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基于基波频率估计的多谐波分析

储昭碧 1 张崇巍 1 冯小英 1

摘 要 采用自适应陷波滤波器实现基波频率可变的多谐波 (包含整数次谐波和非整数次间谐波) 分析. 算法包括基波频率

估计器和多个二维正弦跟踪器, 形成缓慢自适应积分流形, 用李雅普诺夫定理和平均方法证明积分流形的存在性和稳定性. 若

滤波器频率系数和信号的谐波结构相同, 该自适应陷波滤波器是一致渐近稳定的, 可按指数收敛准确跟随基波频率、每个谐波

(间谐波) 及其幅值. 导出了频率特性表达式和频率特性矩阵, 分析了滤波器参数对稳态频率特性的影响. 通过仿真证实算法的

有效性, 并说明减小滤波器带宽参数和自适应增益能够获得更好的噪声特性.
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Multi-harmonics Analysis Based on Fundamental Frequency Estimate
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Abstract An adaptive notch filter is presented to analyze integral and fractional harmonics of variable fundamental

frequency. The algorithm is composed of a fundamental frequency estimator and a number of 2-dimensional sinusoid

trackers, and forms a slow adaptive integral manifold whose existence and stability are proved by Lyapunov stability

theorem and averaging method. If filter′s frequency parameters are the same as those of the harmonics compositions then it

is uniformly asymptotically stable, and the fundamental frequency and harmonics (inter-harmonics) with their amplitudes

can be precisely tracked in exponential convergence. The frequency characteristics expression and the characteristic

matrix are derived, and the influence of the filter parameters on frequency characteristics is investigated. The validity

of the proposed algorithm is verified by simulation and it is pointed out that better noise property can be achieved by

decreasing bandwidth and adaptive gain.

Key words Adaptive notch filter, fundamental frequency estimate, stability analysis, integral manifolds, multi-harmonic

analysis

在工程中进行谐波分析[1−2]、消除周期干扰[3]

以及抑制电源噪声[4], 都归结为把给定信号分解为
不同频率的正弦分量之和, 以便对信号进行分析和
滤波. 对于频率不变的平稳周期信号, 广泛应用的
工具主要是离散傅里叶变换 DFT 及其改进算法[5].
它们都是基于时域内积定义的频域方法, 常选取某
分量一个周期内的信号采样值, 进行加权平均而获
取该正弦相量的实部和虚部, 得到相应的幅值和初
相位. DFT 算法获得精确分析的前提条件是保证
信号时间窗长度准确等于该分量的整周期数, 否则
由于频谱泄漏产生误差[6], 使得 DFT 算法不适合分
析变频率信号和间谐波. 近年来自适应陷波滤波器
(Adaptive notch filter, ANF) 广泛应用于信号分析
中[7−15]. 文献 [7] 依据锁相环电路结构、文献 [8] 依
据梯度下降方法都得到非线性系统, 用来分析频率
随时间变化的信号, 检测幅值、初相角以及估计频
率, 但参数的物理意义不明确, 不利于性能分析与应
用. 文献 [9] 最早提出离散时间条件下的 ANF, 随
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后文献 [10] 提出连续时间的 ANF, 文献 [11] 提出
了全局渐近收敛的频率估计算法, 文献 [12] 对文献
[11] 的算法略作改进, 然后将其运用到整数次谐波
的分析中. 文献 [13] 基于梯度算法提出无限冲激响
应 (Infinite impulse response, IIR) 的 ANF, 文献
[14] 提出自适应时变陷波滤波器 (Time-vary notch
filter, TVNF), 以及文献 [15] 都可跟随频率随时间
的变化. 本文提出改进的基波频率估计算法, 分析整
数次谐波和非整数次间谐波, 获得各个谐波的跟随
及其幅值, 说明算法的渐近稳定以及精确分析的条
件. 最后通过仿真实例说明算法性能.

1 算法说明

1.1 算法结构

采用图 1 (见下页)所示算法分析输入信号 u,其
中 θ 6= 0 为基波频率估计值, Tracker 1∼TrackerN

是二维正弦跟踪器[16], 第 i 个 (i = 1, 2, · · · , N) 正
弦跟踪器的状态变量为 xi、x̃i, 带宽参数为 µi, 频率
系数为 ηi, 表示正弦跟踪器频率参数等于基波频率
估计 θ 的倍数, 其算法可表示为

ẋi = −µixi + ηiθx̃i
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˙̃xi = −ηiθxi

记整个滤波器组的状态变量为 XXX = [xxxT x̃xxT]T, 其
中

xxx = [ x1 x2 · · · xN ]T

x̃xx = [ x̃1 x̃2 · · · x̃N ]T

记 Λ = diag{η1, η1, · · · , ηN} 是对角矩阵, µµµ = [µ1

µ2 · · · µN ]T 是列向量, Γ = [1 1 · · · 1]T

是全为 1 的列向量, 记 O 是全 0 矩阵. 于是该算法
成为具有 2N 维状态变量 XXX 和一维参数变量 θ 的

2N + 1 维自适应陷波滤波器 ANF, 用以下方程表
示 [

ẋxx
˙̃xxx

]
=

[
−µµµΓT Λθ

−Λθ O

][
xxx

x̃xx

]
+

[
µµµ

O

]
u (1)

θ̇ = γ · x̃1 · e = γ · x̃1

(
u−

N∑
i=1

xi

)
(2)

式 (1) 是状态方程, 式 (2) 是基波频率 θ 的更新法

则, γ ≥ 0为自适应增益. 当 γ 较小时, 使得估计的
基波频率 θ 的更新比状态XXX 的变化慢, 式 (1)和 (2)
表示的 ANF 正好符合文献 [17] 所提出的缓慢积分
流形的标准形式.

图 1 基波频率估计与多谐波分析算法

Fig.1 Scheme of fundamental frequency estimate and

multi-harmonics analysis

1.2 稳定性分析

首先考虑 θ 为常数的情况, 这相当于自适应增
益 γ = 0, 状态方程简化为线性时不变系统, 有以下
的命题成立.
命题 1. 对于固定参数 θ, 状态方程 (1) 所确定

的动力系统是一致指数稳定的.
证明. 取李雅普诺夫函数为

V (t) =

[
xxx

x̃xx

]T [
P11 O

O P11

][
xxx

x̃xx

]

其中对角矩阵 P11 为

P11 = diag{0.5µ−1
1 , 0.5µ−1

2 , 0.5µ−1
N }

则 V (t) 是正定的, 其对时间的导数为

V̇ (t) =

[
xxx

x̃xx

]T [
−Q11 O

O O

][
xxx

x̃xx

]
= −

(
N∑

i=1

xi

)2

其中 Q11 是所有元素都等于 1 的 N × N 矩阵, 所
以 V̇ (t) 是负半定的.

若 V̇ (t) = 0, 代入式 (1) 的齐次方程得
[

ẋxx
˙̃xxx

]
=

[
−µµµΓT Λθ

−Λθ O

][
xxx

x̃xx

]
=

[
Λθxxx

Λθx̃xx

]

这表示状态变量分别是角频率等于 ηiθ 的正弦量,
设在 t = t0 时状态变量初值为

xxx0 = [ x10 x20 · · · xN0 ]T

x̃xx0 = [ x̃10 x̃20 · · · x̃N0 ]T

得到 t ≥ t0 时状态变量具有如下形式

xi =xi0 sin(ηiθt) + x̃i0 cos(ηiθt) =√
x2

i0 + x̃2
i0 sin(ηiθt + δi0) =

ai sin(ηiθt + δi0)

x̃i = ai cos(ηiθt + δi0)

于是

0 =
N∑

i=1

ai sin(ηiθt + δi0) =

[ sin(η1θt + δ10) · · · sin(ηNθt + δN0) ]×
[ a1 · · · aN ]T

选取 N 个不同时刻 t1, t2, · · · , tN 代入上式, 有


0
...
0


=



sin(η1θt1+δ10) · · · sin(ηNθt1+δN0)

...
. . .

...
sin(η1θtN +δ10) · · · sin(η1θtN +δ10)







a1

...
aN




由于 η1, η2, · · · , ηN 互不相等, 故上式有唯一零解


a1

...
aN


 =




√
x2

10 + x̃2
10

...√
x2

N0 + x̃2
N0


 =




0
...
0


 ⇒

[
xxx0

x̃xx0

]
=

[
000
000

]

这说明若 V̇ (t) = 0, 则系统初始状态必然为零状态,
所以在任何的非零初值状态轨迹上 V̇ (t) 不恒等于
零, 系统 (1) 是全局一致渐近稳定的[18]. ¤

记 I 为单位矩阵, 在零初值条件下对式 (1) 取
拉普拉斯变换得
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[
xxx(s, θ)
x̃xx(s, θ)

]
=

[
sI + µµµ ·ΓΓΓT −Λ · θ

Λ · θ sI

]−1 [
µµµ

O

]
u(s)

依据分块矩阵求逆定理和矩阵求逆引理[19], 状态传
递函数矩阵为

[
HHH0(s, θ)

H̃HH
0
(s, θ)

]
=




s(s2I + Λ2θ2)−1µµµ

1 + sΓT(s2I + Λ2θ2)−1µµµ

−Λθ(s2I + Λ2θ2)−1µµµ

1 + sΓT(s2I + Λ2θ2)−1µµµ


 (3)

以 s = jω 代入得到状态变量频率特性

HHH0(jω, θ) = [H0
1 (jω, θ) · · · H0

N(jω, θ) ]T

H̃HH
0
(jω, θ) = [H̃0

1 (jω, θ) · · · H̃0
N(jω, θ) ]T

对应第 i (i = 1, 2, · · · , N) 个跟踪器的频率特性为

H0
i (jω, θ) = H0

i (ω, θ) exp (jϕ0(ω, θ)) =

jµiω
N∏

n=1,n 6=i

(η2
nθ2 − ω2)[P 0(jω, θ)]−1

(4)

H̃0
i (jω, θ) = H̃0

i (ω, θ) exp (jϕ̃0(ω, θ)) =

− µiηi

N∏
n=1,n 6=i

(η2
nθ2 − ω2)[P 0(jω, θ)]−1

(5)

P 0(jω, θ) =
N∏

k=1

(η2
kθ

2 − ω2)+

jω
N∑

k=1

µk

N∏
n=1,n 6=k

(η2
nθ2 − ω2) (6)

ϕ0(ω, θ) = arg




N∏
k=1

(η2
kθ

2 − ω2)

ω

N∑
k=1

µk

N∏
n=1,n 6=k

(η2
nθ2 − ω2)




(7)

注意到所有的 H0
i (jω, θ) 的相位都是 ϕ0(ω, θ), 所有

的 H̃0
i (jω, θ) 的相位都是 ϕ̃0(ω, θ), 并且

ϕ̃0(ω, θ) =
π

2
+ ϕ0(ω, θ)

系统的输出 y 的频率特性为

H0
y (jω, θ) =

N∑
i=1

H0
i (jω, θ)

考虑输入信号包含 N 个不同频率的正弦信号

u =
N∑

k=1

Uk sinφk =
N∑

k=1

Uk sin(ωkΩ0t + δk) (8)

其中, Ω0 是基波角频率, ωk 是第 k 个输入分量频率

相对于基波的倍数, 可以是整数和小数, 故本算法适
用于整数次谐波和非整数次简谐波. 记输入信号相
对频率向量为

ωωω = [ω1 ω2 · · · ωN ]T

幅值向量为

UUU = [U1 U2 · · · UN ]T

若实际输入成分个数为K < N , 可认为余下的N −
K 个分量的幅值都等于 0, 而其相对频率参数为 ωk

= ηk (k = K + 1,K + 2, · · · , N). 第 i 个正弦跟踪

器的状态输出为

x0
i (t, θ) =

N∑
k=1

H0
ikUk sin(φk + ϕ0

k) (9)

x̃0
i (t, θ) =

N∑
k=1

H̃0
ikUk cos(φk + ϕ0

k) (10)

其中H0
ik、H̃0

ik、ϕ0
k 通过在式 (4)∼ (7)中以 ωkΩ0 代

替 ω 而得到.
考虑自适应增益 γ > 0 的情况, 给出以下命题.
命题 2. 存在 γ0 > 0, 使对任意 γ ∈ [0, γ0],

式 (1) 和 (2) 具有惟一的一维积分流形

Mγ = {(t, θ,XXX ) : XXX = hhhγ(t, θ)}
它任意接近 γ = 0 所对应的固定参数积分流形M0.
证明. 引入状态XXX 与XXX 0(t, θ) 之差作为新变量

ZZZ = [ ẐZZT Z̃ZZT ]T = XXX −XXX 0(t, θ)

将式 (1) 和 (2)改写为

ŻZZ =A(θ)ZZZ − γXXX 0
θ(t, θ)F (t, θ,ZZZ) (11)

θ̇ = γF (t, θ,ZZZ) =

γ(z̃1 + x̃0
1(t, θ))

(
u−

N∑
i=1

(ẑi + x0
i (t, θ))

)

(12)

其中

A(θ) =

[
−µµµΓT Λθ

−Λθ O

]
, XXX 0

θ(t, θ) =
∂XXX 0(t, θ)

∂θ

我们验证系统 (11)和 (12)满足文献 [17]中定理 3.1
的三个前提条件:
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1) 由命题 1 知固定 θ 时方程 (11) 是一致指数
稳定的;

2) XXX 0(t, θ) 和 XXX 0
θ(t, θ) 关于 (t, θ) 是有界的和

连续的, 从而XXX 0
θ(t, θ) 关于 θ 满足 Lipschitz 条件;

3) F (t, θ,ZZZ) 是连续函数, 故在紧集上是有界并
且关于 θ 和ZZZ 满足 Lipschitz 条件.
根据文献 [17] 中定理 3.1 知: 对于足够小的 γ0,

存在 γ-族缓慢流形Mγ . ¤
ANF 的积分流形是 2N + 1 维空间中的超曲

面, 若在某时刻 t0, 点 (XXX (t0), θ(t0)) 在该积分流形
上, 则对于任意的有限时刻 t ≥ t0, 总有 (XXX (t), θ(t))
也在积分流形上[20].
采用平均方法[20] 并依据文献 [17] 中定理 4.1,

可证明参数 θ 的更新法则 (2) 的稳定性.
命题 3. 在积分流形Mγ 上, 当 ηi = ωi (i =

1, 2, · · · , N) 时参数 θ 的更新法则是渐近稳定的, 即
当 t → +∞ 时, θ → Ω0.
证明. 注意到 γ = 0 包含 ZZZ = 000, 此时式 (12)

的更新法则简化为

θ̇ = γF (t, θ, 0) = γ(x̃0
1(t, θ))

(
u−

N∑
i=1

x0
i (t, θ)

)

(13)
将式 (8)∼ (10) 代入式 (13), 有

F (t, θ, 0)= x̃0
1(t, θ)

(
u−

N∑
i=1

x0
i (t, θ)

)
=UUUT ·G(t, θ) ·UUU

记 G(t, θ) = [gik(t, θ)]N×N , 则

gik(t, θ) = H̃0
1i cos(φi + ϕ0

i )×(
sinφk +

N∑
m=1

H0
mi sin(φi + ϕ0

i )

)

若相对频率参数 ωk 都是有理数, 选择 ω̂ 为相

对频率 ωk (k = 1, 2, · · · , N) 的最大公因子, 则 Tm

= 2π/Ω0/ω̂ 就是输入信号中各个正弦分量的最小

公倍周期, 从而 G(t, θ) 和 F (t, θ, 0) 关于 t 是周期

Tm 的. 应用平均方法, 记

ḡik(θ) =
1

Tm

∫ Tm

0

gik(t, θ)dt

根据三角函数的正交性, 当 i 6= k 时, 有 ḡik(θ) = 0,
而

ḡii(θ) = − θ(η2
i θ

2 − ω2
i Ω

2
0)¯̄g

2
i (θ)

¯̄g2
i (θ) =

µiηi

N∏
n=1,n 6=i

(η2
nθ2 − ω2

i Ω
2
0)

2

2|P 0(jω, θ)|2

于是

Ḡ(θ)=
1

Tm

∫ Tm

0

G(t, θ)dt=diag{ḡii(θ), · · ·, ḡNN(θ)}

得到式 (13) 的平均方程为

θ̇a = γF̄a(θa) = −γθa

N∑
i=1

(η2
i θ

2
a − ω2

i Ω
2
0)¯̄g

2
i (θa)U2

i

当 ηi = ωi (i = 1, 2, · · · , N), 即信号的谐波构成全
部已知时

θ̇a = γF̄a(θa) = −γθa

N∑
i=1

(θ2
a − Ω2

0)¯̄g
2
i (θa)U2

i η2
i

并且

∂F̄a

∂θa

(θa) = −2θa

N∑
i=1

¯̄g2
i (θa)U2

i η2
i − (θ2

a − Ω2
0)×

(
N∑

i=1

¯̄g2
i (θa)U2

i η2
i + θa

∂

∂θa

N∑
i=1

¯̄g2
i (θa)U2

i η2
i

)

显然, θa = Ω0 是 F̄a(θa) 的孤立平衡点, 并且

∂F̄a

∂θa

(θa)
∣∣∣∣
θa=Ω0

< 0

由文献 [17] 中定理 4.1 知, 此时参数 θ 的更新法则

是一致渐近稳定的, 当 t → +∞ 时, θ → Ω0, 收敛
速度与 γ 成正比. ¤

2 多谐波分析

将式 (8) 的输入信号改写为

u = ΓTuuu = [ 1 1 · · · 1 ] [ u1 u2 · · · uN ]T

系统状态输出为
[

xxx

x̃xx

]
=

[
H(jωωω, θ)
H̃(jωωω, θ)

]
uuu

其中, 状态转移函数矩阵为

H(jωωω, θ) =




H11 H12 · · · H1N

H21 H22 · · · H2N

...
...

. . .
...

HN1 HN2 · · · HNN




Hik =

jµiωk

N∏
n=1,n 6=i

(η2
nθ2 − ω2

kΩ
2
0)

2

P 0(jωk, θ)
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当 ηi = ωi (i = 1, 2, · · · , N) 时, 随着时间推移 t →
+∞, θ → Ω0, 状态转移函数矩阵变为单位矩阵

H(jωωω, θ) = IN×N , H̃(jωωω, θ) = jIN×N

于是可获得每个正弦成分 uk 的准确的跟随信号, 即
xk = uk. 此时, 由式 (3) 能够得到每个频率分量的
幅值. 对于式 (8) 输入信号, 该 ANF 有唯一的周期
轨道

(
O
θ̄

)
=




O1

...
ON

Ω0




, Oi =

(
Ui sin(ωiΩ0 + δi)
Ui cos(ωiΩ0 + δi)

)

在频率参数稳态下, 系统频率响应只与参数 µ,
η, ω 的相对值有关, 设N = 4, η1, η2, η3, η4 分别等

于基波角频率 Ω0 的 1, 3.5, 5.25, 8 倍, 取 µi = µΩ0

(i = 1, 2, 3, 4), 输入信号频率等于 ωΩ0, ω 从 0 到
10 变化, 图 2 是稳态输出幅频特性曲线和相频特性
曲线.

(a) 幅频特性

(a) Amplitude frequency characteristic

(b) 相频特性

(b) Phase frequency characteristic

图 2 算法的稳态频率特性

Fig. 2 Frequency characteristic of proposed algorithm

整个并联滤波器成为梳状滤波器, 在每个 ηi 处

形成一个峰值为 1 的梳齿, 由于频率特性 Hi(jω) 相
互抵消, 使得在两个梳齿之间出现一个零点, 该频率
值决定于全部的参数 µi 和 ηi, 系统具有陷波器的功

效. µi 的大小决定对应幅频特性的梳齿的带宽, µi

越小梳齿的通带越窄, 频率选择性越好, 同时两个梳
齿之间的阻带越宽, 滤波器越趋向陷波器.

N 个跟踪器频率参数把频率轴分为N +1 个区
间, 在 η1 < ω < ηN 的范围内, 系统输出相频特性
ϕy(ω) 被分为形状相似的N − 1 段. µ 越小, 在频率
参数 ηi 处的相频特性越陡峭, 表明在该频点处对频
率变化越敏感; µ 越大, 在频率参数 ηi 处的相频特

性越平缓.
在进行谐波/间谐波分析中, 除获得各个分量的

跟随信号之外, 估计每个正弦分量的幅值也是主要
工作之一. 第 i 个正弦跟踪器所分析的分量的幅值

估计 ai 为

ai =
√

x2
i + x̃2

i

3 应用仿真

设输入信号 u 单位为伏特 (V), 含有 3 个正弦
成分, 即

u =u1 + u2 + u3 = U1 sin(2πf1t + 0.4π)+

U2 sin(3.18× 2πf1t− 0.2π)+

U3 sin(6.55× 2πf1t + 0.1π)

定义 ek = uk − xk (k = 1, 2, 3, 4) 为各个分量跟随
误差信号, 总误差为 e0 =

∑4

k=1 ek. 采用 4 个跟踪
器并联, 将频率系数设为

[η1 η2 η3 η4 ]T = [1 3.18 6.55 8 ]T

选择带宽参数为 µ1∼µ4 都等于 µ, 选取采样频率为
10 kHz, 在Matlab 7.0 下仿真.

3.1 跟随性能

令 µ = 50π, γ = 1 000π, 基波频率 f1 的初始

值设为 50Hz, 各个状态变量的初值都设为 1.0. 仿
真结果如图 3∼ 5 (见下页) 所示, 各参数实际值用
实线表示, 估计值用虚线表示.
在 t = 0.2 s 处, 图 3 中基波频率的估计值就

达到了输入信号的 49Hz 初始频率, 图 4 的 a1∼ a3

准确跟随到 u1∼u3 的幅值 U1∼U3, 其值分别为
1.0V, 0.6 V, 0.2V,由于 u中没有 8次谐波,故 a4接

近于零, 而图 5 的误差信号展示此时状态变量 x1∼
x3 已经实现对 u1∼u3 的准确跟随. 在 t = 1.0 s 处,
基波频率跳变到 50Hz, 由此引发的暂态过程在 1.2 s
结束. 在 t = 1.5 s 处, U1, U2, U3 同时分别产生

−0.2V, −0.2V, 0.2 V 的跳变, 经过 0.1 s 后, 各个
幅值的估计值就实现准确跟踪, 同时误差收敛到零,
此时算法能够实现对基波频率、各个正弦分量及其

幅值的无差跟随, 而且对基波分量与间谐波分量具
有相同的检测性能.



5期 储昭碧等: 基于基波频率估计的多谐波分析 537

图 3 实际/估计基波频率

Fig.3 Actual/estimated fundamental frequencies

(a) 基波幅值

(a) Amplitude of fundamental

(b) 间谐波幅值 1

(b) Amplitude of inter-harmonic 1

(c) 间谐波幅值 2

(c) Amplitude of inter-harmonic 2

(d) 间谐波幅值 3

(d) Amplitude of inter-harmonic 3

图 4 各成份的幅值

Fig. 4 Amplitudes of components

图 5 总跟随误差

Fig.5 Sum of tracking errors

在 t = 2.0∼ 6.0 s 期间, 基波频率叠加了幅值为
1Hz、振荡频率为 0.5Hz 的振荡过程. 图 3 显示虽
存在很小的时间滞后, 但总体上跟随了基波频率的
变化, a1、a2 基本跟踪了 U1、U2 在 2.5 s 处的跳变,
图 5 显示此时不能实现无误差跟随, 存在具有拟周
期变化的较小误差.
在 t = 4.0∼ 8.0 s 期间, 基波分量幅值叠加频率

等于 2Hz、幅值为 0.1V的调制信号,特别在 t = 4.0
∼ 6.0 s 时间段, 基波频率与基波幅值同时振荡变化,
这使得图 5的跟随误差加大.图 3中 4.0∼ 6.0 s的曲
线与 2.0∼ 4.0 s 的曲线相比, 没有明显的不同, 6.0∼
8.0 s 期间保持水平直线, 这表明基波频率仍能保持
好的跟随性能. 图 4 中各个幅值的估计值基本保持
了准确跟随, 在 6.0∼ 8.0 s 内, 由于 a2 的频点比 a3

的频点更接近 u1, 受 u1 的影响更大, a2 曲线上的毛

刺比 a3 更加明显.

3.2 参数影响

图 6 表明参数 γ 主要决定基波频率估计的响应

速度, γ 越小则频率跟随速度越慢, 对于噪声的敏感
度降低, 频率估计抗干扰性能更好.

图 6 µ = 50 π 时基波频率

Fig.6 Fundamental frequency when µ = 50 π

图 7 (见下页) 显示参数 µ 主要决定幅值估计的

响应速度, µ 越小则幅值跟随速度越慢, 快速跟随性
能减弱, 幅值响应的带宽越小, 对于噪声的敏感度降
低, 幅值估计抗干扰性能更好.
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图 7 γ = 1 000π 时基波频率

Fig.7 Fundamental frequency when γ = 1000π

3.3 噪声特性

再在输入信号 u 中叠加均值为 0, 方差等于 0.1
的随机噪声 w(t). 选择 µ = 10π、γ = 200π, 得到如
图 8∼ 10 的仿真结果, e1 = u1 − x1 为基波分量跟

随误差. 在噪声环境下, 即使基波频率与幅值都为恒
定的, 频率和幅值估计曲线仍然存在毛刺, 难以获得
准确的无误差的信号跟随. 减小 µ、γ 能够获得较好

的稳态精度, 但会降低动态跟随速度.

图 8 噪声下估计基波频率

Fig.8 Estimated fundamental frequency with noise

图 9 噪声下估计基波幅值

Fig.9 Estimated amplitude of fundamental with noise

图 10 噪声下基波跟随误差曲线

Fig.10 Tracking error of fundamental with noise

4 结论

本文采用自适应陷波滤波器分析基波频率可变

的信号的谐波成分. 对于谐波结构已知的信号, 所
提算法是渐近稳定的, 能获得基波频率、各谐波/间
谐波及其幅值的准确跟随, 其收敛速度决定于滤波
器的带宽参数和自适应增益的大小. 算法优点是把
谐波系数设置为整数或小数, 方便分析整数次谐波
或非整数次间谐波. 在噪声环境下, 减小带宽参数和
自适应增益, 能提高分析精度. 通过增加滤波器的个
数, 对频率轴精细划分, 采用窄带滤波, 可减小未知
谐波成分导致的分析误差, 提高整体的分析性能.
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