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Abstract—This paper deals with the problem of synthesizing an
anti-windup compensator with the robust output feedback model
predictive control (MPC) for uncertain systems using linear
matrix inequalities (LMI) by incorporating Lyapunov functions.
The proposed control is applied in the polytope modeling of
three-state switching cell (3SSC) DC-DC converter. The approach
involves an off-line design of a robust state observer. And the
results shown in this study prove the effectiveness of the proposal
MPC with anti-windup and the conditions guarantee the stability
of the closed-loop system.

Index Terms—Output feedback MPC, Model predictive con-
trol, Boost converter, Anti-windup.

I. INTRODUÇÃO

OS conversores DC-DC são bastante utilizados nos sis-
temas de fornecimento de energia. Um dos conversores

de interesse, principalmente na areá de eletrônica de potência
são os conversores boost [1]. O objetivo destes conversores
é fornecer uma saı́da de tensão DC mesmo quando sujeito
uma variação na carga ou na tensão de entrada [2]. Apesar
do conversor possuir uma topologia simplificada ele apresenta
algumas singularidades em sua modelagem, tais como as
variações de resistência de carga e tensão de entrada [3], [4],
[5]. E realizar o controle desses conversores é considerado
uma tarefa complicada devido suas singularidades [6].

O controle preditivo baseado em modelo (Model Predictive
Control, MPC) mostrou ser um tipo de controle bastante
robusto na maioria das aplicações, tais como em conversores
estáticos e em dispositivos de acionamentos elétricos [7], [8].
O MPC para sistemas incertos foi inicialmente proposto por
[9] e explanado com aspectos teóricos por [7], a abordagem
robusta do MPC com desigualdades de matriz linear (linear
matrix inequalities, LMIs) permanece uma técnica de cont-
role interessante devido à vantagem do desempenho robusto
garantido. Entretanto quando implementado na prática, o sinal
de controle pode permanecer diferente do sinal que realmente
atua na planta. No caso de controle de conversores bem como
em outros tipos de sistemas, o sinal de controle pode ficar na
região de saturação, o que não é desejado pois ocorre uma
deterioração do desempenho do sistema, isto é, o controlador
não executa bem quando ocorre uma saturação [10], [11]. Esse
fenômeno é conhecido como windup [12]. O efeito windup
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pode chegar à outros pontos de equilı́brio do sistema, podendo
causar instabilidade, afetando as margens de estabilidade do
sistema em malha fechada [13], [14], [10].

De modo a evitar que o sinal de controle entre na região
de saturação, existem técnicas conhecidas como anti-windup
(AW) [10]. No trabalho [15] é discutido as relação entre a
técnica AW e o MPC, em que o controle AW considerado
no trabalho é baseado na lei de controle de malha fechada
com estado saturado aplicado a sistema LTV (linear time-
varying). Já no trabalho [16] é proposto um atuador AW
para sistemas com atrasos sujeito a saturação incorporando
funções de Lyapunov-Krasovskii. Em [17] é proposto um AW
formulado em tempo discreto usando uma configuração que
efetivamente dissocia partes linear nominal e não-lineares de
um sistema de malha fechada com restrições.

Nas duas últimas décadas, o problema de projeto do com-
pensador anti-windup que garante a estabilidade em malha
fechada e satisfaz certos critérios de desempenho tem sido
extensivamente explorado [17], [18], [19], [20], [16], [21].
Entretanto, aplicações de controladores robustos com com-
pensadores anti-windup ainda são incipientes para estudos
relacionados a conversores estáticos [12]. Trabalhos com a
técnica anti-windup aplicada a conversores que podemos men-
cionar são [22], [23], [24], [25], [26], [27]. No trablaho [27]
é proposto um novo controlador de corrente PI desacoplado
para inversores vinculados à rede com um esquema AW
que surge naturalmente no controlador, levando a um melhor
desempenho transitório na presença de saturação. Já em [22]
é apresentado uma análise e o projeto de um conversor de alta
potência e o teste de diferentes esquemas anti-windup para um
controlador PI (Proporcional integral).

Dessa forma, neste trabalho é proposto a formulação do
MPC com realimentação na saı́da juntamente com um atuador
anti-windup. A configuração de controle proposta, é aplicada a
uma modelagem politópica do conversor boost. A abordagem
baseia-se no uso de várias funções de Lyapunov, cada uma
correspondendo a um diferente vértice do politopo do sistema
do conversor boost. Para obtenção do ganho do controlador,
propõe-se a utilização de elipsoides de estabilidade criados
em uma lookup table conforme [28], [1]. O atuador anti-
windup implementado é baseado no trabalho de [17], [12],
que permite minimizar a degradação do sinal de controle
devido as não-linearidades da entrada do sistema. Ou evitar
o efeito overlapping que ocorre em conversores. Tal efeito
ocorre quando o sinal de controle opera em uma região tal
que exista a condução simultânea de duas ou mais chaves
defasadas entre si [12].

O artigo está organizado da seguinte forma. Primeiro, na
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seção 2, é apresentada a modelagem matemática do conversor
boost. Na seção 3, a estratégia de controle é apresentada e
alguns conceitos básicos sobre o MPC são relembrados. Na
seção 4, a simulação numérica é mostrada. Finalmente, na
seção 5, discutimos as conclusões do estudo.

Notação: O sı́mbolo * é usado em algumas expressões
matriciais para induzir uma estrutura simétrica. Por exemplo[

Q ∗
S P

]
=

[
Q ST

S P

]
.

O sı́mbolo ‖ é utilizado para indicar associação em paralelo
de resistores. Por exemplo: R1‖R2 = (R1R2)/(R2 +R1)

II. CONVERSOR DC-DC

A Figura 1 mostra o conversor boost usado conforme [29],
[30], [8].

Fig. 1. Conversor boost com célula de comutação de três estados.

Esse conversor se caracteriza pelo método de chaveamento
otimizado, garantindo assim um maior rendimento percentual
na sua operação [1], [8]. O boost em estudo converte a faixa de
tensão de entrada de 26V a 36V para 48V com carga variável
de 380W a 1000W.

Os parâmetros utilizados para o conversor podem ser vistos
na Tabela 1, os mesmos usados por [12].

TABELA I
PARÂMETROS DO CONVERSOR BOOST

Parâmetros Valores
Tensão de Entrada (Vg) 26-36[V]

Tensão de saı́da (Vo) 48[V]
Dcycle Ciclo de Trabalho 0.25-0.46

Frequência de chaveamento (fs) 22[kHz]
Indutor de Filtro (L) 36[ µH]

Resistência Indutiva (RL) 0 [Ω]
Capacitor de saı́da (Co) 4400[ µF ]
Resistência serie (Rco) 26.7[ mΩ]

Carga (Ro) 2.034-6.06 [ Ω]
Potência de saı́da (Pot) 380-1000[W]

Passo de simulação 1µs

A. Modelagem Matemática

As expressões no espaço de estados A, B, C e D operando
no modo de condução contı́nua (CCM) [31] são:

ẋ = A(t)x+ B(t)u,
y = C(t)x+D(t)u,

(1)

onde,

A =

[
− (1−Dcycle)(Rco‖Ro)

L − (1−Dcycle)Ro

L(Rco+Ro)
(1−Dcycle)Ro

Co(Rco+Ro)
− 1

Co(Rco+Ro)

]
, (2)

B =
Vg
R′

[
Ro

L
(1−Dcycle)Ro+Rco

Ro+Rco

− Ro

Ro+Rco

]
, (3)

C =
[

(1−Dcycle)(Rco‖Ro) Ro

Rco+Ro

]
, (4)

D = −Vg
Rco‖Ro

R′
. (5)

em que R′ = (1−Dcycle)
2Ro +Dcycle(1−Dcycle)(Rco‖Ro),

x = [iLVc]
T onde iL é a corrente no indutor, Vc é a tensão no

capacitor, u é o sinal de controle, Dcycle é o ciclo de trabalho
e y = Vo, Vo é a tensão de saı́da.

Esta modelagem do conversor é diretamente influenciado
pelas variações dos parâmetros da tensão de entrada Vg e da
carga Ro. Assim o ciclo de trabalho (Dcycle) muda conforme
a tensão de entrada (Vg) varia no tempo. Dessa forma, o ciclo
de trabalho e a carga são dados reptectivamente por,

Dcycle = f(Vg) = 1− Vg
Vo

Vg ∈ [Vgmin
Vgmax

], (6)

Ro = f(Pot) =
V 2
o

Pot
Pot ∈ [Potmin Potmax]. (7)

Com essas variações na tensão de entrada Vg e na carga
Ro, o sistema torna-se variante no tempo. Assim uma forma
de representar este sistema é utilizando a modelagem por
polı́topos. Logo considerando as equações (6) e (7), o sis-
tema (1) pertence ao seguinte polı́topo formado pelos quatro
modelos locais,

[A(t))|B(t)|C(t)|D(t)] ∈ Co {[A1,B1, C1,D1],
[A2,B2, C2,D2], [A3,B3, C3,D3],

[A4,B4, C4,D4]} ,
(8)

onde Co{·} denota o casco convexo do politopo e
[Aj , Bj , Cj , Dj ] são vértices do conjunto polı́topo.

III. ESTRATÉGIA DE CONTROLE

A Figura 2 mostra o diagrama de blocos proposto neste
trabalho para obter o ganho do controle para o conversor. Para
facilitar a análise, A, B, C e D do conversor são discretizados
conforme [8] e representadas agora por A, B, C, e D.

As matrizes coprimas são dadas por,[
M(z)− I
G(z)M(z)

]
∼

 A+BKAW B
KAW 0

C +DKAW D

 , (9)

em que KAW é ganho anti-windup, e as matrias A, B, C e
D são as matrizes discretas politópicas da planta do conversor
boost. As expressões do atuador anti-windup são definidas por,

xd(k + 1) = (A+BKAW )xd(k) +Bũ(k), (10)

ud(k) = KAWxd(k), (11)

yd(k) = (C +DKAW )xd(k) +Dũ(k), (12)
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Fig. 2. Diagrama de blocos proposto.

em que ũ(k) é defindo por,

ũ(k) = Dz(sat(u(k))− u(k)), (13)

sendo Dz a designação de zona morta conforme modelagens
definidas em [17], [32]. E sat(u(k)) é o sinal de controle
limitado por saturação.

A derivada da ação integral é dada pela diferença da saı́da
com a ação anti-windup do sistema e da referência,

v(k + 1) = (r(k)− ylin(k))h+ gv(k). (14)

O sinal ylin(k) é dado por,

ylin(k) = y(k) + yd(k). (15)

Os estados do sistema são dados por,

x(k + 1) = Ax(k) +Bu(k). (16)

O sinal de controle u(k) é comum ao sistema e ao obser-
vador de estado, e é dado por,

u(k) = −Kx̂(k) +KIv(k)− ud(k), (17)

onde x̂(k) é o estado observado definido por,

x̂(k + 1) = Ax̂(k) +Bu(k) + Lo(y(k)− ŷ(k)). (18)

Substituindo a eq. (17) em (18) tem-se,

x̂(k + 1) = (A−BK − LoC)x̂(k)
+LoCx(k) +KIBv(k)−BKAWxd(k).

(19)

E substituindo a eq. (17) em (16),

x(k + 1) = Ax(k)−BKx̂(k) +BKIv(k)
−BKAWxd(k).

(20)

Obtemos a equação no espaço de estado do controlador com
o observador, anti-windup e a ação integral dada por,

x(k + 1)
x̂(k + 1)
v(k + 1)
xd(k + 1)

 =


A −BK BKI −BKAW

LoC (A−BK − LoC) BKI −BKAW

−hC hDK g − hKID hC
0 0 0 (A+B)KAW


×


x(k)
x̂(k)
v(k)
xd(k)

+


0
0
h
0

 r(k),

(21)
A saı́da do sistema e do observador de estado é dada por

y(k) e ŷ(k) respectivamente,

y(k) = Cx(k) +Du(k), (22)

ŷ(k) = Cx̂(k) +Du(k). (23)

g, h são as matrizes que correspondem ao grau de liberdade
da ação integral. x̂(k) é o estado observado e Lo é o ganho
do observador. KI e K são respectivamente o ganho de ação
integral e ganho do controlador.

A. Anti-Windup

Teorema 1: Existe um compensador dinâmico no tempo
discreto que soluciona o problema de windup se, e somente
se, existe uma matriz Qa = QT

a > 0, Ua = UT
a > 0,

La ∈ R(m+q)×m e um escalar µa < 0, de modo que a
desigualdade matricial abaixo é satisfeita,

minγa
−Qa ∗ ∗ ∗ ∗
−La −2Ua ∗ ∗ ∗

0 I −µaI ∗ ∗
(CjQa +DjLa) DjUa 0 −I ∗
(AjQaj

+BjLa) BjUa 0 0 −Qa

 < 0.

(24)
Em que j = 1, 2, 3, 4. KAW = LaQ

−1
a é ganho de ação

anti-windup, baseado em fatoração coprima. E γa =
√
µa [17].

Para obtenção do ganho AW o teorema 1 será utilizado. O
ganho obtido será estático para todos os vértices do politopo.

B. Projeto do Observador Off-Line

Teorema 2: Se existe Ge > 0, e Ye = GeLo satisfazendo a
seguinte restrição LMI[

ρ2Ge − Le ∗
(GeAj − YejCj) Ge

]
> 0, (25)

onde ρ é um parâmetro de projeto e Le é uma matriz peso. O
ganho do observador é dado por Lo = G−1e Ye. E a estabilidade
do erro é garantida para qualquer [Aj , Bj ] ∈ Ω [33].
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C. Controle Preditivo Baseado em Modelo

A formulação do MPC proposto por [33] é dada pelas
seguintes LMIs:

min
u(k|k),Y (k),Q(k)

ζ(k) (26)
Q(k) ∗ ∗ ∗

(AjQ(k) +BjY (k)) Q(k) ∗ ∗
Ψ1/2Q(k) 0 ζ(k)I ∗
R1/2Y (k) 0 0 ζ(k)I

 ≥ 0,

(27)
1 ∗ ∗ ∗

T (k) Q(k) ∗ ∗
Ψ1/2x̂ 0 ζ(k)I ∗
R1/2u 0 0 ζ(k)I

 ≥ 0, (28)

ζ(k)− ζ(k − 1) < 0, (29)

ζ(k)I − εQ(k) > 0, (30)[
Uii ∗

Y T (k) Q(k)

]
≥ 0 (31)

onde Uii < u2i,max, i = 1, ..., nu E Q = QT ≥ 0,
com j = 1, 2, ..., n, em que n é quantidade de vértices do
politopo. K = Y (k)Q(k)−1 é o ganho do controlador e
T (k) = Ax̂(k)+Bu(k)+Lo(y(k)−Cx̂(k)). ζ(k) é a função
objetivo. Ψ e R são as matrizes pesos para saı́da e entrada do
sistema respectivamente. E ε é um parâmetro de projeto.

A obtenção do ganho do controlador proposto em [33]
é baseado no processo online, isto é, o ganho obtido no
MPC online não é estático, ele varia a cada iteração. A
implementação online requer um maior custo computacional,
pois a cada instante o valor do ganho deve ser atualizado,
como apresentado em [28], [34].

Para implementação do controle em um microcontrolador o
ideal é obter um ganho estático, isto é, constante. No entanto,
que garanta a robustez e estabilidade do sistema como já
discutido em [1]. Assim, o processo da obtenção do ganho
do MPC off-line já foi discutida em [28], [34], onde foi
verificado que o processo off-line garante os mesmo princı́pios
de estabilidade do processo online se utilizado o conceito de
elipsoides de estabilidade criados em uma lookup table. Dessa
forma, neste trabalho é proposto a implementação off-fline do
MPC descrito em [33] com um compensador anti-windup,
como demonstrado na subseção D.

D. MPC com Anti-Windup

Para implementação do compensador anti-windup faz-se
o seguinte procedimento: gera-se uma sequência de mini-
mizadores µak

, Uak
, Lak

e Qak
baseado em (24). Faça k := 1

1. compute os minimizadores µak
, Uak

, Lak
e Qak

2. calcule o ganho anti-windup KAW = Lak
Q−1ak

.

Posteriormente para implementação do algoritmo para o
MPC, faz-se o seguinte procedimento: para um sistema off-
line, dado uma condição inicial x0 de tamanho N , gera-se
uma sequência de minimizadores ζk, Qk, Uk, Yk baseado em
(27) á (31). Faça k := 1

1. compute os minimizadores ζk, Qk, Uk, Yk, com restrição
adicional de Qk−1 > Qk. Armazene Q−1k , Kk e Yk em
uma look-up table.

2. se k < N escolha o estado xk+1 satisfazendo
‖xk+1‖2Q−1 ≤ 1. Faça k := k + 1 e retorne ao passo
1.
Desenhando a Lookup table: dado uma uma condição
inicial ‖x(0)‖2Q−1 , tome o estado x(k) para o respectivo
tempo k. Desenhe a busca envolta de Q−1 na look-up
table para encontrar o maior indice k (ou equivalente, a
menor elipsoide ε = {x ∈ Rnx |x̄TQ−1x̄ ≤ 1}) de modo
que ‖x̄(k)‖2Q−1 ≤ 1. [28], [1]

3. calcule K = YkQ
−1
k .

4. aplique a lei de controle u(k) = −Kx̂(k) + KIv(k) −
KAWxd(k).

A vantagem de usar esse algoritmo, que consiste em um
processo off-line baseado em [28], é que esse método não
requer tanto processamento quanto o método online apresen-
tando em [33]. Assim, pode ser facilmente aplicado em uma
planta experimental como por exemplo no conversor boost.

IV. SIMULAÇÃO NUMÉRICA

Na simulação as LMIs implementadas foram: (24), (25),
(27) a (31). As LMIs foram implementadas com o toolbox
YALMIP e solucionador SEDUMI. Os gráficos obtidos foram
plotados no software MATLAB.

Para simulação numérica da planta do conversor boost
considerou-se o modelo contı́nuo não linear aproximado com
o método numérico Runge-Kutta 4. Já no observador foi
considerado o modelo linear discreto.

Para testar e comparar a eficácia da técnica MPC com
anti-windup (MPC-AW) em relação ao MPC, foi utilizado o
modelo do conversor boost descrito na seção 2. Os estados
iniciais do sistema (1) e o observador é assumido como
x = [38.4615 26]T e x̂ = [30 20]T , respectivamente. A tensão
de referência definida foi de Vo = 48V . O valor máximo do
sinal de controle foi umax = 0.5 e os pontos operacionais
do conversor são 380W − 1000W para um tempo de amostra
de Ts = 1ms e passo de simulação de 1µs, foi utilizado
g = h = 1.

Assim, considerando a função f(Vg, Pot), o sistema (1)
pertence ao seguinte politopo formado pelos quatro modelos
discretos locais,

- f(36V, 1000W )

A1 =

[
−0.2838 −7.7479
0.0634 −0.1137

]
, B1 =

[
580.4780
65.2800

]
,

C1 =
[

0.0198 0.9886
]
, D1 = −0.7304.

(32)
- f(26V, 1000W )

A2 =

[
0.0958 −8.4507
0.0692 0.2660

]
, B2 =

[
851.9920
53.4470

]
,

C2 =
[

0.0143 0.9886
]
, D2 = −1.0054.

(33)

- f(36V, 380W )

A3 =

[
−0.3102 −7.9646
0.0652 −0.1119

]
, B3 =

[
542.7340
68.8140

]
,

C3 =
[

0.0199 0.9956
]
, D3 = −0.2802.

(34)
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- f(26V, 380W )

A4 =

[
0.0759 −8.7329
0.0715 0.02873

]
, B4 =

[
814.2740
58.5880

]
,

C4 =
[

0.0144 0.9956
]
, D4 = −0.3871.

(35)

As matrizes de ponderação são

Ψ =

 1 0 0
0 1 0
0 0 1

 , Le =

[
1 0
0 1

]
e R = 1. (36)

O ganho estático do observador de estado Lo obtido foi,

Lo = [−8.296781 0.078378]T , (37)

com ρ =
√

0.7. O ganho estático do atuador anti-windup
obtido foi,

KAW = [−0.000530 0.0003382]. (38)

E o ganho do controlador para N=10 obtido foi,

KMPC = [0.0179 − 0.7031︸ ︷︷ ︸
K

−0.1134︸ ︷︷ ︸
KI

]× 10−2 (39)

Realizou-se uma variação degrau da tensão de entrada de
26V − 36V , no instante de 0.075 e 0.225s como mostrado
na Figura 3. Também foi realizado uma variação degrau na
potência de 380W − 1000W como mostrado na Figura 4.
E para uma melhor visualização do desempenho dos con-
troladores atuando com o efeito da saturação no conversor,
considerou-se os intervalos de tempo de 0.22s a 0.27s.
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Fig. 3. Variação aplicada na tensão de entrada Vg .
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Fig. 4. Variação aplicada na potência Pot.

Na Figura 5 têm-se as elipsoides de estabilidade definidas
por Q−1 com 10 pontos discretos. A escolha das elipsoides é
feita pela aplicação do Algoritmo MPC. Para isto, é estabele-
cida uma resposta ao impulso com cerca de 10 pontos da saı́da
do modelo. Considera-se o modelo com as condições iniciais
no modo de condução contı́nua para as condições nominais de
carga. Portanto x = [38.4615 26]T para plena carga de 1000W
e Vg = 26V . Para resposta ao impulso do conversor, obteve-
se um conjunto de 10 pontos de tensão, sendo x0 = [48.0000
-3.6942 -23.6553 11.3360 7.8756 -9.0638 -0.5195 4.9506 -
1.6958 -1.9171], obtidos através do algoritmo MPC. Q−1

assume um comportamento elipsoidal no plano geométrico e
sua estabilidade robusta é garantida com o conjunto x0 em
regime permanente pois as elipses convergem para origem.
Quanto mais próxima da origem estiver a elipse, o sistema
terá uma resposta estável conforme [28], [1]. Os estados x1
e x2 são respectivamente os pontos discretos da corrente do
indutor (iL) e tensão no capacitor (Vc).

−50 0 50
−10

−5

0

5

10

x
1

x
2

Fig. 5. Elipsoides de estabilidade.

A resposta ao impulso do conversor boost consiste de uma
condição de pior caso, porque sua caracterı́stica oscilatória
requer mais esforço do processo de otimização LMI [8].
No entanto, o processo de otimização off-line do MPC com
realimentação na saı́da garante a estabilização. Como mostrado
na Figura 5 os tamanhos dos elipsoides para cada valor
de N (em que N é quantidade de pontos no conjunto x0)
também podem variar de maneira oscilante, de modo que
o procedimento de restrição seja obedecido. Logo, com o
N ⇒∞, implica que a elipsoide tende a estabilizar. Deve-se
escolher dentre o conjunto x0 o ganho que melhor atende as
especificações e necessidades de implementação. Recomenda-
se escolher o n-ésimo valor, já que o resultado encontra-se em
uma condição de norma estável do ganho [8], [34].

Na Figura 6 tem-se a tensão de saı́da Vo. É possı́vel ver
que os controles conseguem seguir a referência. Entretanto
o MPC − AW apresenta melhores resultados quando com-
parado com o MPC. Isto é, o sistema de controle com atuador
AW possui uma recuperação de regime mais rápida que o
circuito operando sem o AW. A recuperação de regime do
controlador acontece cerca de 70 ms depois que o mesmo
sistema controlado pelo MPC-AW.

Na Figura 7 tem-se a corrente no indutor. Apesar de
ambas as estratégias atingirem um pico de corrente no indutor
instantânea de cerca de 105A, o MPC−AW começa a atuar
mais rápido depois de atingida a corrente de pico, diferente
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do modelo controlado apenas pelo MPC, que apenas começa
a atuar cerca de 70 ms depois.
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Fig. 7. Corrente no indutor iL.

Na Figura 8 tem-se o sinal de controle u(k). Nas duas
técnica de controle a restrição umax = 0.5 foi atendida.

E na Figura 9 é mostrado a tesão estimada do capacitor Vc
obtida com o observador de estado, esta é comparada com a
tensão do vetor de estado.

V. CONCLUSÃO

Foi apresentado os resultados das simulações da
configuração proposta para o controlador preditivo baseado
em modelo com anti-windup. Para analisar o desempenho
do controle proposto, realizou-se a comparação entre o MPC
e MPC com anti-windup. E para testar o desempenho dos
controladores aplicados a conversores, a planta do conversor
boost foi utilizada. Com a análise dos resultados foi possı́vel
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Fig. 9. Saı́da do observador × saı́da da planta.

constatar que a configuração proposta MPC − AW com
realimentação na saı́da mostrou-se mais eficaz que o controle
operando apenas com MPC proposto por [33], considerando
as condições saturadas de operação de modo a evitar o
overllaping o qual o conversor não foi projetado. Portanto,
pode-se concluir que o processo com AW apresentou
resultados superiores, com uma resposta de controle mais
rápida, mostrando assim sua eficiência no controle de
conversores.

Acrescenta-se ainda, que é utilizada uma função de Lya-
punov quadrática (Qa) fixa na LMI do AW, o que é recon-
hecido na literatura por levar a resultados bastante conser-
vadores. De modo a solucionar esse problema, para trabal-
hos futuros os autores pretendem estabelecer condições de
relaxação no modelo AW, visando garantir a estabilidade sob
condições menos conservadoras no ponto de vista da estratégia
de controle.
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