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Abstract 

 

In recent years, oscillators are considered as inevitable blocks in many electronic 
systems.  They  are  commonly  used  in  digital  circuits  to  provide  clocking  and  in 
analog/RF  circuits  of  communication  transceivers  to  support  frequency 
conversion. Nowadays, CMOS technology is the most applicable solution for VLSI 
and  especially  for modern  integrated  circuits used  in wireless  communications. 
Additionally,  the  trend  towards  single  chip  implementation  makes  the  circuit 
design increasingly challenging. 

The  main  purpose  of  this  project  is  to  design  a  high  performance  voltage‐
controlled oscillator  (LC VCO) using 65nm CMOS technology.  In the beginning, a 
brief study of different VCO architectures is carried out. Next, a wide comparison 
between  different  VCO  topologies  is  performed  in  terms  of  phase  noise  and 
power  consumption.  The  effect  of  VCO  phase  noise  on  RF  transceivers  is  also 
analyzed. In the following, all the phase noise contributors in a typical LC VCO are 
identified to enable design optimization. 

To meet  the  state‐of‐the‐art  requirements,  several  circuit  solutions  have  been 
explored  and  the design work  ended‐up with  a Quadrature VCO.  The design  is 
verified  for  the  intended  tuning  range  and  process,  temperature,  and  supply 
voltage (PTV) variations. 

The  circuit operates  at  center  frequency of 2.4 GHz.  The phase noise of QVCO 
obtained by simulation is ‐140 dBc/Hz at 1MHz offset frequency which is 6 dB less 
compared  to conventional LC VCOs. The power consumption  is 3.6mW and  the 
tuning voltage can be swept from 0.2 V to 1.2 V resulting in 2.25 GHz ‐ 2.55 GHz 
frequency range. 
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1. INTRODUCTION 

Nowadays,  oscillators  are  considered  as  inevitable  blocks  in  many  electronic 
devices.  They  are  mainly  applicable  in  communication  systems  such  as  radio 
transceivers.  Also,  other  applications  take  advantage  of  high  performance 
oscillators. For  instance, clock generation  in microprocessors can be achieved by 
some  types of VCOs. Today, CMOS  technology  is  the most popular  solution  for 
designing a high performance voltage‐controlled oscillator.  It  should be pointed 
out that in most cases a VCO is not a standalone block but rather a part of a larger 
system like PLL‐based frequency synthesizer. 

 

1.1 Objective and Scope 

The first objective of this project was a broad analysis of different VCO topologies 
used  in the contemporary applications. A specific objective was to design a high 
performance  VCO  based  on  a  design  study  of  different  LC  VCO  circuits.  By 
practical  comparison  of  critical  specifications  like  phase  noise  and  power 
consumption the choice of the right circuit could be done. To meet the state‐of‐
the‐art  specifications,  a  quadrature  VCO  (QVCO)  was  chosen  as  the  ultimate 
design goal. 

The QVCO was assumed to drive a balanced mixer for frequency conversion  in a 
data OFDM transceiver. Since the OFDM‐QAM signal is extremely sensitive to the 
local oscillator phase noise, the phase noise was the primary specification that the 
QVCO was optimized  for. Additionally,  to check  for  the application  in a PLL,  the 
process, temperature, and supply voltage (PTV) variations and tuning range were 
taken carefully into account. 
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1.2 VCO Design Specifications 

To design  a VCO, different  requirements  should be  fulfilled.  In  this  section, we 
define the VCO metrics  individually. In particular, we should meet the oscillation 
frequency,  power  consumption,  tuning  range  and  phase  noise  requirements 
which are the most important in a VCO design. The oscillation frequency may vary 
from one design  to another due  to different applications and architectures. The 
tuning voltage range  is determined by required  frequency variations  in different 
applications. The other major issues that should be considered especially in a high 
performance VCO design are phase noise and power consumption. Generally, it is 
difficult to  fulfill all of the requirements at the same time. For  instance, there  is 
usually  a  tradeoff between power  consumption  and phase noise. On  the other 
hand,  some  VCO  topologies  can  improve  the  phase  noise  performance  while 
other architectures can dissipate  less power. Consequently, regarding the design 
specifications and  their priorities,  the designers have  to choose  the appropriate 
VCO topology but still are exposed to design tradeoffs.  

The specifications for our ultimate VCO design aimed at 65‐nm CMOS technology 
are as shown in Table 1.1. 

 

QVCO specifications  Value 
Center frequency  2.4 GHz 
Supply voltage  1.2 V 

Phase noise at 1MHz offset frequency < ‐130 dBc/Hz 
Power consumption  < 5 mW 

Tuning voltage  0.2 ‐ 1.2 V 
Frequency range  2.25 ‐ 2.55 GHz 

 

Table 1.1: Ultimate VCO design specifications 
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1.3 VCOs in Phase‐Locked Loops 

Voltage‐controlled oscillators are mostly  implemented as a component of phase‐
locked  loops  (PLLs).  PLLs  can  be  used  in  different  areas  such  as  clocking  of 
microprocessors, providing carriers for wireless transceivers or other transmission 
systems. Usually,  in  communication applications PLLs  require VCOs with a wide 
tuning  range  to  serve  up‐  or  down‐conversion  over  the  system  bandwidth. 
Interestingly,  in PLLs the VCO phase noise requirements can be relaxed.  In other 
words,  the  noise  produced  by  a  voltage‐controlled  oscillator  at  the  oscillation 
frequency  will  be  to  some  extent  filtered  out  by  the  system.  Therefore,  VCO 
topologies with wide tuning range are usually preferred. 

In high performance applications where a  low phase noise or  jitter  is  required, 
VCOs  using  LC  tanks  are  preferred  for  their  high Q‐factor.  Therefore,  LC‐based 
VCOs will be in focus of the presented designs. 

 

1.4 Thesis Organization 

In  this  project,  firstly,  various  VCO  architectures  are  analyzed  in  detail.  In 
particular, regarding phase noise and power consumption, a wide comparison  is 
carried out. As a result, we have come up to the state‐of‐the‐art design  in which 
the VCO specifications can be fulfilled. 

In  the  following chapter,  the  foundations of  the oscillator  theory are discussed. 
Moreover,  different  VCO  architectures  such  as  the  ring  oscillator,  negative  gm 
oscillator,  and  CMOS  LC  VCOs  are  analyzed.  At  the  end  of  this  chapter  the 
advantages and drawbacks regarding different topologies are compared.  

In Chapter 3, we study the oscillator noise using different models acknowledged 
in  literature.  Afterwards,  the  phase  noise  is  defined  and  its  effect  on  an  RF 
transceiver  is  analyzed.  Finally,  the  phase  noise  contributors  in  a  VCO  are 
discussed.  
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In  chapter  4,  some  state  of  the  art  topologies  are  presented  and  their 
specification requirements are defined. 

In Chapter 5, seven variants of low‐noise low‐power LC VCO are designed for the 
same power consumption and then they are compared in terms of phase noise. 

In Chapter 6, complementary  simulations of  the QVCO  regarding PTV variations 
are presented showing it is in line with the state‐of‐the‐art designs. 

In Chapter 7, conclusions from the presented design are provided. At the end of 
this chapter, the performance of the designed LC QVCO circuit  is compared with 
other reported LC VCOs. 
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2.  OSCILLATOR BASICS 

2.1 Introduction 

In the second chapter, we describe the basic oscillation theory. This theory refers 
to  the  feedback  system  model  or  the  negative  resistance  one‐port  model. 
Different types of oscillators  including the ring, negative gm oscillators, CMOS LC 
VCOs and some other topologies are discussed. Nowadays, among different types 
of  oscillators,  mostly  the  LC  cross‐coupled  VCOs  are  preferred.  Hence,  their 
advantages and drawbacks are mainly emphasized in this project. 

2.2 Oscillator Transfer Function 

A VCO can be modeled as a feedback system as shown in Fig. 2.1. The equivalent 
transfer function of this system can be formulated as: 

Gሺjωሻ ൌ Yሺ୨னሻ
Hሺ୨னሻ

ൌ Hሺ୨னሻ
ଵିHሺ୨னሻ

                                                                                        (2.1) 

According to the above equation, at the desired frequency of ω0, if H(jω0)=1, the 
closed  loop gain will be driven to  infinity.  It causes the system noise to  increase 
and produces a periodic signal. From another point of view, the oscillation will be 
stable if H(jω0) is precisely on the imaginary axis [11]. Practically, the small signal 
loop gain should be at  least two to  fulfill the  initial oscillation conditions. As we 
know, this value decreases gradually and goes to unity as the amplitude improves 
due to the nonlinearities. 

The  following  equations  are  two  conditions  that  should  be  satisfied  for  the 
oscillation startup at ω0: 

 

|H (jω0)| = 1    ,   arg (H (jω0)) = 0⁰                                                             (2.2)                     
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the  art  designs.  For  instance,  a  quadratic  signal  is  generated  by  differential 
architecture since even number of inverters should be maintained. 

Passive  devices  are  not  used  in  ring  oscillators.  Regarding  this  issue,  there  are 
benefits  and  drawbacks which  can  be  discussed.  The main  advantage  of  using 
active  elements  is  easy  integration  on  chip.  Additionally,  inductors  occupy  a 
considerable amount of area on chip. However, using an inductor with a capacitor 
on  the  chip  makes  a  band  pass  filter  that  leads  to  better  phase  noise 
performance. Overall, ring oscillators show worse phase noise performance than 
the LC VCOs. The main usage of ring oscillators  is  for data transmission as clock 
recovery or clock propagation on the chip.  

 

2.4 LC Oscillators 

An  LC  oscillator  consists  of  a  resonator  tank  in  which  the  inductor  and  the 
capacitor are  connected  in parallel. There are various  LC VCO architectures but 
Colpitts  and  Negative  gm  oscillators  are  the  most  popular  structures.  In  the 
following  sections,  these  two  models  are  widely  compared  regarding  their 
benefits and drawbacks. 

2.4.1 LC Tank 

In VCO implementation, LC network is mainly in focus due to its filtering benefits. 
Since the LC tank consists of an inductor and a capacitor connected in parallel, it is 
also called a parallel resonator circuit. In an ideal condition, if a current impulse is 
applied  to  the  LC  tank,  the  energy  transfers  back  and  forth  between  the 
inductance and  the capacitance. This  leads  the circuit  to oscillate  for an  infinite 
period time. However, this occurs in an ideal case where both of the elements are 
lossless.  In other words,  some dissipation  is  inevitable  for  the  inductor and  the 
capacitor.  Otherwise,  they  should  have  an  infinite  quality  factor  that  is  not 
possible  in practice. Actually, the resonator’s  loss  is due to the series resistances 
of the inductor and the capacitor. As far as RF VCOs oscillate over a small range of 
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2.4.3.2 CMOS Cross‐Coupled LC Oscillator 

A CMOS cross‐coupled LC oscillator consists of  two NMOS and PMOS  transistor 
pairs.  In  this  topology,  usually  one  inductor  is  used.  A  differential  voltage  is 
applied  on  the  inductor  which  leads  to  better  output  waveforms  than  the 
previous topology. To obtain symmetrical waveforms, we should generate equal 
parallel  resistance  on  the  both  sides  of  the  resonator.  If  not,  the  phase  noise 
would  increase.  Therefore,  if  the  inductance  is  not  designed  symmetrical,  two 
inductors in series should be implemented alternatively. 

In  this  structure,  as  shown  in  Fig.  2.11,  the  PMOS  transistors  reuse  the  bias 
current.  Therefore,  a  larger output  voltage  is  generated. As  the output  voltage 
increases, one of the NMOS transistors  is switched on while the other one goes 
off. This is the same case for the PMOS pair but in the other way. For instance, in 
the  half  period,  the  current  is  driven  into  the M4  and  then  the  resonator  and 
finally  it  is  conducted by  the M1. One  of  the  advantages  of  this  structure over 
other  topologies  is  that  the  current  goes  through  the  resonator’s  resistance  in 
each half period. Consequently, the output would be twice larger than the PMOS 
or NMOS cross‐coupled architecture. Regarding the Leeson’s equation, the output 
voltage improvement leads to better phase noise performance.  

Additionally,  the  PMOS  transistors  produce  an  extra  negative  resistance which 
can  increase  the  overall  negative  resistance  when  added  to  NMOS  pair. 
Consequently,  the  complementary  architecture  obtains  an  overall  negative 
resistance of ‐2/Gm,NMOS‐2/Gm,PMOS. To produce symmetrical waveforms, the NMOS 
and  PMOS  transconductance  should  be  the  same.  So,  the  overall  negative 
resistance  would  be  ‐4/Gm.  Additionally,  when  using  the  complementary 
architecture,  the  startup  condition would  be  satisfied  easily  for  a  specific  bias 
current. 

Moreover, when equal transconductance  is considered for the NMOS and PMOS 
pair,  the most  symmetric  output  can  be  obtained  comparing  to  the NMOS  or 
PMOS  cross‐coupled  counterparts.  Therefore,  the  rise  and  fall  times will  boost 
and  hence  the  flicker  noise  upconversion will  improve  [20].  In  our  design, we 
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transconductance is met in the complementary LC architecture. Since the overall 
intrinsic  parasitic  capacitance  enhances  in  this  topology,  the  resonator  value 
should  be  calculated  carefully  to  meet  the  desired  oscillation  frequency. 
Consequently,  decreasing  the  value  of  the  capacitor  leads  to  tuning  range 
limitations.  
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3. OSCILLATOR NOISE 

In this chapter, we mainly describe the oscillator phase noise. In the beginning, a 
brief  definition  of  the  phase  noise  is  given.  Afterwards,  its  effect  on  RF 
transceivers is analyzed. In the following sections, the Leeson’s phase noise model 
is  discussed  and  followed  by  two  other  models  using  the  impulse  sensitivity 
function.  Finally,  a  detailed  analysis  of  the  phase  noise  sources  in  a 
complementary LC oscillator is carried out. 

 

3.1 General Idea 

There are some types of noise sources which  influence the functionality of an LC 
VCO. The external noise is produced by the other components that are interacting 
with  the oscillator. The  filter generating  the  tuning voltage of  the oscillator and 
the  frequency divider  in a Phase‐Locked Loop are the blocks which can produce 
extrinsic noise  in our circuit. The  internal noise  is generated by the circuit  layout 
of the components designed  in the VCO. As a matter of fact, both noise sources 
can  inject  some  disturbances  into  our  design.  Therefore,  the  output  amplitude 
and  frequency  are  influenced  by  this  issue.  Since  the  transistors  nonlinearities 
compensate the amplitude noise, its effect is commonly neglected during the VCO 
design.  Actually,  a  small  deviation  of  frequency  is  regarded  as  phase  noise  in 
analog circuits. Nevertheless, if we consider the output in a time‐dependent scale, 
it  is considered as a deviation  in zero crossing points. The phase noise plays an 
important  role  in  VCO  functionality.  In  the  digital  circuits,  phase  noise  can  be 
defined as jitter. In the Fig. 3.1, the difference can be identified clearly. 
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As  it  is  clear  from  (3.8),  1 െ ߱଴
ଶܮ௣ܥ௣  is  equal  to  zero. On  the  other  hand,  the 

∆߱ଶܮ௣ܥ௣ term is so small that can be ignored. So, we get: 

ܼሺ߱ሻ ൎ ௝ሺఠబା∆னሻ௅೛
ିଶ∆ఠ൫ఠబ௅೛஼೛൯

                                                                                             (3.11) 

 
Since  ω0  is  quite  larger  than  ∆ω, we  can  ignore  ∆ω  in  the  numerator.  So  the 
equation (3.11) will be refined as following:  

Zሺωሻ ൌ െ ௝
ଶ
ଵ
஼೛
ቀఠబ
∆ఠ
ቁ                                                                                                 (3.12) 

As  explained  in  the  previous  chapter,  the  tank  generates  a  parallel  resistance 
which is illustrated by Rp. By obtaining the value of equivalent parallel resistance, 
we can easily calculate the quality factor of the tank. The equation is as following: 

Q ൌ ω଴R୮C୮                                                                                                              (3.13) 

By replacing (3.13) in (3.12), we obtain the following formula which can show the 
tank  impedance  as  a  function  of  the  quality  factor  and  the  equivalent  parallel 
resistance. 

ܼሺ߱ሻ ൌ െ ୨
ଶ
R౦
Q
ቀனబ
∆ன
ቁ                                                                                    (3.14) 

Here, we  square both  sides of  the equation and hence we obtain  the absolute 
value of the tank impedance as a function of the offset frequency. 
   

|ܼ௧௔௡௞ሺ߱ሻ|ଶ ൎ ቀR౦னబ

ଶQ∆ன
ቁ
ଶ
                                                                                        (3.15) 

 
Next,  a  new  equation  for  calculating  the  overall  output  noise  is  presented.  By 
using (3.15), we obtain: 
 
 

୴౥౫౪మതതതതതത

∆ன
ൌ ൬

న౤R౦
మതതതതതതത

∆ன
൅ న౤R౤

మതതതതതതത

∆ன
൰ |Z୲ୟ୬୩ሺωሻ|ଶ                                                                       (3.16) 
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As  observed  in  (3.16),  the  overall  noise  of  the  oscillator  is  determined.  The 
equation is rewritten as following: 
 

୴౥౫౪మതതതതതത

∆ன
ൌ

న౤R౦
మതതതതതതത

∆ன
൬1 ൅ న౤R౤

మതതതതതതത

∆ன

న౤R౦
మതതതതതതത

∆ன
ൗ ൰ |Z୲ୟ୬୩ሺωሻ|ଶ                                                         (3.17) 

 
The term in the parenthesis can be defined as following: 

 

Fሺ∆ωሻ ൌ 1 ൅ న౤R౤
మതതതതതതത

∆ன

న౤R౦
మതതതതതതത

∆ன
ൗ                                                                                           (3.18) 

 
On  the other hand,  for  the parallel  resistance noise generated by  the  tank, we 
get:  
న౤R౦
మതതതതതതത

∆ன
ൌ ସ୩T

R౦
                                                                                                                    (3.19) 

 
The output noise spectral density is formulated as below: 
 
୴౥౫౪మതതതതതത

∆ன
ൌ

న౤R౦
మതതതതതത

∆ன
Fሺ∆ωሻ|Z୲ୟ୬୩ሺωሻ|ଶ ൌ 4KTFሺ∆ωሻR୮ ቀ

ଵ
ଶQ

னబ
∆ன
ቁ
ଶ
                                     (3.20) 

 
To  obtain  the  phase  noise  formula,  we  apply  the  equipartition  theory  to  the 
(3.20).  It proves  that  if a sinusoidal wave  is obtained at  the output,  the noise  is 
equally divided into two parts. One equation is dedicated to the phase noise while 
the other one points to the amplitude noise [22].  
 
୴౥౫౪మതതതതതത

∆ன
ฬ
P୦ୟୱୣ

ൌ 2KTFሺ∆ωሻR୮ ቀ
ଵ
ଶQ

னబ
∆ன
ቁ
ଶ
                                                                         (3.21) 

 
The  following  formula  is presented  for  calculating  the phase noise at  ∆ω offset 
frequency. 

Lሺωሻ ൌ 10 log S౤౥౟౩౛ሺ∆னሻ
P౩౟ౝ౤౗ౢ

                                                                                       (3.22) 

 
The final formula can be rewritten as: 

Lሺωሻ ൌ 10 log ቆଶKTFሺ∆னሻ
P౩౟ౝ౤౗ౢ

ቀ ଵ
ଶQ

னబ
∆ன
ቁቇ

ଶ

                                                                (3.23) 
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The c0 coefficient in Fourier series indicates the DC value of the impulse sensitivity 
function. Therefore, we combine the equations (3.30) and (3.31) to determine the 
phase noise produced in 1/f3 region.  

ሺ∆߱ሻܮ ൌ 10 log ൭ ௖బమ

௤೘ೌೣ
మ

೔೙మ

∆೑

଼∆ఠమ
ఠభ/೑

∆ఠ
൱                                                                   (3.32) 

To calculate the relative corner frequency of 1/f3, we set the equations (3.30) and 
(3.32) equal to each other. Therefore, we get: 

Δωଵ/௙య ൌ ߱ଵ/௙
௖బమ

ସ୻ೝ೘ೞ
మ ൌ ߱ଵ/௙ ቀ

୻೏೎
୻ೝ೘ೞ

ቁ
ଶ
                                                             (3.33) 

As  we  know,  ∑ ܿ௡ଶஶ
௡ୀ଴   is  equal  to  2Γ௥௠௦ଶ   so  we  can  improve  the  phase  noise 

performance  at  all  offset  frequencies  by  reducing  the  coefficients  of  impulse 
sensitivity function. It is understood from equation (3.33) that we can reduce the 
noise spectrum of 1/f3 region by reducing the constant value of impulse sensitivity 
function. In practice, this idea is achieved by reducing the rise and fall times of the 
oscillator  to  generate  more  symmetrical  outputs.  Additionally,  this  formula 
reveals the interaction between the phase noise and the resonator dissipation. In 
other words,  if the resonator dissipation  is compensated by transistor pairs; the 
overall phase noise will be improved. This idea is verified when the output is at its 
peak value.  

3.3.3 F‐Parameter 

Rael and Abidi dedicated their research to identify the effect of noise generators 
on overall phase noise performance of a VCO  [15]. They presented a  formula  in 
which  all  noise  sources  and  their  effects  are  taken  into  account.  Their 
experimental equation is as following: 

F ൌ 1 ൅ ଶఊோ೛ூ್೔ೌೞ
గ௏బ

൅ ߛ ସ
ଽ
݃ௗ଴,௕௜௔௦ܴ௣                                                                    (3.34) 

Now, we consider  that  the oscillator  is  in current‐limited  region. Therefore,  the 
second  term  in  equation  (3.34)  will  be  equal  to  2γ.  On  the  other  hand,  by 
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R୥,୧ ൌ
Rౝ
ଷ
                                                                                                                      (3.36) 

Nevertheless,  in the  layout procedure, the gate resistance can be even  less than 
above and hence  this  leads  to better phase noise performance. As a  result,  the 
overall noise seen from the gate resistance is formulated as following:  

v୥,నଶതതതത ൌ 4kTR୥,୧∆f                                                                                                       (3.37) 

The  Boltzmann’s  constant  is  shown  by  k  while  T  represents  the  relative 
temperature.  As  understood  from  equation  (3.35),  the  gate  resistance  is 
proportional to width,  length and number of  fingers. Therefore, we should keep 
these  issues in mind while performing the final  layout of the circuit. The channel 
noise  is considered as  the other contributor of  thermal noise  in  the circuit. The 
second  source of  thermal noise  in a MOSFET  is  the  thermal  channel noise. The 
carriers in the channel produce a relatively large drain noise which is regarded as 
a  current  noise.  It  is  the most  considerable  noise  source  in  a MOSFET.  If  the 
transistor is saturated, it corresponding noise is estimated as following:  

ıୢଶഥ ൌ 4kTγgୢ଴∆f                                                                                                       (3.38) 

In equation  (3.38),  the gamma changes proportionally  to  the bias current while 
gd0 represents the channel transconductance. However, we can replace gm instead 
of  gd0  since  the  oscillator  is  functioning  in  the  saturation  region.    The  gamma 
parameter  is  proportional  to  the  drain  to  source  voltage.  In  other  words, 
increasing Vds produces a larger γ. For simplicity, gamma is estimated as 2/3 in our 
design. However, for short channel devices, the value differs. 

On the other hand, a parasitic capacitance is seen between the gate and source of 
the  transistor which generates a negligible noise  called  the  induced gate noise. 
The corresponding expression is as following:  

ıୢଶഥ ൌ 4kTβ ሺனCౝ౩ሻమ

୩ౝ౩
∆f                                                                                               (3.39) 



39 
 

In equation  (3.39), β  is a parameter depending on the bias current while kgs  is a 
coefficient for long channel devices. It is usually set to 4 in our design. Moreover, 
the induced gate noise will change due to the frequency variations. Obviously, we 
cannot  use  the  above  equation  when  the  circuit  is  oscillating  at  very  high 
frequencies.  

3.4.2.2 Flicker Noise  

As  a  matter  of  fact,  for  the  lower  oscillation  frequencies,  the  noise  spectral 
density  improves. The  flicker noise behaves differently  from what we discussed 
about  thermal noise. Actually,  the  flicker noise  range  is estimated between 100 
kHz  to  some MHz.  Since  it  is  inversely proportional  to  frequency, we  call  it 1/f 
noise. Here, we  discuss  about  a  theory  to  clarify  the  flicker  noise  behavior.  It 
shows  that  the  charges  stored  near  the  silicon  interface  under  the  transistor’s 
gate  contribute  to  flicker  noise.  This  theory  is  called  the  carrier  density 
fluctuation. On  the  other  hand,  it  illustrates  that  the  gate  bias  voltage  cannot 
affect  the  flicker noise while  the noise power  interacts closely with  the charges 
stored beneath the gate of MOSFET.  

The flicker noise is formulated as following for the saturation region.  

ı୤ଶഥ ൌ K୤
୥ౣమ  ∆୤

C౥౮మ WL୤ಉ
                                                                                                         (3.40) 

  

3.4.2.3 Bias Noise 

In the related bias circuit, there are also several noise contributors that should be 
taken  into  account.  As  mentioned  before,  if  the  circuit  is  oscillating  at  low 
frequencies,  the  flicker  noise  is mostly  in  focus while  at  high  frequencies  the 
circuit suffers  from the thermal noise.  In the design, the transistor pairs behave 
like  mixers  due  to  their  switching  capability.  Therefore,  the  fundamental 
harmonic at ωn  is upconverted to ω0‐ωn and ω0+ωn. The frequencies are  located 
symmetrically from the center frequency. Since the phase variations compensate 
each other, the overall noise is generated as AM.  
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3.4.2.4 Switching Pair Noise  

In  this  section,  we  discuss  the  switching  pair  noise.  It  can  be  analyzed  easily 
compared to previous models. As mentioned earlier, we focus on flicker noise at 
low  frequencies  due  to  its  dominant  effect  on  the  circuit  performance.  In  this 
region, a  small  impedance  is measured  from  the  transistor drain. However, we 
neglect it and hence it will be considered as short. Consequently, the flicker noise 
can be modeled as parallel with  the bias noise  [15]. Moreover,  the  flicker noise 
will  be  upconverted.  On  the  other  hand,  the  active  devices  linearity  plays  an 
important  role  in  the  overall  phase  noise  performance.  To  reduce  the  flicker 
noise, we can decrease the width of transistors.  

3.4.2.5 Resonator Noise 

Finally,  we  should  consider  the  noise  corresponding  to  our  tank  circuit.  As 
discussed in previous chapter, we can assume all of the noise contributors in the 
VCO as a negative resistance thermal noise. On the other hand, the F‐parameter 
connects all of the noise sources to each other. For simplicity, we ignore the noise 
of  active  devices  and  hence  the  F‐parameter  will  be  equal  to  unity.  In  other 
words, we are analyzing the equation  (3.34) that  is presented by Rael and Abidi 
for  the  tank noise.  The  following  formula expresses  the noise produced by  the 
loss of passive elements in the resonator. 

ሺ߱ሻܮ ൌ 10 log ቆ ଶ௞்
௉ೞ೔೒೙ೌ೗

ቀ ଵ
ଶொ

ఠబ
∆ఠ
ቁቇ

ଶ

                                                                    (3.41) 
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4. STATE‐OF‐THE‐ART DESIGN 

4.1 Introduction 

In  this  chapter, we present  some  low phase noise  LC architectures. One of  the 
most recent  topologies  is a quadrature VCO with  integrated back gate coupling. 
Nowadays,  quadrature  VCOs  are widely  applicable  in  transceivers.  One  of  the 
drawbacks  of  this  topology  is  higher  power  consumption  than  the  previous  LC 
VCO architectures. To get an optimum result regarding the power and the phase 
noise  simultaneously,  a much  simpler  design  is  presented.  At  the  end  of  this 
chapter,  we  compare  all  of  the  benefits  and  drawbacks  of  different  VCO 
architectures. Finally, a low noise low power CMOS LC oscillator is designed. 

4.2 Low Phase Noise QVCO 

Nowadays, CMOS technology is the most applicable solution for modern wireless 
communication  devices.  The  challenge  of  being  implemented  on  a  single  chip 
makes the design much complicated. In this topology, high efficient transmission 
is performed by the help of quadrature‐amplitude modulation and the frequency 
division technique. Recently, some transceivers use quadrature oscillators to drive 
mixers for performing frequency conversion. However, the signal is susceptible to 
the  phase  noise  disturbances.  There  are  different  methods  to  produce  the 
quadrature  signal.  The  differential  voltage  controlled  oscillator,  the  quadrature 
coupling of  two  simple  LC VCOs,  the  ring oscillators and  the  frequency division 
technique  are  the most  common  procedures  for  producing  a  low  phase  noise 
signal.  The  quadrature  topology  is  popular  among  designers  due  to  its  high 
performance regarding the phase noise. The quadrature topology can be done in 
different ways. Back‐gate coupling or adding some transistors to the VCO core are 
some  common  procedures. One  of  these  approaches  is  called  source  resistive 
degeneration  which  has  a  noticeable  impact  on  phase  noise  improvement  in 
quadrature  VCOs.  In  this  state‐of‐the‐art  design, we  take  advantage  of  source 
resistive degeneration and back gate coupling simultaneously. In other words, we 
put  the  both  procedures  into  one  single model  to  achieve  a  significant  output 
with low power dissipation and low phase noise at the same time.  
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by the help of Rsource. This technique gives more symmetry to the drain current. In 
this case, more improvement in phase noise is achieved. 

A designer might think that this technique can be considered for PMOS transistors 
as well. However,  in our circuit, the PMOS transistors should have quite  large gm 
for phase  locking. Consequently, this procedure might not be suitable  for PMOS 
transistors. On  the other hand, we encounter  some  limitations when designing 
the Rsource. High Rsource value can ruin the oscillation  initial condition and produce 
some additional disturbances. 

The  circuit  is  designed  in  CMOS  65nm  technology.  There  is  a  big  challenge  for 
selecting  a  proper  inductance.  The  quality  factor  of  the  inductor  should  be 
considered as well. We use a spiral structure for designing the inductor. Its value 
is  2.1  nH  and  its  corresponding  quality  factor  is  15.  As  observed  in  the  final 
results, the value of Rsource is 26 ohm. 

4.2.2 Design Specifications 

The oscillation frequency is functioning between 2.25 to 2.55 GHz when the Vtune 
is  tuned  from 0.2  to 1.2 V. Our designed output power varies  from  ‐0.5  to  ‐1.6 
dBm. In the frequency range of 2.25 to 2.55 GHz, the best result is achieved at 2.4 
GHz. The varactor used in our design has a hyperbolic capacitance versus voltage 
curve.  This makes  the middle  of  tuning  range  a  critical  point.  At  2.4 GHz,  the 
phase noise  is  ‐140dBc/Hz at 1 MHz offset  frequency. Our designed quadrature 
VCO consumes 3mA from a 1.2V supply voltage. The equation for calculating the 
figure of merit for VCO is as following: 

FOM ൌ Lሼ∆߱ሽ െ 20 log ቀఠబ
∆ఠ
ቁ ൅ 10 logሺ DܲCሻ                                                (4.2) 
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4.2.3 Simulation Results 

As described  in  the  introductory part, we have designed  a 2.4 GHz quadrature 
VCO.  Its corresponding phase noise  is  ‐140 dBc/Hz at 1 MHz offset frequency.  In 
the design procedure, two simple CMOS LC VCO are coupled together  to satisfy 
the  oscillation  condition  at  the  desired  frequency.  The  body  terminal  of  PMOS 
transistors  are  connected  together  via  coupling  capacitors.  Additionally,  four 
resistances  are  added  to  the  source  of  NMOS  transistors  to  reduce  the 
transconductance as much as possible. Therefore, we have less gm variation at the 
output. On the other hand, phase noise is decreased as well. This is called source 
resistive degeneration technique.   

4.3 Low Noise Low Power CMOS LC VCO 

Oscillators are  inevitable blocks  in designing communication  systems. There are 
different  LC VCO  topologies  in  communication  electronics.  LC VCOs  are mainly 
applicable  in highly efficient transmitters and receivers. VCOs are used as  inputs 
for the mixers to produce desired outputs. Therefore, they are quite noticeable in 
highly  integrated  transceivers.  Low  noise  and  high  signal  amplitude  should  be 
achieved  for obtaining  a  reasonable performance  in  a VCO design.  To obtain  a 
state‐of‐the‐art  design,  two  specifications  should  be met  at  the  same  time.  LC 
VCOs are mostly popular due to this  issue. They achieve an ultra‐low noise with 
low power dissipation simultaneously. Therefore, the designers are encouraged to 
design  efficient  LC  VCO  topologies.  Nowadays,  lots  of  investments  have  been 
focused on designing CMOS LC VCOs using on‐chip  resonators. The drawback  is 
that fully integrated LC VCOs consume lots of power. Therefore, external LC VCO 
topologies  are  still  used  in  recent  cell  phones.  In  this  design,  we  aim  for  an 
optimal circuit using  fully  integrated VCOs. Our goal  is  to produce outputs with 
lower phase noise and power dissipation comparing with conventional off‐chip LC 
VCO topologies. This work mainly concentrates on design of fully integrated VCOs 
with  optimized  power  consumption  and  phase  noise  lower  than  VCOs  with 
external  resonators.  For  this  design, we mainly  discuss  the  complementary  LC 
VCO  structure.  Then, we  compare  its  performance,  regarding  phase  noise  and 
power consumption, with conventional VCOs. 
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4.3.1 CMOS LC VCO 

There  are  some  noticeable  advantages  that make  CMOS  LC  VCO  an  identical 
topology.  Complementary  VCOs  are more  economical  than  their  conventional 
counterparts. Old topologies use only NMOS or PMOS transistors.  In our design, 
we use both type of transistors at the same time. By adding PMOS transistors to 
conventional NMOS only VCOs, much larger transconductance is achieved. As we 
know,  the  tank used  in  the circuit  is  lossy. Since we generate a noticeably  large 
transconductance,  less  current  is  needed  to  compensate  the  resonator  loss. 
Therefore, much power  is  saved  in  this  topology. On  the other hand, using  the 
PMOS  and NMOS  pairs  simultaneously, we  produce  symmetrical waveforms  at 
the  output.  Consequently,  the  flicker  noise  upconversion  to  the  1/f3  region  is 
reduced. The CMOS LC VCO is  illustrated in the Fig. 4.3. If the VCO requirements 
are fulfilled, the circuit oscillates properly. In the theory, the amplitude increases 
gradually  and  stops  in  a  point.  Actually, when  the  negative  resistance  cannot 
compensate the resonator loss any further, the output will be stable. However, it 
is  the  case when  the Vdd  is not putting  constraints on  the output  swing  at  the 
oscillation startup point. When operating at the current limited regime, the CMOS 
cross‐coupled VCO is the best choice for the state‐of‐the‐art design. Applying the 
same voltage and bias current, it generates a better phase noise comparing with 
its NMOS or PMOS  counterparts.  The phase noise  can be  analyzed  in different 
aspects.  First,  the  CMOS  cross‐coupled  VCO  tolerates  a  larger  charge  for  the 
output swing. This maximum swing is illustrated as qmax in the Hajimiri’s model. As 
the  phase  noise  is  inversely  proportional  to  the maximum  charge,  the  CMOS 
cross‐coupled  VCO  generates  a  better  phase  noise  comparing  with  its 
conventional counterparts. On the other hand, we can improve it to the Without 
Tail (WT) structure. The WT structure shows even a better performance than the 
fixed biasing topology. In the WT topology, the number of transistors is reduced. 
In another words, we decrease the number of noise sources. Therefore, the flicker 
noise sources are just of the cross‐coupled pairs. Since switched biasing is applied 
in the design, the cross‐coupled pairs do not affect the phase noise performance 
that much due to their  low  flicker noise. Overall,  in this design, we  improve the 
phase noise performance by omitting the tail transistor. On the other hand, since 
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resistance.  The  transconductance  produced  by  cross‐coupled  pairs  should  be 
inversely proportional  to  the overall  resistance of  the  resonator. As obtained  in 
our  experimental  simulations,  we  can  optimize  the  power  dissipation  by 
improving  the  quality  factor  of  our  resonator.  As  a  matter  of  fact,  this  will 
optimize the required transconductance as well. However, using  fully  integrated 
inductors  generates  some  obstacles  for  the  design.  Fully  integrated VCOs  have 
low quality factors. On the other hand, there are some boundaries for increasing 
the quality factor of the inductors. 

4.3.2 Power Analysis 

If we apply Vdd as our supply voltage to the circuit, the voltage measured at the 
output could be estimated as Vdd/2. Vm represents the output amplitude by which 
the gate to source voltages can be formulated as following:  

Vgs1=Vdd‐Vgs3=Vdd/2+Vmsin(ωt)                                                                              (4.3) 

Vgs2=Vdd‐Vgs4=Vdd/2‐Vmsin(ωt)                                                                               (4.4) 

The  NMOS  transistors  switch  on  when  Vgs≥Vth,NMOS  and  the  PMOS  transistors 
switch  on when  Vsg  ≥  |Vth,PMOS|. As  observed  in  the  theory,  if we  subtract  the 
NMOS and PMOS current from each other the resonator current will be identified. 
Since one of the PMOS or NMOS transistors is switched on at each cycle, a larger 
current is conducted into the resonator. Consequently, when the current is driven 
by one of  the M1 or M3 at each cycle,  the power dissipation  is  reduced. On  the 
other hand, since we reduce the number of transistors in each cycle, less noise is 
driven  into  the  resonator. As observed  in above equations, we  should  consider 
some  limitations  for  choosing  the  right  supply  voltage.  If  we  apply  a  supply 
voltage  which  is  larger  than  the  overall  threshold  voltage  of  the M1  and M3 
transistors(Vth,NMOS+Vth,PMOS),  they  will  be  switched  on  at  the  same  time. 
Consequently,  the  circuit  dissipates  more  power  and  extra  noise  will  be 
conducted  into  the  resonator.  Increasing  the overall noise  in  the  circuit has  an 
inverse  impact on the phase noise performance. Overall, to dissipate  less power 
and  improve the phase noise performance, we should present a state‐of‐the‐art 
structure.  In  this  topology, M1 and M3 are not allowed  to  conduct at  the  same 
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time  in  each  cycle.  This  is  the  same  case  for M2  and M4  transistors. Now,  it  is 
understood  the  reason  to minimize  the  supply  voltage  to  overall  threshold  of 
PMOS  and  NMOS  transistors.  Applying  the  Vdd  equal  to  Vth,NMOS+Vth,PMOS  ,  the 
output  voltage  will  be  estimated  as  NMOS  threshold  voltage(Vth,NMOS).  This 
ensures  that M1  and M3  or M2  and M4  transistors would  not  be  switched  on 
simultaneously.  Therefore,  it  guarantees  that  each  of  the  NMOS  or  PMOS 
transistors is switched on for half of the oscillation cycle.  

The other issue that should be analyzed in details is choosing a right inductor with 
a suitable  resistance. The noise produced by  the  inductor has a power equal  to 
௡ଶݒ ൌ  .ܴܶܭ4 Optimizing  the  inductor’s  value  has  several  impacts  on  the 
performance  of  the whole  circuit.  By  reducing  the  inductor’s  value,  its  overall 
resistance will be decreased as well. Consequently, the phase noise performance 
will be  improved because  less noise  is produced by the resistance. On the other 
hand,  when  the  inductor  generates  less  resistance,  the  corresponding 
transconductance for the transistors will reduce as well. This leads to less current 
and  hence  the  power  consumption  will  be  optimized.  Another  advantage  of 
choosing  a  small  inductor  is  to  decrease  the  reciprocal  effect  of  inductors 
designed on our chip. On the other hand, when the inductor’s size is minimized, a 
larger capacitor should be chosen to keep the oscillation frequency at the desired 
value. Larger capacitors will increase the maximum charge that can be tolerated. 
Based  on  Hajimiri’s  formula,  increasing  the  qmax  will  improve  the  phase  noise 
performance.  If we  consider  a  defined  unit  area  on  the  chip,  the  capacitance 
value that can be allocated to that area  is much  larger than the  inductance that 
can  be  specified  to  that  space.  Therefore,  by  reducing  the  inductor  size  and 
increasing  the  capacitor’s  value  to  fix  the  oscillation  frequency  at  the  desired 
value, the needed area on the chip will be minimized.  

However, there are some constraints for decreasing the inductor’s value. The tank 
amplitude can be modeled using a current source which turns on and off very fast 
from one transistor pair to the other. Since the voltage direction on the resonator 
changes in every moment, the current direction reverses dynamically through the 
resonator. Therefore, we can model the whole circuit as current source switching 
in two directions of  Ibias and –Ibias. The current source  is  feeding  the parallel RLC 
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tank all the time. Req  is defined as the equivalent resistance of the resonator. At 
the resonance frequency, the inductor and the capacitor cancel each other due to 
their admittances. At  the end, what  remains  is  the equivalent  resistance of  the 
tank (Req). Since the LC tank mainly weakens the effect of individual harmonics of 
the  input  current,  the  fundamental  harmonic  can  produce  a  noticeable  output 
swing. Its corresponding amplitude can be estimated as (4/π)IbiasReq. However, the 
output  can  be  estimated  as  a  sinusoidal  waveform  at  higher  frequencies.  In 
sinusoidal waveforms, the output can be estimated as IbiasReq. Therefore, without 
considering  these  limitations,  reducing  the  inductor  value  can  be  problematic. 
When decreasing the inductor value, the equivalent parallel resistance decreases 
as well. Consequently, the tank amplitude decreases noticeably. In our design, the 
overall resistance  in parallel  is estimated as R୮ ൌ rୱ ൈ Qଶ which  is around 320Ω. 
To  fulfill  the  startup condition,  the  transconductance  should  fit  in  the  following 
formula: 

g୫,୲ୟ୬୩ ൒ 1/R୮                                                                                                           (4.5) 

To minimize the flicker noise upconversion effect, equal transconductance for the 
NMOS  and  PMOS  transistors  should  be  chosen.  The  width  and  length  of 
transistors is decided by following equations: 

 

ቀW
L
ቁ
NMOS

ൌ ୥ౣ,NMOS
మ

IB µ౤C౥౮
                                                                                     (4.6) 

ቀW
L
ቁ
PMOS

ൌ ୥ౣ,PMOS
మ

IBµ౦C౥౮
                                                                                      (4.7) 

 

To minimize the short channel noise, proper  length and width should be chosen.  
Regarding phase noise calculation, Hajimiri presents a model as following: 

ሺ∆߱ሻܮ ൌ 10 log ൥
೔೙మ
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൩                                                                               (4.8) 
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Cn represents the coefficients of the VCO Fourier series. As mentioned earlier, qmax 
shows the maximum charge that can be stored in the capacitor. The noise power 

spectrum  is  shown  by  the  term 
௜೙మ

∆௙
.    As  discussed  earlier,  we  can  reduce  the 

inductor noise by decreasing  its value. Regarding  this  issue,  the current needed 
for  the  compensation  of  lossy  resonator will minimize.  Consequently,  the  VCO 
suffers  from  less  noise which  is  one  of  our  goals.  To meet  the  desired  center 
frequency, if we reduce the inductor size the capacitor value should be increased. 
Applying the proper Vdd equal to the overall threshold voltage of an NMOS and a 
PMOS  transistor, only  two  transistors will conduct  in each of  the half oscillation 
periods. This  issue saves the power and decreases the overall noise. Overall, the 
phase noise performance will be improved.  
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5. LC VCO DESIGN 

In this part, some basic cross‐coupled LC oscillators are compared regarding  low 
phase noise and power consumption. Selecting the most appropriate model, the 
oscillator is improved by reducing the effect of the phase noise to achieve a high 
FOM.  Additionally,  some  LC  voltage‐controlled  oscillators  are  implemented  in 
order to decrease the power consumption as well as satisfying the phase noise. 
Usually, the bias current is maintained the same.  

5.1 CMOS Cross‐Coupled Models 

The most common cross‐coupled LC model  is  implemented. Additionally, NMOS, 
PMOS and CMOS cross‐coupled topologies are analyzed in detail. In the following 
sections their benefits and drawbacks are compared as well. 

5.1.1 Analysis and Comparison 

The aim of this chapter is to do a deep analysis between VCO models by applying 
equal power and using elements  in 65nm  library. We choose an  inductor with a 
value of 3nH. Its quality factor is almost 10 at 2.4GHz. The supply voltage is fixed 
at 1.2V. The current  source  is  set  to 2.7mA. As we know,  the CMOS model has 
larger swing output. The output of the CMOS topology  is proportion to the bias 
current and the loss of tank. 

The  active  devices  are  the  standard  1.2V  PMOS  and  NMOS  transistors  in  the 
cadence tool. It indicates that Vds, Vbs and Vgs voltages should not go beyond 1.2V. 
An appropriate  capacitor  is  chosen and  its  value  is  set  regarding  the oscillation 
frequency at 2.4GHz. An  initial condition of  ∆V  is applied  to  the capacitors. We 
keep the transconductance of NMOS and PMOS transistors the same. By selecting 
the  same gm  for PMOS and NMOS  transistors, a better phase noise  is obtained 
since a symmetrical output is accomplished. The comparison is made by sweeping 
the transistor parameters in PSS analysis. 
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Generally, the PMOS topology is more practical in LC VCO design. However, it has 
some drawbacks that should be taken into account. The main disadvantage is that 
the output transistor is biased at Vss so it is prone to noises on ground. In practice, 
this  can  degrade  the  function  of  PLL  in  some  cases.  For  instance,  when 
accompanying with a digital circuit on the same Vss, the functionality of the whole 
circuit will be affected.  

In  the  following  table,  we  have  compared  the  different  LC  VCO  topologies 
regarding the phase noise and power consumption. 

 

 

Architecture  Phase Noise at 
100kHz 
[dBc/Hz] 

Phase Noise at 
3MHz 

[dBc/Hz] 

Supply Voltage 
[V] 

Bias Current 
[mA] 

NMOS‐Nbias  ‐103  ‐129 1.2 2.65
NMOS‐Pbias  ‐107  ‐132 1.2 2.68
PMOS‐Nbias  ‐100  ‐130 1.2 2.68
PMOS‐Pbias  ‐109  ‐131 1.2 2.7
CMOS‐Nbias  ‐106  ‐127 1.2 2.4
CMOS‐Pbias  ‐111  ‐128 1.2 2.47
CMOS‐Self‐

bias 
‐107  ‐133 1.2 2.6

 

Table 5.4: Comparison of different VCO topologies regarding the phase noise and 
power consumption   
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5.2 Bias Circuitry Design  

In LC VCO design, the sizing of the current mirror has an effect on selecting the 
proper value for supply voltage. The current is related to Vds in saturation region. 
The drain to source voltage should be considerably large to pave the way for the 
desired value of current. 

Simply,  Vds  should  be  equal  to  Vgs  in  65nm  technology.  Theoretically,  Vsupply  is 
equal  to Vds+(Vgs‐Vth). Here,  the  transistors  transconductance  is  larger  than  the 
inductor loss. The sizing of the transistors should be chosen properly to maintain 
the desired Vgs. In our simulations, we have  increased the size of bias transistors 
to observe their effect on the phase noise performance.  As described in previous 
chapters, one of the main sources of the phase noise  in 1/f3 region  is the flicker 
noise upconversion of the bias transistors. 
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6. COMPLEMENTARY SIMULATIONS AND RESULTS 

 

6.1 Introduction 

In this chapter, we verify our previous results by a more detailed analysis. Here, 
we  do  the  final  integration  of VCO  sub‐blocks  to  approach  the  state‐of‐the‐art 
phase noise and power consumption. To meet the design specifications precisely, 
we  have  tested VCO  performance  for  varying  temperature,  supply  voltage  and 
tuning  range. Additionally,  a wider  comparison  is made between different VCO 
topologies  regarding  the  phase  noise  and  power  consumption. As  a  result, we 
have obtained a deeper understanding of different VCO topologies regarding their 
applications and frequency range of oscillation. 

 

6.2 Phase Noise and Frequency vs. Control Voltage 

In  this  section,  to verify  the  frequency  range of our designed QVCO,  the  tuning 
voltage  is swept from 0.2 V to 1.2 V. From the simulation results, the frequency 
range  is observed  from 2.25 GHz  to 2.55 GHz. The  center  frequency  is 2.4 GHz 
which matches our specification requirements. Moreover, due to control voltage 
and frequency variations, the phase noise changes correspondingly. 

In  Fig.  6.1,  the  blue  plot  demonstrates  the  frequency  variation  controlled  by 
tuning  voltage  while  the  red  curve  shows  the  phase  noise  variation  versus 
frequency and tuning voltage. 

As  understood  from  the  red  plot,  the  phase  noise  is  considerably  high  at  low 
tuning  ranges. At  low  tuning voltages,  the quality  factor of  the varactor  is quite 
small. Therefore, the overall quality factor of the resonator reduces and this leads 
to higher phase noise. However, as  the  tuning  range  increases,  the phase noise 
improves and finally it reaches to our desired value at the center frequency.  



 

Figure

 

 

6.3 Ref

In this s
on  the 
current 

As obse
when th

e 6.1: QVCO

ference C

section, we
center  fre
is swept f

erved  from
he referen

O phase no

Current S

e have ana
equency. T
rom 150µA

m Fig. 6.2, 
ce current

oise (red) a

ource Va

alyzed the 
The  supply
A to 210µA

there  is a
 is swept f

67 

and freque

ariation 

impact of 
 voltage  is
A. 

  small dev
from 150µA

ency (blue)

reference 
s  set at 1.

viation  fro
A to 210µA

) versus co

current so
2 V while 

om  the cen
A. 

ontrol volta

ource varia
the  refere

nter  freque

age 

ation 
ence 

ency 

 



 

Fig

6.4 Pha

In  this 
temper
1.2 V. A
175°C. 

The Fig
know, t
poor ph

gure 6.2: Im

ase Noise

section, 
ature varia
Applying a 

. 6.3 dem
the therma
hase noise 

mpact of re

e and Fre

we  have 
ation. The 
tuning vol

onstrates 
al noise is 
performan

eference c
fr

equency v

analyzed 
tail curren
ltage of 0.6

the phase
directly pr
nce as the 

68 

urrent sou
requency 

 

vs. Tempe

our  prop
nt  is set at
6 V, the te

e noise de
roportiona
temperatu

urce variati

erature 

posed  QVC
t 3 mA wh
emperatur

pendency
al to tempe
ure increas

ion on QVC

CO  perfor
hile the su
e is swept

on  tempe
erature an
ses. 

CO center 

rmance  ve
pply voltag
t from ‐50°

erature. As
nd this lead

 

ersus 
ge  is 
°C to 

s we 
ds to 



 

Figuure 6.3: Imppact of temmperature
frequ

69 

variation o
uency (blue

on QVCO p
e) 

phase nois

 

e (red) and

 

d 



70 
 

7. CONCLUSION 

 

7.1 Summary 

At the beginning of the project work, we studied the basic theory of an oscillator. 
In  the  following sections,  the noise contributors affecting  the VCO performance 
are  identified. Furthermore, different models  interpreting the noise  impact on a 
voltage‐controlled oscillator are presented. The main purpose of this project is to 
implement a state‐of‐the‐art design considering optimal phase noise and power 
consumption.  Initially,  to  achieve  a  high  performance  VCO, we  have  designed 
different high performance LC VCO architectures. Moreover, a wide comparison is 
carried  out  regarding  the  VCO  specifications  such  as  phase  noise  at  different 
offset frequencies, power consumption, FOM and so forth. As a result, a suitable 
LC VCO topology is chosen for further analysis. Afterwards, we have improved our 
design  to  a  Quadrature  VCO  with  back‐gate  coupling  and  source  resistive 
degeneration. 

The designed QVCO oscillates at the center frequency of 2.4 GHz. The phase noise 
estimated  by  simulation  at  1MHz  offset  frequency  is  ‐140dBc/Hz.  The  circuit 
consumes a power of 3.6mW which is less than conventional QVCO architectures. 

Finally,  to  verify  our  design,  process,  temperature,  and  reference  current 
variations were tested. As a result, the specification requirements have been met 
in our design. 
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7.2 State‐of‐the‐Art Comparison 

Here,  the performance of  the designed LC QVCO circuit  is compared with other 
reported LC VCOs. As we see, the implemented QVCO performance is in line with 
the state‐of‐the‐art designs in terms of power consumption and phase noise.  

 

Topology  Technology  Center 
frequency 
(GHz) 

Phase 
Noise at 
1MHz 

(dBc/Hz) 

Power 
consumption 

(mW) 

Supply 
Voltage 
(V) 

FOM 
(dBc/Hz) 

[1]  90 nm  2.42 ‐119.7 0.515 1.8  ‐190.26
[2]  0.25 µm  2.45 ‐113.3 3.1 1.8  ‐‐‐
[3]  0.18 µm  5.47 ‐122.4 5 1.2  ‐190.2
[4]  0.25 µm  2.07 ‐124.4 3 1.5  ‐186
[5]  0.18 µm  1.87 ‐111 0.5 0.9  ‐180
[6]  0.18 µm  3.5 ‐116.5 4.7 1.8  ‐‐‐
[7]  0.18 µm  5.37 ‐123 18 1.8  ‐185
[8]  0.18 µm  3.2 ‐133 4.4 1  ‐196.6
[9]  0.18 µm  2.4 ‐134 4.6 1  ‐195

This work  65 nm  2.4 ‐140 3.6 1.2  ‐197

 

Table 7.1: State‐of‐the‐art comparison 
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