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摘 要： 现有的自适应陷波滤波器（ＡＮＦ）受误差函数所限，导致其自适应频率估计方法收敛速度较慢，对初始
迭代频率值设定范围要求较高，特别针对频率接近于０或π的信号，还存在频率估计精度不高、算法稳定性差的问题，
为此，提出一种ＡＮＦ频率估计新方法．首先，分析现有 ＡＮＦ方法估计信号频率时存在精度低、速度慢、稳定性差的原
因，提出一种新误差函数以提升ＡＮＦ收敛速度；然后，根据ＡＮＦ估计信号频率时偏差产生的机理，通过偏差补偿方式，
降低噪声对ＡＮＦ的影响，以获得近似无偏的频率估计结果，提高 ＡＮＦ频率估计精度，同时与离散卡尔曼滤波相结合，
以改善算法的稳定性，并对该方法进行稳态条件下的性能分析；最后，给出了 ＡＮＦ频率估计结果，并讨论了 ＡＮＦ各参
数对频率估计精度的影响，给出了具体计算结果．计算表明本文方法的有效性与正确性．
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１ 引言

频率估计在雷达、声纳、电子对抗、生物工程、控制

工程、通信系统及工业测量等诸多领域有着广泛的应

用［１～３］．主要的频率估计方法可分为参数模型法和非参
数模型法：两者均具有较高的频率分辨率，但参数模型

法的性能受初始参数影响较大；非参数模型法存在计算

量较大和难以实时实现的问题．
基于参数模型法的自适应陷波滤波器（ＡＮＦ）频率

估计方法，主要是根据被处理信号的特点，对其进行参

数优化，自动调节自身模型参数，令误差函数达到最小

值，使陷波频率与信号频率相等，从而估计出信号频率

值．该方法从时域角度进行迭代频率估计，不仅可以估
计频率恒定的时不变信号，还可以估计频率发生变化的
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时变信号，具有结构简单、计算量小、抗噪性好的优

点［４］．但当信号频率接近于０或π时，由于噪声的干扰
增大，其频率估计精度将出现明显下降，且存在算法不

稳定，收敛速度偏慢的缺点［５，６］．针对此问题，文献［７，
８］将ＡＮＦ误差函数进行一定的变换，使该误差函数具
备斜直线的特性，一定程度上加快了 ＡＮＦ收敛速度．文
献［９，１０］针对上述文献结果有偏的问题进行了改进，取
得了近似无偏的频率估计结果，但上述方法的缺点是

最优频率估计解为局部极小值点，对频率初始值的设

定有一定的要求，且算法不稳定，特别针对频率接近于

０或π的信号，其估计精度和稳定性还有待进一步提
升．此外，文献［１１］采用基于 ＳｔｅｉｇｌｉｔｚＭｃｂｒｉｄｅ系统辨识
方法的ＡＮＦ，一定程度上提升了收敛速度，但仍然存在
频率估计精度不稳定的问题．分析其原因发现，由于所
选择误差函数为 ＡＮＦ输出的平方，在某些区域内的收
敛曲面过于平整，从而导致ＡＮＦ频率估计稳定性不高，
同时算法较为复杂．文献［１２］则提出了一种改进的 ＡＮＦ
频率估计方法，该方法通过分析 ＡＮＦ输出信号同输入
信号的相关性，判断ＡＮＦ是否收敛，从而使ＡＮＦ可以跳
出局部极值点，收敛到全局极值点，改善了 ＡＮＦ频率估
计稳定性不高的问题，但所需参数较多，取值不易，且

未从根本上改变 ＡＮＦ误差函数的固有缺陷，收敛速度
较慢，还有待进一步提高．

本文为解决现有ＡＮＦ频率估计方法存在收敛速度
慢、精度不高、稳定性差的问题，通过提出一种新误差

函数，改善ＡＮＦ在整个频率范围内的迭代收敛曲面，加
快ＡＮＦ收敛速度；同时，采用偏差补偿方式，降低噪声
对ＡＮＦ的影响，提供近似无偏的频率估计结果，并同离
散卡尔曼滤波器相结合，提高所提算法的稳定性．

综上，本文提出了一种ＡＮＦ频率估计新方法，并与
原有算法进行了有关性能的比较分析．

２ 新误差函数

设正弦输入信号为：

ｘ（ｋ）＝Ａｃｏｓ（ω０ｋ＋θ）＋ｖ０（ｋ），ｋ＝１，２，…，Ｎ

ω０＝２π
ｆ０
ｆ

{
ｓ

（１）

其中，Ａ，ω０，θ为信号幅值、频率、相位．ｆ０为信号的实
际频率，ｆｓ为采样频率．相位θ在［０，２π）上服从均匀分
布，ｖ０（ｋ）是均值为零，方差为σ２ｖ的加性高斯白噪声，Ｎ
为数据段长度．

根据采样定理，ｆｓ２ｆ０，故可知信号频率的取值范
围为０＜ω０π，同时现有研究表明［１３］，当信号频率０＜
ω００．１π或 ０．９π＜ω０π时，ＡＮＦ的性能出现明显下
降．所以本文讨论ＡＮＦ频率估计方法时，侧重于上述信

号的频率估计．
ＡＮＦ传递函数为：

Ｈ（ｚ，ａ）＝Ｎ（ｚ，ａ） １
Ｄ（ｚ，ａ）

＝（１＋ａｚ－１＋ｚ－２） １
１＋ρａｚ

－１＋ρ
２ｚ－２

（２）

其中，ρ 为极半径，控制陷波宽度，且 ０ρ ＜１．
ａ＝－２ｃｏｓω，ω为ＡＮＦ陷波频率，在频率估计迭代过程
中，ω将趋近于ω０，故ω可看作为ω０的估计值，此时，ａ
→ａ０＝－２ｃｏｓω０．故只要得到 ＡＮＦ参数 ａ的取值，通过
反三角变换即可得知输入信号的频率值．Ｎ（ｚ，ａ）和
Ｈ（ｚ，ａ）分别为ＡＮＦ的 ＦＩＲ和 ＩＩＲ结构．
则信号 ｘ（ｋ）通过 Ｎ（ｚ，ａ）和 Ｈ（ｚ，ａ）的信号 ｅ１（ｋ）

和 ｅ２（ｋ）分别为：
ｅ１（ｋ）＝ｘ（ｋ）＋ａｘ（ｋ－１）＋ｘ（ｋ－２）

ｅ２（ｋ）＝ｅ１（ｋ）－ρａｅ２（ｋ－１）－ρ
２ｅ２（ｋ－２）

（３）

所以，为了获得最佳的估计频率值，ＡＮＦ通过调整参数
ａ，使如式（４）的新误差函数最小化

Ｊ（ａ）＝Ｅ［（ｅ１（ｋ）＋ｅ２（ｋ））２］ （４）
其中，Ｅ［·］表示求取期望，在实际计算中可按式（５）进
行

)

Ｊ（ａ）＝１Ｎ［∑
Ｎ

ｋ＝１
（ｅ１（ｋ）＋ｅ２（ｋ））２］ （５）

由于输入信号为正弦信号，故式（３）中 Ｎ（ｚ，ａ）和 Ｈ（ｚ，
ａ）在输入信号频率ω０处的幅值为：
Ｎ（ｅｊω０，ａ） ＝２ｃｏｓω０＋ａ

Ｈ（ｅｊω０，ａ） ＝
２ｃｏｓω０＋ａ

［（１＋ρ
２）ｃｏｓω０＋ρａ］

２＋［（１－ρ
２）ｓｉｎω０］槡 ２

（６）
相角为：

φＮ＝
ω０， ω０π／２

π＋ω０， ω０＞π／{ ２

φＨ＝
ａｒｃｔａｎ

（１－ρ
２）ｓｉｎω０

（１＋ρ
２）ｃｏｓω０＋ρａ

， ω０π／２

π＋ａｒｃｔａｎ
（１－ρ

２）ｓｉｎω０
（１＋ρ

２）ｃｏｓω０＋ρａ
， ω０＞π／









 ２

（７）

结合式（３）、式（６）和式（７），可得
ｅ１（ｋ）＝Ｎ（ｚ，ａ）ｘ（ｋ）＝Ａ Ｎ（ｅｊω０，ａ）ｃｏｓ（ω０ｋ＋θ－φＮ）
ｅ２（ｋ）＝Ｈ（ｚ，ａ）ｘ（ｋ）＝Ａ Ｈ（ｅｊω０，ａ）ｃｏｓ（ω０ｋ＋θ－φＨ）

（８）
将式（６）－（８）代入式（４），可得

Ｊ（ａ）＝Ｅ［（ｅ１（ｋ）＋ｅ２（ｋ））２］

＝Ａ
２

２（２ｃｏｓω０＋ａ）
２＋Ａ

２

２ Ｈ（ｅｊω０，ａ）２

＋Ａ２ Ｎ（ｅｊω０，ａ） Ｈ（ｅｊω０，ａ）ｃｏｓ（φＮ－φＨ） （９）
为说明所提新误差函数的优越性，故比较文献［７］
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所采用的如式（１０）所示的误差函数
Ｊｏ（ａ）＝Ｅ［ｅ１（ｋ）ｅ２（ｋ）］

＝Ａ
２

２ Ｎ（ｅｊω０，ａ） Ｈ（ｅｊω０，ａ）ｃｏｓ（φＮ－φＨ）（１０）

实际计算时按式（１１）所示计算

)

Ｊｏ（ａ）＝
１
Ｎ［∑

Ｎ

ｋ＝１
（ｅ１（ｋ）ｅ２（ｋ））］ （１１）

为进一步说明本文所提如式（４）所示新误差函数
的优越性，故实验所取参数同文献［７］保持一致，Ａ＝１，

θ＝π／６，ρ＝０．９５，σ
２
ｖ＝０．输入信号频率取三个不同的

值，分别为π／３，π／２和２π／３，则文献［７］和本文方法所提
误差函数的对比效果图如图１所示．当信号频率接近于
０或π时，由于二者的频率具有对称性，故只分析频率

ω０为０．０１π时的信号，其他参数不变，则相应的误差函
数如图２所示．

由图１可知，理论计算值 Ｊｏ（ａ）和 Ｊ（ａ）同其实际
计算值保持一致．同时，本文所提误差函数 Ｊ（ａ）相较
于 Ｊｏ（ａ）的梯度值更大，在迭代计算过程中的收敛速度
将更快．尤为重要的是，文献［７］算法的最优频率值相
比较于本文方法并不是误差函数的全局极小值点，而

是局部极小值，这就导致了文献［７］对频率初始值得选
取较为敏感，有一定限制．以图１中ω０＝π／３为例，此时

最优解 ａ＝－１，Ｊ（ａ）在 ａ＞－１区域内具备较大的梯
度值，可以快速收敛至 ａ＝－１．虽然 Ｊ（ａ）在 ａ＜－１的
区域，其误差函数显的较为平缓，但其仍然能保持一定

的梯度值，具有向 ａ＝－１收敛的趋势．反观 Ｊｏ（ａ），其
初始设定值 ａ需满足ａ＞－１，否则算法将无法收敛至
ａ＝－１．故而本文误差函数 Ｊ（ａ）对频率初始值的设定
没有限制，无论初始值选取为多少，都可以保证其收敛

性，这点在估计输入信号频率未知的情况下显得尤为

重要．
由图２可知，当输入信号频率接近于零，ω０＝００１π

时，最优解 ａ＝－１９９９，文献［７］所提误差函数在这一
区域基本为平直线，丧失了对最优解的收敛性能，且容

易在最优解附近产生收敛振荡，导致其算法不稳定．而
本文所提误差函数在靠近 ａ＝－１９９９的区域内，仍然
具有一定梯度值，仍可收敛至最优频率值，提升了算法

的稳定性．由此可见，本文所提误差函数相比较于文献
［７］的优越性．

３ ＡＮＦ频率估计新方法

３１ 偏差问题分析

结合式（４）所示新误差函数，可知 ＡＮＦ频率估计方
法为：

ａ（ｋ＋１）＝ａ（ｋ）－μ２
（ｅ１（ｋ）＋ｅ２（ｋ））２

ａ（ｋ）
＝ａ（ｋ）－μ［ｅ１（ｋ）＋ｅ２（ｋ）］［ｇ１（ｋ）＋ｇ２（ｋ）］

（１２）

ｇ１（ｋ）＝
ｅ１（ｋ）
ａ（ｋ）

＝ｘ（ｋ－１） （１３）

ｇ２（ｋ）＝
ｅ２（ｋ）
ａ（ｋ）≈

ｘ（ｋ－１）－ρｅ２（ｋ－１） （１４）

设 Ｇ１（ｚ，ａ）＝ｚ－１，Ｇ２（ｚ，ａ）＝［１－ρＨ（ｚ，ａ）］ｚ
－１，可知

ｇ１（ｋ）和 ｇ２（ｋ）分别为 ｘ（ｋ）通过 Ｇ１（ｚ，ａ）和 Ｇ２（ｚ，ａ）
后的信号．

一般而言，输入信号的噪声将会导致式（１２）所示频
率估计方法在稳态时的结果有偏，为消除该偏差，需对

式（１２）进行稳态条件下的偏差分析，此时 ａ→ａ０，故可
得［１４］

Ｎ（ｚ，ａ）＝δａｅ－ｊ１

Ｈ（ｚ，ａ）＝Ｂδａｅ－ｊ２－ρＢ
２
δ
２
ａｅ－ｊ２

{
２

（１５）

其中，δａ＝ａ－ａ０，

Ｂ＝ １
（１－ρ） （１＋ρ）

２－４ρｃｏｓ
２
ω槡 ０

，

１＝
ω０， ω０π／２

π＋ω０， ω０＞π／{ ２
，
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２＝
ｔａｎ－１

（１＋ρ）ｓｉｎω０
（１－ρ）ｃｏｓω０

， ω０π２

π＋ｔａｎ－１
（１＋ρ）ｓｉｎω０
（１－ρ）ｃｏｓω０

， ω０＞π
{

２

．

由此可得稳态下，ｅ１（ｋ）、ｅ２（ｋ）、ｇ１（ｋ）和 ｇ２（ｋ）的表达
式如式（１６）所示．

ｅ１（ｋ）＝Ａδａ（ｋ）ｃｏｓ（ω０ｋ＋θ－１）＋ｖ１（ｋ）
ｅ２（ｋ）＝ＡＢδａ（ｋ）ｃｏｓ（ω０ｋ＋θ－２）

－ρＡＢ
２
δ
２
ａ（ｋ）ｃｏｓ（ω０ｋ＋θ－２２）＋ｖ３（ｋ）

ｇ１（ｋ）＝Ａｃｏｓ（ω０ｋ＋θ－ω０）＋ｖ２（ｋ）

ｇ２（ｋ）＝ρ
２ＡＢ２δ２ａ（ｋ）ｃｏｓ（ω０ｋ＋θ－２２－ω０）
－ρＡＢδａ（ｋ）ｃｏｓ（ω０ｋ＋θ－２－ω０）
＋Ａｃｏｓ（ω０ｋ＋θ－ω０）＋ｖ４（ｋ

















）

（１６）
其中，δａ（ｋ）＝ａ（ｋ）－ａ０，ｖ１（ｋ）、ｖ２（ｋ）、ｖ３（ｋ）和 ｖ４（ｋ）
为噪声 ｖ０（ｋ）分别通过 Ｎ（ｚ，ａ）、Ｇ１（ｚ，ａ）、Ｈ（ｚ，ａ）和
Ｇ２（ｚ，ａ）后所产生．为计算各不同噪声间的相关性，根
据Ｐａｒｓｅｖａｌ定理，定义符号 Ｒｉ，ｊ表示噪声ｖｉ（ｋ）和 ｖｊ（ｋ）
的相关值，Ｒｉ，ｊ＝Ｒｊ，ｉ＝Ｅ［ｖｉ（ｋ）ｖｊ（ｋ）］．为简化计算，且

ρ→１，故设定（１－ρ）
２≈０，可得表１．

表１ 噪声相关性 Ｒｉ，ｊ值

ｖｊ（ｋ）

Ｒｉｊ

ｖｉ（ｋ）

ｖ０（ｋ） ｖ１（ｋ） ｖ２（ｋ） ｖ３（ｋ） ｖ４（ｋ）

ｖ０（ｋ） σ
２
ｖ σ

２
ｖ ０ σ

２
ｖ ａ（１－ρ）σ

２
ｖ

ｖ１（ｋ） （２＋ａ２）σ２ｖ ａσ２ｖ σ
２
ｖ／ρ

２ ０

ｖ２（ｋ） σ
２
ｖ ａ（１－ρ）σ

２
ｖ （１－ρ）σ

２
ｖ

ｖ３（ｋ） σ
２
ｖ／ρ ０．５（１－ρ）σ

２
ｖ

ｖ４（ｋ） （１－ρ）σ
２
ｖ

于是，式（１２）的两边同时减去 ａ０，可得

δａ（ｋ＋１）＝δａ（ｋ）－μ［ｅ１（ｋ）＋ｅ２（ｋ）］［ｇ１（ｋ）＋ｇ２（ｋ）］
（１７）

对式（１７）两边同取期望，并将式（１６）代入，
Ｅ［δａ（ｋ＋１）］
＝Ｅ［δａ（ｋ）］－μＥ［（ｅ１（ｋ）＋ｅ２（ｋ））（ｇ１（ｋ）＋ｇ２（ｋ））］
＝（１－μＭ１）Ｅ［δａ（ｋ）］＋μＭ２Ｅ［δ

２
ａ（ｋ）］

－μ（Ｒ１，２＋Ｒ３，４＋Ｒ１，４＋Ｒ２，３） （１８）
其中，

Ｍ１＝Ａ２ｃｏｓ（φ１－ω０）＋Ａ
２Ｂｃｏｓ（φ２－ω０），

Ｍ２＝ρＡ
２Ｂ２ｃｏｓ（２２－ω０）

＋１２ρＡ
２Ｂｃｏｓ（１－２－ω０）＋

１
２ρＡ

２Ｂｃｏｓω０，

Ｒ１，２＋Ｒ３，４＋Ｒ１，４＋Ｒ２，３＝
１
２ａ（ｋ）（５－３ρ）σ

２
ｖ．

由式（１８）可知，其右边最后一项，即输出信号间噪
声的相关性，是导致如式（１２）所示频率估计算法结果有
偏差的根本原因．同时，该项是输入信号噪声σ２ｖ、极半
径ρ和频率估计结果ａ（ｋ）的函数，特别注意当信号频
率接近于０或π时，ａ（ｋ）＝－２ｃｏｓω０（ｋ），此时将取极大
值，说明当信号频率接近于０或π时，噪声的影响增至
最大．且无论如何调整上述参数，都无法使该项为０．为
此，需采取一种偏差消除方法，在式（１２）中引入偏差消
除项，消除频率估计偏差，提高其精度．
３２ 偏差补偿

为消除式（１８）的估计偏差，需对输入信号噪声σ２ｖ
进行估计．为此，分析可知
Ｅ［ｘ（ｋ）ｅ１（ｋ）］

＝Ｅ
｛Ａｃｏｓ（ω０ｋ＋θ）＋ｖ０（ｋ）｝

×｛Ａ Ｎ（ｅｊω０，ａ） ｃｏｓ（ω０ｋ＋θ－φＮ）＋ｖ１（ｋ
[ ]）｝ （１９）

在稳态下，ａ→ａ０＝－２ｃｏｓω０，此时 Ｎ（ｅｊω０，ａ）≈０，所
以式（１９）可变为

Ｅ［ｘ（ｋ）ｅ１（ｋ）］≈Ｅ［ｖ０（ｋ）ｖ１（ｋ）］≈σ２ｖ （２０）
式（２０）成立的条件是，ＡＮＦ陷波宽度要较小，即ρ→１，
此时噪声 ｖ０（ｋ）通过 ＡＮＦ后，能量基本没有变化．故由
式（２０）可得σ２ｖ（ｋ）＝ｘ（ｋ）ｅ１（ｋ）．

同时，令 ｃ（ｋ）＝１２ａ（ｋ）（５－３ρ），则

Ｒ１，２＋Ｒ３，４＋Ｒ１，４＋Ｒ２，３＝ｃ（ｋ）ｘ（ｋ）ｅ１（ｋ） （２１）
于是，可知采用偏差消除方法的基于新误差函数的

ＡＮＦ频率估计新方法为：
ａ（ｋ＋１）＝ａ（ｋ）－μＧ（ｋ） （２２）

其中，Ｇ（ｋ）＝［ｅ１（ｋ）＋ｅ２（ｋ）］［ｇ１（ｋ）＋ｇ２（ｋ）］
－ｃ（ｋ）ｘ（ｋ）ｅ１（ｋ）．
３３ 离散卡尔曼滤波

为消除频率估计结果振荡，提高算法的稳定性，需

对频率估计结果进行离散卡尔曼滤波，故定义ω（ｋ｜ｋ
－１）为在状态 ｋ的先验估计，ω（ｋ）为实际得到的测量
值，ω（ｋ｜ｋ）为在状态 ｋ的后验估计，等于ω（ｋ）通过离
散卡尔曼滤波后得到的值，则先验估计误差和后验估

计误差为

ε（ｋ｜ｋ－１）＝ω（ｋ）－ω（ｋ｜ｋ－１）
ε（ｋ｜ｋ）＝ω（ｋ）－ω（ｋ｜ｋ） （２３）

先验和后验估计协方差为

Ｐ（ｋ｜ｋ－１）＝Ｅ｛ε（ｋ｜ｋ－１）ε（ｋ｜ｋ－１）｝
Ｐ（ｋ｜ｋ）＝Ｅ｛ε（ｋ｜ｋ）ε（ｋ｜ｋ）｝ （２４）

则后验状态估计ω（ｋ｜ｋ）为
ω（ｋ｜ｋ）＝ω（ｋ｜ｋ－１）＋Ｋ（ｋ）［ω（ｋ）－ω（ｋ｜ｋ－１）］

（２５）
其中，Ｋ（ｋ）为卡尔曼增益，且

Ｋ（ｋ）＝Ｐ（ｋ｜ｋ－１）［Ｐ（ｋ｜ｋ－１）＋Ｒ］ （２６）

２５ 电 子 学 报 ２０１４年



其中，Ｒ为测量噪声协方差矩阵．
由此，完整的卡尔曼滤波算法如下［１５］：

时间状态方程：

ω（ｋ｜ｋ－１）＝ω（ｋ－１｜ｋ－１）
Ｐ（ｋ｜ｋ－１）＝Ｐ（ｋ－１｜ｋ－１）＋Ｑ

变量状态方程：

Ｋ（ｋ）＝Ｐ（ｋ｜ｋ－１）［Ｐ（ｋ｜ｋ－１）＋Ｒ］
Ｐ（ｋ｜ｋ）＝［１－Ｋ（ｋ）］Ｐ（ｋ｜ｋ－１）

ω（ｋ｜ｋ）＝ω（ｋ｜ｋ－１）＋Ｋ（ｋ）［ω（ｋ）－ω（ｋ｜ｋ－１）］
其中，Ｑ为过程噪声协方差矩阵，ω（ｋ－１｜ｋ－１）和
Ｐ（ｋ－１｜ｋ－１）的初值分别设为０和１．
为简化计算过程，定义珘ω（ｋ）为ω（ｋ）通过离散卡

尔曼滤波后的信号，则相应的简化离散卡尔曼滤波算

法如下：

珘ω（０）＝０，Ｐ（０）＝１，Ｑ和Ｒ为一常数，
Ｋ（ｋ）＝［Ｐ（ｋ－１）＋Ｑ］［Ｐ（ｋ－１）＋Ｑ＋Ｒ］
珘ω（ｋ）＝珘ω（ｋ－１）＋Ｋ（ｋ）［ω（ｋ）－珘ω（ｋ－１）］
Ｐ（ｋ）＝［１－Ｋ（ｋ）］［Ｐ（ｋ－１）＋Ｑ］

４ 性能分析

４１ 偏差分析

下面对式（２２）所示的频率估计方法进行稳态条件
下的性能分析．

式（２２）两边同时减去 ａ０，得
Ｅ［δａ（ｋ＋１）］＝Ｅ［δａ（ｋ）］－μＥ［Ｇ（ｋ）］

＝（１－μＭ３）Ｅ［δａ（ｋ）］＋μＭ２Ｅ［δ
２
ａ（ｋ）］
（２７）

其中，Ｍ３ ＝Ａ２ｃｏｓ（１ －ω０）＋Ａ２Ｂｃｏｓ（２ －ω０）

－１２ｃ（ｋ）Ａ
２ｃｏｓ１．

稳态条件下，可知

Ｅ［δａ（ｋ＋１）］｜ｋ→∞＝Ｅ［δａ（ｋ）］｜ｋ→∞＝Ｅ［δａ（∞）］

Ｅ［δ２ａ（ｋ＋１）］｜ｋ→∞＝Ｅ［δ
２
ａ（ｋ）］｜ｋ→∞＝Ｅ［δ

２
ａ（∞）］

（２８）
式（２７）可变化为

Ｅ［δａ（∞）］＝
Ｍ２
Ｍ３
Ｅ［δ２ａ（∞）］ （２９）

稳态下，式（２９）中的 Ｅ［δ２ａ（∞）］≈０，故可知式（２２）所示
的频率估计结果近似无偏．
４２ ＭＳＥ分析

对式（２２）两边同减去 ａ０并平方，求取期望可得，
Ｅ［δ２ａ（ｋ＋１）］
＝Ｅ［｛δ２ａ（ｋ）－μＧ（ｋ）｝

２］ （３０）
＝Ｅ［δ２ａ（ｋ）］－２μＥ［Ｇ（ｋ）δａ（ｋ）］＋μ

２Ｅ［Ｇ２（ｋ）］
式（３０）左边第二项的计算可利用文献［１０］所用方法，得

２μＥ［Ｇ（ｋ）δａ（ｋ）］

＝２μＥ［δａ（ｋ－２）Ｇ（ｋ）］－２μ
２Ｅ［∑

２

ｉ＝１
Ｇ（ｋ－ｉ）Ｇ（ｋ）］

≈２μＥ［δａ（ｋ）Ｇ（ｋ）］－２μ
２Ｅ［∑

２

ｉ＝１
Ｇ（ｋ－ｉ）Ｇ（ｋ）］（３１）

则结合式（３１），将式（３０）展开，经过一系列复杂繁琐的
推导后，可得

Ｅ［δ２ａ（ｋ＋１）］＝（１－μψ１＋μ
２
ψ２＋μ

２
ψ３）Ｅ［δ

２
ａ（ｋ）］＋μ

２
ψ４

（３２）
其中，

ψ１＝Ａ
２［２ｃｏｓ（１－ω０）＋２Ｂｃｏｓ（２－ω０）－ｃ（ｋ）ｃｏｓ１］，

ψ２＝Ａ
４［１＋１２ｃｏｓ（２１－２ω０）＋Ｂｃｏｓ（１＋２－２ω０）＋Ｂ

２

＋２Ｂｃｏｓ（１－２）＋
１
２Ｂ

２ｃｏｓ（２２－２ω０）－
ｃ（ｋ）
２ ｃｏｓω０

－ｃ（ｋ）ｃｏｓ（１－ω０）ｃｏｓ１－
Ｂｃ（ｋ）
２ ｃｏｓ（１－２－ω０）

＋Ｂｃ（ｋ）ｃｏｓ（２－ω０）ｃｏｓ１＋
ｃ２（ｋ）
４ ＋ｃ

２（ｋ）
８ ｃｏｓ２１］，

ψ３＝Ａ
４∑

２

ｉ＝１
｛２［ｃｏｓ（１－ω０）＋Ｂｃｏｓ（２－ω０）］２＋

ｃ２（ｋ）ｃｏｓ２１
２

－２ｃ（ｋ）ｃｏｓ１［ｃｏｓ（１－ω０）＋Ｂｃｏｓ（２－ω０）］

＋ｃｏｓ（２ｉω０）［１＋Ｂ２＋Ｂｃｏｓ（１－２）］

＋ｃｏｓ（２ｉω０）ｃ（ｋ）［
ｃ（ｋ）
４ －ｃｏｓω０－Ｂｃｏｓ（ω０－１＋２）］｝，

ψ４＝σ
４
ｖ ４３－３４ρ＋ａ

２（ｋ）（１９２ρ－
４７
２）＋ａ

４（ｋ）（７－４ρ[ ]） ．
结合式（２８）可知，稳态下式（３２）可化为，
Ｅ［δ２ａ（∞）］
＝（１－μψ１＋μ

２
ψ２＋μ

２
ψ３）Ｅ［δ

２
ａ（∞）］＋μ

２
ψ４

＝ μψ４

ψ１－μ（ψ２＋ψ３）
（３３）

５ 计算结果及分析

５１ 频率估计精度分析

为了获得频率估计收敛速度的比较结果，信号及

ＡＮＦ参数设定同文献［１０］保持一致，其中 Ａ 槡＝ ２，θ＝
０１π，ρ＝０９，信噪比为 ５ｄＢ，由于对称性，故只针对频
率接近于０时信号，且信号频率ω０设为００１π，步长μ
＝２×１０－４，ＡＮＦ参数 ａ初值设为０，则初始ω＝０５π．其
频率估计结果如图３～４所示，图３为未加离散卡尔曼
滤波的频率估计结果，图４为加离散卡尔曼滤波后的频
率估计结果，其中 Ｒ＝１０－２，Ｑ＝１０－５．由图３～４可知，
离散卡尔曼滤波可有效降低频率估计的振荡，提升算

法稳定性，且本文方法的收敛速度明显高于文献［１０］所
提方法．当待估频率靠近于 ０，即ω０＝００１π时，文献
［１０］估计频率值在真值附近存在振荡，而结合卡尔曼滤
波的本文方法则不存在振荡，稳定性优于文献［１０］方
法，但频率估计结果同频率真值存在一定的偏差，这主
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要是由于待估信号频率较低，且信噪比较低，噪声影响

过大所造成的不可消除偏差．
保持参数设置不变，待估频率ω０设为００１π，则本

文方法和文献［１０］的频率估计 Ｅ［δａ（ｋ）］与 Ｅ［δ２ａ（ｋ）］
如图５所示．由图５可知，本文方法的频率估计误差明
显小于原方法，且收敛速度更快，精度更高．

为了观察ＡＮＦ在整个频率范围内的频率估计结果，特
计算稳态下ＡＮＦ在各个频率值的频率估计 Ｅ［δａ（∞）］
与Ｅ［δ２ａ（∞）］，结果如图 ６所示．由图 ６所示可知，在

０．３π至０．７π的频率区间内，本文方法与文献［１０］方法
相当；当频率接近于 ０或π时，则本文方法优于文献
［１０］方法．

５２ 时变信号频率估计精度分析

保持参数设置不变，待估频率值ω０开始设为００１π，
在第１×１０４个采样点后变为０２π，频率迭代初始值ω＝
π／２．则ＡＮＦ估计时变信号频率的效果如图７所示．

由图７可知，本文方法能够较好的跟踪时变信号，
但文献［１０］所提方法在信号频率由 ００５π变为 ０２π
时，丧失了跟踪信号频率的能力，这主要是由于当频率

发生变换时，误差函数也发生了变化，此时 ＡＮＦ的频率
估计值刚好位于变化后误差函数的全局极小值点，而

最优频率解恰恰位于远离此处的局部极小值点，从而

导致其无法收敛至最优频率解，反而继续收敛至全局

极小值点，导致频率估计产生偏差，无法实时跟踪时变

信号的频率．频率变化的情况相当于待估频率值为
０２π，而频率初始设定值为００５π的情况，从另一个角
度说明了文献［１０］方法对初始频率值设定的限制，由此
可知本文所提误差函数的优越性．

５３ 步长μ对频率估计精度的影响

为了分析稳态下步长μ对 ＡＮＦ的影响，计算不同
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步长μ下的ＡＮＦ频率估计 Ｅ［δａ（∞）］与 Ｅ［δ
２
ａ（∞）］，

结果如图８所示．由图８可知小步长条件下本文方法的
收敛速度与精度明显优于文献［１０］方法．

５４ρ对频率估计精度的影响

ρ主要控制 ＡＮＦ的陷波带宽，则不同ρ值下的频
率估计Ｅ［δａ（∞）］与 Ｅ［δ２ａ（∞）］如图９所示．由图９可
知，文献［１０］方法当待估频率较小时，需增大 ＡＮＦ陷波
宽度，否则其频率估计误差将变大，而本文方法则对ρ
值的选取敏感度低，降低了ＡＮＦ选择参数时的困难．

５５ 噪声对频率估计精度的影响

图１０是不同噪声下ＡＮＦ的频率估计精度，由图１０
可知，当信噪比较低时，本文方法明显优于文献［１０］方
法，然而理论分析值同实际值偏差较大，这主要是在分

析时令（１－ρ）
２≈０所导致．而在较高信噪比条件下，理

论值同实际值较为吻合，且本文方法不低于文献［１０］方
法的频率估计精度，本文方法具有较广的应用范围．

６ 现场实验验证

利用课题组设计的科氏流量计时变信号实验平

台，分析本文所提ＡＮＦ的频率估计结果．该实验平台分
为管道装置和数据采集装置两部分，如图１１所示．管道

装置由罗斯蒙特 Ｆ２００Ｓ型科氏流量计（配 １７００型变送
器，带 ＭＶＤ技术）、ＴＱ８８４型科氏流量计（配 ＥＲＥ１０型
变送器）、电动调节阀、电子台秤、水箱等组成；数据采

集装置由 ＰＣ机、ＰＬＣ、ＮＩＵＳＢ９２３４多通道数据采集器、研
华ＵＳＢ４７１１数据采集器及数据采集与监控终端组成．实
验装置实物图如图１２所示．

该实验装置以 ＰＣ机为中心，采集两台变送器显示
的瞬时流量和累积流量数据、流量计传感器 ｍＶ信号
（每台流量计２路）、电子秤累积流量数据，共９路信号，
由于只针对频率估计结果进行分析，故只利用 ＮＩ多通
道数据采集器采集罗斯蒙特 Ｆ２００Ｓ型科氏流量计第一
路信号，传感器输出信号采样频率２００００Ｈｚ．

为具有典型性，采集变化流量下的科氏流量计传

感器信号，即开关阀从０％→１００％过程中（流量计瞬时
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流量示值为 ０～１０５２ｋｇ／ｍｉｎ）的传感器信号值．则 ＡＮＦ
参数设置保持不变，图 １３为文献［１０］和本文方法估计
变化流量下的科氏流量计实际信号频率的结果．由于
频率真实值未知，故图１３中未给出实际的频率值，但根
据课题组前期的研究发现，其归一化频率真实值应当

在００２附近，且频率值不固定，具备一定的时变特征．
且由图１３可知，两种方法都能准确跟踪信号频率，但本
文方法的收敛速度要明显优于文献［１０］所提方法．

７ 结论

ＡＮＦ频率估计方法存在估计精度低，收敛速度慢，
稳定性不高的问题，提出了一种 ＡＮＦ频率估计新方法．
通过新误差函数，改善 ＡＮＦ在整个频率范围内的迭代
收敛性，加快了 ＡＮＦ收敛速度；利用偏差补偿技术，有
效降低了ＡＮＦ频率估计的偏差与均方差，提高了频率
估计精度，获得了近似无偏频率估计结果；采用离散卡

尔曼滤波提高了 ＡＮＦ频率估计算法的稳定性，并进行
了现场实验验证．本文方法弥补了 ＡＮＦ进行频率估计
时的缺陷，拓展了ＡＮＦ进行频率估计的适用范围．研究
表明有如下结论：

①频率估计精度较高．特别针对频率接近于０或π
的信号，其收敛速度、频率估计精度和算法稳定性有明

显提高．
②具备较好的抗噪性．在信噪比为 －１０ｄＢ～２０ｄＢ

的范围内，本文方法可取得较为满意的结果，且 ＭＳＥ值
基本保持不变．

③结构简单，易于实现．本文算法可调节参数较
少，算法计算量小，且为时域递推算法，实时性可以得

到满足，具有较广的应用前景．
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