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論 文

ハールウェーブレット変換を用いた自律系非線形回路における不安

定周期解の解析法

山本 崚太† 高松 航平† 中林 達哉† 茂呂征一郎†a)

Analysis Method of Unstable Periodic Solutions in Autonomous Nonlinear Circuit Using
Haar Wavelet Transform

Ryota YAMAMOTO†, Kohei TAKAMATSU†, Tatsuya NAKABAYASHI†,
and Seiichiro MORO†a)

あらまし カオス制御において，系に存在する不安定な周期解が求められれば，不規則性を抑制する制御が容
易となることが知られている．しかし，ルンゲクッタ法等の逐次積分法では少しの誤差でも存在すればそれが拡
大し不安定な周期解を求めることが困難となる．そこで本論文では，ハールウェーブレット変換を用いた非線形
回路の解析法を利用し，自律系回路の不安定周期解の解析を行う．周期が既知である非自律系非線形回路におけ
る解析では，周期の初めと終わりを同値とした境界条件を与え，周期解を導出することができた．しかし自律系
非線形回路を考える場合，周期も未知数となるため，同様な方法では解析が困難である．そこで我々は，状態方
程式のノルムの式を最適化することにより，周期も含めたを求め，不安定周期解を求める手法を提案する．本論
文では神力回路や van der Pol発振器，ローレンツ方程式を例に，提案した解析法により不安定周期解を導出でき
ることを示す．
キーワード ハールウェーブレット，数値解析，不安定周期解，演算行列，カオス

1. ま え が き

予測不可能な振動現象であるカオス現象において，
不規則振動を周期的な振動に安定化させるカオス制御
が関心を集めている [1]．カオス制御とは，カオスシ
ステムに内在する不安定周期解を安定化させることで
実現される．制御目標である不安定周期解があらかじ
め分かっていれば制御は容易になるが，一般にルンゲ
クッタ法のような逐次積分法を用いる場合，少しの数
値誤差が指数的に増大し，不安定周期解の解析が困難
となる．ゆえに，不安定周期解を導出するための手法
を考えることは，カオス制御にとって有用であると考
えられる．不安定周期解を求める手法の代表的な例と
して，ポアンカレ写像の不動点を追跡していく手法が
挙げられるが [2]，各ステップごとにポアンカレ断面を
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設定し不動点を導出しなければならないため，計算の
手間がかかるという問題点がある．また，不安定周期
解を求めることなくカオス制御を行うことができる方
法として遅延フィードバック法があるが，奇数制約 [3]
という制限により制御ができない場合もあり，不安定
周期解を用いる手法は依然として有用な制御法である．
一方で，近年ウェーブレット変換を用いた回路の数
値解析が注目を浴びている [4]～[10]．ウェーブレット
の直交性や局在性から，解が急しゅんに動くような特
異点付近の範囲のみを詳細に解析するといったことが
できるため，微分・積分演算をウェーブレット基底関
数から構成することで，微分方程式の数値解を効率的
かつ高精度に求めることが可能になる．その一つとし
て，Barmada らにより Daubechies ウェーブレットに
よる演算子行列を用いて，フーリエ変換やラプラス変
換を用いる手法のような周波数領域での代数方程式レ
ベルでの解析を，ウェーブレット変換領域で行うこと
ができる解析法が提案されている [4]．しかし，この
解析法では区間の両端において取り扱いが複雑になる
問題が生じてしまう．そこで，我々はハールウェーブ
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レット変換を用いた回路解析法を提案してきた [6]～
[9]．ハールウェーブレットは単純な矩形パルスで構成
されるため取り扱いが簡単で，区間の両端が複雑にな
る問題点の解消ができ，また，変換操作や微分及び積
分演算子行列の導出は簡単な定数行列の演算で行える．
時間可変回路，非線形回路にも適応が可能であり，多
重解像度解析により時間ステップを適応的に変化させ
ることも可能である [7]．
ウェーブレット変換を用いた非自律系非線形回路の
定常動作解析法では，外部入力により周期が決定され，
その周期において始点と終点が一致するという境界条
件を与えて状態方程式に適用することで周期解を導出
できた [5], [8], [9]．本手法ではルンゲクッタ法のよう
な逐次積分法とは異なり，過渡状態を計算することな
く定常解のみを導出することができるため，非線形回
路の定常解析にも有用である．しかし，これらの解析
法では周期が未知数となる自律系非線形回路において
は，方程式の次元と未知数の数が一致せず，解析がで
きなかった．しかし，Linらにより，最適化手法を用い
て状態方程式のノルムの最小値を導出することによっ
て自律系回路の周期を求める方法が提案された [10]．
そこで本論文では，ハールウェーブレット変換を用い
た自律系非線形回路の周期解解析法を提案する．提案
手法においては与えられた非線形常微分方程式をハー
ルウェーブレット変換により非線形代数方程式に変換
し，その解である未知のハールウェーブレット係数を
非線形最適化手法の一つである Levenberg-Marquatdt
法によって導出することにより，時系列として得られ
る近似解を導出する．本手法は文献 [10]の手法を踏襲
しつつ，ハールウェーブレット変換の簡便性を持ち合
わせている．文献 [10]ではウェーブレット基底関数と
して 3次スプライン関数を用いており，その関数計算
に手間を要する一方，矩形パルスの組合せで表現でき
るハールウェーブレットは基底関数の計算に複雑な計
算が必要ないため，より簡単に周期解を導出すること
ができると考えられる．また，本手法は逐次積分法で
はないため，安定な解だけではなく不安定な解も導出
できる．更に，先に述べた不動点の追跡手法と比較し
ても，簡単な行列計算と 1回だけの最適化手法の適用
によって実現される本手法は，より少ない手間で行え
るという利点があると考えられる．本論文では van der
Pol発振器やカオスを発生させる自律系システムであ
る神力回路やローレンツ方程式を例に，ルンゲクッタ
法等の逐次積分法では求めることのできない不安定周

期解が導出できることを確認する．

2. 微分方程式のウェーブレット領域表現

2. 1 ハールウェーブレット行列
ハール関数は区間 [0, 1)で定義され，

h0 =
1
√

m
(1)

hi =
1
√

m
×


2

j
2 , k

2 j ≤ t <
k+ 1

2
2 j ,

−2
j
2 ,

k+ 1
2

2 j ≤ t < k+1
2 j ,

0 otherwise [0, 1)

(2)

i = 0, 1, · · · ,m − 1,m = 2α

ここで α は正の整数で， j，k は i = 2j + k，また，
k = 0, 1, · · · , 2j − 1 ( j = 0, 1, 2, · · · ) を満たす自然数で
ある．図 1は α = 2でのハール関数を表している．
ハールウェーブレット行列で H 次のように定義さ
れる．

H = [®hT0 , ®h
T
1 , · · · , ®h

T
m−1]

T ∈ Rm×m. (3)

ここで ®hi = [hi1, hi2, · · · , him] ≜ [hi(t1), hi(t2), · · · ,
hi(tm)]は要素が hi(t)の時系列表現の 1 × m 次のハー
ルウェーブレットの基底ベクトルである．H は正規直
交行列であるということに注意されたい．これらのベ
クトルや行列を使うことで，ハールウェーブレット変
換及び逆ハールウェーブレット変換はそれぞれ次のよ

図 1 α = 2 のときのハールウェーブレット関数
Fig. 1 Haar wavelet functions for α = 2.

215



電子情報通信学会論文誌 2021/10 Vol. J104–A No. 10

うに表される．

X =Hx, (4)

x =HT X(= H−1X), (5)

ここで x = [x1, x2, · · · , xm]T ≜ [x(t1), x(t2), · · · ,
x(tm)]T は関数 x(t)の時系列表現，X はウェーブレッ
ト係数を表す m × 1次ベクトルである．

2. 2 ハールウェーブレットを用いた積分及び微分
演算子行列

ハールウェーブレット変換を用いて微分方程式の求
解を行う場合，ウェーブレット変換領域における，積
分及び微分演算を行うための演算子行列を導入する必
要がある．これらはラプラス変換における微分演算子
s に相当するものであり，これらにより微分方程式は
代数方程式へと変換される．
図 2 に示されるブロックパルス関数 B(t) 及びその
積分の行列形式表現は式 (6)，(7)で定義される．∫ t

0
B(τ)dτ ≡ QB · B(t) (6)

QB =
1
m

[
1
2

I(m×m) +
∞∑
i=1

Pi

]
(7)

ただし，i < mにおいては，

Pi =

[
0(m−1)×i I(m−i)×(m−i)

0(i×i) 0i×(m−i)

]
,

i ≥ mにおいては，

Pi = 0(m×m),

であり，I(m×m) は m 次単位行列，0(i×j) は i × j 次元
の零行列を表している．ここで QB はブロックパルス
関数の積分演算子行列，その逆行列 Q−1

B は逆写像を
表すことになるので，微分演算子行列と呼ばれる．こ
の行列を用いることで QT

B x は時系列 x の積分を表す

ことになる．すなわち x(t)の時間積分
∫ t

0
x(τ)dτ は，

初期状態を考慮して

xI = x0 +QT
B x (8)

と時系列表現できる．x0 は x(t) の初期値ベクトルで
あり，x0 = [x(0), x(0), · · · , x(0)]T である．xI のウェー
ブレット変換は式 (5)及び (8)を用いて，

図 2 α = 2 のブロックパルス関数と積分関数
Fig. 2 Block pulse functions and their integrals for α = 2.

XI = HxI = HQT
B x + Hx0 = HQT

BHT X + X0 (9)

と表される．ここで X0 = Hx0である．よって，ウェー
ブレット領域における積分演算子行列は

QH = HQT
BHT (10)

のように与えられ，最終的に式 (8)のウェーブレット
変換は

XI = QH X + X0 (11)

と書ける．一方，x(t)の導関数 dx
dt
は積分の逆写像と

なることを考慮すれば，H の微分演算子行列は次のよ
うに与えられる．

Q−1
H = H(QT

B)
−1H−1 = H(Q−1

B )T HT (12)

このとき，Q−1
B は次式で与えられることが知られてい

る [11], [12]．

Q−1
B = 4m

[
1
2

I(m×m) +
m−1∑
i=1

(−1)iPi

]
(13)

以上より，導関数の系列表現のウェーブレット変換は

XD = Q−1
H [X − X0] (14)

と表すことができる．
ウェーブレット行列 H や演算行列 QH 及び Q−1

H は
mのみに依存する定数行列であり，微分方程式のウェー
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ブレット領域表現は簡単な行列演算で行うことがで
きる．

2. 3 非線形関数のウェーブレット領域表現
非線形関数 f (x, t)を考える．本論文では， f (x(t)) =
g(x(t)) · x(t) のような形をもつ非線形性を仮定す
る．関数 f (x) の時系列を表す m × 1 次ベクトルを
f = [ f (x1), f (x2), · · · , f (xm)]T = [g(x1) · x1, g(x2) ·
x2, · · · , g(xm) · xm]T と定義すると，

f = diag[g(x1), g(x2), · · · , g(xm)] · x (15)

と書き直せるので，そのハールウェーブレット変換は

H f = Hdiag[g(x1), g(x2), · · · , g(xm)] · x

= Hdiag[g(x1), g(x2), · · · , g(xm)]HT Hx

= Hdiag[g(x1), g(x2), · · · , g(xm)]HT X (16)

と書ける．したがって行列 F ≜ Hdiag[g(x1), g(x2),
· · · , g(xm)]HT はウェーブレット領域において系の非
線形性を表す行列となる．

3. 定常状態の周期解計算法

以下では，本論文で提案する自律系非線形回路の定
常周期解を求める手法を示す．
次の n次非線形微分方程式

dx
dt
= f (x, t) ≜ A(x, t)x + u(t) (17)

を区間 [0, tmax) で解析することを考える．ここで
x(t) = [x(1)(t), x(2)(t), · · · , x(n)(t)]T ∈ Rn×1 は未知の状
態変数ベクトル，A(x, t) ∈ Rn×n は非線形時間変化パラ
メータ行列，u(t) = [u(1)(t), u(2)(t), · · · , u(n)(t)]T ∈ Rn×1

は外力ベクトルである．一方，2. 1で述べたように，各
基底関数は区間 [0, 1)で定義されるため，τ ≜ t

tmax
な

る変数変換を行って，式 (17)を

Ûx = tmax{A(x, τ) + u(τ)} (18)

と変換することで区間 [0, 1)で微分方程式を解析する
ように正規化される．なお Ûx = dx/dτを表す．ここで
tmax A(x, τ)を A(x, τ)，tmaxu(τ)を u(τ)と書き直すこと
で，一般性を失うことなく式 (18)を

Ûx = A(x, τ) + u(τ) (19)

と書き，以下，式 (19) を解析することを考える．な
お，この式における A(x, τ)及び u(τ)の各要素には変

数 tmax が含まれていることに注意されたい．
ここで，状態変数 x(t) 及び入力 u(t) の時系
列表現をそれぞれ x(i) = [x(i)1 , x

(i)
2 , · · · , x

(i)
m ]T ≜

[x(i)(t1), x(i)(t2), · · · , x(i)(tm)]T ∈ Rm×1, u(i) =

[u(i)1 , u
(i)
2 , · · · , u

(i)
m ]T ≜ [u(i)(t1), u(i)(t2), · · · ,

u(i)(tm)]T ∈ Rm×1 とし，初期値ベクトルを x(i)0 =

[x(i)(0), x(i)(0), · · · , x(i)(0)]T ∈ Rm×1 (i = 1, 2, · · · , n)
と定義して，前章で導入した微分演算子行列を用いる
と，式 (19)のウェーブレット変換表現は次のように求
められる．

Q−1
m [X − X0] = AH X +U (20)

ここで X = [XT
1 , X

T
2 , · · · , X

T
n ]T ≜ [(Hx(1))T , (Hx(2))T ,

· · · , (Hx(n))T ]T ∈ Rmn×1, X0 = [XT
10, X

T
20, · · · , X

T
n0]

T

≜ [(Hx(1)0 )T , (Hx(2)0 )T , · · · , (Hx(n)0 )T ]T ∈ Rmn×1．であ
る．X は未知のウェーブレット係数ベクトルであり，
また初期値 x(i)0 も未知であるため，X0 もまた未知で
あるということに注意されたい．更に，

Q−1
m =



Q−1
H 0 · · · 0
0 Q−1

H · · · 0
...

...
. . .

...

0 0 · · · Q−1
H


∈ Rmn×mn

である．また AH ∈ Rmn×mn は Aのウェーブレット
領域表現で，2. 3で示された行列 F で構成される．
今，X や X0 は両方とも未知なので，未知数の数と
方程式の次数が一致せず式 (20) を解くことはできな
い．そこで図 3に示すように周期 T からもう 1ステッ
プ進んだ時刻までを解析区間 tmax と定義することで，
周期性により x(i)(t1) = x(i)(tm)であるので，x(i)1 = x(i)m
(i = 1, 2, · · · , n) なる境界条件が得られる．式 (5) から
この関係は，

[h11, h21, · · · , hm1]Xi = [h1m, h2m, · · · , hmm]Xi

より，

[h11 − h1m, h21 − h2m, · · · , hm1 − hmm]Xi = 0 (21)

と書き換えられ，hb ≜ [h11−h1m, h21−h2m, · · · , hm1−
hmm] ∈ R1×m 及び

Hb ≜



hb 0 · · · 0
0 hb 0
...

. . .
...

0 0 · · · hb


∈ Rn×mn,
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図 3 時間ステップと解析区間の定義
Fig. 3 Definition of time step and analyzed interval.

とおくと，次の関係が導出される．

HbX = 0 (22)

未知のベクトル x0 を導出するために X と X0 の関
係を考える．Xi0 = Hx(i)0 から，

Q−1
H Xi0 = Q−1

H Hx(i)0 (23)

[qi j ] ≜ Q−1
H H ∈ Rm×m とおき，q0 ≜ [q11 + q12 + · · · +

q1m, q21 + q22 + · · ·+ q2m, · · · , qm1 + qm2 + · · ·+ qmm]T

と定義すると，

Q−1
H Hx(i)0 = q0x(i)(0) (24)

このとき，

Q0 ≜



q0 0 · · · 0
0 q0 0
...

. . .
...

0 0 · · · q0


∈ Rmn×n,

と定義すると，式 (19)は次のように書き換えられる．

(Q−1
m − AH )X − Q0x0 = 0 (25)

式 (22)，式 (25)から，n(m + 1)次の代数方程式を次の
ように導出できる．[

Q−1
m − AH −Q0

Hb 0

] [
X

x0

]
=

[
U

0

]
(26)

非自律系非線形回路においては周期 T = tmax − ∆t が
既知であるので，未知数の数と方程式の次数が一致す
る．したがって，[8], [9]で提案されている従来の方法

で方程式を解くことができる．しかしながら，T が自
律系非線形回路においては未知であるので，未知数の
数と方程式の次数が一致しない．したがって方程式を
解析的に解くことはできない．そこで，自律系回路に
おいてはU = 0であることに注意し，式 (26)の左辺を
0にするため，式 (26)の左辺のノルム F(X)を考え，

F(X) = | |{(Q−1
m −AH )X−Q0x0}T , (HbX)T | |22 (27)

とする．この式に対してノルムを最小にする最適化問
題として解くことで F(X) = 0となる解析時間 tmax と
X，x0を導出する．本論文では，最適化手法として，こ
のような非線形最小 2乗問題の解法として，収束が速
く安定性も優れているとされる Levenberg-Marquardt
法 [13]を用いる．最後に，得られた tmax と X，x0 よ
り式 (5)から式 (19)の近似解が導出できる．
本手法では，微分方程式のウェーブレット変換によ
り非線形の代数方程式を解くことになる．代数方程式
を解く際，微分方程式の解の安定性は問題とならない
ため，不安定周期解も求めることができると考えら
れる．

4. 計 算 例

本章では，提案された手法で不安定周期解を導出で
きるか確認するため，硬い van der Pol発振器や神力回
路，ローレンツ方程式を例として用いる．

4. 1 硬い van der Pol発振器
本論文で扱う硬い van der Pol発振器（図 4）に含ま
れる電圧制御電流源の特性は次のように表される．

f (Vout) = 5 · (−Vout + β · V3
out/3 − V5

out/5) (28)

この発振器は，図 5の位相平面の模式図に示されるよ
うに，安定平衡点である原点と安定な周期解の間に不
安定な周期解が存在することが知られている [14]．図
5において内側の点線が不安定周期解である．この回
路のパラメータは表 1で示され，正規化のためキャパ
シタンス c [F] とインダクタンス l [H] は C = c/tmax

と L = l/tmax と変数変換される．回路方程式は次のよ
うに書ける．

C ÛVout = −IL + f (Vout )

L ÛIL = Vout
(29)

この発振器の安定周期解の振幅は
√
β +

√
β2 − 8，不
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図 4 van der Pol 発振器
Fig. 4 A van der Pol oscillator.

図 5 硬い非線形特性をもつ発振器の位相平面の模式図
Fig. 5 Phase portrait model of an oscillator with hard-type non-

linearity.

表 1 van der Pol 発振器のパラメータの値
Table 1 Parameters of van der Pol oscillator.

Parameters Values
inductance l 1 H
capacitance c 1 F

安定周期解の振幅は
√
β −

√
β2 − 8であると知られて

いる [14]．本論文では β = 3と設定しているので，安
定周期解の振幅は 2，不安定周期解の振幅は

√
2 にな

る．よってルンゲクッタ法により不安定周期解を導出
する場合，電圧と電流の初期値は Vout =

√
2，IL = 0と

なる．この初期値からおおよそ 1周期分の計算をして
打ち切ることで不安定周期解を導出している．また，
安定な周期解については適当な初期値から計算を開始
し，十分な時間の経過後に収束した解として導出して
いる（以下，神力回路，ローレンツ方程式の場合も同
様である）．図 6に示すグラフは m = 64のときのルン
ゲクッタ法で得た波形と提案した手法で得た波形を比
較したグラフである．この図から分かるように本手法
では安定周期解，不安定周期解ともに精度良く近似解
を得られていることが分かる．それぞれの周期解は式
(27)に Levenberg-Marquardt法を適用する際の初期値
を変えることにより得られる．

4. 2 神 力 回 路
図 7 に示す神力回路は負性抵抗の値の変化によっ

図 6 硬い van der Pol 発振器に対する提案手法とルンゲ
クッタ法を比較した位相平面図

Fig. 6 Phase portrait of comparison of proposed method and
Runge-Kutta method for a van der Pol oscillator with hard-
type nonlinearity.

図 7 神 力 回 路
Fig. 7 Shinriki’s circuit.

表 2 神力回路のパラメータの値
Table 2 Parameters of Shinriki’s circuit.

Attractor Parameter α Parameter β
Stable periodic orbit 0.28 1.0
Chaotic 0.45 1.0

て，周期倍分岐を経てカオスへ至る回路である [16]．
神力回路の正規化回路方程式は次のように表される．

Ûv1 = αv1 − (v1 − v2)9

Ûv2 = β{(v1 − v2)9 − i}
Ûi = v2

(30)

神力回路は負性抵抗の値によってカオスに至るため，
α = g

√
L/C1 の値によって安定周期解か不安定周期解

か決定する．本論文では表 2に示すように，安定した
周期解の波形が得られるパラメータ α = 0.28，β = 1.0
及び双曲型のカオスアトラクタが現れるパラメータ
α = 0.45，β = 1.0を用いる．図 8は m = 128でパラ
メータ (α, β) = (0.28, 1)のとき，ルンゲクッタ法を用
いることにより得られた波形と提案した手法による波
形を比較したグラフである．この結果から，本提案手
法により高い精度で安定周期解の近似解を得ること
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図 8 神力回路における安定な周期解に対するルンゲクッ
タ法と提案手法の比較．(a) v1-i 平面．(b) v2-i 平面

Fig. 8 Comparison of proposed method and Runge-Kutta method
of stable limit cycles in Shinriki’s circuit. (a) v1-i plane.
(b) v2-i plane.

ができることが分かる．図 9 は m = 128 でパラメー
タ (α, β) = (0.45, 1)のとき，ルンゲクッタ法を用いる
ことにより得られた波形と提案した手法による波形を
比較したグラフである．本提案手法で得られた周期解
は，カオスアトラクタが得られるパラメータにおいて，
可算無限個存在する不安定周期解の一つであると考え
られる．Levenberg-Marquardt 法を適用する際の初期
値を変えることで，別の不安定周期解も得ることがで
きる．

4. 3 ローレンツ方程式
ローレンツ方程式とは三つの定数 p，r，bによって
システムの動作が決定し，カオス的なふるまいをする
3次元非線形常微分方程式である [17]．時間に依存す
る変数 x(t), y(t), z(t) に対するローレンツ方程式は次
のように表される．

Ûx = −px + py

Ûy = −xz + r x − y
Ûz = xy − bz

(31)

図 10に示すグラフは m = 64でパラメータ (p, r, b) =

図 9 神力回路におけるカオスアトラクタと不安定周期解．
(a) v1-i 平面．(b) v2-i 平面

Fig. 9 Chaotic attractor and unstable limit cycle in Shinriki’s cir-
cuit. (a) v1-i plane. (b) v2-i plane.

図 10 ローレンツ方程式におけるルンゲクッタ法と提案手
法の比較．(a) x-z 平面．(b) y-z 平面

Fig. 10 Comparison of Runge-Kutta method and proposed
method in Lorenz equations. (a) x-z plane. (b) y-z plane.
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図 11 ローレンツ方程式におけるカオスアトラクタと不安
定周期解．(a) x-z 平面．(b) y-z 平面

Fig. 11 Chaotic attractor and unstable limit cycle in Lorenz equa-
tions. (a) x-z plane. (b) y-z plane.

(10, 500, 6)のとき，ルンゲクッタ法を用いることにより
得られた波形と提案した手法による波形を比較したグ
ラフである．このときのパラメータは安定な周期解が
得られるパラメータであり，本提案手法により安定な周
期解が求められることが確認できる．更に，図 11に示
すグラフは m = 64でパラメータ (p, r, b) = (10, 28, 8/3)
のとき，ルンゲクッタ法を用いることにより得られた
波形と提案した手法による波形を比較したグラフであ
る．この図で得られた周期解も，カオスアトラクタが
得られるパラメータにおける不安定周期解の一つであ
ると考えられる．この場合も，神力回路の場合と同様，
Levenberg-Marquardt 法を適用する際の初期値を変え
ることで，別の不安定周期解も得ることができる．
以上より，いずれの場合においても提案手法を用い
て安定周期解が精度良く近似できており，硬い van der
Pol発振器においては不安定周期解も精度良く得られ
ている．カオス的挙動を示すパラメータにおいて得ら
れた周期解は，そのパラメータにおける不安定周期解
であると考えるのが自然であるが，現時点では確証が

得られておらず，この点は今後の課題となる．

5. む す び

本論文では，ハールウェーブレット変換を用いて自
律系非線形回路における不安定周期解を導出する解析
法を提案し，van der Pol発振器や神力回路，ローレン
ツ方程式を例にとり，その動作を確認した．結果より，
解の安定，不安定にかかわらず，周期解を数値的に導
出できることが確認できた．本手法はハールウェーブ
レット変換を用いることで，簡単な行列計算によって
数値解を得ることができ，不安定周期解が導出できる
ことでカオス制御手法の今後の発展にも寄与できるも
のと期待できる．今後，より高速なアルゴリズムの提
案や，解の安定判別法の確立などが課題となる．
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