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摘  要：VCO非线性度检测是实现其非线性度精确校正的前提，研究VCO非线性度检测方法具有重要理论意义和实用价值。针对目前基于微元法和分数阶傅里叶变换的VCO非线性度检测方法在抗噪性、实时性等方面存在的不足，提出了一种基于重叠分段和分数阶傅里叶变换的VCO非线性度检测方法。所提方法采取重叠分段的策略以抑制噪声干扰，在分数阶傅里叶变换域进行幅度峰值搜索时改用收敛速度快的黄金分割法以增强实时性。仿真实验表明所提方法具有良好的抗噪性，分段重叠率为0.25时其检测的均方根误差约为现有方法的1/2；当重叠率小于2/3时，其实时性也优于现有方法。
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A VCO Nonlinearity Detection Method Based on Overlapped Subsection and FrFT
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Abstract: As the precondition of correcting VCO nonlinearity precisely, the detection of VCO nonlinearity is worth to study theoretically and practically. For the noise immunity and the real-time performance of the method based on element analytic and FrFT still can not satisfy the desire, a VCO nonlinearity detection method based on overlapped subsection and FrFT is proposed. The noise immunity is improved by overlapped subsection. The real-time performance is enhanced by adopting the fast converged golden section method to search the peak value in fractional Fourier transform domain. Simulation shows the better noise immunity of the proposed method. The RMSE of the proposed method is about 1/2 of the present method when the overlapped ratio is 0.25 and the real-time performance of the proposed method will exceed the present one’s while the overlapped ratio is less than 2/3.
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1 引言

压控振荡器(VCO, Voltage Controlled Oscillator)是一种振荡频率随控制电压变化的可调信号源，作为发射机载波源、扩频通讯载波源及混频器本振源在雷达、声纳、无线电通信等领域获得了广泛应用。作为VCO的典型应用，线性调频连续波雷达的发射机要求其产生随时间线性变化的频率，但由于受电调元件变容二极管固有非线性等因素的影响，VCO的调频线性度一般只能达到百分之几甚至更差[1]，因此对VCO进行扫频非线性度校正具有重要意义。作为扫频非线性度校正的前提，VCO非线性度的检测精度直接决定了校正精度。VCO非线性度检测属于非平稳信号瞬时频率估计范畴。文献[2]结合短时傅里叶变换和小波分析对VCO进行非线性度检测，算法简单，但不易选择合适的短时傅里叶变换窗函数和小波参数。文献[3]介绍了一种数据驱动的变窗长伪Wigner-Ville分布的频率检测方法，该法在较高信噪比和采样率下频率检测精度较高，但方法计算复杂度大、实时性较差。文献[4]利用希尔伯特-黄变换（HHT, Hilbert Huang Transform）进行非平稳信号频率检测，检测出的瞬时频率具有真实的物理意义，但端点效应和求解算法对检测精度有较大的影响。

分数阶傅里叶变换(FrFT, Fractional Fourier Transform)作为一种时频分析工具，克服了传统Fourier变换不能获取信号局部谱的缺点，在分析非平稳信号尤其是线性调频(LFM, Linear Frequency Modulated)信号方面具有优势，近年来在信号处理领域得到广泛应用。文献[5]给出了一种基于微元法

和FrFT的VCO非线性度检测方法，该法检测精度优于基于Wigner-Ville分布的方法，但实时性较差且没有考虑噪声的影响。为此，本文在文献[5]的基础上考虑噪声影响，对分段方式和最佳分数阶比的搜索策略进行了改进，以改善其抗噪性和实时性。论文首先简要介绍FrFT，然后重点给出所提方法的检测原理、流程和复杂度分析，最后进行仿真实验。

2 FrFT简介

FrFT的定义较多，文献[6]给出了一种最常用的定义，此处不再赘述。在工程实践中运用FrFT，需采用离散化的形式。本文采用文献[6]中的快速分解算法，其计算速度几乎与FFT相当，被公认为目前计算速度最快的一种FrFT数值计算方法，适用于实时性要求较高的场合。

上述快速分解算法要求对原始信号进行量纲归一化处理，这里选用离散尺度归一化处理[7]。令时宽
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，原来的频域区间乘以
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也变换成归一化的区间
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，这就完成了对采样信号的归一化处理。

3 检测方法

方法考虑微元思想，对VCO扫频信号进行分段，当段长足够小时，分段信号近似为LFM信号。首先利用FrFT检测出分段信号的调频率，接着利用该调频率构造一时域信号与分段信号时域相乘得到一近似平稳信号，再采用常规方法估计出其频率即为分段信号的初始频率。据估计出的调频率和初始频率得到分段信号任意点的频率，最后综合各分段信号估计值得最终的检测结果。

3.1 重叠分段

将待测VCO扫频信号以合适的段长进行分段，使每一段信号都近似为LFM信号，由于分段信号后半段频率估计误差较前半段大，再考虑到数据截短带来的频谱泄露及噪声的影响，采用重叠分段的方式来提高非线性度检测精度。处理过的VCO扫频信号可记为：
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其中，
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为信号幅值，
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为零均值高斯白噪声。设
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的采样率为
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、分段长度为
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、分段重叠率为
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，采样数据总长用
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表示，则分段信号可表示为：
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此处将分段信号作为独立信号，(2)式中
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3.2 分段信号调频率检测

近似为LFM信号的分段信号
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可用式(3)表示，其中
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分别表示
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的初始相位、初始频率和调频率。
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LFM信号的参数检测，以色列学者Shimon P.等人提出了经典的离散多项式变换（DPT）法，其通过多次解调原信号达到分离各参数的目的，只需两次FFT和两次一维搜索即可估计出所有参数，运算量小，但在低信噪比下估计精度不高，在0dB 时估计量的方差比Cramer-Rao界高出60%[8]，由于该法是基于FFT的，当采样数据点数过少时，噪声影响和频谱泄露严重，进而不能有效地检测出LFM信号参数。牛顿迭代法与最大似然估计法类似，其计算量不大、精度高但其迭代初始值依靠二维搜索获取，搜索运算量较大且搜索步长取值不当时会导致迭代局部收敛[9]。

LFM信号在分数阶Fourier域具有良好的时频聚集性，采样信号通过FrFT能将时域的噪声均匀地分散到整个时频平面，在任何分数阶Fourier域都不会出现能量聚集，从而削弱了噪声对检测的影响，故利用FrFT能够精确的检测其调频率等参数。利用FrFT检测LFM信号调频率是以分数阶比
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为变量进行扫描，形成信号能量在参数
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平面上的二维分布，在该平面进行幅值平方的峰值搜索，搜索出峰值对应的最佳分数阶比即可检测出LFM信号的调频率[10]。设
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搜索出的最佳分数阶比为
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需说明的是，FrFT在离散化之前对信号进行了归一化处理，故式(4)中的
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的最终估计值，需作去归一化处理，即：
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3.3 最佳分数阶比搜索

为获取高精度的
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，必须以很小的步长
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进行扫描，这势必增加FrFT的次数和二维搜索的复杂度，从而降低算法的实时性。在保证精度的前提下，为尽可能地提高算法的实时性，采取先粗略搜索后精确搜索的策略：首先，在
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内以0.1为步长搜索出最佳分数阶比的粗略值
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内搜索出最佳分数阶比的精确值
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。鉴于黄金分割法[11]收敛速度快，最佳分数阶比的精确搜索采用黄金分割法，其步骤如下：

(1).设
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(2).设信号序列的
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(4).若区间
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另外，考虑到分段信号足够短与频率调制的连续性，相邻两段信号调频率变化不大、对应的最佳分数阶比相差很小，算法利用上一段信号估计出的最佳分数阶比来缩小当前段信号最佳分数阶比的搜索范围，以进一步提高实时性。

值得注意的是，当被检测信号的信噪比过低时，该搜索算法可能失效。
3.4 初始频率估计
用估计出的调频率
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时域相乘，得到新的信号序列
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3.5 综合分段估计值，得检测结果

利用估计出的调频率
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计算分段信号
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任意点的频率
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如式(7)所示。综合所有分段信号频率就得到整段VCO扫频信号的频率
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用整段信号的频率估计值
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最后检测出VCO扫频非线性度
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如式(9)所示，其中
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4 方法流程与复杂度分析
4.1 方法流程
总结上文理论推导，本文所提方法的流程如下，流程图如图1所示。

Step1.待测VCO扫频信号时域重叠分段；
Step2.估计分段信号的调频率；
Step3.估计分段信号的初始点频率；
Step4.估计分段信号的任意点频率；

Step5.计算VCO扫频信号任意时刻的频率、非线性误差和非线性度。
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图1 方法流程图

Fig.1 Flow Chart of the Method

4.2 复杂度分析

当选取的重叠率增大时，需要处理的分段信号随之增多，这将增加计算的复杂度。为说明重叠率对计算复杂度的影响，表1给出了分段信号长度为512、分数阶比
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时，本文方法和文献[5]方法处理分段信号的计算复杂度。
表1 分段信号计算复杂度

Tab.1 Computation complexity of the sub-signal

	方  法
	FrFT次数
	FFT次数
	计算复杂度

	本文方法
	42
	1
	O[43Llog2(L)]

	文献[5]方法
	125
	1
	O[126Llog2(L)]


由表1可知，所提方法处理分段信号的复杂度约为文献[5]方法的1/3，只要计算出其在不同重叠率下需处理的分段信号数，即可得出其总的计算复杂度。图2给出了采样信号总长为51200、分段信号长为512，重叠率
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从0.05变化到0.95时两种方法的计算复杂度，由图可知，当
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时，本文方法的实时性优于文献[5]方法。
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图2 不同重叠率下的计算复杂度

Fig.2 Computation complexities with different overlapped rate
5 仿真实验

为验证所提方法的有效性，在MATLAB软件中进行仿真实验，并与文献[5]方法进行对比。设VCO扫频信号的非线性度为5%，扫频周期
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，扫频非线性用正弦调制模拟，调制周期为1秒，分段长度L=512，则仿真实验中的理论时频曲线如式(10)所示。仿真实验先后对相同重叠率下不同信噪比和相同信噪比下不同重叠率的VCO非线性度进行了检测。
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5.1 相同重叠率下不同信噪比的对比实验

重叠率
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、信噪比SNR取-2dB至10dB时，进行13组Monte-Carlo实验，每组实验次数为200。图3给出了SNR=2dB时的检测结果，图4给出了实验的均方根误差(RMSE, Root-Mean-Square Error)。由图3、4可知两种方法的检测精度都随信噪比的提高而提高，在不同的信噪比下本文的检测精度都明显优于文献[5]方法，表明重叠分段确实能抑制噪声、提高检测精度。
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图3 SNR=2dB时的检测结果
Fig.3 Detection results when SNR = 2dB
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图4 不同信噪比检测结果的均方根误差

Fig.4 The RMSE of detection results with different SNR
5.2 相同信噪比下不同重叠率的对比实验

在信噪比SNR=5dB、重叠率
[image: image103.wmf]a

取0.05至0.65的条件下进行13组实验，每组实验为200次Monte-Carlo实验。图5给出了实验的RMSE。由图5可知在不同的重叠率下本文方法的检测精度都优于文献[5]方法，且当
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时，其检测精度随重叠率的增大而提高，当
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时，其检测精度变化不大。当重叠率增大时计算复杂度将增加、检测实时性将降低，因而在工程应用中重叠率的选择需依据具体检测精度和实时性要求而定。
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图5 不同重叠率检测结果的均方根误差

Fig.4 The RMSE of detection results with different overlapped rate
6 结论

提出了一种基于重叠分段和FrFT的VCO非线性度检测方法，通过选择合理的分段长度和重叠率，能够准确检测出不同信噪比下的VCO扫频非线性度；与文献[5]方法相比，采用黄金分割法搜索最佳分数阶比，可大幅降低分段信号检测的计算复杂度；将分段信号在时域视为独立信号避免了文献[5]方法中繁琐的去调频处理，简化了流程；仿真实验中，重叠率为0.25时，本方法检测的RMSE约为文献[5]方法的1/2；当重叠率小于2/3时，其实时性也优于文献[5]方法。
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