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采用强度调制标记信道的改进级联全光量化方案
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摘要　提出了一种改进的级联全光量化方案,以提高全光模数转换器的量化分辨率.通过使用一路附加的被强度

调制器调制的标记通道,可实现对超宽带信号的８bit以上高量化分辨率.利用所提出的方案对２０GHz射频信号

实现了数字化,仿真结果表明,其无杂散动态范围可高达５３．７６dBc,有效量化分辨率为８．１８bit.

关键词　光通信;全光模数转换器;级联全光量化;无杂散动态范围;有效量化分辨率

中图分类号　TN２９　　　　　　文献标识码　A　　　 doi:１０．３７８８/CJL２０１９４６．１１０６００３

AnImprovedCascadeAllＧOpticalQuantizingSchemeBasedon
IntensityＧModulatedLabelChannel

DengWei１ ２∗ KangZhe２
１CommunicationDepartment NanjingCollegeofInformationTechnology Nanjing Jiangsu２１００２３ China 

２DepartmentofElectronicsandInformationEngineering TheHongKongPolytechnicUniversity 
HongKong９９９０７７ China

Abstract　WeproposeanimprovedcascadeallＧopticalquantizingschemefortheresolutionenhancementofallＧ
opticalanalogＧtoＧdigitalconverter敭Employing an additionalintensityＧmodulatedlabelchannel remarkable
quantizationresolutionover８bitisfeasibleforanultraＧwidebandsignal敭Simulationresultsshowthata２０GHz
radiofrequencysignalisdigitalizedusingtheproposedschemewiththespurＧfreedynamicrangeof５３敭７６dBcand
effectiveＧnumberＧofＧbitsof８敭１８bit敭
Keywords　opticalcommunications allＧopticalanalogＧtoＧdigitalconverter cascadeallＧopticalquantizing spurＧfree
dynamicrange effectiveＧnumberＧofＧbits
OCIScodes　０６０敭２３６０ ２３０敭０２５０ ０７０敭１１７０

　　收稿日期:２０１９Ｇ０６Ｇ２６;修回日期:２０１９Ｇ０８Ｇ０８;录用日期:２０１９Ｇ０９Ｇ０６
基金项目:２０１８年 江 苏 省 高 校 优 秀 中 青 年 教 师 和 校 长 境 外 研 修 项 目、江 苏 省 高 校 品 牌 专 业 建 设 工 程 资 助 项 目

(PPZY２０１５A０９２)

　 ∗EＧmail:dengwei＠njcit．cn

１　引　　言

高性能模数转换器(ADC)是数字系统中关键

的前端接口器件,在超高速光纤通信系统、超宽带雷

达系统和实时信号监控系统等领域有着广泛应用.
传统电子ADC由于采样时钟抖动和比较器不稳定

等固有缺陷,难以兼顾高量化分辨率、宽带宽的实时

数字化需求[１Ｇ２].光子 ADC以光子技术数字化模

拟信号,可有效克服电子器件瓶颈,是实现超宽带数

字化的潜力技术[１Ｇ４].光子 ADC利用锁模脉冲光

源作为采样源,其光脉冲时间抖动比电时钟小３~

４个数量级,可以实现稳定的高速光采样,提供数百

GSa/s的采样率[５Ｇ６].为实现高量化分辨率,人们提

出了许多改进的光量化方案[７Ｇ２２].在这些方案中,
两级级联量化方法相对于其他方案可以显著提高量

化分辨率.例如,Miyoshi等[１７]提出的具有多周期

传递函数的非线性光纤环镜结合多个电子ADC的

量化方法以及 Wang等[１８]提出的基于偏振干涉的

移相光量化(PSOQ)的改进方案.然而,他们在第

二级量化中均采用电子ADC,这限制了输入模拟电

信号的频率.因为电子ADC的采样保持电路带宽

只有为模拟信号频率的３~５倍,才能以最小振幅误
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差捕获模拟信号.比如,数字化２０GHz的模拟信

号,需要６０~１００GHz带宽的电子 ADC作为第二

级量化器,这在现实中很难实现.本课题组在之前

的工作中提出了全光级联量化方案以解决此带宽受

限问题[２３],但第一级量化中使用的PSOQ只能工作

在一个相位周期内,量化分辨率依然受限.
本文提出了一种基于改进的两级级联光量化

(COQ)方案的新型全光 ADC,能显著提高量化分

辨率.这种新型全光 ADC的第一级量化采用内

嵌相位调制器(PM)的Sagnac环路结构的PSOQ、
第二级量化采用具有特殊分光比设计的串联分光

器,以及额外一路被强度调制器(IM)调制的标记

信道.通过此附加的标记信道,可将第一级PSOQ
工作于多相位周期时所产生的重复信息进行区分

标定,从而有效提高量化分辨率.以２０GHz正弦

波模拟电信号为例,利用所提出的方案实现了８bit
以上量化分辨率的数字化,并对仿真结果进行了

分析和讨论.

２　方案原理

如图１所示,改进后的COQＧADC由两个量化

模块１和２级联组成(图中虚线框内).多波长采样

光脉冲序列被送入量化模块１,量化模块１由一个

传统多信道PSOQ(内嵌铌酸锂行波PM 调制的

Sagnac光环路)和一路IM 调制的标记信道组成.
标记信道的作用是区分最后编码结果中的重复码.
利用光可调谐延迟线(OTDL)使标记信道与其他量

化信道同步,或对判决结果进行软件同步.内嵌式

Sagnac环路的功率传递函数可表示为[７]

P＝P０{１－cos[Δφm(t)＋Δφi(λ)]}/２, (１)
式中:P０为输入采样光脉冲串的峰值功率;固定相

位差Δφm(t)为环路中顺时针(φm_CW)和逆时针

(φm_CCW)运行光场的调制相位之差,表示为

Δφm(t)＝φm_CW －φm_CCW ＝

πV
(t)

Vπ
１－
sin(２πfτ)
２πfτ

é

ë
êê

ù
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图１ 改进的COQＧADC原理图

Fig敭１ SchematicoftheimprovedCOQＧADC

　　额外相位差Δφi(λ)为由PM 色散效应引起的

与光信号波长相关的相位差,表示为

Δφi(λ)＝Δφ(λi)－Δφ(λ０)＝

２πL no(λi)－ne(λi)
λi
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式中:Vπ为PM 正向半波电压,V(t)和f 分别为电

模拟信号的幅值和频率,τ为PM中的传输时间,当

fτ足够大时,sin(２πfτ)/２πfτ趋于０,φm_CCW可以

忽略;λ０和λi为参考波长和第i个波长,L 是铌酸锂

波导的长度,no和ne分别为垂直于o光和平行于e
光光轴的光场的折射率,可以使用Sellmeier方程计

算得出[２４].因为Sagnac环路和铌酸锂调制器均对

偏振敏感,所以实际操作中需要使用偏振控制器

(PC)对光场进行偏振控制.根据(３)式,适当选择

N 个特定波长,使不同波长信道的功率传递函数产

生相移Δφi(λ)＝２kπ＋iπ/N(k,i＝０,±１,±２,
).使用此相移功率传递函数和二进制判决,即可

实现量化分辨率为lb(２N)的传统PSOQ.
方案中不直接对量化模块１的输出信号进行二
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进制判决,而是用第二级分辨率为 M 的量化模块２
对量化模块１的输出功率进一步精细量化,这样就

可以实现量化分辨率为lb[２N(２M －１)]的COQＧ
ADC.在此基础上,将第一级PSOQ的功率传递函

数的周期进行倍增扩展.图２(a)的上半部分举例

展示了扩展周期T＝４时的４波长信道功率传递函

数和相应的数字编码,由图可见,在电信号的幅度范

围(０~Vpp)内,４个波长信道均产生４个周期的功

率传递函数,且相互间具有固定的相位差.对于每

一个单独周期,量化器作为COQＧADC工作[２３],其分

辨率为lb[２×４×(２M－１)](图２(a)为M＝２的情况,
因此量化步长分为２４段).由图可见,当传递函数多

于一个周期后,不同周期内的编码结果重复.本方案

通过额外增加一个标记信道,将重复出现的编码区分

开来,如图２(a)的下部分插图所示.这种线性功率传

递函数可用IM实现,例如电吸收调制器.

图２ 改进的COQＧADC的量化分辨率提升效果案例.(a)第一级量化模块的功率传递函数及编码结果

(N＝４,M＝２,T＝４);(b)第二级量化模块的功率传递函数 (M＝２);(c)量化分辨率提升情况

Fig敭２ ExamplesofthequantizingresolutionenhancementfortheimprovedCOQＧADC敭 a Transferfunctionsandcodesof

quantizer１ N＝４ M＝２ andT＝４   b transferfunctionsandcodesofquantizer２ M＝２   c performanceof
resolutionenhancement

　　当第二级量化模块满足分辨率２M＝T 时,标记

信道的透射功率恰好可被量化成T 段,用以对T
个周期的重复编码进行区分,实现的量化分辨率为

lb[２N(２M－１)×T],这比普通COQＧADC的分辨

率提升了lbT.需要指出,当 M＞２时,由于正弦

型功率传递函数曲线本身不是线性变化的,二级量

化细化后的量化步长无法恒定为常数,故会引入量

化噪声.同时考虑到其他量化噪声,此问题会导致

有效量化分辨率(ENOB,xENOB)的劣化.因此本

文采用M＝２的第二级量化以确保均匀的初始量化

步长.此２bit的第二级量化模块由三个级联的分

光器构成,分光比分别为１∶１、１∶１和２∶１.假设量化

模块２的输入功率为Pin(也就是第一级量化模块１
的输出光功率),根据分光比,图１中分光器结构的

三个输出端口功率分别为Pin/２、Pin/４、和Pin/６.
图２(b)显示了量化模块２的功率传递函数和相应

的编码.很明显可以看出,量化模块１的输出功率

被进一步分为４个等步长的量化级,其编码结果依

次对应“０００”,“１００”,“１１０”和“１１１”.例如,设置判

定阈值Pth＝P０/８,当P０/４≤Pin≤P０/２时,分光

器１,２和３输出端口功率对应的编码分别为“１”、
“０”和“０”.本方案改进的COQＧADC的量化分辨
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率随信道数N 的变化如图２(c)所示.当N＝１６和

T＝４时,本方案的分辨率可达８．５９bit,而传统

COQＧADC和PSOQＧADC方案则分别仅为６．５９bit
和５．００bit.

３　仿真分析

以２０GHz的模拟正弦型电信号为例,仿真分

析了本方案的数字化性能.为在模拟电信号的一个

周期内展现尽量多的采样点,以方便后续观察量化

和编码性能,仿真中１６个量化信道和１个标记信道

均使用脉宽为０．５ps、峰值功率为８W、重复频率为

６４０GHz的高斯型脉冲作为采样光脉冲序列.此

类高重复频率的锁模脉冲源已有报道[６,２５].对于几

百飞秒的光脉冲(区别于连续光)而言,８W 的峰值

功率很容易获得.通过估算光纤和铌酸锂波导的非

线性长度LNL＝１/γP０(γ 为非线性系数)可得,８W
峰值功率激发非线性效应所需传播长度均超过

１００m,显然实际中不需要如此长的光纤链路和铌酸

锂调制器,因此非线性效应可忽略.需要指出的是,
本仿真中使用的重复频率和峰值功率并不是特定的,
实际操作中,如此高的采样频率不是必须的,可根据

模拟信号的特性和采样技术选择适合的采样光脉冲.
模拟正弦波电信号被均分成两路,分别驱动

PM和IM.仿真中采用１６个波长信道,信道间的

额外相位差为 Δφ(λ)＝π/１６,具体的取 值 可 由

(３)式计算得到,结果如表１所示.
表１　１６个量化信道的额外相位差及对应的中心波长

Table１　Additionalphasedifferenceandcorrespondingcentralwavelengthsofthe１６quantizationchannels

Δφi(λ) ０ π/１６ ２π/１６ ３π/１６ ４π/１６ ５π/１６ ６π/１６ ７π/１６
λi/nm １５５０ １５５３．９１ １５５７．８４ １５６１．７９ １５６５．７６ １５６９．７４ １５７３．７５ １５７７．７７
Δφi(λ) ８π/１６ ９π/１６ １０π/１６ １１π/１６ １２π/１６ １３π/１６ １４π/１６ １５π/１６
λi/nm １５８１．８２ １５８５．８９ １５８９．９８ １５９４．１０ １５９８．２３ １６０２．３９ １６０６．８９ １６１０．７６

图３ PSOQ中相位差为３π/１６,９π/１６,和１５π/１６的信道输出光脉冲信号的时域变化

Fig敭３ Temporalprofilesoftheoutputopticalpulsesignalsofthechannelswiththephasedifferentof３π １６ ９π １６ 
and１５π １６ respectively thatoutputfromthePSOQmodule

　　以相位差为３π/１６、９π/１６和１５π/１６的信道为

例,图３中显示了PSOQ模块Sagnac环路的输出光

信号时域变化,可以看到,在５０ps的操作时间内,
光采样已通过调制实现,２０GHz的模拟正弦电信

号的幅度变化被映射为光脉冲的强度变化,因为采

样率被设定为６４０GSa/s,所以在电信号持续的

５０ps操作时间内可以获得３２个采样后的光脉冲,
其峰值功率即对应于５０ps操作时间内的３２个采

样点的值.采样后光脉冲的峰值功率呈现为PSOQ
特有的“M”型曲线变化,由于仿真中将Sagnac环路

的功率传递函数的周期扩展到４个周期,因此“M”

型曲线呈现多周期变化趋势.图中的包络线(虚线)
为假设采用连续光光源时所能获得的调制结果,可
以反映出输出信号功率的完整时域变化.

图４(a)显示了波长设定为１５４６nm的标记信

道的输出光信号时域变化.同样地,模拟电信号幅

度的变化通过强度调制被转换为光采样脉冲峰值功

率的变化,其包络即为电模拟信号的强度变化原貌.
标记信道的输出光信号随后与Sagnac环路输出的

多波长光信号一起被送入２bit量化模块２中再次

进行功率量化.由于采样光脉冲的峰值功率尚未达

到非线性效应阈值,因此处于不同波长的标记信道

１１０６００３Ｇ４
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和其他采样信道之间不存在信道间非线性耦合,可
实现 互 无 干 扰 地 并 行 传 输.以 第 １５ 个 信 道

λ１５(Δφi(λ)＝１５π/１６)为例,量化模块２的三个分光

器的输出功率变化和相应的编码结果如图４(b)所

示.可以看出量化模块２只改变模块１的输出光脉

冲的峰值功率,而并未改变其变化趋势.利用阈值

功率Pth＝１W 进行判决,即可得到２bit的编码结

果,使得量化步长进一步细化.

图４ １５４６nm标记信道的输出光信号时域变化及功率量化结果.(a)经强度调制后输出光信号时域变化;
(b)量化模块２的三个分光器输出端口的光脉冲时域变化和相应编码结果(右侧坐标轴)

Fig敭４ Outputtemporalprofilesandpowerquantizationresultsfor１５４６nmlabelchannel敭 a Outputtemporalprofiles
afterintensitymodulation  b outputtemporalprofilesandcodes rightaxis ofthethreequantizationportsofquantizer２

　　量化模块２的输出光信号经过探测和判决后,合
并各个信道的结果所得到的最终数字化结果如

图５(a)所示.仿真中考虑了光电探测器的噪声影响.
可以看到３２个采样点的强度被量化和编码成不同的

数字值,实线为其正弦拟合结果.根据量化和拟合的

结果,信噪失真比(SINAD)和ENOB的计算结果分

别为３３６．５dB和８．１８bit,其计算方法参考文献[２６Ｇ
２８].与理论量化分辨率８．５９bit相比,ENOB损失仅

为０．４１bit.此外,对拟合结果进行快速傅里叶变换

(FFT)后得到的频谱如图５(b)所示.可以看到,本文

所提出的改进的COQＧADC方案的无杂散动态范围

(SFDR)高达５３．７６dBc,表明其较好的数字化性能.

图５ 数字化结果.(a)数字化结果和正弦拟合结果;(b)数字化结果FFT后的频谱图

Fig敭５ Digitalresults敭 a Digitalvaluesandsinusoidalfitvalues  b calculatedFFT
spectrumofthedigitalresults

４　可行性分析

实际应用中,需要考虑量化噪声对量化性能的

影响.使用信噪比(SNR,RSN)代替SINAD进行简

化分析,这意味着不考虑输入正弦信号的频率从而

忽略谐波失真的影响.本方案量化噪声主要来源于

量化模块１的相位抖动和量化模块２的分光比误

差,将它们分别定义为δθ和m.如图６所示,量化

噪声可能导致相应的量化误差.
量化模块１中,采样光脉冲的波长抖动会直接

影响额外相位差,引起相位抖动δθ.这样 N 个不

同信道的功率传递函数之间的相位差就无法保证为

理想的π/N,从而导致功率传递函数横向偏移.此

偏移会导致量化步长(量化级的代码宽度)不均匀而
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图６ 相位噪声和分光比噪声可导致的量化误差示意图(实曲线:没有相位抖动时的功率传递函数;

虚曲线:有相位抖动时的传递函数;实直线:强度调制器的传递函数)

Fig敭６ Schematicofthephaseandsplittingnoisesinducedquantizationerrors敭 solidcurve transferfunctionoftheloop
withoutphasejitter  dashedcurve transferfunctionoftheloopwithphasejitter and solidline transferfunctionoftheIM

产生量化误差.将此量化误差定义为Δ１,其大小可

通过Δ１＝δθ×PFS/(２πT)计算得到[２３].这里,PFS＝
３×２N×T×Δ 为模拟信号的满量程功率,其中Δ 为

最低有效位(LSB)的量化步长的大小.在本方案中,
由于一个传递函数的相位抖动会产生２×３×T 的量

化误差,因此ENOB与δθ的关系可以表示为
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图７ 不同信道数量下ENOB随相位抖动和分光比误差的变化.(a)随相位抖动的变化;(b)ENOB随分光比误差的变化

Fig敭７ VariationofENOBwiththephasejitterandthesplittingratioerrorincasesofdifferentnumberofchannels敭

 a Variationwiththephasejitter  b variationwiththesplittingratioerror

　　这里Δ１_i是第i个信道的量化误差.图７(a)给
出了ENOB随δθ的变化,可以看出ENOB随着相

位抖动的增加首先显著降低,然后变化趋于缓慢.
当δθ为零时,ENOB等于理论量化分辨率.并且,
信道数越多(理论量化分辨率越大)时,ENOB对δθ
的变化越敏感,这是因为在相同的模拟信号幅度范

围内,量化步长数量增多,其步长宽度变得更窄,较

小的变化即可导致明显的量化误差.
量化模块２中,由于制备工艺缺陷引起的分光

器的分光比误差也会导致量化步长不均匀,从而产

生量化噪声.此量化噪声可以等同于判决阈值的偏

移,如图６中所示量化模块２的第一级量化步长由

理想的Pideal变为有误差时的Perror.定义分光器１
的分光比误差为m,则分光器１的两路输出的比值
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由１∶１变为(１/２＋m)∶(１/２－m).为简化分析,仅
考虑分光器１的分光比误差,因为分光器２和３的

误差变化仅为分光器１误差变化的１/２和１/３,当

m 不大时可以忽略.由图２(a)和(b)可知Pideal＝
P０/４＝２Pth.存在分光比误差m 时,图２(b)实直

线斜率变为(１/２＋m).如果仍以原Pth作为量化模

块２的阈值,则Pideal变为Perror＝P０/８(１/２＋m).
这会在PSOQ中 N 个不同波长信道中产生量化误

差Δ２,也会在标记信道中产生量化误差Δ３.根据

Pideal和Perror的值以及正弦型功率传递函数,可反求

出理想状态时和存在误差时所分别对应的相位值,
然后利用该相位值之差占传递函数相位周期的百分

比与总量化量程相乘,即可得到Δ２＝|arcsin[１/
(２＋４×m)－１]－arcsin(－１/２)|×PFS/(２π).同

样利用Pideal、Perror和IM 的传递函数(图６中实直

线,斜率为１),可直接求得Δ３＝PFS{１/４－１/[８×
(１/２＋m)]}.与上文中相位抖动的计算方法相同,
可得ENOB随m 的变化如图７(b)所示.

随着m 的增加,ENOB快速劣化,这主要是由

数字化编码后的电平跳跃所致.例如,如图２(a)中
所示,第２４个代码将变为与第４８个代码相同的值,
这是因为标记信道的第２４个代码受分光比误差的

影响从“０”被误判为“１”.这个问题可以通过以下两

种方法解决:１)使用最优阈值来判决标记信道;２)每
隔传递函数的半周期就变化一次标记信道的编码,
即２M＝２T.对于第二种方法,标记信道和其他多

波长量化信道无法使用同一量化模块２.例如,对
于标记信道的第二级量化需采用３bit分辨率的量

化模块２,而对于其他多波长PSOQ信道的第二级

量化仍需使用２bit的量化模块２.对于第一种方

法,应该使用三个最优的判决阈值而不是用统一的

阈值(本文中的Pth)进行标记信道的判决.可以预

先对分光器进行测量,根据测量得到的分光比误差

值m(同样,为简化分析只假设分光器１存在误差)
计算最优阈值,也就是计算入射功率为P０/４、P０/２
和３P０/４时分光器１、２和３分别对应的输出功率,
即为其各自的最优阈值.计算方法如下:首先,利用

误差m 可以计算得到分光器１的功率传递函数曲

线[图２(b)实直线]的斜率由１/２变为(１/２＋m),
然后计算当入射功率为P０/４时,分光器１的输出

由P０/８变为Pth１＝P０(１/２＋m)/４,此为分光器１
的最优判决阈值.相应地,当入射功率为P０/２时,
分光器２的输入功率变为P０/２－P０(１/２＋m)/２,
因为假设分光器２不存在误差,其分光比仍为１∶１,

可得分光器２的最优阈值为Pth２＝P０(１/２－m)/４.
当入射为３P０/４时,分光器３的输入功率为３P０

(１/２－m)/４/２,其分光比仍为１∶２,可得最优阈值

为Pth３＝P０(１/２－m)/４.通过使用最优阈值,Δ３

可以消除.很明显,当使用最优阈值时,分光比误差

对ENOB影响很小.对于现实中完全可实现的低

于２％的分光比误差,采用最优阈值的结果只需要

付出小于０．３８bit的ENOB代价.但是,对于其他

多波长信道的判决无需采用最优阈值,因为这将导

致ADC的复杂度极大增加.

５　结　　论

提出了一种改进的COQＧADC方案以提高全

光ADC的量化分辨率,解决了全光ADC的大带宽

和高分辨率并存的难题.通过使用一路额外的标记

信道,可以实现超过８bit的高量化分辨率.标记信

道仅需一个IM 即可实现,结构非常简单.与一般

的COQＧADC方案相比,通过将功率传递函数倍增

至T 倍,分辨率理论上可以提升lbT.以２０GHz
模拟电信号为例仿真验证本方案的数字化性能,在
考虑探测器噪声的情况下实现了８．１８bit的ENOB
和５３．７６dBc的SFDR,数字化性能突出.此外,进
一步分析了相位抖动和分光比误差对量化结果的影

响,验证了本方案的实际可行性.本方案中所使用

的子器件均可由硅基波导器件实现,因此具备单片

集成的潜力.综上,所提方案在前沿光通信、光网络

和光信号处理系统中将具有重要的应用前景.
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