates  constant  frequency  throughout  a  specified  period  is 
defined as the frequency stability of the oscillator and the cause of the frequency instability is due to the 
presence  of  noise  in  the  oscillator  circuit  that  effectively  modulates  the  signal,  causing  a  change  in 
frequency spectrum commonly known as phase noise. Phase noise and timing jitter are both measures 
of uncertainty in the output of an oscillator. Phase noise defines the frequency domain uncertainty of an 
oscillator,  whereas  timing  jitter  is  a  measure  of  oscillator  uncertainty  in  the  time  domain  [13]‐[19]. 
However,  in  reality, phase noise  and  time  jitter  correlate  each other  and  tells  same  thing.  The main 
distinction  is  just  that  "jitter"  is  applied  primarily  to  digital  sources  [20]‐[33].  The  Equation  for  ideal 
sinusoidal oscillator in time domain is given by [18] 

)2cos()( 0   tfAtVout           (3.10) 
where  A,  f0  and   are the amplitude, frequency and fixed phase of the oscillator. The Equation of the 
real oscillator in time domain is given by [18] 

)](2cos[)]([)](cos[)()( 00 ttftAtttAtVout            (3.11) 
where A(t), (t),  and  f0  are  the  time  variable  amplitude  fluctuation,  time  variable  phase  fluctuation, 
frequency of the respectively. 
Because  of  the  fluctuations,  the  spectrum  of  a  practical  oscillator  is  broadened  near  the  carrier 

frequency.  In  practice,  amplitude  noise  (AM  noise)  is  smaller  than  phase‐noise  (PN)  due  to  the 
amplitude‐restoring  mechanism  in  LC  oscillators,  this  is  illustrated  by  the  limit  cycle  of  an  ideal  LC 
oscillator as shown in Figure 3‐2 [34]‐[37]. As shown in Figure 3‐2, the current noise perturbs the signal 
and causes its phasor to deviate from the stable trajectory, producing both amplitude and phase‐noise. 
The  amplitude  deviation  is  resisted  by  the  stable  limit  cycle,  whereas  the  phase  is  free  to  drift. 
Therefore, oscillators almost exclusively generate phase‐noise near the carrier [38]‐[42]. 

 Figures  3‐3  (a),  (b),  and  (c)  illustrate  the  frequency  spectrum  and  time  jitter  of  ideal  and  real 
oscillators, and the typical oscillator phase noise plot. From Equations (3.10) and (3.11), the fluctuation 
introduced by A(t) and (t) are functions of time and lead to sidebands around the center frequency f0. 
In the frequency domain, the spectrum of the oscillator consists of Dirac‐impulses at  f0. The SSB phase‐
noise £(f)  is usually expressed  in the frequency domain and described  in units of dBc/Hz, representing 
the noise power relative to the carrier contained  in a 1 Hz bandwidth centered at a certain frequency 
offset from the carrier [43]‐[46].  
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To have  a better  insight of  the noise  effects  in  the oscillator design,  it  is necessary  to understand 
oscillator  topologies how  the noise arises  in active  (transistors) and passive devices. The designer has 
very limited control over the noise sources in a transistor, only being able to control the device selection 
and the operating bias point. However, using knowledge about how noise affects oscillator waveforms, 
the designer  is able  to substantially  improve phase‐noise performance of  the oscillator circuits by  the 
optimization  of  the  key  parameters  (large  signal  noise  factor,  output  waveform  symmetry,  circuit 
topology, drive‐level, and noise filtering techniques) [4]‐[11]. 

3.2  Leeson’s Phase Noise Model  
Phase noise is usually characterized in terms of the signal sideband noise spectral density. It has units 

of decibels below the carrier per hertz (dBc/Hz) and is defined as [4] 
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        (3.12a) 

where,  )Hz1,(P 0sideband   represents the signal sideband power at a frequency offset of  from 
the carrier with a measurement bandwidth of 1Hz. Leeson’s phase noise equation is given by [1] 
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£(fm) = ratio of sideband power in a 1Hz bandwidth at fm to total power in dB  
fm = frequency offset from the carrier 
f0 = center frequency 
fc = flicker frequency 
QL = loaded Q of the tuned circuit 
Q0 = unloaded Q of the tuned circuit 
F = noise factor 
kT = 4.1  10‐21 at 300 K (room temperature) 
Po = average power at oscillator output 
 
It  is  important to understand that the Leeson model  is based on  linear time  invariant characteristics 

(LTIV) and is the best case since it assumes the tuned circuit filters out of all the harmonics.   Assuming 
the phase‐noise as a small perturbation, Leeson linearizes the oscillator circuit around the steady‐state 
point in order to obtain a closed‐form formula for phase‐noise. In all practical cases, it is hard to predict 
what the operating Q and noise figure will be. The predictive power of the Leeson model is limited due 
to the following, which  is not known prior to measurement: the output power, the noise figure under 
large signal conditions, and the loaded Q [18].  

This  classic paper  [1]  is  good design  guide with  the basic understanding  that  the  "noise  factor"  as 
shown in Equation (3.12) is not what we understand; but a measure of the upconverted 1/f noise. Since 
Leeson's model does not try to account for this, it cannot possibly provide useful noise predictions. The 
drawback  of  this  approach  is  the  fact  that  the  up‐conversion  of  the  low  frequency  flicker  noise 
components  to around carrier phase‐noise, which  is a necessary  input  to  the equation;  the RF output 
power, the loaded Q, and the noise factor of the amplifier under large signal condition, are not known.  
In addition to this Equation (3.12) predicts an infinite phase‐noise power as f 0. 
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More comments on the Leeson formula are found in [36]‐[39]. The practical oscillator will experience 
a frequency shift when the supply voltage, is changed.  This is due to the voltage and current dependent 
junction  capacitances of  the  transistor.   To calculate  this effect, we can assume  that  the  fixed  tuning 
capacitor of the oscillator is a semiconductor junction, which is reverse biased.  This capacitor becomes 
a tuning diode [4]. This tuning diode itself generates a noise voltage and modulates its capacitance by a 
slight  amount,  and  therefore  modulates  the  frequency  of  the  oscillator  by  minute  amounts.    The 
following calculates the phase noise generated from this mechanism, which needs to be added to the 
phase noise calculated above. It is possible to define an equivalent noise Raeq that, inserted in Nyquist’s 
equation,  

        fRkTV aeqon  4           (3.33) 

where kTo = 4.2  10‐21 at 300 K, R is the equivalent noise resistor, f is the bandwidth determines an 
open noise voltage across the tuning diode.  Practical values of Raeq for carefully selected tuning diodes 

are approximately 100, or higher.    If we now determine the voltage  ,100102.44
21  

nV  the 

resulting voltage value is 1.265  10‐9 
V .Hz  This noise voltage generated from the tuning diode is now 

multiplied with the VCO gain, resulting in the rms frequency deviation: 

)10265.1()(
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VKf orms

 in 1 Hz bandwidth   (3.34) 
In order to translate this into the equivalent peak phase deviation, 
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 in 1 Hz bandwidth   (3.35) 

Or,   for a typical oscillator gain of 10 (MHz/V), 
m

d
f

00179.0 ( rad in 1 Hz bandwidth)    (3.36) 

For  fm= 25 kHz  (typical  spacing  for adjacent channel measurements  for FM mobile  radios),  the d = 
7.17  10‐8

.  This can be converted into the SSB signal‐to‐noise ratio 

L  HzdBcf c
m /149

2
log20)( 10             (3.37) 

Figure 3‐11 shows a plot with an oscillator sensitivity of 10 kHz/V, 10 MHz/V, and 100 MHz/V.   The 
center  frequency  is  2.4 GHz  [4].    The  lowest  curve  is  the  contribution  of  the  Leeson  equation.    The 
second curve shows the beginning of the noise contribution from the diode, and the third curve shows 
that at this  tuning sensitivity, the noise  from the tuning diode by  itself dominates as  it modulates  the 
VCO.   This  is valid regardless of  the Q.   This effect  is called modulation noise  (AM‐to‐PM conversion), 
while  the  Leeson  equation deals with  the  conversion noise. Rohde modified  the  Leeson phase noise 
Equation  (3.12)  with  the  tuning  diode  contribution,  following  Equation  allows  us  to  calculate  the 
oscillator phase noise as [4, 98] 
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where  
L (fm) = ratio of sideband power in a 1 Hz bandwidth at fm to total power in dB 
fm = frequency offset 
f0 = center frequency 
fc = flicker frequency 
QL = loaded Q of the tuned circuit 
F = noise factor 
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Lee and Hajimiri  introduced an  impulse sensitivity function (ISF) based on  injected  impulse, which  is 
different  for  each  topology  of  the  oscillator  [43]‐[45].    It  has  its  largest  value when  the most  phase 
modulation occurs but has the smallest value when only amplitude modulations occur. This model  is a 
kind of impulse response function that defines the phase noise versus device noise transfer function, in 
a manner similar to an impulse‐response function in a linear circuit. The calculation of the ISF is tedious 
and  depends  upon  the  topology  of  the  oscillator.  Based  on  this  theory,  phase  noise  equation  is 
expressed as [36] 
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where  

fin /2
= Noise power spectral density,   f = Noise bandwidth 
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capacitor in the resonator. 

At  first glance,  it appears  that LTV model overcomes  the  shortcomings of LTIV model presented by 
Leeson [1]. However, careful assessment of Lee and Hajimiri LTV model revels that there are difficulties 
with  its application  to phase noise prediction. This  follows  since, apart  from  the  ISF,  the phase noise 
does  not  directly  describe  the  effect  of  circuit  parameters  e.g.  capacitance,  inductances,  resistance, 
transistor parameters, etc.). In order to obtain a quantitative phase noise solution for a circuit, the ISF is 
to be calculated by computer simulation on the oscillator circuit. Since analytical solutions for the ISF in 
terms of circuit parameters are mostly non‐existent, it can only be done numerically. As a result, insight 
into how  the physics of  the oscillator circuit parameters can be manipulated  to yield  improved phase 
noise performance  is  lost. Equation (3.41)  is a generalization of Leeson’s model  if  it  is evaluated at the 
hand of underlying assumptions (as shown in Figure 3‐12 and Figure 3‐13), but it is a step closer to the 
numerical  computer  simulation  with  the  penalty  of  analytical  insight  bound  to  physical  parameters. 
While Leeson’s model  retained  the  loaded quality  factor of  the  resonator  (a physical parameter), Lee 
and Hajimiri model gives up as many of the physical circuit parameters as possible (unifying the effect of 
such parameter  into a  single  ISF). This  result  in  loosing  valuable  insight  that  its  retention  could have 
brought to the approach for minimization of phase noise dependence on such parameter is lost [7].  

Various other conclusions are drawn that amount to manipulation of the ISF, but such conclusions are 
removed from what can be implemented through oscillator circuit design. Nevertheless LTV model does 
yield  some  insights  that Leeson’s model  lack,  first  it  reveals  that  if  the active element  in an oscillator 
were  able  to  instantaneously  restore  the  energy  transferred  to  the  resonator  at  precisely  the  right 
moment in the oscillation cycle, then it would in principle limit the phase noise to a minimum, which is 
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validated  by  the  examination  of  the  Colpitts  oscillator  circuit  [36].  Second,  the  phase  noise  can  be 
reduced by increasing the maximum charge displacement qmax in Equation (3.41), this can in some case 
be physically accomplished by  increasing the output power  level of the oscillation signal‐although this 
insight is more specific; it is something already known from LTIV based Leeson’s model. Third, any phase 
noise present around integer multiples of the oscillation frequency is frequency translated to appear as 
phase noise  sidebands around  the oscillation  signal.  In  conclusion,  LTI based noise model gives good 
results once all the data is known, but does not lead to exact design rules. The Equation (3.41) using LTV 
theory though providing a good tool for explaining the phase noise spectrum in oscillators especially the 
1/f

3 region, suffers from the following shortcomings [38]: 

a) assumes oscillators are inherently linear time variant, but does not give a reason for this 
b) based on the parameter impulse sensitivity function (ISF), which is very difficult to   determine 
c) It does not provide insight into the factors affecting performance in oscillator design 

As described above,  the  implication of Lee and Hajimiri’s  theory  is  that  the designer does not have 
much  control  in  terms  of  the  oscillator  circuit  component  parameters  over  the  timing  of  the  noise 
impulse  injected  into  the oscillator  circuit. The noise analysis based on  the  signal drive  level and  the 
conduction angle of the time‐varying properties of the oscillator current waveform can overcome partly 
the drawback associated with Lee and Hajimiri’s Noise Model [33].  

As  shown  in  Figure 3‐15,  the drive‐voltage  ( resonatorv ) produces  an output  current  ic  consisting of  a 
series of current pulses,  its shape and conduction angle depends upon the strength of the signal drive 
level  [18,  98].    Figure  3‐15  (c)  shows  the  typical  noise  current  noisei   relative  to  the RF  current  ci   as 

depicted  in Figure 3‐15  (b)  for a LC‐Colpitts oscillator  in presence of resonator signal voltage resonatorv   , 
Figure 3‐15 (a).The natural operation of the oscillator will cause the current pulses to be centered on the 
negative  peaks  of  the  resonator  tank  voltages  and  the  associated  noise  components  depend  on  the 
conduction angle (width of the RF current pulse). From Rohde’s noise model [98], the conduction angle   ( 2/1 C )  is  inversely proportional  to  the  feedback capacitor C2, and directly proportional  to  the 
drive‐level  x  ( 2Cx  ).The  following  example  given  in  the  Figure  3‐16  illustrates  the  typical  circuit 
diagram of the 100 MHz LC Colpitts oscillator for giving  insight  into the relationship between the drive 
level, the current pulse, and the phase noise [4].  

As shown in Figure 3‐15, the majority of noise current exists only during collector current pulses and 
the oscillator output current will be negligible or zero during the time between output current pulses, 
and  therefore,  aside  from  thermal  noise,  the  noise  sources, which  depend  on  current  such  as  shot, 
partition, and 1/f, exist only during the conducting angle of output current pulses. If the signal drive level 
is increased, the oscillator output current pulse will be narrower, and consequently, noise pulse during 
conduction angle becomes narrowed, and thereby, has less PM noise contribution than the wider pulse.  

Table 3‐1 shows the drive level for different values of C2 for a 100 MHz oscillator. The collector current 
of  the  circuit  shown  in  the  Figure  3‐16  plotted  in  Figure  3‐17  using  CAD  simulator  (Ansys:  Ansoft 
Designer 8), becomes narrower as the drive level x increases, and the corresponding base voltage  baseV  
swing increases as illustrated in Figure 3‐18 [18, 98].  
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Figure 3‐15: The plots show   (a) voltage across resonator, (b) oscillator output RF current, and (c) noise current. 
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For  such  white  noise  and  modulated  white  noise  sources,  the  phase  noise  power  spectrum  is 
analytically derived for angular frequency o of carrier signal as: ∑ ∗∞

∞       (3.43) 

Where Xk is Fourier coefficient of the asymptotically (as shown in Figure 3‐20) orbitally stable periodic 
solution. This implies that n‐dimensional stable limit cycle solution based on standard nonlinear analysis 
technique of  linearizing around a nonlinear  stable  limit  cycle  solution,  implies  that  xs(t)  is  simply  the 
unperturbed oscillation signal to the oscillation xs(t), as:  ∑∞

∞        (3.44) 
, which physically  translates  to  the  rate of change of  the  squared variance, ,  to  the 

Gaussian solution of the characteristic function, F(,t), of the phase deviation ø(t). The Equation (3.43) is 
so general that  it does not even need to be an electrical system and valid for any physically realizable 
system (electrical, mechanical, biological, etc.) that exhibits stable oscillatory behavior. The NLTV phase 
noise model proposed by Kaertner and Demir using differential equations for describing the frequency 
and amplitude  response of oscillators  through perturbation  techniques  is unequalled  in  its generality, 
accuracy and efficient computational complexity, but  the physics of  the circuit  is completely  lost by a 
pure  statistical  characterization of  the  system  [37]‐[49]. The  solution of Equation  (3.43)  is derived by 
computer but poorly suited to analytical computation by hand on paper (It is just like anything else that 
is useful, correct, and accurate  in the world of nonlinearity).  Initial guess of Equation (3.43)  is the 1/f2 
phase  noise  reduction  with  frequency  and  so  qualitatively  reveals  nothing  more  than  what  can  be 
learned from linear phase noise models [50[‐[61].  

The noise model  is based on differential equations describing the amplitude and phase deviations of 
the oscillator  in  terms of Taylor  series expansions, assuming  that  the underlying device noise  can be 
completely  described  stochastically  [62]‐[82].    The  stochastic  differential  equations  so  obtained  are 
solved to obtain the final expression of phase noise. Since flicker noise is difficult to characterize in time 
domain,  Kaertner  and  Demir  obtain  approximate  series  solutions.  The  time  domain  phase  noise 
algorithm  for Equation  (3.43) becomes numerically unstable when  the concerned oscillator employs a 
high Q resonator (Crystal resonator, Q106).  Similarly, the frequency domain phase noise algorithm for 
Equation  (3.43)  depends  on  the  numerical method  of  harmonic  balance  using  CAD  simulator  (AWR, 
Agilent  ADS  2013,  Ansys‐Ansoft Designer  8)  ‐  a  method which  is  similarly  known  to  be  problematic 
(convergence  and  accuracy) when  applied  to  oscillators with  high Q  resonators  [83]‐[92].  The  phase 
noise  models  depend  on  complex  parameters,  have  no  circuit  focus,  and  require  special  tools  and 
efficient  algorithms  to  evaluate  the model  parameters.  The  main  drawbacks    of  this model  is  noise 
analysis,  mainly  takes  into  account  white  noise  sources,  hence  only  phase  noise  with  a  1/f2 
characteristic,  and  it  is  therefore  not  straightforward  to  use  their  result  in  practical  design  and  also 
numerical  characterization  of  phase  noise,  breaks  down  when  extremely  low  phase  noise  Crystal 
oscillators  are  considered.  It mainly  attempts  to  establish  a  foundation  theory  for  the description of 
phase noise in nonlinear systems, which has been lacking earlier [93]‐[98]. Ngova et.al proposed phase 
noise model based on envelope  transient simulation  technique  for arbitrary circuit  topology  [96]. The 
frequency conversion and modulation effects taking place  in a free running oscillator because of noise 
perturbation are intimately linked within a single equation however; phase noise model is not free from 
convergence problems for high Q resonator oscillator circuits.   

3.2.4  Multiple Threshold Crossing Noise Model  
The noise model (LTIV, LTV and NLTV) discussed in section (3.2.1)‐(3.2.3) explains the noise dynamics 

of LC resonator based “Harmonic Oscillators”.  The LTIV, LTV and NLTV model (all are frequency based) 
are  good  for  resonant  based  (like  LC  resonator,  Crystal  resonator,  Surface Acoustic Wave  resonator, 
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Dielectric  resonator,  printed  transmission  line  resonator)  but  not  suitable  for  RC  relaxation  and  ring 
oscillator  circuits.  In particular,  relaxation oscillator has noise  jump/spikes  (chaos/bifurcation) due  to 
regeneration during transition, which cannot be easily modeled by frequency‐based method. The poor 
phase  noise  performance  of  time/waveform  based  oscillator  (like  relaxation,  ring,  and multivibrator) 
limits the figure of merit (FOM) in RF systems as compared to harmonic oscillator (LC tank oscillator).  

There  is a need  to  improve  the phase noise performance of single energy storage  reactive element 
(capacitor) oscillator such as RC oscillator (like relaxation and ring oscillators) for taking the advantage of 
integrated solution using existing MMIC  technologies. The noise model based on  threshold crossing  is 
ideal for time/waveform based oscillator (relaxation and ring) [93]‐[96].  

3.2.5  Conclusion on Phase Noise Models  
Table 3‐2 describes  the  relative  strength  and weakness of  the  three‐phase noise models discussed 

above for the characterization of oscillator circuits [97]‐[101]. All the three models discussed above and 
shown  in Table 3‐2  for harmonic oscillators, one can argue the superiority of any of the three models 
based on accuracy, reliability, simulation time, and convergence for a given oscillator circuit topologies. 
The noise model  for non‐harmonic oscillator  circuits  (proposed by A. Abidi, A. Hajimiri, B. Razavi, R. 
Navid, T. Lee, R. Duton, and B. Leung) such as relaxation and ring oscillator circuits, Leung highlighted 
the inadequacy of traditional first passage time (FPT) model and the need for the last passage time (LPT) 
model in representing the threshold crossing behavior of time/waveform based oscillator [68]‐[84].  

The noise model discusses the timing jitter based on the LPT model. Leung’s noise model is based on 
multiple  thresholds crossing concept, which considers  the  impact caused by both noise and slew  rate 
changing  as  transistors  change  between  triode/saturation.  It  also  develops  a  link  between  the  last 
passage and FPT model and indicates when the difference between the two models becomes significant. 
Using multiple thresholds crossing concept, a new and more accurate way of handling such a regional 
change  is  formulated and developed  [99]‐[101].   For a  typical  ring oscillator with an arbitrary voltage 
swing, core transistors  in delay cells move between saturation and triode region, resulting timing jitter 
accumulated  within  a  particular  region.  Leung’s  LPT  model  for  the  threshold  crossing  offers  more 
accurate description than the conventional FPT model when the noise/ramp ratio is not small. 

 Comparing the noise models discussed for harmonic (LC resonator type) and non‐harmonic oscillator 
circuits  (RC  oscillator  type),  it  is  up  to  the  designers  to  choose  noise  models  for  analyzing  the 
autonomous circuits because none of the models allow closed form solution for phase noise‐a unified 
solution needed  for any typical oscillator circuit  for an optimum  figure of merit  (FOM) as discussed  in 
Chapter 1 (Equation 1.1‐1.3) [101].   

Table 3‐2: Describes the relative strength and weakness of the 3‐noise models [97]‐[101] 
Model  Leeson  Lee and Hajimiri Kaertner and Demir

Assumptions  LTIV  LTV
 

NLTV 
Perturbing  noise 
Source 

white noise
(KTB) 

Cyclostationary

1/f
k for any k ε N 

Modulated

1/f
k for any k ε N 

Accuracy  Reasonable Good Exact 
Simplicity  Simple  Moderate Involved

Computer 
dependence 

Independent

(Calculation by hand) 
Computer to evaluate 

ISF 
Computer dependent (no 
closed form solutions) 

Predicts  close‐in 
phase noise  No  Yes  Yes 

Retained  circuit 
parameters 

Loaded Q‐factor (QL), output 
power (Ps) 

qmax  None 
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Chapter 4 

Phase Noise Measurement Techniques and Limitations 

4.1  Introduction  
Accurate measurement of phase noise is one of the most difficult measurements tasks in the field of 

electrical engineering [1]‐[5]. The biggest challenge  is the huge dynamic range required  in phase noise 
measurements [6]‐[11]. There are several methods to measure phase noise and the right one must be 
chosen to make the necessary measurements [12]. To properly select among the various methods  it  is 
necessary  to know and appreciate  the weaknesses and  strengths of each of  the different  techniques, 
because none of  these methods  is perfect  for every  situation  [8]. This  chapter  focuses on  key phase 
noise measurement techniques for oscillators and reviews their advantages and disadvantages. 

In  general,  measuring  phase  noise  is  more  difficult  than  measuring  amplitude  or  frequency  related 
properties [13]. Different signal sources, whether  it  is an oscillator alone or a synthesizer, have widely 
varying phase noise performances  [14]‐[23]. Higher noise  sources do not work well with phase noise 
measurement equipments  that are optimized  to measure very  low noise  levels. An ability  to measure 
the phase noise performance of ultra‐low phase noise oscillators drives  the  specifications of  the best 
performing  phase  noise  analyzers  [15].  Phase  noise  is  usually  expressed  in  units  of  dBc/Hz  at  some 
specific  offset  frequency  f,  from  the  carrier,  the  value  of  the  noise  level  relative  to  the  carrier  level 
calculated  in  1Hz  bandwidth.  Most  often  only  single  sideband  (SSB)  noise  is  considered.  Some 
measurement set‐ups measure both noise sidebands and a conversion factor  is required to report SSB 
noise. The pioneer in Phase Noise measurement unquestionably was Hewlett Packard [1, 8, 32, and 34]. 

 Once adequate for advanced designs, a noise floor dictated by SSB thermal noise (Johnson Noise at 
kT) of ‐174 dBm for zero dBm output power is not enough anymore for some special requirements and 
also marketing of these reference frequency sources [36]. The noise correlation technique allows us to 
look  below  kT  level  (<  ‐174  dBm).  However,  the  usefulness  of  the  noise  contribution  below  kT  is 
debatable  in the perspective of overall system performance  [37]. To achieve a very  low measurement 
noise floor, many modern phase noise measurement instruments use the correlation principle, with all 
its pros and cons as described in the subsequent sections [38]‐[48]. The modern test equipments using 
the cross‐correlation methods are at least 20 times faster [49]‐[58]. 

4.2  Noise in Circuits and Semiconductors 
In general, phase noise describes how  the  frequency of an oscillator varies  in  short  time  scale. The 

level of phase noise  is deterministically  related  to  the  carrier  frequency,  increasing by 6dB  for every 
doubling  in  frequency.  The  long‐term  frequency  stability  is  called  frequency  drift,  and  it  must  be 
considered during the measurement process. The output frequency of an oscillator takes finite time to 
stabilize after the oscillator has been started and this drift can be up to few MHz. The output frequency 
also usually drifts noticeably during the measurements, especially in the case of free running oscillators. 
This drift  is a real problem, because during the measurements the system must be able to  lock to the 
carrier  or  carrier  must  be  stable  enough,  therefore  without  the  carrier  tracking‐mechanism 
measurement process  is difficult exercise. Therefore, understanding the frequency drift caused due to 
noise contributions from the active and passive devices, is important.  

Any  type  of  amplifier  in  the  test  signal  chain will  also  serve  as  a  source  of  noise. While  the main 
purpose of the amplifier is to increase the power level of a weak carrier signal, it also adds its own noise 
to the signal and boosts any  input noise. The net result  is that the amplifier, thermal noise, and flicker 
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noise continue  to give any phase‐noise plot a characteristic shape and, more significantly,  reduce  the 
theoretical  lower  limit  of  sensitivity  for  any  phase‐noise  measurement.  These  effects  appear  in  the 
phase‐noise characteristics of any high‐performance signal generator. 

4.2.1  Johnson noise 
 The Johnson noise (thermal noise)  is due to the movement of molecules  in solid devices called 

Brown’s molecular movements. 
 This noise voltage is expressed as   4 	 	              (4.1) 
 The power of thermal noise can thus be written as     

  	 		                    (4.2a) 

 It is most common to do noise evaluations using a noise power density, in Watts per Hz. We get 
this by setting B=1Hz. Then we get: 	 	 , 	  

  0 	 	 	 . 0 	 /  
  	 , 	 . 0 0 4	 0                        (4.2b) 
 Noise floor below the carrier for zero dBm output is given by 0 ⁄ 	 7 . 7 	 	 74             (4.2c) 

In order to reduce this noise, the only option is to lower the temperature, since noise power is 
directly proportional to temperature. 

 The Johnson noise sets the theoretical noise floor.  
4.2.2  Planck’s Radiation Noise 

 The  available  noise  power  does  not  depend  on  the  value  of  resistor  but  it  is  a  function  of 
temperature  T.  The  noise  temperature  can  thus be  used  as  a quantity  to describe  the noise 
behavior of a general lossy one‐port network. 

 For high frequencies and/or low temperature, a quantum mechanical correction factor has to be 
incorporated for the validation of equation. This correction term results from Planck’s radiation 
law, which applies to blackbody radiation.  

 . ∆                                                                               (4.3a) 

 ∆ , , 	 ,                          (4.3b) 

 	 . 0 		 	 	 )             
4.2.3  Schottky/Shot noise  

 The Schottky noise occurs  in conducting PN junctions (semiconductor devices) where electrons 
are freely moving. The root mean square (RMS) noise current is given by 

                                        (4.4a) 
                        (4.4b) 

 Where, q is the charge of the electron, P is the noise power, and    is the dc bias current, [Z] is 
the termination load (can be complex load, comprised of real and reactive load). 

 Since this noise process  is very different from other noise processes, this noise  is  independent 
from all others.  
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4.2.4  Flicker noise  
 The electrical properties of surfaces or boundary  layers are  influenced energetically by states, 

which are subject to statistical fluctuations and therefore,  lead to the flicker noise or 1/f noise 
for the current flow. 

 1/f ‐ noise is observable at low frequencies and generally decreases with increasing frequency f 
according  to  the 1/f  ‐  law until  it will be  covered by  frequency  independent mechanism,  like 
thermal noise or shot noise.  
Example: The noise  for a conducting diode  is bias dependent and  is expressed  in  terms of AF 

and KF.                

The AF term is a dimensionless quantity and a bias dependent curve fitting parameter. This term 
has a value generally within the range of 1 to 3 and a typical value of 2. 
The KF value ranges from 1E‐12 to 1E‐6

, and defines the flicker corner frequency.  
4.2.5  Transit time and Recombination Noise 

 When the transit time of the carriers crossing the potential barrier is comparable to the periodic 
signal, some carriers diffuse back and this causes noise. This is really seen in the collector area of 
NPN transistor. 

 The electron and hole movements are responsible for this noise. The physics for this noise has 
not been fully established.  

4.2.6  Avalanche Noise 
 When a reverse bias  is applied to semiconductor  junction, the normally small depletion region 

expands rapidly. 
 The free holes and electrons then collide with the atoms in depletion region, thus ionizing them 

and produce spiked current called the avalanche current. 
 The  spectral  density  of  avalanche  noise  is  mostly  flat.  At  higher  frequencies  the  junction 

capacitor with lead inductance acts as a low‐pass filter. 
 Zener  diodes  are  used  as  voltage  reference  sources  and  the  avalanche  noise  needs  to  be 

reduced by big bypass capacitors! 
4.3  Phase Noise Measurement Techniques 
The  usual  goal  for  measuring  phase  noise  in  an  R&D  environment  is  to  achieve  the  lowest 

measurement noise floor possible. As we shall see, this is not necessarily the best choice, depending on 
the  signal  source being measured.  In  a production  environment,  the objective  is  fast  throughput  for 
product  phase  noise  performance  testing.  Again,  this  is  best  achieved  by  using  a  method  that  is 
appropriate for the source being measured. 

There are some very capable general‐purpose phase noise measurement instruments available on the 
market,  including  the Agilent‐E5052B, Rohde &  Schwarz‐FSUP, Holzworth‐HA7402A, Noise XT‐DCNTS, 
Anapico‐APPH6000‐IS,  and  OE  Wave‐PHENOMTM

.    With  the  growing  demand  for  improved  dynamic 
range and lower noise floor, equipment companies are introducing general purpose phase noise analysis 
software driven  tools  for extracting  far out  (offset  frequency > 1MHz) noise below  the  kT  floor even 
though claims of  ‐195dBc/Hz   or  lower  lack  the practical utility.   Modern phase noise  test equipment 
addresses these  issues, but one must understand the  limitations of measurement techniques so that a 
suitable  method  can  be  chosen.  The  Direct  Spectrum  Method,  PLL method,  delay  line  discriminator 
method, and cross‐correlation method are  frequently used to measure the oscillator phase noise. The 
first  one  is  the  simplest  and  has  the  biggest  limitation.  The  last  one  requires  the  most  complex 
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measurement system but useful and can measure oscillator phase noise performance better than that 
of its reference oscillator. Here we present the following primary phase noise measurement techniques, 
listed in the order of increasing precision: 

 Direct Spectrum Technique 
 Frequency discriminator method 

‐ Heterodyne (digital) discriminator method 
 Phase detector techniques  

‐ (Reference source/PLL method) 
 Residual Method 
 Two‐channel cross‐correlation technique 

4.3.1  Direct Spectrum Technique 

This  is  the  simplest  technique  for  making  phase  noise  measurements.  Using  this  technique, 
measurements  are  valid  as  long  as  the  analyzer's  phase  noise  is  significantly  lower  than  that  of  the 
measured device  (DUT). Figure 4‐1 shows the basic block diagram of a Direct Spectrum Measurement 
Technique.  As  shown  in  Figure  4‐1,  the  signal  from  the  device  under  test  (DUT)  is  input  into  a 
spectrum/signal analyzer tuned to the DUT frequency, directly measuring the power spectral density of 
the oscillator  in terms of £(fm). Because the spectral density  is measured with the carrier present, this 
method  is  limited by  the  spectrum/signal analyzer’s dynamic  range. Though  this method may not be 
useful for measuring very close‐in phase noise to a drifting carrier, it is convenient for qualitative quick 
evaluation on sources with  relatively high noise. For practical application,  the measurement  is valid  if 
the following conditions are met: 

The spectrum/signal analyzer’s  internal SSB phase noise at the offset of  interest must be  lower than 
the noise of the DUT.  It  is therefore essential to know the  internal phase noise of the analyzer we are 
using.  Because  the  spectrum/signal  analyzer  measures  total  noise  power  without  differentiating   
amplitude noise from phase noise, the amplitude noise of the DUT must be significantly below its phase 
noise (typically 10 dB will suffice). This can be assured by first passing the DUT signal through a limiter. 
The presence of amplitude noise  is suggested  if  the  sidebands of  the  signal are not  symmetrical.  It  is 
very important to adjust the noise measurement from the spectrum analyzer.  

Spectrum/Signal Analyzer

Device Under Test

(DUT)

 
                         Figure 4‐1: A typical simplified representation of Direct Spectrum Measurement Technique 

All  spectrum  analyzers  pass  signals  through  a  logarithmic  amplifier  (logamp)  before  detection  and 
averaging.  This  distorts  the  noise  waveform,  essentially  clipping  it  somewhat  from  the  logarithmic 
transfer function. A 2.5dB error on the  low side results from this average‐of‐log process. The details of 
this measurement  techniques can be  found  in Agilent application note AN1303, “Spectrum and Signal 
Analyzer Measurements and Noise” [1]. 

Advantages: 
 Simple, frequency based measurement 
 Fast measurement, for relatively noisy sources 
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 Relatively low cost 
 Suitable  for  measurements  of  oscillators  that  drift  slightly  (less  than  the  resolution  filter 

bandwidth) during measurement. 
Drawbacks:  
 Not  suitable  for  measuring  oscillators  with  ultra‐low  phase  noise  performance,  because  the 

noise floor of the instrument is comparatively high.  
 Not  suitable  for  measuring  the  phase  noise  within  1  kHz  carrier  frequency,  mostly  because 

spectrum analyzers have their own noise properties that can degrade the measurement results. 
 Limited measurement dynamic range 
 One of  the major drawbacks of  the Direct Spectrum  technique  is  its dynamic  range  limitation 

due  to  the  presence  of  the  carrier  power.  All  of  the  following  measurement  techniques 
eliminate this limitation by separating the sideband noise from the carrier power, using a variety 
of techniques. 

4.3.2  Frequency discriminator method 
In the frequency discriminator method, the frequency fluctuations of the source are translated to low 

frequency voltage fluctuations, which can then be measured by a baseband analyzer. There are several 
common  implementations  of  frequency  discriminators  including  cavity  resonators,  RF  bridges  and  a 
delay line.  

Delay Line Frequency Discriminator: 
The  delay‐line measurement  system  is  often  chosen  for  the  flexibility  in measuring  a  free‐running 

oscillator  between  1 GHz  and  10 GHz.  The  delay‐line  technique  has  sufficient  sensitivity  to measure 
most microwave oscillators with  loaded Q‐factors of  several hundred and does not  require a  second 
reference oscillator. The expression of delay can be calculated as √            (4.5) 

Where εr is the relative dielectric constant in a coaxial cable. 

The primary advantage of this method is that it can be used to measure noisy sources but on the other 
hand,  it does not work with  low noise  sources, because  the noise performance of  this method  is  the 
limiting  factor.  Delay‐line  discriminators  are  limited  by  the  loss  of  the  delay‐line  due  to  the  power 
requirements for the mixer. Using lower power than required will lead to degraded performance of the 
system. The noise floor depends on the  length of the cable (delay), the  longer the delay the  lower the 
noise  floor, but  it will also mean higher  losses and  lower offset  frequency. The highest usable offset 
frequency depends mostly on the  length of the delay. There  is a null at f=1/tdelay offset frequency, and 
the  recommendation  is  to use offset  frequencies  up  to  f=1/  (4tdelay). With  a  500ns delay,  the usable 
offset frequency range is from 0 to 500 kHz. 

As shown  in Figure 4‐2,  the signal power  from  the DUT  is split  into  two channels. The signal  in one 
path is delayed relative to the signal in the other path. The delay line converts the frequency fluctuation 
to phase  fluctuation. The mixer  requires phase quadrature at  its  two  inputs at  the  carrier  frequency, 
which  is  achieved by  either  adjusting  the delay  line  (not  likely) or using  a  small phase  shifter  in  the 
through‐path. As shown in Figure 4‐2, the mixer (acting as phase detector) converts the phase difference 
between the delayed and undelayed paths into a DC voltage related by the phase discriminator constant 
Kø.  The  output  of  this  frequency  discriminator  is  then  read  on  the  baseband  spectrum  analyzer  as 
frequency noise. This  frequency noise  is  converted  to phase noise using  the well‐known  relationship 
between FM and PM, and reported as phase noise measurement. 
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Figure 4‐2: Shows the basic block diagram of frequency discriminator method (Courtesy: Agilent Company) 

The  frequency  fluctuations of  the oscillator  in  terms of offset  frequency  fm are related  to  the phase 
detector constant  ∅  and the delay d by [31]: ∆ ∅ ∆ ∆       (4.6) 

Since frequency is the time rate change of phase we have: 

∅ ∆ ∆            (4.7) 

The voltage output is measured as a double sideband voltage spectral density	 .  

From (4.6) and (4.7), phase noise 	 ∅  is related to the measured 	  by: 

∅ ∆            (4.8) 

The single sideband phase noise is given by 

∅           (4.9a) 

∅ / 0 log 0     (4.9b) 

With a single calibration of the mixer as a phase detector, Kø and known delay d, the phase noise of 
an oscillator can be measured using FFT (baseband) analyzer. The phase discriminator constant Kø  is  in 
V/rad and  is determined by measuring  the DC output voltage  change of a mixer while  in quadrature 
(nominally  0V  DC)  for  a  known  phase  change  in  one  branch  of  discriminator.  The  value  of  Kd  is 
dependent upon the RF input power of the mixer that in turn is directly proportional to the noise floor 
shown  in  Figure  4‐3  [31].  Using  Z‐parameters  the  sensitivity  of  the  delay  line  discriminator  can  be 
determined first by introducing the Q‐factor defined with respect to the phase of the open‐loop transfer 
function ø() at the resonance of parallel RLC circuit [31‐33]: ∅ tan          (4.10) 

∅          (4.11) 

A typical coaxial delay‐line exhibits a linear phase relation with frequency across the usable bandwidth 
of the transmission line.  
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 Vout = Kin

Phase Detector
Signal 1

Signal 2

 
Figure 4‐5: Basic concept of Phase detector techniques [1] 

4.3.3.1  Reference Source/PLL Method 
Figure 4‐6 shows  the basic block diagram of  the phase detector method using reference source/PLL 

techniques.  The basis of  this method  is  to use  a phase  lock  loop  (PLL)  in  conjunction with  a double 
balanced mixer (DBM) used for the phase detector. The PLL compares the phases of two  input signals 
and generates a third signal which  is used to steer one of the  input signals  into phase quadrature with 
the other. When the phase of the input signals are aligned, the loop is said to be locked and the nominal 
output  from  the  phase  detector  is  zero.  This  voltage  varies  a  little  due  to  phase  noise  on  the  input 
signals. The noise present at the output of the mixer  includes phase noise of both signals.  If the noise 
from the reference oscillator  is more than 20 dB  lower than the noise from DUT, the main contributor 
for phase noise is the DUT.  

As  shown  in  Figure 4‐6,  two  sources, one  from  the DUT  and  the other  from  the  reference  source, 
provide inputs to the mixer. Again the reference source is controlled such that it follows the DUT at the 
same carrier frequency (fc) and in phase quadrature (90° out of phase) to null out the carrier power. The 
mixer sum frequency (2fc) is filtered out by the low pass filter (LPF), and the mixer difference frequency 
is 0 Hz (dc) with an average voltage output of 0 V when locked. The DC voltage fluctuations are directly 
proportional to the combined phase noise of the two sources. The noise signal is amplified using a low 
noise  amplifier  (LNA)  and  measured  using  a  spectrum  analyzer.    The  advantage  of  this  method  is 
broadband measurement  capability  for both  fixed  frequency and  tunable oscillators. With only a  few 
different  double  balanced  mixers  and  suitable  reference  oscillators,  noise  on  signals  from  1MHz  to 
several tens of GHz can be measured. If the DUT is a tunable oscillator, the reference oscillator will then 
be a free running one and the DUT would be controlled with the PLL, and need a suitable PLL amplifier 
after  the  low  pass  filer  (LPF).  The  limitation  of  this  method  is  that  it  is  difficult  to  determine  the 
contribution of noise,  i.e. which part of the noise comes from the reference and which from the DUT. 
Nevertheless, this problem is true for most measurement systems.  Usually, if the phase noise levels of 
the  two  signals  are  not  that  far  from  each  other,  a  correction  factor  (   from  0  to  3dB  is 
subtracted from the measured result, where the highest number is used when the noise levels are equal 
[24]. The expression of the correction factor is given by [32] 0 0 ∆

           (4.14) 

Where P is the difference between the noises of the reference and the DUT  in dB, Table 4‐1 shows 
the correction factors for different noise level differences.  
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Table 4‐1: Correction factor if the phase noise of the reference oscillator is near the phase noise of DUT 

P/Db  0  2  4 6 8 10 15  20

PCorrection/dB  3  2.12  1.46 0.97 0.64 0.4 0.14  0.04

LNA

Low Noise

Amplifier
Low Pass

Filter (LPF)

Phase Lock

Loop (PLL)

90 Baseband

Analyzer

DUT

Reference Source

Phase Detector

(Mixer)

 
Figure 4‐6: Shows the basic block diagram Phase Detector Method using reference source/PLL techniques). Small 
fluctuations  from nominal voltages are equivalent  to phase variations. The phase  lock  loop keeps  two signals  in 
quadrature,  which  cancels  carriers  and  converts  phase  noise  to  fluctuating  DC  voltage  (Courtesy  of  Agilent 
Technologies) [1] 

 

This method exhibits promising noise floor but the performance is dependent on DBM and reference 
source  characteristics.  The  selection  of  a  mixer  as  a  phase  detector  is  critical  to  the  overall  system 
performance. The noise floor sensitivity  is related to the mixer  input  levels; therefore high power  level 
mixers are preferred. However, care must be taken to match mixer drive to available source power.  

Choice of DBM as Phase Detector: 
Figure 4‐7 exhibits typical DBM phase detector response curve, where VIF varies as the cosine of the 

phase difference ø between LO and RF signals [31]. As shown  in Figure 4‐7, phase detector response 
(VIF)  is  reasonably  linear  in  the  region  ø  where  phase  detector  sensitivity  ∅   is  maximum, 
represented by      ∆∅ ∅ ∅ ∅          (4.15) 

The phase detector output   is given by [5] 	 cos ∆∅        (4.16) 

For mixer’s two input signals are at the same frequency,   and 90° out of phase,  	 is  ∆ 	 sin ∅ 			             (4.17) 

where V  is  the  peak  amplitude  (at ∆∅ 0	or	π), ∆   is  the  instantaneous  voltage  fluctuations 
around DC, and  ∅  is the instantaneous phase fluctuation.   
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Figure 4‐10: The basic block diagram of 2‐channel cross‐correlation technique (Courtesy: Agilent) [34] 

From (4.19), (4.20) and (4.21) into (4.22) and (4.23), 

              ∑ ∗            (4.22) ∑ ∗ ∗ ∗ ∗      (4.23) 

Considering that there is no correlation between the noisy signals a(t), b(t) or c(t) then as the number 
of averages  increases the uncorrelated terms  in the cross spectrum ( AB, AC and CB) will tend toward 
zero. The only  remaining  term CC  represents  the power spectral density of  the correlated DUT noise. 
When  the analyzer  is  set  to average,  the  common noise  is kept, and  the noise not  common  to both 
channels is attenuated and averaged away. 

From  (4.23)  the DUT noise  through  each  channel  is  coherent  and  is  therefore not  affected by  the 
cross‐correlation, whereas, the  internal noises generated by each channel are  incoherent and diminish 
through the cross‐correlation operation at the rate of √M (M=number of correlations) 	 # #√         (4.24) 

where    is  the  total  measured  noise  at  the  display;    the  DUT  noise; #  and  #  are the  internal noise from channels 1 and 2, respectively; and M 
the number of correlations.  

From  (4.24),  the 2‐channel cross‐correlation  technique achieves  superior phase noise measurement 
capability but the measurement speed suffers when increasing the number of correlations. This method 
offers 15  to 20 dB  improved phase noise measurement  sensitivity when  compared  to  the Reference 
source/PLL method described above, so it can be used to measure oscillators with ultra‐low phase noise. 
It  is even possible to measure oscillators with better noise performance than the reference oscillators, 
because phase noises from the reference oscillators are suppressed considerably [37]. 
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The  improved  dynamic  range  and  noise  floor  of  the  cross‐correlation  phase  noise  measurement 
technique comes at price. Usually many samples are needed  in order to average out the uncorrelated 
noise. The measuring yardstick of the confidence interval of a phase noise detector is expressed by [26]: 

          ∅ ∅ √ 	 ∓ 0%	 	 00 			→		 For single‐channel    (4.25) 

∅ ∅ ∅√ 	 ∓ 0%	 	 0,000 →  For dual‐channel     (4.26) 

where x = cross –correlation, m = measured (noise), s = single channel, n = number of samples 

Equation (4.25) shows that for a single channel the confidence interval is ± 10% for 100 samples.  

Equation (4.26) shows that to obtain the same confidence interval for a phase noise measurement 10 
dB below the single channel noise floor 20,000 samples are required. Indeed, the dual channel or cross‐
correlation method of phase noise results in a lower floor than the standard single channel method but 
there  is  a  cost  of measurement  speed  [49].    From  (4.25)  and  (4.26), more  averages  are  required  to 
achieve the same level of confidence in a measurement for dual‐channel cross‐correlation method.  The 
advantage of lower noise floor using the cross‐correlation method provides a level of characterization of 
extremely  low noise Crystal oscillators, which was not possible using  the  single  channel method. The 
practical value of the noise floor is given by [50] 

[ 77          (4.27) 

where Na is the noise figure and Pi is the power available. 

Today,  the  cross‐correlation process  is  the only  technique  that  allows  close  to  thermal noise  floor 
measurements below ‐177dBc/Hz at far offset from the carrier, and with 20dB of DUT output power can 
provide a noise floor better than ‐195dBc/Hz provided the DUT output buffer stage is low noise amplifier 
and  can  handle  the  20dBm  power.  However,  this  improvement  of  20  dB  is  based  on  100,000 
correlations, which results in a long measurement time [51]‐[58].  

Advantages: 
 Best sensitivity for measuring low phase noise levels 
 Wide signal frequency range 
 Wide offset frequency range (0.01 Hz to 100 MHz) 
 Frequency tracks slowly drifting sources 
 Rejects AM noise 

Drawbacks: 
 Complexity: Requires two very clean reference sources that are electronically tunable 
 Long measurement times when very low noise is being measured 
 Measurement frequency bandwidth matched to the tuning range of the reference sources 
 Phase Inversion and collapse of the cross‐spectral function (condition when the detection of the 

desired signal using cross‐spectral  techniques collapses partially or entirely  in  the presence of 
second uncorrelated interfering signal). 

4.3.6  Conventional Phase Noise Measurement System (Hewlett‐Packard)  
This section  is based on published Hewlett‐Packard material [1], described here to give brief  insights 

about  the working principle of  the  early,  very  low phase noise measurement  equipment  (during  the 
1980s) and subsequently the development of modern automated test systems [4]. 
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∆ 	 	          (4.31) 

Wideband noise floors close to ‐180 dBc can be achieved with a high‐level mixer and a low‐noise port 
amplifier. The noise floor increases with fm‐1 due to the flicker characteristic of ΔVn. System noise floors 
of ‐166dBc/Hz at 1 kHz have been realized.  

To get this excellent performance, the phase detector/PLL method is complex and requires significant 
calibration.  In  measuring  low‐phase‐noise  sources,  a  number  of  potential  problems  have  to  be 
understood to avoid erroneous data. These include: 

 When two sources are phase locked to maintain phase quadrature, it has to be ensured that the 
lock bandwidth is significantly lower than the lowest Fourier frequency fm of interest, unless the 
test set takes into account (as many do) the loop suppression response 

 Even  with  no  apparent  phase  feedback,  two  sources  can  be  phase  locked  through  injection 
locking, resulting in suppressed close‐in phase noise and causing a measurement error. This can 
normally be avoided with the use of high isolation buffer amplifiers or frequency multipliers. 

 AM  noise  of  the  RF  signal  can  come  through  if  the  quadrature  setting  is  not  maintained 
accurately. 

 Deviation from the quadrature setting also lowers the effective phase detector constant. 
 Nonlinear operation of the mixer results in a calibration error. 
 Need for low harmonic content: A non‐sinusoidal RF signal causes Kθ to deviate from  VBpeak 
 The amplifier or spectrum analyzer input can be saturated during calibration or by high spurious 

signals such as line frequency multiples. 
 Closely  spaced  spurious  signals  such  as  multiples  of  60  Hz  may  give  the  appearance  of 

continuous phase noise when  insufficient resolution bandwidth and averaging are used on the 
spectrum analyzer. 

 Impedance  interfaces  must  remain  unchanged  when  transitioning  from  calibration  to 
measurement. 

 Noise from power supplies for devices under test can be a dominant contributor of error in the 
measured phase noise.  

 Peripheral instrumentation such as an oscilloscope, analyzer, counter, or DVM can inject noise.  
 Microphonic effects may excite significant phase noise in devices.  

Despite all these hazards, automatic test systems now exist and operate successfully [8].  

Oscillator manufacturers  and users who  frequently need  to  evaluate  the performance of ultra  low 
phase noise oscillators, at some point, recognize that their phase noise test systems could be primarily 
improved  in  the  following aspects:  (i) Accuracy,  (ii) Speed of  test,  (iii) Large dynamic  range and  lower 
noise  floor,  (iv) Reliability and repeatability of  test data,  (v) Range,  (vi) ease of use and data retrieval, 
and (vi) Cost (though high performance test systems will never be cheap!) 

General Discussion: 
Characterizing the phase noise of a system or component is not necessarily very easy. Many different 

approaches are possible, but the key is to find the best approach for the measurement requirements at 
hand.  Practically,  it  is  advisable  to  use  the  cross‐correlation  approach  for  the  best  sources  so  that 
keeping  them  locked  is easy during measurement cycle.  In principle, each reference  is  locked  to  track 
the DUT, therefore PLL bandwidth needs to be monitored for reliable and accurate measurement.  
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21 ; Values of p and q depends upon the drive level 


21Y ,


11Y  = large signal [Y] parameter of the active device 

Kf   = flicker noise coefficient, AF = flicker noise exponent 
£()   =  ratio of sideband power in a 1Hz BW at   to total power in dB  
    = frequency offset from the carrier, 0  = center frequency 
QL   = loaded Q of the tuned circuit, QO = unloaded Q of the tuned circuit 
kT   = 4.1  10‐21 at 300 K (room temperature) 
R   = equivalent loss resistance of the tuned resonator circuit 
Ic  = RF collector current, Ib = RF base current 
Vcc  = RF collector voltage 
C1, C2  = feedback capacitor as shown in Figure 4‐13 

4.4.1  Verification of 100 MHz Crystal Oscillator using CAD Tool (Ansoft Designer from Ansys) 
Figures 4‐13, 4‐14, 4‐15, 4‐16 and 4‐17 shows the typical simplified Colpitts 100 MHz Crystal oscillator 

circuit, grounded base buffer circuit, noise Figure plots, phase noise plots, and output power.  

 
Figure 4‐13: 100 MHz Crystal Oscillators with the Grounded‐Base low noise Amplifier 

Grounded base amplifier 
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wrong estimation of phase noise when oscillator operates under large signal condition. The approximate 
formulae (considering quasi‐nonlinear analysis) of the noise factor under the  large signal condition can 
be given by the following equation [3, pp. 135]. ≅               (4.34)  

where  
21Y  = large signal [Y] parameter of the active device.  

Table 4‐2:  shows  the  calculated Noise Figure and Phase Noise  for 100MHz Crystal Oscillator using 
(4.32), (4.33) and (4.34) for unloaded Qo =180000, and time average  loaded Q (Q < Qo/4) under  large 
signal drive level condition is 25000. 

Table 4‐2: Calculated Noise Figure and Phase Noise for 100MHz Crystal Oscillator 
Oscillator Frequency  Simulated Large Signal Noise Figure  Calculated Phase Noise at 100Hz offset 

100 MHz  7.7 dB  ‐146 dBc/Hz 

 

4.4.2  Verification of 100 MHz Crystal Oscillator (LNXO 100) using Analytical Model 

The calculated parameters of 100MHz crystal oscillator circuit are given below [ref. 3, pp.181], after 
defining all the values, the phase noise can be predicted for comparative analysis (shown in Figure 4‐18). 

Theoretical calculated parameters of 100MHz crystal oscillator circuit C : . pF  C : . pF  kT: 4. 4 0 ∙ J  R: 0. Ω qcharge: 	 . 0 	 0 coul  Ic: . mA  Ib 0 μA y : 0.000 4 0.0000 j mho     y : 0.0 0 0.000 4j mho		     L: .4 4 0 henry  af:   kf≔ 1·10‐10  :  Vcc: 0V  i: 0. .7  p: .4   q: .0  Q: 000  Q0: 0000  nfdB: 4.747  PoutdB:  fc: 00MHz  wc: π fc  gm: |y | y    fo : 0 Hz  wo : π fo   B i: wo L Vcc  kconstant: KT R	wc ∙ C   k0 : kconstantB   b: |y | y|y |    k constant : qcharge Ic gm 	kf Ib gmwo  k ≔ k constantwc ∙ B   k ≔ wc ∙ gm   k ≔ wc ∙ b   k ≔ kk ∙ C  

t ≔ k0 y 	y   t ≔ bgm ∙ k ∙ k ∙ wcy k ∙ yy   ≔ t t  

m ≔ 0 ∙ log ∙ kg ∙ m ∙ s ∙ A ∙ Q0Q  L ≔ if m 77 , 77 ,m  
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magnitude of signal C(f) is equal to that of signal D(f), the magnitude of the cross‐spectrum collapses to 
zero [56].  

Any  contribution  of  the  desired  signal  c(t),  or  the  interferer  d(t),  to  the  cross  spectral  density  is 
eliminated. This occurs even  though  signals  c(t) and d(t) are  completely uncorrelated.  If C(f) and D(f) 
have  the  same  shape  or  slope  versus  frequency,  entire  octaves  or  decades  of  spectrum  can  be 
suppressed and be grossly under‐reported. If the PSD (power spectral density) of C and D are not exactly 
equal,  a  partial  cancelation  still  occurs.  These  phenomena  are  demonstrated  on  100  MHz  OCXO, 
measured on different equipments, some of the measurements showing ‐198 dBc/Hz @ 20 MHz offset 
for 100 MHz OCXO (Figure 4‐26, red plot).   

The  cross  correlation  technique  allows  us  to  look  below  kT  (k  is  Boltzmann  constant  and  T  is 
temperature  in degree Kelvin), however  the usefulness of noise contributions below kT  is a matter of 
discussion among scientific community because not understanding when and how this effect occurs can 
lead to dramatic underreporting of the desired signal [56]‐[58].  

 Following  is a set of measured results of 100MHz Crystal Oscillators with different  test equipments 
shown  in Table 4‐3 for giving good understanding about the discrepancy  in phase noise measurement 
performed on different commercially available equipments in the market [47]‐[48]. 

Table 4‐3 describes the theoretical and measured phase noise on different test equipments available in market 

100 MHz OCXO 
O/P=14dBm, NF=7dB 

Theoretical 
Model [1] 

Agilent 
E5052B 

R & S
FSUP 26 

Anapico

APPH6000‐IS 
Holzworth 
HA7402‐A 

Noise XT
DCNTS 

PN @ 100 Hz offset  ‐147 dBc/Hz  ‐143 dBc/Hz ‐143 dBc/Hz ‐141 dBc/Hz ‐147 dBc/Hz  ‐140 dBc/Hz

PN @ 1 kHz offset  ‐175 dBc/Hz  ‐167 dBc/Hz ‐163 dBc/Hz ‐170 dBc/Hz ‐170 dBc/Hz  ‐170 dBc/Hz

PN @ 10kHz offset  ‐185 dBc/Hz  ‐173 dBc/Hz ‐174 dBc/Hz ‐172 dBc/Hz ‐178 dBc/Hz  ‐181 dBc/Hz

PN @ 100KHz offset  ‐185 dBc/Hz  ‐174 dBc/Hz ‐183 dBc/Hz ‐181 dBc/Hz ‐179 dBc/Hz  ‐183 dBc/Hz

PN @ 1 MHz offset  ‐185 dBc/Hz  ‐174 dBc/Hz ‐184 dBc/Hz ‐182 dBc/Hz ‐179 dBc/Hz  ‐186 dBc/Hz

PN @ 10MHz offset  ‐185 dBc/Hz  ‐174 dBc/Hz ‐185 dBc/Hz ‐188 dBc/Hz ‐178 dBc/Hz  ‐196 dBc/Hz

 
Phase Noise Measurement Issues 
 There are  important measurement  issues that,  if not well understood, can  lead to erroneous results 

and  interpretations  [45].  They  involve measurement  bandwidth masking  of,  and  accurate  distinction 
between,  true  discrete  spurious  signals  and  narrowband  noise  peaks  (typically  encountered  under 
vibration).  Although the phase noise data displayed by phase noise equipment is usually normalized to 
1Hz measurement bandwidth, most automated phase noise measurement equipment actually measure 
the phase noise in measurement bandwidths that increase with increasing carrier offset frequency.  This 
is done for two reasons: (1) it results in shorter, overall measurement time, and (2) at high carrier offset 
frequency (i.e., > 100 kHz), many measurement systems employ analog spectrum analyzers that are not 
capable of 1Hz resolution.  Noise measured in a 1 kHz bandwidth, for example, is 30dB higher than that 
displayed  in  a 1Hz bandwidth.   That means  that  low‐level discrete  spurious  signals  (and narrowband 
noise peaks typically encountered under vibration as a result of high Q mechanical resonances) may not 
be detected. The second problem  involves  the software employed by  the noise measurement system 
vendor  used  to  discriminate  between  random  noise  and  discrete  spurious  signals.    Usually,  when  a 
reasonably sharp  increase  in noise  level  is detected,  the system software assumes  the  increase marks 
the presence of a “zero bandwidth” discrete signal. 
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Table 4‐4: Phase noise measurement related problems and possible remedy [2] 
Sr. No  PN measurement related issue Possible remedy 
1  Reference noise compromise 

measurement 
Obtain  lower  noise  reference  or  use  cross‐correlation  and  two‐
independent references 

2  System noise compromise 
measurement 

Use higher drive levels and /or higher drive level mixer

3  Broadband okay, but l/f region too high Look at a better reference or use carrier suppression or replace mixer

4  System overall noise floor is too high Change over to a cross‐correlation topology. 
5  Calibration has errors due to 

mixer/amplifier gain variations with 
offset frequency 

Use AM/PM calibration standard to measure the system at each offset 
frequency 

6  Residual detection of AM noise from Ref 
or DUT compromises measurement 

See if a mixer with better balance will solve the problem or try to inject 
AM on the signal and adjust the phase balance (dc offset in the PLL loop) 
to minimize AM detection or switch to carrier suppression 

7  Injection locking is occurring.  Improve  the  isolation  between  the  sources  and  the  mixer  either  by 
using an attenuator or an isolation amplifier. One may also need to look 
at power supplies or shielding. 

8  PLL bandwidth compensating for phase 
noise close to the carrier. 

Reduce the PLL gain or switch to the delay  line discriminator approach 
or measure  the  amount  of  attenuation  and  compensate.  This  can  be 
done using an AM/PM calibration standard. 

9  PLL does not seem to be locking. Do you have the right tuning voltage for your PLL output matched to the 
tuning range of your source? Does the source tune far enough to match 
the  frequency of the other source? An external bias to the tune might 
be necessary to get the source close to the desired operating frequency. 

10  PLL still doesn’t seem to work  Frequency‐divide  the  sources  to  a  much  lower  frequency.  Since  the 
phase  excursion  also  is  divided,  much  less  PLL  gain  is  required  and, 
hence, the PM bias is much less. 

11  Final plot has large excursions between 
the peaks and valleys. 

If you don’t have a fairly fine line through the noise sections of the plot, 
the number of averages needs to be increased. See Table 1 for details. 

12  Line harmonics are too high or causing 
excess measurement noise. 

Make sure all of the equipment is on the same side of the ac line. Look 
at  using  line  filters,  conditioners,  or  batteries.  Consider  using  an 
inside/outside dc block.  

13  Dynamic range limitation  It  is  possible  to  insert  a  notch  filter  between  the  test  object  and  the 
analyzing  receiver  (or  spectrum analyzer). This way  the  carrier  can be 
suppressed while the sideband noise is not much affected. 

4.8  Conclusion 
The  task was  for  conducting  rigorous phase noise measurement using most of  the equipment  that 

claims to be measuring below the KT noise floor using cross‐correlation techniques. It has been noticed 
that  the  simultaneous  presence  of  correlated  and  anti‐correlated  signals  can  lead  to  gross 
underestimation of the total signal  in cross‐spectral analysis. Keep  in view of these circumstances, the 
danger of  fall down of  cross‐correlation  techniques used by many  equipment  companies  is high  and 
must be evaluated and used very carefully. The evaluation and analysis described in this thesis was time 
consuming  exercise  and  for doing  so  state‐of‐the  art  low noise OCXOs  and VCSO  (voltage  controlled 
SAW oscillators) were developed that measure typically ‐147 dBc/Hz @ 100 Hz offset for 100 MHz OCXO 
and  ‐153 dBc/Hz @  10kHz offset  for 1GHz  SAW oscillators  and  exhibit noise  floor  ‐178dBc/Hz  at  far 
offset on most of the Phase noise measurement equipment. The challenging exercise was to measure 
better than ‐200dBc/Hz at 1 MHz offset from the carrier for output power of 20dBm and the measured 
data should be reliable and repeatable. There are many possibilities  in which design engineers can be 
tricked into false readings or frustrated with the process of trying to achieve a good measurement.  
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Chapter 5 

Resonator Dynamics and Applications in oscillators 
 
5.1  Microwave Resonators 
A resonator is an element that is capable of storing both frequency‐dependent electric and magnetic 

energy  [1].  At  microwave  frequencies,  resonators  can  take  various  shapes  and  forms.  The  shape  of 
microwave structure affects the field distribution and hence the stored electric and magnetic energies. 
Potentially,  any microwave  structure  should  be  capable  of  constructing  a  resonator whose  resonant 
frequency  is  determined  by  the  structure’s  physical  characteristics  and  dimensions  [2]‐[6].  A  simple 
example is a series or parallel combination of inductor (L) and capacitor (C), where the magnetic energy 
is  stored  in  the  inductance  L and  the electric energy  is  stored  in  the  capacitance C  [7]. The  resonant 
frequency of a resonator is the frequency at which the energy stored in electric field equals the energy 
stored  in  the magnetic  field. As components,  resonator allows a  selective  transmission or blocking of 
signals and serve as a 1‐port or 2‐port frequency‐determining elements for oscillator application [8].  

5.2  Linear Passive 1‐Port 
A circuit network with a single port  is nomenclatured as a 1‐port network. Figure 5‐1  illustrates  the 

typical  schematic and equivalent  representation of a 1‐port network where  signal at  the port  can be 
described by  the complex amplitudes a and b of  the  incident and  reflected or by  the voltage  and   ̅
waves. If the relation between  and   ̅or a and b  is  linear, the 1‐port network  is defined  linear 1‐port, 
and the complex power P flowing into the 1‐port can be given in terms of active and reactive power as 
[7]  ∗ | |̅ ∗| |       (5.1) 

For the source‐free 1‐port network complex power P can be described by  
         (5.2) 

where Wm and We are the average stored magnetic and electrical energy.  
From (5.1) and (5.2) complex impedance Z and admittance Y can be characterized as 

  | |̅ ⇒ | |̅           (5.3) 

    | | ⇒ | |           (5.4) 

where X and B are the reactance and susceptance.   
From (5.3) and (5.4)  | |̅ | | 4             (5.5) 

  | |̅ | | ,						 | |̅ | | (5.6) 

 

a

b

I

V Z

 
Figure 5‐1: 1‐port: A typical schematic drawing, and (b) equivalent representation of 1‐port network 
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5.4  Resonator Q‐factor  
Energy dumping  in electromagnetic  resonance gives  the definition of Q‐factor  for passive networks, 

and is 2π times the ratio of the reactively stored energy to the energy dissipated in a unit cycle [16]. 	 	 		 	 	 	 ⇒          (5.9a) 		 	     (5.9b) 		 	      (5.9c) 

where                       (5.9d) 

       (5.9e) 

       (5.9f) 
where    is  the  resonant  frequency,  	is  average  stored energy,  and    is  the  total power  loss  in 
watts,    and    are  the  dissipated  energies  due  to  the  resonator’s  internal  losses  and  the  external 
loadings, respectively .  
From (5.9b) and (5.9c), the  loaded Q‐factor  is equal to unloaded Q‐factor  (  for 

loosely  coupled  resonator,  the  internal  losses  are  more  dominant  as  compared  to  external  loss; 
conversely, in a tightly coupled resonator, the external loading is much more dominant, thus		

 [17]‐[20] 
This  definition  (Eq.5.9a‐Eq.5.9e)  is  valid  for  circuit  involving  passive  and  active  devices  or  energy 

sources  until  the  open‐loop  gain  approaches  to  unity.  In  positive  feedback  filters  and multipliers  or 
active  inductors, frequency selectivity can be as sharp as desired by  increasing the open‐loop gain and 
this exceeds  the  limit, oscillation  takes place  in  the  circuit.  In  such a  state,  the above definition of Q 
factor  is no  longer valid because  it runs  into  infinity. Therefore, unified definition of Q  is necessary to 
evaluate  the  performance  of  active  circuits  even  during  the  transient  state  of  regenerative  circuit 
(oscillators). The quality factor (Q‐factor) is the most important parameter of a resonant circuit for low 
phase  noise  oscillator  (signal  sources)  application.  The Q‐factor  is  a  versatile  index  of  resonator  and 
oscillator performance but its definition is not unified.  
Ohira [21] did rigorous analysis of the characterization of a Q‐factor for general RF components and 

circuits.  Two common definitions of Q‐factor are discussed for the understanding about the dynamics of 
this parameter on autonomous circuit  (oscillators). The  first definition  is based on  field  theory, which 
relates  the  Q‐factor  to  frequency‐selectivity,  energy‐storage  and  dissipation  in  resonance  for  stable 
passive  circuit, whereas  the  second  one  relates  to  resonance  for  unstable  active  circuits  (oscillators, 
regenerative  circuits).  The  energy‐based  definition  is  ambiguous  when  a  resonator  has  no  energy 
storage  elements,  as  in  the  case of  ring or distributed oscillators.  The  two  common definitions of Q 
factor (a) for passive resonant circuit and (b) for active resonant circuit (described  in section 5.4.1 and 
5.4.2) are explained in a step by step process by Ohira et.al [21]‐[28]. 
(a) Definition of Q Factor for Passive Resonant Circuit  

(i) Fractional 3‐dB bandwidth 
(ii) Phase‐to‐frequency slope 
(iii) Stored‐to‐dissipated energy ratio 

(b) Definition of Q Factor for Active Resonant Circuit  

(i) Noise spectrum Basis  
(ii) Source‐Pull/Push Basis 
(iii)  Injection locking Basis 
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    ∆ ∆         (5.51) 

On the left‐hand side of (5.51) frequency deviation is doubled to measure double sideband (upper and 
lower  sideband  frequency  from  the  carrier). The coefficient  shown  in  (5.51)  can be expressed as 1/Q 
because  the  frequency deviation  () must be  inversely proportional  to a  certain  figure of merit  for 
sustained oscillation condition. From  (5.47) and  (5.51),  the constant Q can be defined as a dimension 
free positive scalar quantity [32]  ,, ,     (5.52) 

From the duality and superposition theorem,  ,, ,     (5.53) 

Equation  (5.52)  and  (5.53)  is  nomenclature  as  a  source‐pull Q‐factor  of  oscillator  circuit.  Similarly, 
load‐pull Q‐factor  can be  formulated  to  estimate  the  frequency  stability due  to  load  variation.  From 
(5.40), the condition for stable oscillation for constant voltage V can be expressed as 

   , 0            (5.54) 

   , , 0    (5.55) 
From  (5.55),    ,  must  exhibit  a  negative  resistance while  oscillation  exists  because  RL  is 

passive  load  with  intrinsically  positive  resistance.  The  load‐pulling  on  oscillation  frequency  can  be 
formulated  by  perturbation  of  frequency  and  transconductance  of  the  active  device  [32].  For  stable 
oscillation,  transconductance  of  the  active  device  must  be  adjusting  to  maintain  the  gain‐to‐loss 
equilibrium  condition  due  to  the  variation  in  the  load  impedance	 .  These  phenomena  can  be 
defined as [33] 
  → ∆ , → ∆ , 		 → ∆     (5.56) 
where |∆ | ≪  and |∆ | ≪  
From (5.55) and (5.56), Taylor series expansion: , , ∆ , ∆ ⋯ ∆ 0      (5.57) 
 

where            , ,
,           , ,      (5.58) 

Neglecting higher order partial differential term, 

         , 0        (5.59) , ∆ , ∆ ∆ 0         (5.60) 

From  (5.60),  for  a  given  perturbation  in  load	∆ ,  there  are  two  unknown  variants  (∆ , ∆ ,  the 
solution of (5.60) can be formulated by applying complex conjugate function (*) 

         ∗ , ∆ ∗ , ∆ ∆ ∗ 0         (5.61) 
From (5.60) and (5.61) 

 
∆∆ , 	 ,∗ , ∗ , ∆∆ ∗          (5.62) 

        
∆∆ ∗ , 	 ,∗ , , ∆∆ ∗         (5.63) 

 
where [J] denotes Jacobian determinant [28] 
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  ≅ ∆ → ∆      (5.84) 

  ≅ ∆ → ∆      (5.85) 	 ≅ ∆ → ∆      (5.86) 	 ≅ ∆ → ∆      (5.87) 

With the help of Taylor series expansion, based on  → ∆  and free running oscillation condition → = 0 ;  |∆ | ≪   

From (5.76)‐(5.87)                               ∆ ≅ ∆ ∆                              (5.88) 

 ∆ ≅ ∅ | | ∅                (5.89) 

where  ∅ ∆ ,  assuming  phase  difference  ∆   is  not  constrained  i.e.  0 ∆→ 0 | ∅| , from (5.89)  

    0 |∆ |           (5.90) 

Eq. (5.90) is identical to Adler’s injection‐lock range Eq. (13b) ref [31] and Eq. (10.90) ref [33] 
 

    0 |∆ |          (5.91) 

From (5.90) and (5.91)  ,     where     →      (5.92) 

The circuit shown in Figure 5‐16(c), Q‐factor can be given by  

             (5.93) 

where 							 ,    and       (5.94) 

From (5.79), (5.93) and (5.94) 

→ 		 	 (5.95) /
            (5.96) 

5.5  Resonator Design Criteria for Low Phase Noise Oscillator Applications  

The Leeson phase noise equation is given by [33] 
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where £(fm) =  ratio of  sideband power  in a 1Hz bandwidth at  fm  to  total power  in dB,  fm =  frequency 
offset from the carrier, f0 = center frequency, fc = flicker frequency, QL = loaded Q of the tuned circuit, Q0 

= unloaded Q of the tuned circuit, F = noise factor, kT = 4.1  10‐21 at 300 K (room temperature), Po = 
average power at oscillator output .  
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 /          (5.104) 

where Q is the quality factor and  is the constant. 

The energy dissipation in the passive resonator and radiation leads to degradation in the quality factor 
of  the  resonator  tank. To  facilitate desired oscillation  signal,  resonator  is  loosely  coupled and  loaded 
with the external circuit comprised of active devices and peripheral components for compensating the 
energy  losses.  Using  loose  coupling  can  reduce  the  loading  of  the  resonator  but  results  in  higher 
attenuation.  In practice,  the unloaded Q  factor of  the resonator  ‘Qu’  is  finite, and gets degraded after 
coupling to the external oscillator circuit. Therefore, even an ideal resonator with zero inner losses and 
Qu  will exhibit finite loaded Q factor ‘Ql’. The unloaded Q factor of the passive resonator is given by 

         (5.105) 

where f0,   stands for frequency, E  is the energy stored  in passive resonator (PR), W  is energy  lost  in 
one oscillation period, C and G correspond to parallel equivalent circuit (capacitance C and conductance 
G) of the PR respectively. To overcome the limitation of the Q factor of the passive resonator (PR), active 
resonator topology have been reported which offers promising alternative for high spectral pure signal 
sources  [35]. The novel AR  (active  resonator) offers a solution  for  increasing Qu and Ql of  the passive 
resonator  (PR) by compensating  the  inner  losses. This can be achieved by means of gain block  (active 
circuit)  coupled  to  the passive  resonator  (PR) networks. Figure 5‐18  shows  the  typical example of AR 
circuit,  where  PR  is  coupled  to  a  transmission  line.  As  shown  in  Figure  5‐18,  active  circuits  create 
negative conductance  ‐Gn, which adds to the positive conductance of the resonator G, thereby, gives 
effective conductance of the AR (active resonator) as   | |         (5.106) 

From (5.106), unloaded Q factor ‘Qu’ of the AR is given by   

	 	 								| | | |      (5.107) 

From  (5.106) and  (5.107), AR  can offer high quality  factor where PR  suffer  from  losses due  to  loss 
resistance  and  radiations.  In  practical  applications,  Ga  should  be  greater  than  zero  to  prevent  the 
spurious oscillations, still keeping increased loaded Q factor Ql. 

Active Resonator Oscillator Topology 
In the AR topology, normally the PR  is coupled to the negative resistance generating device network 

so  that  in principle AR  element  is  similar  to  the  general oscillator being  created  [36]‐[40]. A  general 
oscillator needs both the amplitude and the phase condition to be satisfied for oscillation build up at f0. 
In  the case of  the AR,  the only phase condition  for oscillation build up at  f0  is required  for stable and 
sustained oscillations and no amplitude condition is required to compensate the loss of the AR from the 
active device network [41]‐[45]. As depicted  in Figure 5‐18, active amplifier works  in small signal  linear 
regime and just sufficient to compensate partially or 100% losses without creating instability [44].  

Design  care  must  be  taken  so  that  the  oscillations  do  not  build  up  in  AR  circuit  and  growth  is 
restricted.    Typically,  amplifier’s  gain  will  compensate  the  inner  losses  of  the  AR  circuits  but  100% 
compensation ( | | 0) of W (energy losses) will result in infinite unloaded Q (zero bandwidth). 
Further  loading of the AR (with  infinite unloaded Q) with oscillator active circuits for obtaining desired 
oscillations  can  increase  the bandwidth of  the  resonator  for  the application  in  tunable  signal  sources 
with  improved  phase  noise  performances  [43]. However, AR  based  on  negative  resistance  approach 
offers  improved Q  factors  but  they  have  drawbacks:  schematic  is  complex  and must  have  feedback 
element and  the matching networks  to produce  the negative  conductance  ‐Gn,  sensitive  to  spurious 
oscillation  (if  the  oscillation  start‐up  condition  is  satisfied)  [46].  A  normal  oscillator  requires  the 
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amplitude  and  phase  condition  to  be  satisfied  for  guaranteed  and  sustained  oscillation  build  up  at 
desired frequency, whereas, for active resonator element, only phase condition is needed to be satisfied 
[37]‐[39]. 
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Figure 5‐18: A typical AR (active resonator) with feedback arrangement [46] 

Hence,  oscillation  will  not  build  up  across  the  active  resonator,  and  therefore,  active  resonator 
module  can  work  in  the  small  signal  regime  (instead  of  large  signal  regime  condition  required  for 
sustained and guaranteed oscillations), and negative resistance added to the active resonator circuit will 
reduce the intrinsic losses of the passive resonators used as active resonators. This approach yields high 
Q resonator, however, active resonator elements are sensitive  to spurious oscillations  that may cause 
generation of unwanted oscillation mode in the event of satisfying start‐up oscillation condition. Printed 
passive  resonators such as hairpin, spiral,  ring, and  inter‐digital  resonators are widely used  in  tunable 
oscillator circuits. However, printed passive resonators lack the high quality factor due to the dielectric, 
conductor and radiation losses, therefore limiting factor of the oscillator phase noise performance.  

One  possible  approach  for  compensating  these  losses  is  an  active  resonator  topology,  thereby 
improved Q‐factor. However, noise contributions  from active  resonators can be significant  if design  is 
not  optimized  for  a  given  oscillator  topology  and  a  resonator  figure  of  merit  (FOM).  The  design 
philosophy  of  active  resonators  is  based  on  active  feedback  loops  or  coupling  negative  resistance 
devices to passive resonators for compensating the losses [32]‐[33]. The critical issues are the presence 
of excess noise added by active devices (transistors), therefore careful design methodology  is required 
for  low phase noise oscillator using active  resonator networks  [42]. Figure 5‐19  shows  the  typical 3.2 
GHz VCO (voltage controlled oscillator circuit) using active resonator (AR) network for the comparative 
analysis of the phase noise performance. As shown in Figure 5‐20, the simulated Q factor of AR (active 
resonator)  is  three  times  larger  than  equivalent  PR  (passive  resonator),  the  penalty  is  excess  power 
budget of 60mW. The  typical RF output power  is +5dBm with 2.1% DC‐RF conversion efficiency  for a 
given ‐210.3 figure of merit (FOM) and 150mW operating DC power consumption (5V, 30mA). 

  Figure 5‐21 shows the CAD simulated phase noise plot, the  improvement  in phase noise  is 9dB that 
correlates the 3‐times  increase  in Q‐factor as compared to PR network. Different AR (active resonator) 
technology is described in Appendix‐B for giving brief insights; unfortunately, each development design 
of VCO using AR technology has its price, since they occupy larger PCB area and extra power budget.  
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Chapter 6 

Printed Coupled Slow‐Wave Resonator Oscillators  
 
 

6.1  Introduction 
A printed coupled resonator network realized by slow wave dynamics is attractive due to its compact size 

providing  a wide  spurious‐free band  [1].  In  addition  to  this,  the physical  layout of  slow wave  resonators 
enables  the  implementation  of  optimum  EM  (electromagnetic)  couplings  [2].  Printed  resonator  based 
tunable oscillator  circuits  are  large,  especially  at  lower operating  frequencies.  The physical dimension of 
conventional printed  transmission  line  resonator can be  reduced by  incorporating slow wave propagation 
characteristics,  thereby  reducing  the  size  of  the  circuits  [3].  Typically,  periodic  shunt  loading  of  the 
transmission  lines  can  exhibit  a  simplified  slow  wave  structure.  This  periodic  shunt  loading  reduces  the 
phase velocity, thereby increasing the effective electric length of the line [4]. As a result, resonators are not 
only  compact  size  but  due  to  slow  wave  effect  also  exhibit  high  frequency  selectivity,  wider  stop‐band 
resulting from the dispersion phenomena.  In order to facilitate a broad yet precise description of the VCO 
topology, the layout of the SWR (Slow wave resonator) structure is selected in such a way that it minimizes 
the effect caused by temperature and mechanical stresses, and supports uniform negative resistance over 
wide tuning range [5]‐[7]. 

In  slow‐wave  propagation,  the  electromagnetic  wave  is  transmitted  in  the  guided‐wave  media  with  a 
slower  phase  velocity,  namely,  shorter  guided  wavelength,  at  a  specified  operating  frequency.  This  is 
achieved by modifying electric and magnetic energy storage in the guided‐wave media. SWRs are attractive 
due to several reasons: the slow‐wave effect makes them very compact and can support evanescent mode 
coupling, enabling Q‐multiplier effect at resonant frequency, thus providing a low phase‐noise signal source 
solution  [8]‐[9].  Additionally,  the  geometrical  configuration  of  SWR  resonators  makes  the  possible 
implementation of compact  layout and  is amenable  for RFIC/MMIC realizations  [10]‐[35].    In conventional 
transmission lines, the phase velocity vp is controlled only by the dielectric material and can be expressed as 
[3]  

reffr

P

c
fv  0          (6.1) 

where  c0  is  the  velocity of  light,  μr  is  the effective  relative permeability,  and  reff  is  the effective  relative 
permittivity.  From  (6.1),  increasing  the  effective  relative  permittivity  of  dielectric  material  at  a  given 
operating frequency decelerates the propagation of electromagnetic (EM) waves  in a guided medium. The 
Slow  Wave  Effect  can  be  realized  by  adding  periodical  shields  that  decelerate  the  propagation  of 
electromagnetic  (EM)  waves  in  a  guided  medium.  From  (6.1),  an  equivalent  inductance  Leq,  equivalent 
capacitance Ceq, and propagation constant  can be described as [2] 

eqeq

Peqeq
CL

VCL
1         (6.2) 

From (6.2), both distributed  inductance (L) and capacitance (C) along the transmission  line  in the guided 
medium  can  be  increased  for  the  realization  of  slow‐wave  effects  owing  to  increase  of  the  propagation 
constant   , consequently, reducing the  loss of the resonator network [2]. Figure 6.1 shows the simplified 
topology of a  single‐coupled  slow‐wave  resonator, which  consists of a  slow‐wave  resonator  loaded at  its 
near and far ends with series capacitors CS. 
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6.2.1  Slow Wave Evanescent Mode (SWEM) Propagation  
The slow‐wave evanescent‐mode can represent surface wave propagation in planar printed resonators or 

the lattice waves in waveguides. In slow‐wave propagation, the electromagnetic wave is transmitted in the 
guided‐wave  media  with  a  slower  phase  velocity,  namely,  shorter  guided  wavelength,  at  a  specified 
operating  frequency  [1]‐[8].  This  is  achieved  by  modifying  electric  and  magnetic  storage  energy  by 
incorporating perturbation  in  the guided‐wave media. Slow‐wave  resonators are attractive due  to several 
reasons:  the  slow‐wave effect makes  them very  compact and  can  support evanescent mode  coupling  for 
obtaining Q‐multiplier effect at resonant condition, thus low phase noise signal source solutions. The wave 
propagation in SWEM structure can be described well using the Maxwell’s equations by partitioning into (a) 
transmission  line  (TL) equations  in  the direction of  travel, and  (b) orthogonal Transverse Evanescent  (TEV) 
wave equations  [4]‐[6].  For  the  characterization of evanescent‐mode propagation, we need  four pairs of 
separate, partially coupled TL and TEv wave equations for the four fields E, D, B, and H. The four slow‐wave 
evanescent‐mode  equations  for  E, D, B,  and H,  all  are  radial profiles of  stored  energy.    The  seven main 
processes  in  the  formation  of  evanescent  waves  are:  (i)  the  spreading  function,  (ii)  the  self‐coupling 
function, (iii) (radial) standing wave function, (iv) time variation of phase of stored energy components, (v) 
Root Sum of the Squares (RSS) combination of the four coupled equations giving dominance to the strongest 
field  in the resonator, (vi) dissipation, radiation or absorption of energy  in the resonator, (vii) exchange of 
energy between inter‐coupled evanescent modes in SWEM resonator [4]‐[10]. 

6.2.2  SWEM Resonator Modes and Noise Dynamics  
In  contrast  to  lumped  LC  resonators, which  have  only  one  resonant  frequency,  slow wave  resonators 

(SWRs) can support an infinite number of electromagnetic field configurations or resonant modes [11]‐[16]. 
The resonant modes  in SWR structure exist  in the form of degenerate modes (i.e., modes having the same 
resonance  frequency with different  field distributions). These modes allow  the  realization of  two electric 
resonators within  the  same physical  resonator  (dual‐mode  resonators) or  three electric  resonators within 
the same physical  resonator  (triple‐mode  resonators), and n‐ electric  resonators within  the same physical 
resonator (nth‐mode resonators). 

The single–mode resonator possesses two degrees of  freedom, namely, the electric and magnetic  fields 
(voltage and current standing waves), each storing a mean thermal energy of kT/2 (k: Boltzmann’s constant; 
T:  temperature),  resulting  in  improved  unloaded  quality  factor.  The  multi‐mode  resonator  exhibits  2nd‐
degree of freedom, causing neighboring resonant modes which act as spurious modes  interfering with the 
fundamental resonant mode’s performances and exhibit higher noise than single‐mode resonator oscillator. 
It is therefore desirable to increase the spurious free window of the multi‐mode resonator oscillator in order 
to improve the stability, phase noise, and mode‐jumping problems. An experimental validation supports the 
convergence of degenerated modes  in SWR structure, resulting  in  improved dynamic  loaded Q‐factor.  It  is 
interesting  to  note  that  slow‐wave  propagation  in  SWEM  structure mode‐locking  dynamics  under  large‐
signal drive‐level condition, which  is opposite  the analysis because of  the  fact  that slow‐wave evanescent 
modes are inter‐coupled together in phase for a given topology [20]‐[26].  

The  inconsistency  of multi‐mode  oscillator  phase  noise  dynamics  calls  for  a  revisit  to  the  phase  noise 
analysis  based  on  physics‐based  noise  modeling  in  SWEM  oscillator  circuits.  This  can  be  physically 
understood in time domain: noise perturbation generated at any point p(x, y, z) in SWEM resonator affects 
the oscillator’s phase and timing dynamics only when the respective modes pass through the point  p(x, y, z).  
This  notion makes  sense  as  explained  above,  i.e.  noise  at  any  given  point  p(x,  y,  z)  in  SWEM  resonator 
structure  has  less  chance  to  involve  in  the  phase‐noise  dynamics  for  an  inter‐coupled  mode‐locked 
transmission  line,  leading  to  lower phase noise than the single‐mode resonator oscillator  [6]. The Fourier‐ 
domain phase‐noise argument would predict wrong result, i.e. higher phase noise for SWEM oscillator that 
has  a  large number of harmonic modes  than  the  single‐mode oscillator  circuits. Thus,  the  general phase 
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The coupling coefficient ‘j’ depends upon the geometry of the perturbation, and it can be given by  

. .    (6.15) 

where  Ea  and  Ha  are,  respectively,  the  electric  and  magnetic  fields  produced  by  the  square  loop  ring 
resonator,  and  Eb,  Hb  are  the  corresponding  fields  due  to  the  perturbation  (d≠0)  or  nearby  adjacent 
resonator  (second square  loop resonator).   From  (6.15),  the first  term represents  the coupling due  to  the 
interaction  between  the  electric  fields  of  the  resonators  and  the  second  term  represents  the  magnetic 
coupling  between  the  resonators.  Depending  on  the  strength  of  interaction,  multi‐mode  dynamics  exist 
related  to electrical, magnetic, and hybrid coupling. The configuration of Figure 6‐8a produces an electric 
coupling since the electric field is maximum near the open ends, maximizing the numerator of the first term 
of Equation 6.15. As depicted  in Figure 6‐8c, when  the  resonators are operating near  their first  resonant 
frequency, the pair of resonators interacts mainly through their magnetic field, this is because the magnetic 
fields is maximum near the center of the resonator opposite to its open ends, maximizing the numerator of 
the second term of Equation 6.15. The coupling produced by the two configuration (open loop resonator # 1 
and  open  loop  resonator  #2)  as  shown  in  Figure  6‐8f  are  referred  as mixed  coupling  or  hybrid  coupling 
because neither the electric fields nor the magnetic fields dominate the interaction between the resonators.  

The definition of ‘j’ given in (6.15) involves complex mathematical analysis and is not suited for practical 
calculation  since  it  requires  the knowledge of  the electromagnetic fields everywhere. A useful alternative 
expression for ‘j’ can be obtained from a well‐known fact in physics when multiple resonators are coupled 
to each other they resonate together at different distinct frequencies (fee, fem, feh, fmh) which are  in general 
different  from  their  original  resonant  frequency  f0.  Furthermore,  these  frequencies  are  associated  with 
corresponding  to  their normal modes of oscillation of  the coupled  system  (electric/magnetic/hybrid), and 
their  difference  increases  as  the  coupling  ‘j  ‘(e:  electric,  m:  magnetic  and  h:  hybrid)  between  the 
resonators  increases  [31]‐[37]. The main  interaction mechanism between resonators  is proximity coupling 
and  can be  characterized by  a  coupling  coefficient  ‘j  that depends upon  the  ratio of  coupled energy  to 
stored energy, described by  
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The time average loaded Q‐factor of slow wave resonator:  → can be described by  

→ . 	 →        (6.23) 

where Imin and Imax are the minimum and maximum resonator currents of the SWR network associated with 
the fundamental modes of the coupled resonator networks, the Qswr(ω,i) is the instantaneous quality factor 
at frequency ω and current  i provides an effective means to quantify the Q‐multiplier effect of SWR when 
operated  in  an  evanescent‐mode  coupling    condition,  especially  in  printed  coupled  resonator  based 
oscillator circuits.  
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Figure 6‐8: A typical simplified structure of open loop microstrip line coupled resonator networks:(a) Electrical coupling, 
(b) Equivalent  lumped model of electrical coupling,  (c) Magnetic coupling,  (d) Equivalent  lumped model of magnetic 
coupling, (e) Hybrid coupling, (f) Equivalent lumped model of hybrid coupling and (g) Layout of VCO using electric and 
magnetic coupling. 
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The microstrip square open  loop resonator  is one of  the most used structures  for multi‐mode oscillator 
resonator applications due to its compact size (a= λ/8). For low phase noise multi‐octave band tunability, the 
loaded quality  factor  (QL)  as described  in  (6.24)‐(6.27)  can be maximized by either  lowering  the  value of 
mutual  capacitance  (Cm)  and  inductance  (Lm)  or  maximizing  the  self‐capacitance  (C)  and  inductance  (L), 
therefore, upper  limit of the  loaded Q‐ factor  is dependent on the coupling  ‘j’  ‘(e: electric, m: magnetic 
and h: hybrid) that can be optimized by controlling the width of the transmission line (w), gap of the open 
line resonator (p), and spacing between the two open line resonators (d) [50]‐[55].  

For  low phase noise  tunable oscillator,  the coupling coefficient j should be dynamically  tuned over  the 
operating  frequency band. However, dynamic controlling and tuning of the parameters  (w, p, a, and d) as 
shown  in Figure 6‐8 at high  frequency  is challenging  task.   The alternative  tuning mechanism  is capacitive 
loading by  incorporating  tuning diodes  [38]‐[44]. Figure 6‐10  shows  the  typical  tunable  square open  loop 
resonator in compact size (λ/8 by λ/8) for the applications in oscillator circuits. As shown in Figure 6‐10 (c), 
the  goal  is  to minimize  the  real  estate  area  by  using meander  line  into  inner  part  of  the  resonator.  To 
optimize the geometry of the coupled resonator they are excited with a pair of loosely coupled feed lines to 
obtain a transmission parameter S21(ω) from which the two resonant frequencies f1 and f2 can be obtained 
for a given geometry and values of d between  resonators. The  resonator  shown  in Figure 6‐10  (d) offers 
compact  size  and  exhibits  two  independent  modes  (dual‐modes),  the  coupling  between  them  can  be 
optimized by the geometry of the  inner structure. This tunable dual mode resonator can then  function as 
two independent tunable resonators providing an immediate size reduction of 50%. For brief insights about 
the tuning capability of square open  loop resonator (Figure 6‐11), a simple equivalent circuit model of the 
varactor  diode  loaded  resonator  as  shown  in  Figures  6‐11(a)  to  6‐11(c)  is  used  to  derive  its multi‐mode 
tuning dynamics and regime.  

Cj Cj

Cj

Cj

 
(a)                                            (b)            (c)                                                   (d) 

Figure  6‐10:  A  typical  layout  of  tunable  square  open  loop  resonator:      (a)  Conventional  square  open  loop  hairpin 
resonator, (b) Folded arms square open  loop resonator, (c) Meander  line square open  loop resonator, (d) Dual mode 
square open loop resonator [43] 
 
The voltage and current distribution at resonance can be described by using transmission line theory and 

the shunt equivalent model of Figure 6‐11 (c) as: cos 		 ⁄ 	 	0        (6.28) 

	 ⁄ sin	 	0       (6.29) 

where  θ  =  βz  is  the  electrical  length measured  from one open  end of  the  resonator,  and  θT  is  the  total 
electrical length of the resonator. 

Figure 6‐12 show the plots of V(θ) and I(θ) for loaded and unloaded square open loop resonator network. As 
shown  in  Figure  6‐12,  the  current  never  goes  to  zero  but  remains  near  its  maximum  value  along  the 
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 → |       (6.31) 

    →       (6.32) → |       (6.33) 
 
where A= V2/V1 is the voltage gain from node 1 to node,  near resonance  → , both voltages (V1, V2) 
are  in  opposite  phase  (V1=‐  V2),  gain  A  =  −1  (odd‐mode  resonance).  From  Figure  6‐11  (c),  the  input 
admittance can be described by  

     	 	 	 	       (6.34) 

From (6.34), at fundamental odd‐mode resonance (V1=‐ V2),    → 0 → 0⟹ 	 	 	 	 0 ⟹ tan	      

(6.35) tan tan |         (6.36) → ∞ ⟹ 0⟹ 	 ⟹ tan |    (6.37) 

where θT = θ1 + θ2 is the total length of the resonator.  

From  (6.36),  the  electrical  length  (θT  =  θ1  +  θ2)  is  calculated  for  a  given  resonance  frequency      and 
loading capacitance	 . From (6.37), for θ1 =θ2, Zin =0 the center of the resonator is a voltage null at the first 
resonant frequency. This implies that for θ1 =θ2; Equations (6.36) and (6.37) are equivalent and there will be 
a voltage null at the center of the resonator whenever the resonance condition exists  in square open  loop 
resonator structure. From  (6.30)‐(6.37),  the  resonant condition of  the  loaded square open  loop  resonator 
structure is valid only near an odd mode resonance (V1=‐ V2), where the parameter ‘A’ of the Miller effect is 
−1. Away  from  these  voltage  condition  (V1=‐ V2)  at  odd‐mode  resonant  frequencies  the  voltage  relation 
among the open ends changes, causing change in equivalent admittances Y1 and Y2 as shown in Figure 6‐11 
(b).  This leads to difference between the behavior of the series and shunt loaded resonators away from the 
odd resonant frequencies. The two most important differences are the performance near the even resonant 
mode and the existence of anti‐resonance for the case of series loading [43]‐[54].  

For even‐mode  (V1= V2),  the  capacitor  (Ct1  and Ct2)  as  shown  in  Figure 6‐11c  is  virtually open  circuited 
caused by Miller effect (A =1). Therefore, the series capacitor  (Ct) as shown  in Figure 6‐10a does not have 
any effect on  the behavior of  the  resonator near even mode  resonances;  these  resonant  frequencies are 
unchanged by the presence of the capacitor.  

6.3.2  Loaded Open Loop Printed Resonator Coupling and Mode‐Characteristics  
Figure  6‐13  shows  the  typical  set  up  used  for  measurement  of  the  S21(ω)  for  deriving  the  coupling 

characteristics of the tunable open loop resonator loaded with the varactor diode [44]‐[49]. The parameter 
of interest is the transmission coefficient S21(ω),where the resonant frequencies are manifested as peaks of 
maximum  transmission  between  ports.  Figure  6‐14  shows  CAD  simulated  (Ansoft  Designer)  plot  of  the 
varactor  loaded open  square  loop printed  resonator with  ω =2mm and a =26mm,  fabricated using Roger 
RO4003c  substrate with  a  dielectric  constant  of  3.55  and  a  thickness  of  60mil  (1.524 mm)  [51]‐[55]. As 
shown  in Figure 6‐14, the first resonant frequency  is shifted down with different values of C, whereas the 
second  resonance  frequency  remains  at  same  location.  Nevertheless,  as  varactor  diode  capacitance 
increases  beyond  certain  value  (for  example,  1.4  pF),  a  couple  of  frequencies  where  the  transmission 
coefficient  S21  is  zero  appears  between  the  first  and  second  resonant  frequencies, which  is  observed  in 
Figure 6‐14 for C =2pF.  
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Figure 6‐22(a): A  typical  schematic of oscillator  circuit using planar multi‐coupled  stripline  resonator  constructed  in 
accordance with the alternative of expensive non‐planar SAW and Ceramic resonator based oscillator circuits, with 100 
mW (Vcc=5V, Ic=20mA), RF output power is +5 dBm  [U.S. Patent No. 7,586,381] [68] 

As shown  in Figure 6‐22(b), printed multi‐coupled resonators positioned parallel to each other,  in such a 
way that adjacent resonators coupled along the guided length for the given frequencies. The layout shown 
in 6‐22b  is 6‐layer board,  fabricated on 64mil  thick ROGER‐  substrate of dielectric constant 3.38 and  loss 
tangent  2.7x104.  The  choice  of  substrate  depends  on  size,  higher‐order  modes,  surface  wave  effects, 
implementation (couplings, line length, width, spacing, and spacing tolerances), dielectric loss, temperature 
stability, and power handling (dielectric strength and thermal conductivity).  

Figure 6‐22(c) depicts the measured phase noise plot of the oscillator circuit shown in the Figure 6‐22a for 
the typical frequency 622 MHz, 1000 MHz, and 2488 MHz; realized by arrangement of stubs‐tuning (S1, S2 S3, 
S4, S5, S6 S7, S8) as shown in the  layout in Figure 6‐22(b).  

Stubs (S1, S2 S3, S4, S5, S6 S7, S8) 
set the resonance frequency: 
622 MHz, 2488 MHz, 4299 MHz 
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As  shown  in  Figure  6‐22c,  the  typical  phase noise @  10  kHz offset  from  the  carrier,  typical  values:    –
138dBc/Hz  (carrier  frequency:  622MHz),  –128  dBc/Hz  (carrier  frequency:  2488MHz),  and  –118dBc/Hz 
(carrier frequency: 4200 MHz); and  is not  limited to these frequencies. The circuit works at 5V, 20mA, and 
typical output power is 5 dBm, and second harmonic rejection is better than –20 dBc. The measured figure 
of merit (FOM: defined in Ch‐1, Eq 1.1) is ‐205.876 dBc/Hz for fo=622 MHz with o/p power of +5dBm, ‐202.9 
dBc/Hz  for  fo=2488 MHz with  output  power  of  +4.2  dBm,  ‐205.46  dBc/Hz  for  fo=4200 MHz with  output 
power of + 3.3 dBm. The total power consumption of the prototype oscillator circuit layout shown in Figure 
6‐22(b)  is  100mW  (Vcc=5V,  Ic=20mA)  with  stable  RF  output  power  better  than  3.3  dBm  over  operating 
temperature ‐40 degree C to +85 degree C.   

6.4.1.5   Multi‐Octave Band SWRO Circuit [U.S. Patent No. 7,605,670] [69] 
Modern communication systems are multi‐band and multi‐mode,  therefore requiring an ultra‐wideband 

low noise signal source that may allow simultaneous access to DCS1800, PCS 1900, and WCDMA networks 
by a single ultra‐low noise wideband VCO. An ultra‐low noise, low cost and power efficient VCO is reported, 
tuned over a wide range of  frequencies while maintaining  the  low phase noise over the band. As a multi‐
coupled  slow‐wave  (MCSWR)  VCO  is  planar  and  broadband  in  nature,  it  is  suited  for  cost‐effective, 
monolithic‐microwave‐integrated‐circuit  (MMIC)  fabrication  [76]‐[83].  With  the  potential  to  enable  wide 
operational bandwidths, eliminate discrete resonator (such as a YIG sphere), and produce high‐quality‐factor 
planar resonator for low noise VCOs by means of planar fabrication process compatible with existing IC and 
MMIC  processes,  the  MCSW  VCO  is  a  promising  technology  for  present  and  future  broadband 
communication requirements.  

The multi‐coupled distributed resonator design approach demonstrated in this work can satisfy the need 
for the present demand for wideband VCO, and amenable for integration in chip form. To support a uniform 
negative resistance over the tuning range, the varactor tuned coupled resonator shown in the Figure 6‐23(a) 
is connected across the base and collector of the active device, and the  loss resistance  is compensated by 
the negative resistance, which dynamically adjusts in response to the change in oscillator frequency over the 
band,  by  dynamically  tuning  the  phase  shift  of  the  negative  resistance‐generating  network  to meet  the 
phase shift criteria for the resonance over the operating frequency band of interest.  

The variable coupling capacitor Cc as shown  in Figure 6‐23(a)  is designed for the optimum  loading of the 
coupled resonator network across the active device, and dynamically tuned for optimum performance. The 
time average Q factor of the resonator has been improved by dynamically optimizing the coupling factor  
of the multi‐coupled distributed resonator over the desired tuning range. As shown in the Figure 6‐23(a), the 
coupled  resonator  is connected across  the base and collector of  the  three‐terminal active device  through 
coupling  capacitor,  which  is  electronically  tuned  by  applying  the  tuning  voltage  to  the  tuning  network 
integrated with the coupled resonator. The values of the coupling capacitor Cc are derived from the  input 
stability circle, and it should be within the input stability circle so that the circuit will oscillate at a particular 
frequency for the given  lowest possible value of the Cc over the band. Figure 6‐23(b) depicts the  layout of 
the  Figure  6‐23(a),  points  to  a  planar  topology  and  amenable  for  integrated  circuit  solution  [69].  The 
drawback of this topology is mode jumping; causing drop of oscillation in the desired frequency band, which 
can  be  suppressed  by  incorporating  phase‐compensating  network  in  conjunction  with  progressive  wave 
coupled resonator network [75].  

Figure 6‐24(a) shows a typical block diagram of multi‐octave band oscillator circuit using a combination of 
printed multi‐mode, progressive wave, slow‐wave coupled  resonator  for ultra  low phase noise and multi‐
octave  band  operation  [69].  This  arrangement  can  be  characterized  as  a  Q‐multiplier  effect  based  on 
evanescent‐mode  progressive  delay  that  eventually  improves  the  time  average  loaded  Q  of  the  planar 
resonator over its multi‐octave operation. 
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Figure 6‐24(a): A  functional block diagram of  an oscillator using multi‐mode, progressive wave,  slow‐wave  coupled 
resonator for ultra low phase noise and multi‐octave band operation with DC bias of 5V and 40mA. 

As  shown  in  Figure  6‐24(a),  the  oscillator  includes  a  3‐terminal  active  device  (bipolar  transistor  NEC 
68830), noise‐filtering network, and a noise cancellation network connected  in parallel between  the base 
and collector terminals. Figure 6‐25 shows the transistor  (NE 68830) with the package parameters  for  the 
optimization  of  the  wideband  tuning  characteristics.  Table  6.2  shows  the  transistor  spice  and  package 
parameters of NE68830 from manufacturer (NEC) data sheets.  

A noise  feedback and DC bias  supply as  shown  in Figure 6‐24(a) comprises an active  feedback network 
that  compensates  for  change  in  the  DC  bias  power  supply  voltage  owing  to  change  in  the  operating 
temperature of the oscillator or  its environment [64]. The active  impedance created by the three‐terminal 
device (e.g., a Bipolar or FET transistor)  in a MCSWR (multi coupled slow‐wave resonator) oscillator circuit 
exhibits a negative real part with a real magnitude and an imaginary part with an imaginary magnitude. The 
real magnitude is a function of the imaginary magnitude. The imaginary magnitude is selected such that the 
real magnitude compensates for the loss of the MCSWR network. The selection of the imaginary magnitude 
should also coincide with the maximum‐slope inflection point of the oscillator’s phase characteristics curve, 
in order to optimize group delay performance. Figure 6‐24(b) shows the printed circuit board (PCB)  layout 
diagrams of a VCO constructed  in accordance with  the description shown  in block diagram  (Figure 6‐24a) 
with  an  aspect  of  multi‐octave  tuning  characteristics  in  which  the  resonator  comprised  of  multi‐mode 
coupled  resonator,  progressive  wave  coupled  resonator,  and  slow‐wave  coupled  resonator  network, 
including  the mode‐coupling and self‐injection  locking. Each of  these resonators  is planar  in  the  form and 
electromagnetically coupled to each other. As explained above the electromagnetic‐coupling between these 
resonators provide  for  the wideband  tunability. Note  that  the  slow‐wave  coupled  resonator  comprises a 
planar  structure  having  projections  that  mate  with  openings  (meander  lines  that  support  slow  wave 
dynamics  as  illustrated  in  Figure  6‐24(b).  The  unified  resonator  structure  comprised  of  slow  wave  and 
progressive wave resonator network depicted  in Figure 6‐24(b) form  in combination a single high Q‐factor 
resonator network. The  combination of  slow‐rave  resonator and progressive wave  resonator enables  the 
advantage of the wideband tunability. The  limitation of spurious  frequencies of the multi‐mode resonator 
are shifted from the  integer multiples of the fundamental resonant frequency, enabling multi‐octave band 
tuning, which otherwise is not possible by using independently either the multi‐mode resonator, slow‐wave 
resonator or progressive‐wave resonator [76]‐[91]. 
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The measured figure of merit (FOM: defined in Ch‐1, Eq 1.1) is ‐197.5 dBc/Hz for a given power‐frequency 
tuning normalized (PFTN: defined in Ch‐1, Eq 1.2) 26.02 dB, with power consumption of 200mW (Vcc=5V, Ic 
=40 mA), output power  is +3.2 dBm.   The measured RF output power  is better than 3dBm with more than 
136 % tuning ranges (500 MHz‐2500 MHz) with sufficient margin at both lower (f=450 MHz @ Vt=0.2 Volt) 
and  upper  (f=2600  MHz  @  Vt=26  Volt)  ends.  The  novel  oscillator  circuit  is  stable  over  operating 
temperatures  of  ‐40  0C  to  +85  0C,  and  provides  sufficient  margin  for  compensating  the  frequency  drift 
caused  due  the  change  in  operating  temperature,  including  the  package  parasitics  and  component 
tolerances.   

6.4.1.6   High Frequency Push‐Push VCO Topology (US Patent No.7, 292,113) [63] 
As  the  frequency band  for  the wireless  communication  shifts higher, generation of  the power efficient 

ultra‐low noise wideband and  thermally  stable  compact  signal  sources with  low  cost becomes more and 
more  challenging  due  to  the  frequency  limitations  of  the  active devices. A  high  frequency  signal  can  be 
generated either based on an oscillator operating at a  fundamental  frequency, or a harmonic oscillator. A 
typical oscillator operating at the fundamental frequency suffers from a low Q factor, insufficient device gain 
and higher phase noise at a high frequency of operation. There are two main configurations of the harmonic 
oscillators:    cascade  structure,  which  supports  second‐harmonic  oscillator  based  on  frequency‐doubler 
approach  and  parallel  structure,  which  supports  Nth  harmonic  oscillator  (N‐push/push‐push  oscillator 
topology  as  a Nth  harmonic  oscillator)  based  on  coupled‐oscillator  approach.  The  frequency  doubler  and 
other means of up conversion can be a practical and quick solution to generate high frequency signal from 
the  oscillators  operating  at  lower  frequency  but  it  introduces  distortions  and  have  poor  phase  noise 
performances. This limitation has created interest among the microwave community to develop alternative 
high frequency low cost sources. The push‐push topology has several advantages over single‐ended versions 
other than improvement in phase noise. The usable frequency range of the transistors can be extended, and 
this can be exploited, for instance, using transistors that are larger than usual and have lower 1/f noise due 
to  reduced  current density  [ref. 111, Appendix‐A]. The  coupled oscillators N‐Push  topology  improves  the 
phase noise and extends the operating frequency beyond the limitation caused by the cut‐off frequency of 
available active devices [74]. The novel state‐of‐the‐art topology is based on following: 

 provides constant negative resistance over octave‐band 
 novel tuning arrangement for wideband tunability without degrading the loaded‐ Q of the tuning 

network over the octave‐band 
 novel coupled‐resonator structure, which will support resonance over multi‐octave‐band. 
 optimum size (Icmax/Idss) of the bipolar or FET for low phase noise 
 coupled‐oscillator/N‐Push approach for improvement in phase noise 
 dynamically tuned phase coupling network 

Figure 6‐27(a) shows the block diagram  illustrating principle modules of the ultra  low noise octave‐band 
VCO in the frequency range of 1000‐2000MHz/2000‐4000MHz. As shown in Figure 6‐27(a), all the modules 
are self‐explanatory, the oscillator circuit is realized by using dynamically tuned coupled‐resonator network, 
dynamically tuned phase‐coupling network and dynamically tuned combiner network for octave‐band push‐
push  operation.  In  push‐push  topology,  two  sub‐circuits  of  a  symmetrical  topology  operate  in  opposite 
phase  at  the  fundamental  frequency,  and  the  output  of  the  two  signals  are  combined  through  the 
dynamically‐tuned  combiner  network  so  that  the  fundamental  cancels  out,  while  the  first  harmonics 
interfere constructively, and are available over  the  tuning range. The state‐of‐the‐art  topology overcomes 
the limitations of the fixed frequency operation of the push‐push oscillator/N‐push oscillator by designing a 
novel tuning and phase controlling network over the desired frequency band (octave‐band) [76]‐[83]. Figure 
6‐27(b)  and  Figure  6‐27(c)  show  the  schematic  and  layout  of  oscillator  circuit  configured  in  push‐push 
topology with broadband  tuning  characteristics  (1000‐2000MHz/2000‐4000MHz). The  various modules as 
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By  optimizing  the  tuning  network,  up  to  25 %  increase  in  tuning  range  is  obtained  but  at  the  cost  of 
increase  in  level  sub‐harmonics  (due  to poor matching), mode‐jumping,  and degradation  in phase noise, 
which  is obvious due  to  increase  in  tuning sensitivity  [83]. Figure 6‐27(g) shows  the CAD simulated phase 
noise plots of 3000‐6000MHz push‐push oscillator circuit. The variation  in phase noise performance across 
the band  is  typically 10dB.   The  layout shown  in Figure 6‐27(d) minimizes  the phase‐shift due  to  the path 
difference between the two sub‐circuits over the tuning range, but still shows discontinuous tuning at some 
point over the band due to the package parasitics and component tolerances associated with the discrete 
components of the circuit. The problem of discontinuous tuning can be overcome by incorporating a phase 
detector,  allows  multi‐octave  band  tuning  and  improved  phase  noise  performances.  The  objective  is  to 
identify the effects, which limits the wideband tuning range and development of unique topology, which can 
minimize  the  phase  shift  and  support  the  broadband  tunability  without  degrading  the  phase  noise 
performance. With  regard  to  the  state of  the art push‐push/N‐push oscillator,  the phase‐synchronization 
techniques using phase detector  (PD) provides  the  general  implementation of  the wideband dynamically 
tunable coupled oscillator for the extended frequency range of operation. 

6.4.1.7 Multi‐Octave Band Push‐Push VCO Topology (US Patent No.7, 292,113) [63] 
The  free running  frequencies of  the  two oscillators  in  the coupled oscillator system shown  in Figures 6‐

27(c)  and  6‐27(d)  are  not  identical  because  of  tolerances  in  their  respective  circuit  component  values. 
However, a phenomenon known as injection locking takes place and can be insured that the frequencies of 
the two oscillators are  locked to each other. The maximum frequency range over which  injection  lock can 
occur is inversely proportional to the external Q of the oscillators. Therefore, in the case of oscillators having 
low  values  of  external  Q,  injection  locking  occurs  even  with  a  large  discrepancy  in  their  free  running 
frequencies. The circuit principle usually requires a large‐signal analysis to verify the odd‐mode operation of 
the sub‐circuits and the bias network has to be properly designed with respect to two critical frequencies. 

Figure 6‐28(a) shows the typical block diagram illustrating principle modules of the ultra‐low noise multi‐
octave‐band push‐push VCO  in  the  frequency  range of 1‐5 GHz/5‐10 GHz  [63].  Figure 6‐28(b)  shows  the 
typical  schematic  diagram  in  accordance  to  the  block  diagram  shown  in  Figure  6‐28(a).  It  shows  a 
dynamically  tuned  coupled‐resonator  network,  dynamically  tuned  phase‐coupling  network,  dynamically 
tuned combiner network and dynamically tuned phase detector network for wideband push‐push operation, 
amenable  to  commercially  available  MMIC  technologies.  As  shown  in  Figure  6‐28(a)  and  6‐28(b),  by 
incorporating a phase detector network integrated with the tuning diode for compensating the phase error, 
extended operating frequency range is 1‐5GHz/5‐10 GHz operation.  

As shown  in Figure 6‐28(a), the divider may comprise MC10EL32, made by ON Semiconductor,  Inc., and 
the  amplifier OPAMP  TL071  from  Texas  Instruments  and mixers  available  from  Synergy Microwave.  The 
phase  detector  network  dynamically  compensates  for  phase  errors  between  each  oscillator  during 
wideband operation. The phase detector network detects random fluctuations in the free‐running frequency 
and  translates  those  fluctuations  into phase errors. The phase errors are  then  fed back  to  the  combiner 
network and used to control the phase and frequency of the buffered signal during tuning operation. The 
phase  errors  are  fed  back  to  the  dynamically  tuned  coupled  resonator  networks  and  used  to  tune  the 
oscillating frequencies of each of the three terminal devices.  

Figures 6‐28 (c), 6‐28(d), 6‐28(e) show the CAD simulated and measured phase noise plots of multi‐octave‐
band VCO  (1‐5GHz/5‐10GHz),  configured  in push‐push  topology as  shown  in  Figure 6‐28(a) and  Figure 6‐
28(b). As shown in Figures 6‐28(c), 6‐28(d), 6‐28(e), the simulated and measured phase noise agree within 3‐
5 dB for 1‐5 GHz operation in push‐push configuration, however measured phase noise for 5‐10 GHz is 5‐8 
dB inferior as compared to simulated data. This could be due to component tolerances and phase dispersion 
across the higher band (5‐10 GHz). 
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Chapter 7 

Printed Coupled Möbius Resonator Oscillators  
 

7.1   Introduction 
Geometrical  phenomenon  of  anholonomy  depends  on  failure  of  a  quantity  to  recover  its  original 

value, when the parameters on which it depends are varied round a closed circuit. Möbius strip provides 
one of the simplest examples of anholonomy, as the normal to the surface of the strip does not return 
to  its original direction even though the radius vector does. The strip therefore deforms  in such a way 
that its metrical properties are barely changed, some nanostructures have the same elastic properties. A 
necessary and sufficient condition for a Möbius surface to be developable is that its Gaussian curvature 
must vanish everywhere. Given a curve with non‐vanishing curvature,  there exists a unique  flat  ruled 
surface  (the  so‐called  rectifying  developable)  on  which  this  curve  is  a  geodesic  curve  (Figure  7‐1) 
described by [1]  ,          (7.1) ,					 0, , ,       (7.2) 

Where   is a parameterization of a strip with r as centerline and of length L and width 2w, where  	is 
the unit  tangent vector,    the unit binormal, k  the  curvature and  τ  the  torsion of  the  centerline,  the 
parameterized  lines  s  =  const.  are  the  generators,  which  make  an  angle  β  =  arc[Tan(1/η)]  with  the 
positive tangent direction. The unique properties of Möbius strips, the shape minimizes the deformation 
energy, which is entirely due to bending, can be described by 

  ,          (7.3) 

where D =2h3E/[3(1‐v2)], with 2h the thickness of the strip, and E and ν Young’s modulus and Poisson’s 
ratio of the material. 
In  this section, a planar Möbius‐coupled  resonator  is described, and  the method  for miniaturization 

can be applied to tunable oscillator circuits and memory devices used for receivers, filters, antenna, and 
matching networks. 

7.2   Planar Möbius strip Resonator 
A typical Möbius is a surface with only one side and only one boundary component, the mathematical 

property of being non‐orientable  (Figure 7‐1). A unified system of differential‐algebraic equations that 
describes  models  of  this  type  are  published  in  2007  together  with  its  numerical  solution  and  many 
technical applications [1].  

The  concept  of  the  Möbius  strips  is  based  on  the  fact  that  a  signal  coupled  to  a  strip  shall  not 
encounter  any  obstruction  when  travelling  around  the  loop,  the  loop  shall  behave  like  an  infinite 
transmission line, enabling compact high Q‐factor resonators [2]. This characteristic enables many radio 
and microwave applications  including:  (i) a compact  resonator with  the  resonance  frequency which  is 
half  that of  identically  constructed  linear  coils  [2],  (ii)  Tesla Coil  for  global  transmission of  electricity 
without wires [3], and (iii) high temperature superconductors [4] to name a few. 

Recent  publication  describes  the  Möbius  strip  resonator  [2]‐[7]  but  the  surface  is  non‐planar  3‐
dimensional  structure  (Figure  7‐2),  not  suitable  for  integration  and  surface  mounted  device  (SMD) 
technology applications. Printed resonators are a special class of transmission lines of finite extent with 
well‐defined boundary conditions. The particular interest here is a 1‐dimensional printed ring resonator, 
which can be equivalently represented by the simple lumped L‐C network shown in Figure 7‐3. 
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problem associated with DRO, except the poor phase noise performance due to  inherent  low Q‐factor 
associated  with  printed  transmission  line  resonator  [17]‐[19].  The  Q  (quality)  factor  of  the  coupled 
planar  resonator  network  can  be  enhanced  by  introducing  slow  wave  propagation  dynamics  as 
discussed  in Ch‐6, however  large physical size and mode  jumping restricts the application especially at 
lower  frequencies. The  loaded quality  factor QL of  the coupled resonator network  is given  in  terms of 
unloaded quality factor Qo as [Ch‐6, Figure 6‐8]: 
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where coupling factor  (e for electric field, m for magnetic field, and h for hybrid field). From (7‐
12)‐(7.14), hybrid coupling (h) shown in Figure 6‐8(f) (Chapter‐6) acts as a Q‐multiplier effect,  but this 
phenomena holds good  for  fixed  frequency operation only and very difficult  to  realize broadband Q‐
multiplier  dynamics  which  is  necessary  for  wideband  oscillators.  In  addition  to  this,  mode  jumping 
caused  by  undesirable  higher  order  mode  generation  in  hybrid  coupling  makes  this  structure  not 
suitable for tunable wideband VCO (voltage‐controlled oscillator) applications. The alternative approach 
is to tune the coupling factor j over the desired operating frequency band  in conjunction with higher 
order mode‐suppressing network. However, broadband mode‐suppression  is not an easy task  in multi‐
mode  resonator  structure.  A  novel  approach  is  to  use  injection‐locking  and  phase‐synchronization 
techniques for broadband applications. The Möbius strip resonator topology described in Figure 7‐1 can 
offer promising  solution  for broadband oscillator  circuits  in  compact  size,  integrable  and  inexpensive 
alternative of  expensive DROs  [12].  Figure 7‐5  shows  the  typical  layout of 10 GHz Möbius  resonator 
based oscillator.  As shown in Figure 7‐5, Möbius strips resonator is formed by connecting the outer and 
inner strips by via hole for the realization of planar structure.  It can be seen that two concentric rings 
inside the Möbius loop minimize the spurious modes, thereby stable oscillation.  

Figure  7‐6  shows  the  measured  plot  of  unloaded  Q‐factor  of  the  printed  resonator  structures 
(electrical  coupled, magnetic  coupled, hybrid or mixed  coupled, and Möbius  coupled)  for giving brief 
insight about the  improvement  in quality factor  in planar domain. As shown  in Figure 7‐5, the Möbius 
coupled printed resonator (MCPR) structure and hybrid coupled resonator (Figure 6‐8, Ch‐6) act like a Q‐
multiplier, peaking at 8.6 GHz due to the convergence of evanescent‐ modes. It can be seen in Figure 7‐6 
that  Möbius  resonator  exhibits  the  undesired  multi‐mode  resonant  characteristics  because  of  non‐
uniform coupling across the strips (ideally Möbius strip is 3‐Dimensional structure (Figure 7‐1)), and care 
must be taken to suppress these spurious modes for low jitter in RADAR applications. The drawback of 
this approach  is multi‐mode  frequencies and mode‐jumping  (encircling  the  resonator  characteristics), 
restricts  the broadband operations. To overcome  this problem, mode stabilization  (injection of higher 
order modes into the resonant cavity with proper phase shift that improves the stability factor) control 
circuit  is  incorporated. This degrades  the Q  factor by 10‐20%  resulting  in degradation of phase noise 
performances by 3‐6 dB but overcomes the problem of mode jumping, hence achieving stable operation 
and  inexpensive  alternative  of  10  GHz  DROs  (Dielectric  resonator  oscillator)  for  X‐Band  RADAR 
applications. Figure 7‐7 shows the typical block diagram of 10 GHz Möbius coupled resonator VCOs using 
a SiGe Hetro‐junction‐Bipolar‐transistor  (HBT) active device, built on 20mils  substrate material with a 
dielectric constant of 2.2 for the validation of the new approach. Figure 7‐8 shows the measured phase 
noise  plot  (–110  dBc/Hz  @  10  kHz  offset)  from  the  carrier  frequency  of  10  GHz,  offers  promising 
performances for a given size in planar configuration [19]‐[22]. 
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and many other such applications. The device is truly an analog device, can improve the performance of 
Analog to Digital Converter (ADC). One can use a  lower speed Digital Signal Processing (DSP) since one 
has  the  same  signal  available  for  a  considerable  duration  of  time  in  a  repetitive  manner.  It  is  also 
feasible  to  fabricate  the device using  rapid proto‐typing MEMS applications. This will open out many 
more exciting millimeter wave applications such as microwave sensors for remote sensing and detection 
of hidden objects, to find concealed arsenal or explosive and hazardous chemical which is of importance 
in our world of a growing threat. 

7.4.2   Möbius Coupled Resonator Strips: Discussion 
I. GCPW‐ The transmission  line we have used to construct the Möbius strip  is CPW with ground 

plane, so technically the term GCPW can be used.   The central partition plane acts more as a 
separation  between  top  and  bottom  layer  to  prevent  coupling.  The  spacing  between  the 
central conductor and ground plane on the coplanar side is much smaller than the thickness of 
the substrate leading to maximum field confinement on the surface. 

II. Higher order modes at  interface: There exists a discontinuity  in  the partition ground planes. 
This characteristic is taken into account for futuristic study while developing the mathematical 
model for the infinite strip. Ground looping was avoided to realize the infinite transmission line 
at the cost of generation of higher order modes.  

III. Abnormal behavior: Unlike any resonant structure the return  loss was observed to be around 
the center of the Smith Chart (Figure 7‐6), which is non resonant behavior from 2MHz to 6 GHz. 
Based  on  our  observation,  any  loop  was  exhibiting  resonant  nature  and  the  response  was 
touching the outer edge of the Smith Chart,  in other words the  input  impedance moved from 
short to open.  

IV. The return  loss  in rectangular coordinates  indicates an average of 8‐10dB over the frequency 
sweep from 2 GHz to 6 GHz (Figure 7‐6). The future research effort is to improve the return loss 
for good figure of merit (FOM). 

V. Testing of Loop, A CPW guide with Quadrature coupler was made into a simple loop and tested 
for performance. The purpose of this was to isolate the effect of the twist. It is found that the 
loop behaves like a resonant circuit with multiple frequencies and S11 touched the 0dBm axis. 

VI. To verify the effect of SRD‐ performance one more assembly was made with 45 cm  length.   A 
quadrature coupler designed at 4 GHz was used for coupling the power. The performance was 
similar to 30 cm SRD with edge‐coupled input. 

VII. Video recording: The Yagi antenna was connected to the spectrum analyzer with and without 
the Signal retention Device.  This is to check whether the device retains pulsed RF waveforms. A 
cell phone was kept nearby and the filming was done using a digital camera.  The uplink from 
the cell phone is a burst signal. There is a repetitive appearance of the signal on activating the 
cell phone when the device was connected indicating the retention of burst signal. 

7.5   Conclusion 
The signal retention device developed here has the ability to store a very broad band of frequencies. It 

also  has  the  ability  to  store  a  transient  signal  for  delayed  analysis.  This  property  of  the  device  is 
extremely useful  in many  applications  including  radio  astronomy, medical  fields  and  software driven 
radios,  real  time  retention of  signals  for  signal processing, and Frequency Memory Loop  in Electronic 
Warfare (EW). This device will be less ‘noisy’ compared to commercially available digital storage devices; 
can be very useful in Software Driven Radios (SDR) and other applications.  
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                                                      Chapter 8 

Printed Coupled Metamaterial Resonator Based Frequency Sources  
 

8.1   Metamaterial 
Metamaterials are engineered periodic composites that have negative refractive‐index characteristic not 

available  in  natural  materials  [1].  In  1968,  Veselago  reported  artificial  composite  Left  handed  material 
(LHM), which exhibits simultaneously negative values of  the electric permittivity  (ε< 0) and  the magnetic 
permeability ( < 0), characterized as [2]: 

(i) Simultaneous negative permittivity (‐ε) and permeability (‐μ) 
(ii) Reversal of Snell’s Law (negative index of refraction), Reverse Doppler effect, and Reverse 

Vavilov‐Cerenkov effect, Diffraction‐limit breaking imaging 
(iii) Electric field, Magnetic field, and wave‐vector of electromagnetic wave in a LHM form a 

left‐handed triad 
(iv) LHMs support backward wave propagation: anti‐parallel group and phase velocity 
(v) Artificial homogenous structure 

The  characteristics  of  the  artificial  composite  metamaterial  depend  on  the  properties  of  the  host 
materials, embedded material,  volume of  the  fraction, operating  frequency, and  the morphology of  the 
composite material such as the dimensions and shapes of the host structure and the guest structure [3]‐[5]. 
Thus,  when  other  variables  are  known,  the  important  parameter  is  to  control  the  dynamics  of  the 
morphology of the embedded structure that allows control over a change of the properties (permittivity, 
permeability and the refractive index) in the desired frequency range. In general, the refractive index of the 
medium, characterized by four possible sign combinations in the pair ( ) [6]‐[27]: 	= √ →  (DPS‐double positive material)      (8.1) 	=	 √ →  (ENG‐epsilon negative material)     (8.2) 

 = √ 	 →  (DNG‐double negative material)     (8.3) √ →  (MNG‐mu negative material)      (8.4) 

From (8.3), double negative (DNG) material is nomenclatured as metamaterial, which is broadly defined 
as Left‐handed (LH) material with artificial homogeneous structures related to negative refractive index as  √             (8.5) 
where    is 8.85x10‐12 and   =4πx10‐7

, n  is refractive  index of the medium. From (8.1)‐(8.4), there are 
four possible classes of materials, as illustrated in Figure 8‐1 [28]: 

(i) DPS (ε > 0 and  > 0): These are conventional materials, also named as double positive materials 
(DPS)  or  right  handed  materials  (RHM)  and  dielectrics  are  its  examples.  The  propagation  of 
electromagnetic waves is possible in such materials. 

(ii) ENG  (ε  <  0  and    >  0):  These  are  epsilon‐negative  materials  (ENG),  having  characteristic  of 
negative value of permittivity, normally shown by many types of plasma in a particular frequency 
region. Metals  like Gold,  Silver etc., demonstrate  this negative permittivity  in  the  infrared and 
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8.2   The Electromagnetic Wave Propagation Dynamics of Metamaterial 
The Maxwell's equations can be given by [15] 

               
sM

t





       (Faraday’s Law)              (8.6) 

        t

D
J 




      (Ampere’s Law)      (8.7)                           

VD  

        (Electric Gauss’s Law)     (8.8) 

                                                              
mB  

          (Magnetic Gauss’s Law)     (8.9) 

Where                                         	             (8.10) 

                                                       ∈             (8.11) 	 ′ ′′ ′ ,					 ′′

′         (8.12) 

′ ′′ ′ ,			 ′′

′                 (8.13) 

where (V/m) is the electric field intensity,   (A/m) is the magnetic field intensity,  D


 (Coulomb/m
2
) is 

the electric  flux density,  B


  (W/m2)  is  the magnetic  flux density,  sM (Volt/m
2
)  is  the  fictitious magnetic 

current density,  J


 (A/m2
)  is the electric current density,  V  (Coulomb/m

3
)  is the electric charge density, 

m   (Coulomb/m
3
)  is  the  magnetic  charge  density,    is  8.85x10‐12

,    =4πx10‐7
,    is  the  relative 

permittivity, and   is the relative permeability of the medium.  

From  (8.6)‐(8.7), conventional medium  follows  right hand  rule, which means  the electric  field  intensity 

vector   , magnetic field intensity   and Poynting vector   inside medium form right handed triplet. The 
plane wave propagation along +z direction can be described by Helmholtz Equations [16]: 

022  
k      (Vector wave equation‐Helmholtz Equations)    (8.14) 

x

x k
dz

d  2

2

2

= 0       (Simplified scalar wave equation‐Helmholtz Equations)   (8.15) 

            )cos(ˆ),( 0 kztatz x   
   (Traveling wave E‐field solution in time‐domain) (8.16) 

       
)cos(ˆ),( 0 kztatz y       (Traveling wave H‐field solution in time‐domain)           (8.17) 

    (Wave impedance)      (8.18)  

For right‐handed material ( , 0 , triad [ , , ] can be illustrated by [28] 

    (8.19)  
    (8.20)  

For left‐handed material ( , 0 , triad [ , , ] can be illustrated by [28] | |     (8.21)  | |     (8.22)  

Assuming the frequency is positive quantity, the phase velocity is given by 
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Figure 8‐2 (b) depicts the 2‐layer structure (left layer is a DPS material and right layer is a DNG material),  
the direction of Poynting vector  S


is parallel with the direction of phase velocity or wave vector    in DPS 

material but these two directions are anti‐parallel in DNG material (right layer). Figure 8‐2 (c) exhibits HFSS 
simulation showing the plane wave propagation using effective medium [28].  

From  (8.24)  in  LH  (left‐handed) medium  phase  velocity  vp  propagates  backward  to  the  source  in  the 
opposite direction to that of power, related to group velocity vg (Figure 8‐2(c)). The backward propagation 
implies that the fields have time‐space dependence. Backward‐wave media are media in which the energy 
velocity  direction  is  opposite  to  the  phase  velocity  direction  (or,  the  scalar  product  between  the 
corresponding  vectors  is  negative).  In  particular,  this  takes  place  in  isotropic  materials  with  negative 
permittivity  and  permeability  (double  negative  media).  Negative  refraction  takes  place  on  interfaces 
between  ‘usual’ materials and backward‐wave media. Surface waves  (waves propagating along a surface 
but exponentially decaying  in  the directions orthogonal  to  the  surface)  can exist on  interfaces between 
media having material parameters of the opposite sign. The anomalous refraction at the boundary of such 
media  and  the  fact  that  for  plane  wave  the  direction  of  the  Poynting  vector  is  anti‐parallel  with  the 
direction of phase velocity can be advantageous in designing compact high quality factor resonator circuit 
From (8.16) ‐ (8.17), the power flow as shown in Figure 8‐2 (c) is given by Poynting theorem as  [29] 
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where    )(  
S is the Poynting vector. 

From  (8.31)‐(8.32),  the propagation of energy will  take place at  the direction extracted  from Poynting 
vector. The direction of Poynting vector is same for both LHM and RHM, always calculated as a right‐hand‐
triplet from the electric and magnetic field. From (8.32), average Power density transmitted by a uniform 
plane wave in z direction is given as [30]‐[36]: 
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             (Phasor form)      (8.35) 

The realization of  true DNG material  (metamaterial)  is questionable!  In general,  it  is difficult  to build a 
material  or  medium  simultaneously  with  negative  permittivity  and  negative  permeability  for  a  broad 
operating frequency ranges from a set of arbitrary passive structure unit cells arranged in predefined order. 
This may lead to violation of energy conservation principle at the intersecting plane between a RHM (right‐
handed material) and LHM (left‐handed material) media because of the generation of energy. However, an 
attempt  to  build  the  DNG  material  or  medium  based  on  the  fact  that    for  a  specific  orientation  and 
arrangement of the passive structure, the values of permittivity and permeability reduces as the frequency 
increases  till  these material or medium  initiate demonstrating negative permittivity  and permeability  at 
specific  narrowband  frequencies  and  lacks  the  validity  for  broadband  operation.  It  is  however,  easy  to 
demonstrate independently MNG (negative permeability) or ENG (negative permittivity) characteristics but 
achieving negative  regime  for permittivity and negative permeability could be challenging  task and need 
complex and active structure to support the evidence of DNG material for broadband operation. For clear 
understanding, Figure 8‐3 exhibits the electromagnetic wave propagation in different media [16]. 
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8.2.3.3   Energy Density 

It  is well known that any physical media other than vacuum  is dispersive [28]. The expression of energy 
density U for non‐dispersive media can be described by [30]: 

        | | | | → | | | |        (8.61) 

From (8.61), the physical requirement of the existence of the positive energy density is given by 0, 0          (8.62) 

From  (8.61),  for  Metamaterial  ( , 0   the  energy  density  results  of  negative  value,  which  yields 
nonphysical  result.  Equation  (8.62)  is  compatible  with  ( , 0 ,  provided  | |  and  | |

. 
Hence, physical left‐handed media is highly dispersive (Metamaterial resonator exhibits negative value of ε 
and    in  the  highly  dispersive  regions  just  above  resonances).  For  Metamaterial,  backward‐wave 
propagation implies opposite signs between phase and group velocities [31], can be expressed as [29] 

                                                        	                                                      (8.63) 

        	 0                       (8.64) 

                                 0                                                            (8.65) 

Where     and   are  the phase and group  velocity  respectively, and	 √ . Backward 
wave transmission line can form a non‐resonant LHM (left‐handed material) [28, 35].  

8.3   Realization of Negative Refractive Index material (NRIM) Components 

The refractive  index  is the most  fundamental parameter to describe the  interaction of electromagnetic 
radiation with matter. It is a complex   where   is generally being considered to be positive. 
While the condition of  0 does not violate any fundamental physical law, materials with negative index 
exhibit interesting properties. For example, electromagnetic wave when refracted at an interface between 
positive  refractive  index material  (PRIM) and a negative  refractive  index material  (NRIM),  is bent  in  the 
“wrong” way with respect to the normal, result is group and phase velocity are antiparallel [38]. A possible‐
but  not  only‐approach  to  achieve  a  NRIM  in  a  passive  medium  is  to  design  a  material  in  which  the 
(isotropic) permittivity	  and the (isotropic) permeability	  obey the  inequality 
[35]‐[41]  | | | | 0            (8.66) 

This  leads  to  a negative  real part of  the  refractive  index	 √   .  Equation  (8.86) only 
holds good for passive media and the equality condition is satisfied, if  0 and   0 . But this is not a 
necessary condition, there may be magnetically active media (	  ) with a positive real part    for which 
(8.66) is justified and show a negative real part of the refractive index	 .  

From [100], the incorporating impedance term Z in the general relationship between the refractive index 
can lead to relationship [37]:   	 | || |	           (8.67) 

                (8.68) 

where    ,  the direction of  the Poynting vector and wave vectors are governed by  the  sign of 

  and    respectively  [101].  Therefore,  the  sign  of  | || |  should  be  negative  for  the  NRIM. 
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The basic principle of a multimode radio is to process two or more signals of differing frequencies at the 
same time, using only one transmit/receive signal‐processing chain. Figure 8‐24 shows a frequency plan for 
a dual‐band, 2.4‐GHz/5‐GHz WLAN transceiver system. It is based on a single 8‐GHz VCO with a divide‐by‐
two divider in a frequency synthesizer to generate a 4‐GHz signal. This is followed by divide‐by‐four divider 
to  reach 1 GHz. These  in‐phase  (I) and quadrature  (Q) signals are mixed  in a quadrature single‐sideband 
(SSB)  mixer  to  produce  the  5‐GHz  signal,  which  is  further  divided  to  obtain  the  2.4‐GHz  signal.  This 
approach requires multiple buffer, divider, and filter stages to produce signals for a dual‐band WLAN radio. 
The  multiple  signals  could  also  be  generated  by  starting  with  lower‐frequency  signals  and  adding 
multipliers. Nevertheless, in cases where quadrature frequency converters are used, multiplication is rarely 
used for the final stage of frequency conversion, given the difficulty of working with differential outputs at 
higher frequencies. 

Divide by 2 Divide by 4

Frequency

Synthesizer

Q

I Q

I

I Q

5GHz  LO

CMOS

Buffer

Chain

QUAD-SSB  MIXERVCO: 8GHz
4GHz 1GHz

Divide by 2

2.4GHz  LO

5GHz  LO

Zin~200

Zin~2CMOS
Buffer

Low Swing

LC Buffer

Divider#2Divider#1

 
Figure 8‐24: Frequency plan for a 2.4/5 GHz WLAN transceivers 

Conventional single‐output oscillators generate periodic waveforms, essentially a single frequency and its 
harmonic  signal  components. Tunable oscillators based on higher‐order  resonators  can provide multiple 
modes of oscillation and  can generate multiple,  independent  frequencies,  individually or  simultaneously 
[75]‐[101]. A single‐output tunable oscillator is a good starting place to design a multiple‐band oscillator. A 
single‐frequency  tunable  wideband  oscillator  incorporates  a  varactor‐tuned  second‐order  resonator 
network  to  generate  a  signal  at  a  desired  frequency.    It  employs  an  active  device,  such  as  a  bipolar 
transistor, terminated  in a parallel or series  inductive‐capacitive  (LC) resonant‐tuned circuit. A parallel LC 
resonator  network  exhibits  a  high  parallel  resistance  (or  anti‐resonance)  while  a  series  LC  resonator 
network provides a  low  series  resistance  (or  resonance).  Such  a design will  inevitably be  limited by  the 
capabilities of the transistor, the electrical contributions of its package, and the large change in capacitance 
needed to tune the oscillator over a broad frequency range [69]‐[89].  

A multimode, multiple‐frequency oscillator will  require more  than a simple parallel LC network and an 
active  device.  An  oscillator  circuit  that  can  produce  two  simultaneous  frequencies  must  be  capable  of 
simultaneous  negative  resistance  values  at  two  distinct  frequencies,  and  a  higher‐order  resonator  is 
needed for that purpose. The order of the resonator is dependent upon the number of different frequency 
signals/bands  desired.  Whereas  a  simple  second‐order  resonator  network  produces  one  frequency,  a 
fourth‐order resonator network can produce two simultaneous frequencies. The trick in designing such an 
oscillator  is  learning the values of negative resistance needed to support the multiple separate frequency 
bands, and this information can be found by performing network analysis. Such analysis contributed to the 
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design of the multimode, multiple‐frequency oscillator unveiled  in Figure 8‐23 (a). The filters employed  in 
the  multimode  oscillator  are  meant  to  assist  with  mode  leakage,  such  as  when  the  oscillator  circuit 
oscillates  in dual modes. The amount of mode  leakage  from a given design will depend on  the  spectral 
selectivity of the succeeding filter for that portion of the circuit and the design requirements for VCO. 

8.8.3   MCSWMR (Mode‐Coupled Slow‐Wave Metamaterial Resonator) VCO  
It  is  important to achieve  low phase noise  in various applications. The phase noise  increases a bit error 

rate  in  telecommunication  links,  degrades  stability  of  beam  in  particle  accelerators  and  decreases 
sensitivity of  radars. DROs  represent an  interesting  solution  to  improve  the  stability by  reducing  the bit 
error rate because high quality factor of a Dielectric Resonator (DR) allows for achieving an excellent phase 
noise  performance  at  microwave  and  millimeter  wave  frequencies.  Dielectric  resonators  are  ceramic 
materials, which have high dielectric permittivity, high quality factor, and high temperature stability, have a 
much smaller size compared to cavity resonators; therefore, they are frequently employed in the design of 
frequency stable RF circuits, especially in oscillators. When high data‐rates have to be transferred, as with 
M‐QAM modulation in LTE, LMDS, and fixed frequency point‐to‐point digital radio and satellite‐links, these 
systems  need  low  phase  noise  signal  sources  either  free  running  or  phase‐locked.  RADAR  systems  and 
Research Laboratories also require ultra‐low noise sources to generate ultra‐low noise carrier signals.  

A wide range of military,  industrial, medical, test and measurement markets demand these very stable 
frequency sources with enhanced phase noise performance and low thermal drift. A popular solution in the 
range of 3  to 30 GHz  frequency  spectrum  is  the dielectric  resonator oscillator  (DRO),  recognized  for  its 
superiority in ultimate noise floor and spectrual purity when compared to other competing solutions such 
as multiplied  lower  frequency  fundamental  sources. A  novel mode‐coupled  self‐injection  locked  VCO  is 
developed  in  response  to  replacing  expensive DRO  (Dielectric  Resonator Oscillator)  for  reference  signal 
sources for modern communication systems. One of the problems related to the Dielectric Resonator (DR) 
is fabrication in integrated circuit (IC) form due to its 3‐D structure. Mode‐coupled slow‐wave metamaterial 
resonator approach described in this thesis offers cost‐effective and integrable alternative for DRO circuits. 
For example,  the  typical measured phase noise  for 10.21 GHz  carrier  frequency at 10 kHz offset  is –109 
dBc/Hz with 300 MHz tuning in 0.750.750.18 inch circuit board size. The reported topology is not limited 
to this frequency, and can be extended to other frequency bands (2 GHz to 24 GHz with 500 MHz or more 
tuning range) by dynamically controlling mode‐coupling mechanism. 
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Figure: 8‐25: shows block diagram of 10.2GHz MCSWMR (Mode‐Coupled Slow‐Wave Metamaterial Resonator) VCO 
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8.9   High Performance Frequency Synthesizer Using MCSWMR VCO   
Frequency  synthesizers  are  the  essential  signal  sources  for  many  high‐frequency  systems,  from 

communications  to  test  platforms.  Synthesizers  come  in  many  forms,  from  tiny  system‐on‐a‐chip  (SiC) 
devices  to  large  rack‐mount  units  [99]‐[103].  The  number  of  technologies  used  to  implement  them  is 
almost as diverse as their package styles, relying on analog methods, digital techniques, and sometimes a 
combination  of  the  two  approaches  [104‐[107].  For  many  applications,  basic  frequency  synthesizer 
requirements call  for a small unit with excellent spectral purity, but at an affordable price. These simple 
requirements drove the development of a new  line of  low‐noise sources based on direct‐digital synthesis 
(DDS)  at  a  fraction  of  the  size  and  cost  of  currently  available  commercial  sources  with  comparable 
performance [142]. Regardless of package style and size, frequency synthesizers can be differentiated by a 
number  of  key  performance  specifications,  including  frequency  tuning  range  (if  not  a  fixed‐frequency 
synthesizer), output power and output‐power flatness across the tuning range, frequency switching speed, 
phase  noise,  harmonic  levels,  spurious  levels,  power  consumption,  and  a  number  of  other  parameters 
[102]‐[128].  Acceptable  levels  for  these  parameters  are  usually  set  by  the  application  of  interest,  with 
something  like  fast  switching  speed,  for  example, being  important  in  a  frequency‐agile  communications 
system but not as  important  in other types of communications systems  [103]. One of the more common 
types  of  synthesizer  is  a  voltage‐controlled  oscillator  (VCO)  stabilized  by  a  phase‐locked  loop  (PLL).  A 
conventional PLL‐based  frequency  synthesizer  includes a  reference phase detector,  loop  filter, VCO, and 
VCO  frequency divider  (Figure 8‐36)  [104]. Equation  (8.85) defines  the  relationship between  the output 
frequencies, fout, where N is the value of divider. From (8.35), the minimum output frequency step is fref/R. 
Operating the PFD and reference frequency [105]: 

                  (8.85) 
The phase‐frequency detector  (PFD)  compares  the  two  input  signals  fref/R and  fout/N and produces an 

error voltage proportional to the phase difference between them [146]. The  loop filter removes the high‐
frequency  noise  components  from  the  PFD’s  output  and  limits  the  bandwidth  of  the  error  signal.  The 
filtered error voltage is applied to the tuning port of the VCO to stabilize its resulting tuned frequency; the 
error signal drives the VCO frequency (fout) so that the error voltage at the PFD output is zero when locked 
[106].  Typically,  the  VCO  frequency  divider  is  implemented  as  a  dual‐modulus  counter  to  obtain  large 
continuous division of  the VCO output.  To  vary  synthesizer output  frequency,  fout, N  is  changed.  From 
(8.85),  the  minimum  output  frequency  step  is  fref/R. Operating  the  PFD  at  a  lower  frequency  makes  it 
possible  to  achieve  a  smaller  step, but  also  increases R  and N  and,  in  increasing N,  the  PFD noise  also 
increases [107]. A PLL synthesizer’s close‐in phase noise is estimated by adding the noise of the synthesizer, 
PNSYN to 20logN (where N is the divider value) and 10 log (fPFD): 0 0 log 0 log 		 0log	    (8.86) / 0 0  ; (frequencies are in Hz)  (8.87) 

 
Fig.8‐36:  This block diagram shows a simplified PLL synthesizer module 
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Figure 8‐39: This block diagram shows a typical DDS‐based dual‐loop frequency synthesizer. 

DDS spurious signal components that fall within the loop bandwidth are not attenuated by the loop filter. 
However, they can be predicted and moved  in  frequency by using a different DDS clock  frequency  [132]. 
With  this  approach,  the  PFD  frequency  of  the  output  synthesizer  can  be  high,  improving  phase‐noise 
performance with a 10‐MHz  reference while  still achieving 1‐Hz  frequency  resolution. Such a design has 
switching speed of better  than 1 ms with  low phase noise and better  than  ‐70dBc spurious performance 
from 1.1 to 2.5 GHz. Figure 8‐40 shows a typical block diagram for a DDS‐based  low‐noise, fast‐switching 
synthesizer based on a VCSO  source. The  typical  synthesizer generates outputs  ranging  from 530  to 630 
MHz with 1‐MHz step size and spurious of  ‐70 dBc or better. Since  the analog phase detector has a  low 
noise floor, the synthesizer bandwidth was kept  large for faster switching time (about 200 microseconds) 
with low phase noise performance. With recent developments in frequency synthesizers, the DDS shown in 
Figure 8‐40 can be replaced with a single‐chip flying‐adder‐based synthesizer [106].  

 
Figure 8‐40:  This is a block diagram of a typical fast‐switching DDS‐based frequency synthesizer. 

A design challenge of developing a synthesizer was to provided high performance in a compact size (3.25 
x 2.25 x 1.25 square in.) and be able to sell for low cost. The first consideration was to use an oscillator with 
octave tuning range of 4 to 8 GHz, as in ref [2]. Octave tuning allows division by two, and frequencies above 
4 GHz could be successively generated. Unfortunately, process, voltage, and temperature variations would 
make  it  difficult  to  guarantee  frequency  with  precision  any  better  than  a  few  MHz.  In  additions, 
synchronization  techniques,  such as  locking  the oscillator  to a  stable  reference  source  such as an oven‐
controlled crystal oscillator (OCXO), would be needed for stabilization. As Figure 8‐36 shows, a single‐loop 
PLL  can  stabilize any  frequency  to  the maximum oscillator’s  frequency.    In  this approach,  the  low‐noise 
crystal oscillator’s frequency is multiplied by the PLL to the desired output frequency. Because of frequency 
multiplication, a 20dB/decade degradation in phase noise is expected. For a 10‐MHz crystal oscillator with 
phase noise of  ‐174 dBc/Hz  at 10kHz offset,  the phase noise with multiplication  at 8 GHz  could not be 
better than ‐115 dBc/Hz. Taking advantage of PLL behavior, ideally the PLL loop bandwidth would be set to 
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the frequency where the ‐115 dBc/Hz multiplied noise floor of the crystal intersects the trace of the noise 
produced by  the oscillator,  about 400  kHz  for  a  typical  scheme  [107].  This  is  rather  idealized,  since  the 
phase detector and the frequency dividers used in this PLL can degrade the crystal noise floor by about 20 
to 30 dB  in commercial PLL  ICs. The PLL contribution to the phase noise PNPLL can be summarized as the 
root‐mean‐square  addition  of  two  components:  PNPD,  a  component  determined  by  the  phase  detector 
comparison  frequency  and  PNflicker,  a  flicker  component  independent  of  the  phase  detector  comparison 
frequency given in (8.86) and (887): / 0 ∙ 0 ∙  ; (freq. in Hz)    (8.88) 
In  these  equations,  the  PLLFOM  and  PLLflicker  are  determined  by  the  PLL  design  choices,  and  usually 

provided by  the PLL manufacturer, where  fVCO  is  the output  frequency of  the oscillator,  fPD  is  the phase 
detector comparison frequency, and fOffset is the frequency offset from the carrier used when estimating the 
phase noise. The noise added by the PLL circuit will then be: / 0 ∙ 	 0 0          (8.89) 

A typical case with PLLFOM = ‐220, PLLflicker =‐250, fVCO =8 GHz, fPD =10MHz, and fOffset = 10 kHz will result in 
PNPD = ‐220 + 198 – 70 = ‐92; PNflicker = ‐250 + 198 – 40 = ‐92 and the resulting PNPLL = ‐89 dBc. This is 26 dB 
higher than the ‐115 dBc/Hz contributed by the crystal oscillator considered above. For this circuit, setting 
the  PLL  bandwidth  to  about  20  kHz  will  result  in  the  best  phase‐noise  performance  for  any  offset 
frequency. For an integer PLL, where frequency division is limited to integer numbers, the output frequency 
could  only  be  set  in  10‐MHz  increments.  This  is  a  serious  limitation,  since many  applications  require  a 
smaller  step  size,  say  1 Hz  to  10  kHz.  For  an  ideal noise  floor of  ‐174dBc/Hz, with  a  1  kHz  comparison 
frequency at 8 GHz that noise multiplied results in a ‐36 dBc/Hz PLL noise floor. Even if such noise would be 
acceptable,  the  PLL  loop  bandwidth  should  be  set  to  about  100 Hz,  subjecting  the  design  to  high‐level 
microphonic effects. Such a  small  loop bandwidth will also greatly  increase  the  settling  time of  the PLL. 
Settling time  is determined by  loop bandwidth and the time needed to charge the  loop filter’s capacitors 
with limited charge pump current. A decent design with a 10‐kHz loop bandwidth may use a 1‐micro Farad 
capacitor  in the  loop. With a charge pump current of 5 mA, approximately 5 ms  is needed to charge a 1‐
micro Farad capacitor to 25 V. Again, with a 10‐kHz loop bandwidth, the minimum comparison frequency at 
the  phase  detector’s  input  would  be  about  100  kHz  limiting  the  step  size  to  the  same  100  kHz.  This 
comparison  frequency will  ideally result  in an 8‐GHz output having a  loop noise  floor of  ‐76dBc/Hz when 
using a crystal oscillator with ‐174 dBm/Hz noise floor.  

A  fractional‐N PLL helps overcome  some of  these  limitations, dynamically  changing  the  feedback  ratio 
[135].  As  a  result,  the  average  divide  ratio  becomes  a  fractional  number.  The major  advantage  of  this 
technique is that the phase‐detector comparison frequency does not change with step size. In the following 
example, the output frequency is 7999.9 MHz and the reference frequency is 10 MHz. The feedback divider 
divides 99  times out of 100 by 800 and divides 1 out of 100  times by 799. The average division  ratio  is 
799.9, the output frequency  is 7999.9 MHz and the phase detector comparison frequency  is 10 MHz. The 
PLL phase noise  is PNPLL =  ‐89 dBc/Hz, as calculated above, a major advantage over an  integer PLL which 
ideally would only give ‐76 dBc/Hz.  

The drawback of this technique is the introduction of the fractional spurious product in the spectrum that 
has a repetition rate determined by  the period needed  to average  the divide  ratio,  fspur = 100 kHz  in  the 
simple case presented above. Complex fractional‐N PLLs will use higher‐order DS modulation techniques to 
mitigate the spurious amplitude, while adding sub‐fractional spurious content to the signal. Generally, a ‐40 
to ‐60 dBc spurious amplitude is to be expected with this approach, and the PLL loop filter bandwidth must 
be reduced to attenuate the spurious content to an acceptable level. A PLL bandwidth of 10 kHz will impose 
a practical limit of about 100 kHz on the step size [101]. 
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Spurs  generated  by  the  fractional‐N  PLL  are  caused  by  the  inability  of  digital  frequency  dividers  to 
position the transitions of the feedback clock with absolute accuracy in time [133]. The time resolution of 
the transition is equal with the period of the clock provided at the divider’s input. A DDS can overcome this 
limitation by adding a  level of analog control  to  the  transition  [134]. By generating an analog  sinusoidal 
wave, the position of the zero‐crossings of the sine wave can be controlled with high accuracy, resulting in 
close‐to‐carrier  spurious  levels  at  ‐100dBc/Hz.  It  is  worth  mentioning  that  the  DDS,  or  any  fractional 
frequency  divider, will  exhibit  a  high  spurious  case when  the  input  frequency  of  the DDS  is  close  to  a 
rational multiple of the output frequency. This spurious phenomenon is called “integer boundary spur” and 
is particularly difficult to eliminate. For frequency synthesis purpose, the DDS circuit could be considered as 
a low‐noise frequency divider, and the output frequency of this DDS divider is given by 

             (8.90) 
where fDDS is the DDS output frequency, N is a digital number represented with a k‐bit resolution and fClk 

is  the  frequency of  the DDS’s  input clock.  In practice,  fDDS  is  limited  to 0.4fClk, or  to about 400‐1000MHz 
when using modern DDS  ICs with  fClk as  large as 1  to 2.5GHz. The  resolution of  the output  frequency  is 
typically set to 32 or 48 bits, allowing a sub‐hertz precision of the output frequency. The availability of low‐
cost,  low‐noise  VCOs  [101]‐[128]  clears  the  way  for  small,  low‐noise  synthesizers.  Part  of  using  these 
sources  involves modeling surface‐acoustic‐wave (SAW) resonators under  large‐signal drive conditions for 
better insights about noise dynamics of close‐in phase noise, then developing manufacturable methods for 
producing high‐purity and temperature‐stable oscillators in chip form can be developed [102].  

Figure 8‐41 shows a block diagram for a configurable user‐defined multi‐band low‐noise VCO with 2‐to‐4‐
GHz/4‐to‐8‐GHz/5‐to‐10‐GHz/6‐to‐12‐GHz tuning range.  It  is compact (0.3 x 0.3 x 0.08  in.), operates at 12 
mA and 5 V, and exhibits phase noise ‐135 dBc/Hz @ 1 MHz from freq. 2GHz [128].  
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Figure 8‐41: Block diagram of a low noise wideband VCO using slow‐wave resonator oscillator in 0.3x0.3 inches size 



 

      

Figure 8‐42: s
and slow‐wav

Figure 8‐42
performance

127]. A  low‐
circuit.  The 
multiply  the 
may  be  lim
performance

and  the DDS
module (Figu
multiplies  th
required by t
the DDS outp
by  30  dB  an
KMTS2500‐2
ratios,  avoid
synthesizer m
dBc/Hz offse
summary of 

PN [dBc/

Offset [H

100.0

1000.0

10000.

100000

1000000

1000000

Figures 8‐4
novel 10.24 G
resonator,  s
locked Möbi

in Figures 8‐
best perform

(

hows the prot
e resonator os

2 shows prot
e adaptive dy
‐noise PLL m
DDS output 
frequency  to
ited  by  the 
e  is determin

S  [105]. A par
ure 8‐42), it is
he  10‐MHz  cl
the secondar
put at 500 Hz
nd  would  be
200800‐10  [14
ding  integer  b
module of Fig
et 10  kHz  fro
these results 

Table

/Hz] 

z] ↓  20

0 

00  ‐

00  ‐

.00  ‐

0.00  ‐

0.00  ‐

43, 8‐44, 8‐45
GHz oscillato
low‐wave mo

us coupled D
46, the meas

mance to date

a)                    
totype model 
scillator: (a) Mo

totype version
namic mode‐
ultiplies  a  re
signal  is  then
o  the desired
primary  PLL
ed by  the  fre
rticular exam
s desired to g
lock  to  1  GH
ry PLL. Strong
 offset from t
  practically  i
42] employs 
boundary  spu
gure 8‐42  (b)
om  the  carrie
[153]. 

e 8‐1: Summary

000MHz 

‐89.88 

‐111.52 

‐123.82 

‐127.35 

‐137.05 

‐153.82 

5, and 8‐46 sh
r using printe
ode‐locked M
DRO ) for the 
sured phase 
e reported us

     
                          
KMTS2500‐200
odular block di

n of the DDS‐
‐coupled, low
eference  freq
n  filtered  and
d  range. Depe
L,  the  DDS  c
equency mult

mple will show
generate 200
Hz,  and  the  D
g integer bou
the ~62.5‐MH

impossible  to
a proprietary
urious  produ
) can generat
er,  and  typica

y of the phase
KMT

3000MHz

‐83.64

‐104.51

‐116.66

‐119.99

‐133.81

‐153.78

how the phas
ed coupled re
Möbius  coupl
application i
noise @ 10 k
sing this tech

                         
0800‐10 frequ
iagram, and (b

‐based mode

w‐phase‐noise
uency  to  the
d provided  a
ending on de
circuit,  or  th
tiplication an
w why  the ch
0.001 MHz u
DDS  uses  this
undary spurio
Hz carrier. Tha
o  filter  out  f
y algorithm  t
cts,  as well  a
te 2‐to‐8‐GHz
al  spurious p

e noise perform
TS2500‐20080

4000M

‐81.5

‐102

‐114

‐117

‐131

‐151

e noise plot o
esonator (slow
ed metamat

n modern Ra
kHz offset  is  ‐
nique for a g

                         
ency synthesiz
b) prototype ha

el KMTS2500‐
e VCO using p
e maximum  f
as  a  referenc
esign choices,
he  secondary
nd division  im
hoice of  frequ
sing a 10‐MH

s  signal  to  p
ous products 
at 500‐Hz spu
from  the  2.0
that  selects  t
as  other  spu
z outputs wit
performance 

mance of KMTS

00 (2000‐8000M

MHz 6

56

.73

.90

.16

.95

.36

of 10.24 GHz 
w‐wave reson
terial  resonat
adar and com
‐139 dBc/Hz 
given size, pow

            (b) 
zer module, us
ardware [142].

‐200800 synth
patented tech
frequency  all
e  to  a  secon
,  the phase‐n
y  PLL.  Howe
mplemented 
uencies  is  im
Hz reference. 
produce  the  6
may be notic
urious produc
000001‐GHz  o
the best  com
rious  conditi
th a  typical p
of  ‐50 dBc.  T

S2500‐200800
MHz)

6000MHz 

‐76.32 

‐97.01 

‐109.51 

‐114.05 

‐127.50 

‐145.79 

synthesized s
nator,  slow‐w
tor,  and  uisn
mmunication s
for 10.24 GH
wer consump

sing DDS techn
 

hesizer using
hniques [114]‐
lowed by  the
ndary  PLL  tha
noise perform
ever,  the  spu
by  the PLL ci

mportant. Wit

The low‐nois
62.50003125

ced at this po
ct will be amp

output  signal
mbination of d
ons.  The  com
phase noise o
Table 8‐1  sho

0 

8000MH

‐77.42

‐98.70

‐111.04

‐113.66

‐126.04

‐144.16

signal source 
wave metama

ng  128 MHz 
systems. As s
Hz carrier, wh
ption and figu

223 

 

nology 

 high‐
‐[122, 
e DDS 
at will 
mance 
urious 
ircuits 
h  this 
se PLL 
5 MHz 
oint in 
plified 
l.  The 
divide 
mpact 
of  ‐97 
ows  a 

Hz

4

6

4

6

using 
aterial 
OCXO 
shown 
hich  is 
ure of 



 

merit (FOM)

128 MHz OC
[153].  By  us
mixer  and  lo
10.239  GHz 
performance

122dBc/Hz a
achieve  full‐
synthesizers 
(VCO)  techno
communicat

size packagin
comparative

Figure 8

Figure 8‐44: M

. The design 
CXO  referenc
sing  frequenc
oop  filter  is 
with  5V,  3

e for offset fre
at 1 kHz offse
sized perform
that  leverag
ology

 
for  the

ions systems

ng, performan

ly low cost co

8‐43: Measure

Measured phas

PN@

PN@

locks a 10.24
ce, using  a  lo
cy  multiplicat

relaxed  by  a
300  mA  DC 
equencies be
et,  ‐139dBc/H
mance  in min

ge  novel  Mö

e  stability and
. The advant
nce over size 
omponents.  

d phase noise 

e noise of the 

@ 10 kHz=‐125 

@ 10 kHz=‐116 d

4 GHz Möbius

ow‐noise PLL 
tion  from  the
bout  40  dB..
bias.  The  lo
tween 10 Hz 
Hz at 10 kHz 
niature packa
öbius  coupled
d  low noise n
ages of this t
ratio delivere

of the 10.24 G

10.24 GHz syn

dBc/Hz@ f0=1

dBc/Hz@ f0=1

s coupled 10.2
with double
e  reference, 
.  The  synthes
ow‐noise  inte
and 1 kHz, w
offset. Abov

ages,  this  rese
d  slow‐wave 
needed  for e
topology are
ed by the arc

GHz synthesized
 

nthesized sourc

10.239 GHz

0.240 GHz

24 GHz VCO t
‐balanced m
the  noise  pe
sizer  typically
ernal  OCXO 
with ‐70 dBc/H
ve 1 MHz,  the
earch work d
mode‐coupl

emerging wid
:   design  is si
chitecture is v

d signal source

ce uisng slow‐w

to the harmo

ixer  serving 
erformance  r
y  produces  +
determines 

Hz phase nois
e noise  floor 
describes a c
ed  resonato
deband, high‐
imple and sm
very high, and

e uisng slow‐w

wave metamat

onics of an int
as phase det
required  from
+10  dBm  sign
the  synthes

se at 10 Hz of
is  ‐169dBc/H
ompact  frequ
r  (SWMCR)  b
‐data‐rate wi
mall enabling 
d architecture

ave resonator

terial VCO  
224 

ternal 
tector 
m  the 
nal  at 
sizer’s 
ffset, ‐
Hz. To 
uency 
based 
reless 
small 
e uses 

 

 



 

Figure 8‐45: M
coupled meta

Figure 8‐46: M
locked Mobiu

The mode

make a dram
which otherw

Measured phas
material reson

Measured phas
s coupled met

‐coupled  slow
matic  impact 
wise cannot b

PN@

se noise of the
nator (uses 500

se noise of the
amaterial reso

w‐wave  struc
on the desig
be achieved w

@ 10 kHz=‐134 

e 10.24 GHz sy
0 mW power co

e 10.24 GHz sy
onator [153] 

cture  based 
n of tunable 
with convent

dBc/Hz @ f0=1

nthesized sign
onsumption to

ynthesized sign

oscillator  rep
oscillator usi
tional printed

10.240 GHz

nal source uisn
o produce 12 d

nal source uisn

ported  in  this
ing Metamat

d transmissio

g slow‐wave m
dBm output po

ng OCXO locke

s  chapter  ha
erial resonat
n  line resona

mode‐locked M
wer) 

ed slow‐wave m

as  the  potent
or  in compac

ator. Metama

225 

 
Mobius 

 
mode‐

tial  to 
ct size 
aterial 



Tunin
Ne

(a

 

resonator pr
factor,  (ii)  im
characteristi

metamateria

material of d

Figure  8‐47:  C
Möbius strips 

ng-Diode
etwork

Injection-L

op

Mobius-

  Metam

    Split-R

    Reson

) Block diagram

Figure 8‐48: (a

esents severa
mproved  sele
cs  (v)  insensi
al split ring, M
dielectric cons

CAD  simulated

resonator net

Locking

t1

B

  N

DC

Phase-Dispersion

Minimization

Network

Noise

Feedback

-Coupled

material

Ring

nator

m Möbius Reso

a) Block diagra

al advantages
ectivity,  (iii)  e
itive of EMI/

Möbius strips,
stant of 2.2 a

d  S21  plots  in  (
works [148] 

SiGe HBT

BFP 740
C

E

Noise Feedback

C-Bias Network

Output

onator VCO      

m of X‐band M

s in comparis

easy  integrat
EMC  [125]‐[1
, and Metam

nd thickness 

(dB):  (a) Meta

                    (b)

Metamaterials 

on with conv
tion  in  MMIC

127].  Figure 8
material Möbi

of 12 mils [14

amaterial  split 

 Layout of 10.2

Möbius Strips 

ventional plan
C  technologie
8‐47  shows  t
us strips reso
48]. 

rings,  (b) Mö

24GHz Metam

Resonator VCO

nar resonator
es,  (iv)  multi

the CAD  simu

onator; fabric

öbius  strips,  an

aterial Möbius

O, (b) Layout (0

r such as (i) hi
‐band  multi‐
ulated  S21 plo
cated on subs

nd  (c) Metam

s VCO [148] 

0.90.9 in) [14

226 

igh Q‐
mode 
ots of 
strate 

 
aterial 

             

48]  



 

 As shown 
in improved 
compared  to
modes (mark

To  overco
velocity by in
cavity, impro

resonator ba
sources appl

Figures 8‐4
plot of the 1
49 shows the
Eq. 1 given in
Figure 8‐48  (
challenging t

8.10   Conc

This  chapt
newsworthy 
appropriately

printed  reso
considered w
Metamateria

discussed   to
measuremen

building high

Figure 8‐49: M

in Figure 8‐4
Q‐factor, sup
o metamater

ked: Blue trac

me  mode‐jum
ntroducing M
oves the stabi
ased  tunable 
ications [148

48(a), 8‐48(b)
0.24 GHz osc
e measured p
n ref [45]. The
(b), realizatio
task, thus futu

clusion 
ter  deals  wit
for  a  num

y  used  to  im
onators  used 
without touch
al  resonator 
o closer asses
nt  results.  V
h performanc

Measured phas

47, Metamate

ppresses the 
ial  split  rings
ce‐Möbius Str

mping  issues
Mode‐Suppres
ility) techniqu
X‐band osci
].  

), and 8‐49 sh
cillator, using 
phase noise p
e O/P power 
on of Metama

ure work is in

th  an  artific
mber  of  year
mplement  mic

in  this  Chap
hing on the co
concepts,    t
ssment. The 
ery  impressi

e frequency s

e noise plot of

erial Möbius s
spurious reso
s  and Möbius

rips; Green tr

s  and  tuning 
sion Ring tha
ue.  A novel m
llator  for RA

how the typic
a SiGe Hetro

plot, offers su
is 11.3 dBm, 
aterial Möbiu

n progress to d

ial  negative 
rs  and  inves
crowave  reso
pter  are  singl
oncept of Me

this  type  is 
complex osci
ve  results  fr
synthesizers p

f X‐band Metam

strips (MMS)

onance mode

s  strips  reson
race‐Metama

problems,  m
at allows mult

mode‐coupled
DAR  applicat

cal block diag
ojunction‐bipo
uperior FOM=

500MHz tuni
us Strips usin
develop MM

index  mater

stigates  the 
onators  with 
y  or multiply

etamaterials, 
the  basis  fo
illator circuits
rom  specific 
presented [12

material Möbi

exhibit supe
es, therefore 
nator  that  ex
terial Split‐Ri

mode  stabiliza
ti‐mode‐self‐
d self‐injectio
tion  is develo

gram, layout, 
olar‐transisto
=‐216dBc/Hz @
ing range wit
ng discrete co
IC based tech

rial  (Metama

extent  to 
  advantageo
y  coupled  re
but developm
or  achieving 
s using these
microwave 

20].   

us VCO (layout

rior S21 chara
stable broad
xhibit   undes
ngs).  

ation  (manip

injection into
on Metamate

oped  for high

and the mea

or (HBT) activ
@ 1MHz offs
h 5VDC and 8
omponents  in
hnologies.  

aterials)  that
which  Meta

us  propertie
esonators, wh
ments in the i
high  quality 

e resonators c
oscillator  im

t is shown in F

acteristics res
band operati
sired  second‐

pulating  the  p
o the Mobius 
rials Möbius 
h  frequency 

asured phase 
ve device. Figu
set calculated
80mA. As sho
n planar dom

t  has  been  h
materials  ca
s  [139]‐[143]
hich  could  al
implementat

factor,  ther
characterized

mplementatio

igure 8‐48) [14

227 

ulting 
ion as 
‐order 

phase 
Strips 
Strips 
signal 

noise 
ure 8‐
d from 
own in 
main  is 

highly 
an  be 
].  The 
so  be 
ion of 
refore 
d with 
ons  in 

 
48] 



228 

 

Chapter 9 

High Performance X‐band Oscillators  
 

9.1   Introduction  
Phase noise can be a limiting factor in modern communications systems, especially those that rely on 

phase‐based modulation. Phase noise can increase the bit error rate (BER) of a telecommunications link, 
degrade the stability of beams in particle accelerators, and degrade the sensitivity of radar systems [1]. 
The high quality factor (Q) of a dielectric resonator makes it possible to achieve oscillators with excellent 
phase‐noise  performance  at  microwave  and  millimeter  wave  frequencies.  Dielectric  resonators  are 
fabricated on ceramic materials with high dielectric permittivity, high Q, and high temperature stability. 
They have much smaller size compared to cavity resonators; therefore, these resonators are frequently 
employed  in the design of frequency stable RF circuits, especially  in oscillators [2]‐[5]. When high data 
rates  must  be  transferred  as  with  multiple  quadrature  amplitude  modulation  (M‐QAM)  schemes  in 
Long‐Term‐Evolution  (LTE),  local multipoint distribution  service  (LMDS), and  fixed‐frequency point‐to‐
point digital radios and satellite‐communications (SATCOM)  links, such systems rely on free‐running or 
phase‐locked signal sources with ultra‐low phase noise performance. Such spectrally pure sources are 
also  invaluable  for  radar  systems  and  in  research  laboratories  [6]‐[23].  A  wide  range  of  military, 
industrial,  medical,  and  test‐and‐measurement  markets  demand  stable  frequency  sources  with  low 
phase‐noise performance and  low  thermal drift. Dielectric  resonator oscillators  (DROs) have provided 
low‐noise  solutions  in  the  frequency  range  from  3  to  40  GHz,  with  spectral  purity  that  compares 
favorably to other competing solutions such as multiplied frequency fundamental sources [24]‐[29]. 

9.2   DRO Circuit Topology  
A  typical  DRO  circuit  uses  high‐Q  dielectric  resonator  (DR)  and  active  device  in  a  series/parallel 

feedback  configuration  to  achieve  the  negative  resistance  required  for  stable  oscillations  showed  in 
Figure 9‐1  [8, 30]. The  series  feedback DRO  (Figure 9‐1(a))  is  the most  common  type of DRO mainly 
because  it  is  easy  to  handle  than  the  feedback  type  once  the  oscillator‐core  exhibits  the  required 
reflection‐gain at the resonant frequency [25]. The oscillator core consists of an active device the input 
port  of  which  does  present  a  reflection  coefficient  of  magnitude  >1  to  the  connected  resonator 
arrangement. The latter is simply formed by the Dielectric Resonator (DR) placed in close proximity to a 
microstrip line terminated with its characteristic impedance (reaction type resonator) as shown in Figure 
9‐1(a).  Adjustment  of  phase  is  done  by  moving  the  DR  along  the  line  at  constant  distance  and 
adjustment of  reflection magnitude and  thus  level of oscillation  can be done by varying  the distance 
between line and DR [24]. 

Figure 9‐1(b) shows the typical parallel feedback (transmission type) DRO circuit, constructed by a set 
of  two microstrip  parallel  lines mutually  coupled  through  the  interaction with  a DR  placed  between 
them  (transmission  type  resonator).  The  transmission  lines do not  require  a  resistive  termination.  In 
order to achieve a high QL it is rather preferable to use reactive terminations instead i.e. open stubs the 
lengths of which constitute two additional degrees of freedom. In addition to that matching structures 
interfacing the oscillator core's  in‐ and output are required to maximize the  loaded Q and at the same 
time  establish  the  necessary  round  trip  phase  shift  of  2n  (integer  n)  at  the  target  frequency.  An 
appropriate quarter wave  transformer between oscillator‐core and post‐amplifier may be  required  in 
order  to achieve optimum performance. Since  the available  layout area  is  limited  in most  cases,  it  is 
desirable  to  have  fixed  positions  for  the  resonator  as  well  as  for  the  core  terminals.  Therefore  a 
combination of stub matching‐elements and meander  lines are used to realize arbitrary matching and 
phase shift while maintaining the mechanical length of the structures [9]‐[11]. 
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A  closed  conductive  containment  for  the  DR‐assembly  leaving  openings  for  the  ports  only  is 

recommended otherwise the unloaded quality factor (Qu) would be diminished by radiation  loss. Since 
the  proximity  of  the  surrounding  matter  does  alter  the  boundary  conditions  to  some  degree  the 
resonant frequency is shifted upwards in case of metal (conductive) proximity and downwards in case of 
dielectric proximity  for  the  TE01 mode  [15].  The determination of  the  Eigen modes of  the  complete 
resonator  arrangement  (DR  and  cavity)  using  CAD  tool  (3D‐EM  HFSS  from  Ansys;  www.ansys.com) 
allows for verification and adjustment of the geometrical parameters of the DR, and tuning elements for 
a desired resonant frequency while at the same time  identification of unwanted modes (modes  in the 
vicinity of  the desired one) and also giving estimation  for Qu. Designing and building  low phase noise 
oscillator circuits based on DRs is not trivial, given the nonlinear nature of the active devices needed for 
the oscillators as well as the tedious task of placement of the puck and disk resonator [16]. The parallel 
feedback topology shown  in Figure 9‐1(b) offers more than six degrees of freedom plus the additional 
parameters of the matching networks, thus makes suitable for production. 

9.4   Design Methodology of Parallel Feedback 10 GHz DRO Circuit 
In  this section, design steps are discussed  for dielectric resonator oscillators  (DROs)  that can deliver 

stable  signals  at microwave  through millimeter‐wave  frequencies.   With  the  aid  of  a  unique Möbius 
coupling mechanism,  these  fundamental‐frequency dielectric‐resonator oscillators operate  through 10 
GHz with extremely low phase noise. 

Design Steps: 
(i) Figure  9‐3  illustrates  the  typical  layout  component  with  resonator  interface  and  matching 

structures. The upper matching section between resonator and gain element is split to create a 
fixed  (e.g. 50)  impedance  level between  them  to  allow  arbitrary phase  shift  to be  inserted 
(meandered  if  necessary)  without  changing  the  outer  impedances.  Additionally  this  allows 
access  to  an  open  loop  S‐parameter  simulation  and  optimization.  In  order  to  simplify  the 
process further, the matching process  is treated separately and variable reference  impedances 
are used instead at the oscillator‐core's input and the resonator‐element's output respectively. 

(ii) The lower section is a cascade of a stub‐matching element and a 180° meander transmission line 
allowing for adjustment of the mechanical length while maintaining the reflection coefficient of 
the oscillator core's output. 

(iii) Using CAD tool (ADS 2013 from Agilent; www.home.agilent.com) a layout‐component is created 
with  ports  interfacing  the  resonator  and  the  gain‐element.  In  order  to  speed  up  the 
optimization‐process microstrip  library elements only  are used  and  a  synchronized  schematic 
(i.e.  analytical)  model  created.  This  allows  a  coarse  optimization  to  be  conducted  using  the 
analytical representation and a subsequent fine optimization using EM co‐simulation. This may 
save  significant  computational  effort  if  the  differences  between  the  two  representations  are 
small which unfortunately is not guaranteed depending on the actual situation and frequency. 

(iv) Figure 9‐4 shows the 4‐port 3D dielectric disk resonator model with port reference (shown for 
port 1) de‐embedded to the actual  interface positions. The resonator's S‐parameters are taken 
from the results of a 4‐port model 3D‐EM simulation (Figure 9‐5). The reference positions of the 
four ports required to match the corresponding positions in the layout component. The effect of 
the two tuning varactors has been modeled by voltage dependent lumped boundary conditions 
at their respective places, the tuning voltage being an additional parameter of the HFSS‐model. 
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2. Use of specialized fiber optic delay  line providing reduced temperature sensitivity for the optical 
Fabry Perot  resonator and enhanced dispersion  characteristics    (this  component  is a  significant 
novelty of the proposed OEO design), which will provide 
(a) Low‐loss and passive temperature compensation using a right  combination of standard optical 

fibers and  suffers  from as much as  ‐10ppm/C change  in  index of  refraction  in  silica  fibers by 
+2.5ppm/C of HC‐PCF or a reduced temperature sensitivity of ‐3ppm/C of SC‐PBG fibers 

(b) Provide distributed optical amplification to actively reduce light attenuation based on principle 
of Raman amplification using a pump source appropriately selected with respect to the source 
wavelength based on Stimulated Raman Scattering 

(c) Changing oscillation frequency of OEO by adjusting phase shift  introduced  in the optical delay 
element using high dispersion of PBG fibers to as much as ‐500ps/nm km from ‐17 ps/nm km of 
standard fibers 

(d) Frequency synthesis of OEO by  tuning of the optical source wavelength where the oscillation 
frequency  is  being  controlled  by  satisfying  Barkhausen  oscillation  condition  in  a  passively 
temperature compensated low loss dispersive PBG fibers. 
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Figure  10‐8:  Shows  the  illustrative  block  diagram  of  “ultra  low  phase  noise  and  passive  temperature  stable 
optoelectronic oscillator circuits” [3]‐[5] 
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3. Use  of  multiple  loops  to  perform  phase  comparison  of  different  references  provided  through 
multiple fiber optic delay lines (use of many control feedback loops and phase locking is novelty of 
this OEO design), where 

(a) Self‐ILPLL  made  to  a  reference  of  1  us  (200m)    delay    that  is  fast  and  minimizes  the 
oscillation frequency of VCO’s drift by synchronizing every 1us;  

(b) Self‐ILPLL  is  being  also  augmented  by  delays  of  5 µs  (1km)  that  is minimizing  the VCO 
frequency drift , which in turn is to be augmented by  50µs (10km) to make sure that the 
overall  frequency  drift    is  limited  to  shifts  limited  within  1µs  as  the  VCO  oscillation  is 
locked to an equivalent reference of oscillation delay of 50µs (10km long fiber delay)  

4. Use of temperature compensated  nested loop RF filters for the OEO frequency mode selection in 
a multi‐mode system of long delays (every 20kHz for 10km long or 50µs delays, every 200kHz for 
1km fiber delays, and every MHz for 200m long fiber delays) , which 

(a) Adjusts passband frequencies by selecting long fiber optic delay 
(b) Avoids the need for extremely  large size and insertion loss in high order RF metallic filters 
(c) Achieves a much higher order optical fiber based Nested Loop RF filters for even similar 

size RF metallic filters  
(d) Employs Hi‐Bi fibers for fully integrated small size structures 
(e) Maintain higher frequency selectivity using high order parallel or series combination of 1st 

order transversal optical filters 
(f) Implement temperature compensated narrow band optical nested loop RF filter by use of 

PBG fibers    
5. Exploring multi‐modal  locking  in  the OEO by optical phase  locking  (this component  is novelty of 

OEO design) using the concepts of mode‐locked OEO by establishing optical mode locking of OEO 
using variable changes to biasing conditions of  

(a) Mach‐Zehnder modulator  DC bias in fiber optic links 
(b) Optical phase delay shift of an integrated optical delay line using EA modulator 
(c) Change in index of refraction of the directly modulated fiber optic delay element 

Figure 10‐9 shows the CAD simulated phase noise plot of SILPLL VCO. In the simulation setup, a self‐
injection mechanism  is applied  to a VCO with dual DLFD SPLL,  the  short and  long delays are 1μs and 
10μs  respectively. The  injection  strength  is  ρ=0.316  and  the  injection delay  is 10μs. The  green  curve 
represents the phase noise of the VCO incorporating SILPLL. The phase noise of SILPLL reaches the noise 
floor at around 100 kHz offset while the phase noise of double loop SPLL reaches the noise floor at 100 
kHz. For comparison, phase noise of a single SPLL with 10μs delay and a dual SPLL with 1μs and 10μs 
delay are also provided. The improvement in phase noise for SILPLL is significant. Phase noise of SILPLL 
VCO is ‐165 dBc/Hz @ 20 kHz offset from the carrier is predicted. It can be seen that there is hump & dip 
after  20  kHz  offset  from  the  carrier  in  Figure  10‐9,  the  reason  of  degradation  in  phase  noise 
performance  is  due  to  higher  order modes  prevalent  in  the  fiber  delay  line.  To  suppress  the  hump, 
mode‐locking  technique  has  been  incorporated  using  metamaterial  evanescent‐mode‐coupling  and 
enabling dynamic mode spacing of the optical delay line to achieve a zero or minimum frequency drift.  
Since the optical fiber may be intrinsically temperature sensitive, causing change in effective length and 
refractive  index over  temperature,  the oscillator needs a control circuit  to  regulate  the effective  fiber 
length  to prevent mode‐jumping phenomena and  thereby degradation  from  close‐in  to  carrier phase 
noise.    The  active  degenerative  feedback,  in  conjunction  with  the  self‐injection  and  mode‐locking 
techniques,  produces  uniformly  fixed  mode  spacing,  reducing  frequency  drift  due  to  operating 
temperature changes [2].  
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Chapter 11 
Conclusion 

 

11.1   Conclusion 
Modern communication  systems  require  two kinds of  signal  sources:  (i) ultra  low phase noise  fixed 

frequency reference signal sources, and  (ii)  low phase noise tunable  frequency signal sources. But  the 
common  denominator  for  both  sources  is  identical, which  is  low  cost,  low  power  consumption,  and 
compact  size.  Intrinsically,  high  Q‐factor  resonators  (Crystal,  SAW‐Surface  Acoustic  Wave,  BAW‐Bulk 
Acoustic Wave, Ceramic, Dielectric, MEMS, and Optical Fiber) based oscillator circuits exhibit low phase 
noise characteristics  for  fixed  frequency or narrow band  (< 1%)  solutions but  they are power hungry, 
vibration  sensitive,  and  expensive. Historically,  broadband  oscilators  are  realized  by  using  either  YIG 
resonator or  transmission  line  resonator network. YIG  resonator based oscillators exhibit wide  tuning 
capaibity  and  low  phase  noise  charaeteristics  but  sensitive  to  vibration,  lighting,  electromagnetic 
interference (EMI), microphonics,   and frequency modulation; all of which have a detrimental effect  in 
designing  modern  communication  systems.  Printed  resonator  based  oscillators  can  offer  broadband 
tunability and insensitive to vibration but at the cost of poor phase noise performances and larger size. 

During the last decades, design engineers and research communities have been improving the phase 
noise  performance  and  alos  exploring  the  optical  resonator  base  signal  source  solutions.  This 
development has taken place in two distinct lines of approach. The first one dealt with the reducing the 
size and  improving  the Q‐factor of  the printed resonator and  the second  is related with  the exploring 
different oscillator tolpogies using self‐injection locking, phase‐locking, mode‐locking, evanescent‐mode 
coupling,  mutual‐injection‐locking,  and  noise‐filtering  for  ultra  low  phase  noise  performances.  This 
thesis presents novel techniques to design signal sources using crystal resonator, dielectric resonators, 
printed  transmission  line  resonator  and  optical  fiber  resonator  networks  for  current  and  later 
generation  communication  systems.  A  novel  “Slow‐Wave  Möbius  Coupled  Resonator  Topology” 
disciussed for superior performance, can partly or fully meet the criteria of new requirement posed by 
4
th generation  communication  systems. A quality‐factor enhancement  technique based on employing 

slow‐wave resonator  is discussed and experimentally verified by designing frequency synthesizer using 
oscillator  employing  mode‐coupled  slow‐wave  metamaterial  resonators.  The  methodology  discussed 
can be applied to design miniaturized very low phase‐noise voltage‐controlled‐oscillators at microwave 
and mm‐wave frequencies. The intended application is the development of multi‐band low phase noise 
signal source solutions for current and later generation communication systems.  

11.2   Futuristic Work 
The  slow‐wave  metamaterial  based  Möbius  resonators  have  received  increasing  attention  for 

integrated oscillator design;  these  resonators can provide high quality‐factors while occupying a small 
area  due  to  small  wavelengths  at  mm‐wave  frequencies.  The  Metamaterial  Möbius  technology 
discussed  in  this  thesis can open new era    in  the  field of  imaging and  sensors applications. Following 
research work as futuristic technology is in under progress: 

 Telecom, Biomedical, and Sensors application 
 Energy Harvesting, Solar Cells, Go Green Solution  
 Subdiffrcation Imaging, Superlens 
 High Resolution 3‐D printers 
 Antenna, Invisbility Cloak 
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Symbols  

 
 
 Symbol	 Description	 Linear time variant	 Nonlinear time variant	 Linear time invariant	 Active tunable inductorAI	 Active Inductor	 	 	 Tunable inductor or Tunable active inductor	 Tunable Active Inductor Oscillator	 Active tunable inductor oscillator	 Active inductor oscillator	 Voltage controlled oscillator/	 	 Large‐signal transconductance	 Small‐signal transconductance	 Fourier coefficient	 Modified Bessel function of order n	 Emitter current	 Collector current	 Collector reverse current 	 Total noise voltage 	 Noise due to source	 Noise due to network 	 Generator admittance 

	 Optimum noise admittance 

	 Minimum achievable noise figure	 Noise resistance	 Y‐parameter noise correlation matrix	 ABCD Correlation Matrix	 Correlation factor ∆ 	 Mean square value of noise due to base current 
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∆ 	 Mean square value of noise due to collector current ∆ 	 Mean square value of noise due to reverse collector current ∆ 	 Mean square value of noise voltage due to base resistance 	 Noise power spectral densities due to collector current 	 Noise power spectral densities due to base current 	 Noise power spectral densities due to base resistance 	 Noise power spectral densities due to source resistance ∆ 	 Mean square value of noise due to drain current 

∆ 	 Mean square value of noise due to gate current 

/ 	 FET noise coefficient 

/ 	 FET noise coefficient 

∗ 	 FET noise coefficient 

	 0.67 for JFETs and  1.2 for MESFETs	 0.2 for JFETs and 0.4 for MESFETs	 0.4 for JFETs and 0.6‐0.9 for MESFETs	 Complex source impedance	 Modified factor 	 Drive‐Level	 Drive‐Voltage 

	 Fundamental component of current 

	 Second harmonic component of current 

	 Conduction angle	 Transformation factor	 Optimum transformation ratio 	 Parallel loss resistance
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	 Loaded quality factor	 Center frequency	 Flicker corner frequency	 Frequency offset	 Average power at oscillator output	 Oscillator voltage gain

	 Noise factor 

	 Noise Figure	 Ratio of sideband power in a 1 Hz bandwidth at fm , 	 Vector of harmonic‐balance (HB) errors	 Vector of real and imaginary parts of all HB errors , 	 Vector of state variable (SV) harmonics, 	 Vector of forcing terms

 ,  	 Perturbation of the circuit state	 Jacobian matrix of the HB errors

 	 Phasor of the pseudo‐sinusoidal components	 Noise power spectral density	 Normalized correlation coefficient	 Side‐band noise sources 	 Side‐band noise sources 	 Noise power spectral density 

∆ 	 Power spectral density of the input phase error

	 Peak phase deviation	 Noise signal voltage	 Time variant negative resistance	 Boltzmann’s constant (1.38E‐23 J/K)	 4.1  1021 at 300 K0 (room temperature) 	 Equivalent noise resistance of tuning diode	 Compressed power gain of the loop amplifier	 Closed loop transfer function	 Open loop transfer function| | 	 PM noise at kth harmonic| | 	 PM noise due to contribution of modulation
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| | 	 AM noise to carrier ratio at kth harmonic∗ 	 PM‐AM correlation coefficient for the kth harmonic ⊗ 	 Correlation matrix ⊗	 Conjugate‐transpose 	 Row‐matrix	 Frequency transfer matrix	 Trans‐admittance matrix	 k
th harmonic of the steady‐state current through the load 

,∗ 	 Correlation coefficient of the upper and lower sidebands 	 Modulating signal	 Phase sensitivity ∆ 	 Modulation index of the modulating signal 	 Signal to noise ratio	 Sideband amplitude of a phase modulation	 Coefficient of Fourier series, 0th order of the ISF

 	 Noise bandwidth

⁄ 	 1/f noise corner frequency of the device/transistor 	 Maximum charge on the capacitors in the resonator 	 Noise transfer function due to resonator loss resistance 	 Noise transfer function due to transistor base resistance 	 Noise transfer function due to the transistor base current 	 Noise transfer function due to flicker noise 	 Noise transfer function due to collector current 	 Flicker noise constant 	 Flicker noise exponent

	 	 Complex envelope of the frequency modulated signal 

 / x 	 Impulse sensitivity function	 Electromotive  force	 Large‐signal current gain	 Large‐signal input admittance	 Large‐signal transconductance

A t 	 Amplitude fluctuation

 t 	 Phase fluctuation
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	 Steady state phase difference Yn	 Normalized noise admittanceYe	 Even mode admittanceY0	 Odd mode admittance 

e	 Even mode  

0	 Odd mode  Gn	 In‐phase component of noise source Bn	 Quadrature component of noise source m	 Ratio of loaded and unloaded Q mopt	 Optimum value of m for minimum phase noise Q0	 Unloaded quality factor 

ij	 Coupling parameter 

i	 Free‐running amplitude of the ith oscillator Ai t 	 Instantaneous amplitude of the  ith oscillator 

i t 	 Instantaneous phase of the ith oscillator 

i	 Free‐running frequency of the ith oscillator MEMS	 Micro‐electro‐mechanical‐system SMD	 Surface mounted device SRF	 Self resonance frequency MSL	 Microstripline einj t 	 Injected signal voltage 

lock	 Locking bandwidth 

inj	 Injected signal frequency 

ij	 Magnitude of the coupling coefficient 

ij	 Phase of the coupling coefficient r	 Capacitance ratio of the tuning diode CV0	 Capacitance of tuning diode at zero bias voltage CVB	 Capacitance of tuning diode at breakdown bias voltage 



 S6 

 

Pn	 Average power dissipated by the network 

	 Empirical nonlinear parameter Rn t 	 Time variant negative resistance Cn	 Fourier series coefficient 

][C 	 Matrix representation of arbitrary coupling topology C	 Coefficient of correlation 

n	 Phase of the nth harmonic We	 Average stored electrical energy We	 Average stored magnetic energy 

diff	 Modulation frequency VNA	 Vector network analyzer VDP	 Van der Pol SWR	 Slow‐Wave resonator DR	 Dielectric Resonator MCPR	 Möbius coupled printed resonator RTRD	 Real Time Signal Retention Device IFFT	 Inverse Fast Fourier Transform DPS	 Double Positive substrates ENG	 Epsilon Negative Substrate  MNG	 Mu Negative Substrate DNG	 Double Nagtive substrates NRIM	 Negative Refractive Index material SRR	 Split‐ring resonator TLM	 Transmission line model CRLH	 composite right/left‐handed structures SWMR	 Slow Wave Metamaterial Resonator SIW	 substrate integrated waveguide CSRR	 complimentary split ring resonators MCSWMR	 Mode‐Coupled Slow‐Wave Metamaterial Resonator 
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OEO	 Opto‐Electronic Oscillator B	 Injection locking loop gain DRO	 Dielectric resonator oscillator DSIL	 Dual loop Sefl‐injection locking DSILPLL	 Dual loop Self‐injection locked and phase locked loop DSPLL	 Dual loop Self‐phase locked loop fm	 Fourier frequency fosc	 Oscillation frequency G	 Phase locking loop gain IL	 Injection locking ILPLL	 Injection locked phase locked loop Kd	 PLL phase detector gain Kh	 PLL low pass filter gain Ko	 PLL VCO tuning sensitivity L fm 	 Single sideband phase noise MMS	 Metamaterial Mobius Strip PLL	 Phase locked loop SIL	 Sefl‐injection locking SILPLL	 Self‐injection locked and phase locked loop SLC	 Sapphire loaded cavity SPLL	 Self‐phase locked loop Sφ fm 	 Power spectral density of phase ζ	 Damping factor of PLL loop θe	 Phase error between input and VCO θi	 Phase angle of input signal θo	 Phase angle of VCO τ	 Time delay associated with an optic fiber Sφ fm 	 Power spectral density of phase θi	 Phase angle of input signal
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θo	 Phase angle of VCOθe	 Phase error between input and VCOϕi	 Instantaneous phase of input signalϕo	 Instantaneous phase of VCO signalζ	 Damping factor of PLL loopωn	 Natural frequency of PLL loopfosc	 Oscillation frequencyfm	 Fourier frequencyτ	 Time delay associated with an optic fiberτi	 Time delay of the fiber used in self‐injection locking τd	 Time delay of the fiber used in self‐phase locked loop 
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