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Des�évolutions� importantes�ont�eu� lieu�ces�dernières�années�grâce�aux�progrès�réalisés�dans� les�
domaines�des�matériaux�(magnétiques,�mécaniques,�thermiques..),�de�l’électronique�de�puissance�
(grandes�puissances,�grandes�fréquences,�nouvelles�topologies…),�de�la�commande�(technologies�
numériques,�méthodes�de�contrôle),�des�capteurs�mais�aussi�des�structures�de�moteurs.�Tous�ces�
progrès�ont�permis�d’envisager�des�applications�à�vitesse�variable�de�manière�efficace.�
�
L’entraînement� direct� représente� la� simplification� ultime� des� systèmes� de� conversion� d’énergie�
puisqu’il� permet� de� s’affranchir� des� organes� de� transmissions� mécaniques� (réducteurs,�
multiplicateurs…)� afin� d’améliorer� la� fiabilité,� la� facilité� de� la� maintenance,� la� réduction� de�
l’encombrement,�le�coût�et�le�niveau�de�bruit.�
�
À�travers�l’histoire�de�la�construction�navale,�souvent,�le�défi�fût�dans�la�manière�de�construire�le�
navire� autour�d’un� système�de�propulsion,� ceci�est� encore�vrai� avec� les� systèmes�de�propulsion�
actuels�et�en�particulier,�les�systèmes�de�propulsion�montés�en�nacelle�à�l’extérieur�de�la�coque,�où�
il� a� fallut� repenser� toute� l’architecture� des� navires.� En� effet,� la� solution� en� nacelle� intervient� à�
l’issue�d’une�réflexion�simple�:�comment�améliorer�le�système�de�propulsion�de�manière�à�gagner�
de� l’espace� exploitable� sans� pour� autant� perdre� en� rendement� ni� en� puissance� du� système� de�
propulsion�?�
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�
Le�gain�en�espace�exploitable�issue�d’un�mariage�de�l’entraînement�direct�et�d’une�architecture�en�
nacelle� dans� la�propulsion�navale� est,� sans�nul� doute,� confirmé.�Toutefois,� cela� a� engendré�des�
problématiques�nouvelles,�telles�que�la�perte�en�rendement�hydrodynamique.�En�effet,�un�grand�
diamètre�du�bulbe�(chambre�dans�lequel�est� introduit� le�moteur�électrique)�affecte�le�rendement�
hydrodynamique.�Cet�aspect�a�nécessité�d’une�part,�de�travailler�la�forme�du�bulbe�et�de�l’hélice,�
d’autre� part,� d’améliorer� la� structure� des� machines� électriques� pour� permettre� un� gain� en�
puissance�volumique.�
�
Pour�améliorer�la�puissance�spécifique�des�moteurs�électriques,�deux�approches�ont�été�adoptées�
par� les� chercheurs� et� les� industriels.� L’une� consiste� à� introduire� de� nouvelles� topologies� de�
machines�(moteurs�à�flux�transverse,�à�flux�axial,�moteurs�supraconducteurs…)�qui�sur�le�papier�
ont� incontestablement� un� fort� couple� volumique,� mais� qui� reste� à� l’état� actuel� au� stade� de�
prototypes.�L’autre�approche�consiste�à�améliorer�certaines�structures�de�moteurs�électriques�déjà�
éprouvées.��
Ce� travail� de� recherche� s’inscrit� dans� la� seconde� catégorie� et� est� le� fruit� d’une� collaboration�de�
recherche� avec� deux� entités� de� la� société� Converteam� anciennement� connue� sous� le� nom� de�
Alstom�Power�Conversion�(APC�Belfort�et�APC�Champigneulles)�et� le� laboratoire�:�Groupe�de�
Recherche�en�Electronique�et�Electrotechnique�de�Nancy.�Pour�les�besoins�de�cette�étude,�deux�
structures�de�machines�ont�été�retenues,�la�machine�à�aimants�permanents�montés�en�surface�et�la�
machine� asynchrone.� Le� choix� de� ces� deux� structures� de� moteurs� est� prémédité,� puisque� les�
moteurs�à�aimants�permanents�ont�un��couple�volumique�relativement�élevé�alors�que�les�moteurs�
asynchrones�sont�indéniablement�robustes,�de�mise�en�œuvre�et�de�maintenance�simples�avec�un�
coût�faible.�Le�point�commun�de�ces�deux�architectures�réside�dans�leur�technologie�qui�est�bien�
maîtrisée�par�les�constructeurs.�
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�
L’étude� consiste� alors,� à� dimensionner� ces� deux� structures� de� machines� destinées� à� la�

propulsion�marine� en� nacelle,� en� respectant� les� contraintes� liées� à� ce� type� de� propulsion,�mais�
aussi,�à�la�mise�en�œuvre�industrielle.�Pour�ce�faire,�il�est�important�d’identifier�et�de�formuler�les�
contraintes�inhérentes�à�chaque�structure.�

Pour�le�moteur�à�aimants�permanents,�les�principales�contraintes�résident�dans�la�minimisation�
des�ondulations�du�couple�et� le�dimensionnement�des�aimants�pour�parer�aux�éventuels�risques�
de�démagnétisation�des�aimants�lors�d’un�fonctionnement�anormal�(court*circuit�par�exemple)�et�
des�contraintes�de�températures.�

Pour� la�machine� asynchrone,� au� côté� de� la� contrainte� commune� qu’est� la�minimisation� des�
ondulations�du�couple,�une�autre�difficulté�est�d’atteindre� les�performances� requises�en�gardant�
un� encombrement� quasi*similaire� à� celui� de� la�machine� à� aimants� permanents.� Par� ailleurs,� les�
pertes� Joule� rotoriques� et� la� température� de� fonctionnement� sont� des� aspects� tout� aussi�
contraignant�qu’il�faut�soigneusement�considérer�lors�du�dimensionnement.�

L’évaluation�des�performances�de� la�machine�asynchrone,�passe�par� la�prédiction�des�pertes�
supplémentaires.� En� effet,� contrairement� à� la� machine� à� aimants� permanents,� les� pertes� Joule�
rotoriques�sont�importantes�et�certains�phénomènes�parasites�tels�que,�les�harmoniques�d’espaces�
et� les� harmoniques� de� temps,� sont� aussi� des� sources� de� pertes.� Pour� ce� faire,� il� est� nécessaire�
d’établir� des� méthodes� et� des� modèles� pouvant� prendre� en� compte� ces� phénomènes� et� de�
pouvoir,�ainsi,�prédire�de�manière�relativement�précise�les�pertes�dues�à�ces�harmoniques.�

L’évacuation�de�ces�pertes�est�un�point�tout�aussi�important.�Bien�que�la�structure�en�nacelle�se�
prête�à�un�refroidissement�indirect�par�la�convection�de�l’eau�de�mer�sur�les�parois�du�bulbe,�il�est�
toutefois�nécessaire�de�l’associer�à�un�mode�de�refroidissement�direct�à� l’air,�en�envisageant�des�
canaux� d’aération� judicieusement� placés� dans� la� culasse� des� machines� et� en� particulier,� de� la�
machine�asynchrone.�

La�minimisation�des�ondulations�du�couple�peut�être� traitée�de�deux�manières.�La�première,�
qui�ne�fait�pas�l’objet�de�l’étude,�consiste�à�compenser�les�ondulations�du�couple�par�une�loi�de�
commande� adéquate�modifiant� la� forme� des� courants� à� injecter.� La� seconde,� plus� structurelle,�
porte�sur�le�dimensionnement�et�l’action�sur�les�paramètres�géométriques�(nombre�et�forme�des�
encoches,�types�de�bobinage,�polarité,�forme�et�épanouissement�des�aimants…).�Pour�notre�part,�
le�dimensionnement�est�étroitement�lié�à�la�faisabilité�et�à�la�facilité�de�mise�en�œuvre�industrielle�
et� il� est� important� de� considérer� cet� aspect� lors� de� l’étude� de� l’influence� des� paramètres�
géométriques�sur�les�ondulations�du�couple.�

�

Ces�aspects�sont�présentés�dans�ce�mémoire�qui�s’articule�en�quatre�chapitres�:�

(�������������	���:���
Dans�ce�travail�de�recherche,�nous�nous�sommes�intéressés�à�la�mise�en�œuvre�de�démarches�

simples� de� dimensionnement� et� d’optimisation� pour� les� catégories� de� moteurs� citées�
précédemment�et�à� la�mise�en�œuvre�de�modèles� adaptés� au�niveau�de�précision� souhaitée.�Ce�
mémoire�se�compose�de�quatre�chapitres.�

Le�premier�chapitre�est�consacré�à� l’état�de� l’art�en�matière�de�propulsion�marine�en�nacelle.�
Après�avoir�passé�en�revue�les�principaux�avantages�de�la�propulsion�en�nacelle,�nous�avons�tenté�
de�recenser�les�différentes�études�ayant�abordées�ce�thème.�Dans�ce�registre,�nous�nous�sommes�
principalement� intéressé� aux� études� axées� sur� les� moteurs� électriques.� Plusieurs� études�
comparatives� des� performances� entre� différentes� topologies� y� sont� reprises.� Certains� aspects�
gravitant�autour�des�moteurs�et�ayant�de�manière�directe�ou�indirecte�amélioré�les�performances,�
y�sont�brièvement�abordés�(matériaux,�composants�électroniques,�structures�de�convertisseurs).�
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Le�second�chapitre�est�destiné�à�l’aspect�théorique�des�machines�à�aimants�permanents�montés�
en�surface.�Après�avoir�défini� les�objectifs�de�performances�et� les�contraintes,�une�démarche�de�
dimensionnement�basée�sur�les�éléments�finis�est�mise�en�œuvre.�La�première�partie�consiste�en�la�
minimisation�des�ondulations�du�couple�par�la�combinaison�de�différentes�solutions,�sans�affecter�
les�performances.�À�cet� effet,�une�étude�de� l’influence�de�certains�paramètres�géométriques�est�
effectuée,� sur� le� couple�de�détente,� les�harmoniques�mais� aussi� sur� le� fondamental� de� la�FÉM.�
Parallèlement,�le�dimensionnement�des�aimants�est�effectué��en�tenant�compte�d’une�température�
limite�et�dans�des�conditions�de�fonctionnement�anormal.��

S’appuyant� sur� la� démarche� définie,� l’évaluation� des� performances� fait� l’objet� de� la� seconde�
partie.� Cette� évaluation� ayant� permis� de� faire� ressortir� une� structure� requérant� un� minimum�
d’ondulations� de� couple� et� atteignant� les� performances� dans� les� conditions� normales� de�
fonctionnement.�Certains�résultats�sont�comparés�avec�des�mesures�effectuées�sur�un�prototype�
réalisé� par�Converteam�Champigneulles.� Par� ailleurs,� pour� une� étude� plus� complète,� un� court*
circuit� triphasé�est�simulé�et� l’état�de�démagnétisation�des�aimants�est�analysé.�L’influence�de� la�
saturation�et�du�point�de� fonctionnement� sur� certains�paramètres� telles�que� les� inductances�est�
étudiée.� En� outre,� l’évolution� du� couple� et� de� ses� ondulations� en� fonction� du� mode� de�
fonctionnement�(défluxage,�couple�max…)�mais�aussi�en�fonction�de�la�température��est�abordée.�
Une� méthode� de� calcul� du� couple� pulsatoire� est� mise� en� œuvre� et� validée� par� une� méthode�
temporelle�de�calcul�par�éléments�finis.�

Dans� la� même� logique,� le� troisième� chapitre� est� consacré� à� l’élaboration� des� méthodes� de�
dimensionnement� de� la� machine� asynchrone.� Le� dimensionnement� de� la� machine� asynchrone�
nécessite� de� mettre� en� œuvre� plusieurs� modèles� permettant� d’évaluer� certaines� performances�
inhérentes�à�la�machine�asynchrone,�telles�que�les�pertes�Joule�rotoriques�dues�aux�harmoniques�
de�bobinage�et�aux�harmoniques�de�temps.�Au�préalable,�nous�avons�identifié,�les�moyens�d’agir�
sur�la�structure�(nombre�d’encoches,�nombre�de�barres,�polarités)�pour�réduire�à�la�fois�les�effets�
des� harmoniques� d’espaces� mais� aussi� de� réduire� les� couples� parasites.� Par� ailleurs,� certains�
paramètres�géométriques�font�l’objet�d’une�attention�particulière�puisqu’ils�régissent�directement�
les� performances� de� la� machine� asynchrone,� tel� que� la� polarité.� La� structure� est� repensée� de�
manière�à�introduire�des�canaux�d’aération�axiaux�au�voisinage�des�encoches,�pour�une�meilleure�
évacuation�calorifique.�

Sur�le�plan�méthodologique,�nous�avons�développé�des�modèles,�basés�sur�des�méthodes�dites�
fréquentielles� qui� sont� moins� lourdes� en� temps� de� calcul� par� rapport� aux� méthodes� dites�
temporelles.� Ces� modèles� couplés� aux� modèles� circuit� permettent� d’estimer� les� pertes� Joule�
rotoriques�dues�aux�harmoniques�d’espace�et�de�temps.�Parallèlement,�l’effet�de�la�saturation�sur�
l’inductance�magnétisante�et�les�inductances�de�fuites�est�abordé.�Un�autre�aspect�concerne�l’effet�
de�la�variation�de�la�fréquence�(l’effet�de�peau)�mais�aussi�l’ouverture�des�encoches�rotoriques�sur�
les�paramètres� rotoriques� (inductance�de� fuites� et� résistance).�Une� fois� les�modèles� établis� et� la�
démarche� formulée,� l’évaluation� des� performances� est� présentée� dans� la� � seconde� partie� du�
troisième� chapitre�;� ce� qui� a� permis� de� dégager� les� structures� répondant� aux� critères� de�
performances�et� aux�contraintes� liées� à� l’application.�Le�chapitre� se� termine�par�une�évaluation�
des�couples�pulsatoires�obtenus�par�une�méthode�semi�analytique�et�par�éléments�finis�(pas�à�pas�
dans� le� temps).�Parallèlement,�une�analyse�détaillée�des�harmoniques� intervenant�dans� le�couple�
est�présentée�avec�les�différentes�sources�d’harmoniques�entrant�en�interaction.�

Finalement,�le�quatrième�chapitre�regroupe�les�performances�des�deux�structures�de�moteurs.�
Cette�comparaison�est�principalement�axée�sur�l’encombrement,��le�courant�absorbé,��les�pertes�et�
les�couples�pulsatoires.�

Ces�travaux�ont�fait�l’objet�d’un�article�de�revue�internationale,�d’un�article�de�revue�nationale,�
de�quatre�publications�dans�des�congrès,�d’une�monographie�et�de�deux�rapports�industriels.�
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Ce� chapitre� aborde� de� manière� succincte� les� différents� développements� rencontrés� dans� la�

propulsion�marine.�Dans�un�premier�temps,�nous�rappelons�l’évolution�actuelle�des�propulsions�
marines�vers�le�tout�électrique�et�saisissons�l’occasion�d’énumérer�les�avantages�d’une�propulsion�
en�nacelle.�Pour�que�ce�type�de�propulsion�puisse�atteindre�un�rendement�énergétique�acceptable,�
il� est� nécessaire� de� travailler� la� forme� du� bulbe� et� d’utiliser� en� conséquence� les� machines�
électriques�à�puissance�volumique�élevée.��

Pour� situer� notre� étude,� il� est� nécessaire� de� rappeler� les� étapes� ayant� motivés� l’intérêt� de�
certaines�machines� électriques�dans� la�propulsion� en�nacelle.�En� section�3,�une�prospection�de�
différentes� topologies� de�moteurs� électriques� est� présentée.�Elle� est� complétée� par� une� analyse�
des�comparaisons�faites�en�terme�de�performances�et�d’encombrement�ainsi�que�des�perspectives�
d’évolution�du�rapport�performances/encombrement�des�machines�destinées�à�la�propulsion�en�
nacelle.� Cette� analyse� nous� conduit� à� privilégier� les� machines� à� aimants� permanents� et� les�
machines� asynchrones.� Ces� choix� reposent� sur� le� fait� que� comparés� aux�moteurs� actuellement�
utilisés,� les�moteurs� à� aimants� permanents� sont� �� ������� plus� compacts� (couple�massique� élevé)�
alors�que�les�moteurs�asynchrones�qui�sont�robustes,�de�mise�en�œuvre�et�de�maintenance�simples�
avec� un� coût� relativement� plus� faible,� sont� susceptibles� d’atteindre� une� puissance� volumique�
comparable��à�celle�des�machines�à�aimants�à�champ�radial.��

Ces� objectifs� ne� sont� envisagés� que� grâce� aux� évolutions� enregistrées� dans� le� domaine� des�
matériaux� (notamment� les� aimants� permanents� et� les� matériaux� ferromagnétiques),� des�
composants� électroniques� et� de� nouvelles� architectures� des� convertisseurs� statiques.� Dans� ce�
sens,� en� section� 5,� nous� présentons� en� premier� lieu� les� aimants� permanents� et� les� matériaux�
ferromagnétiques� utilisés� dans� les� machines� électriques.� Le� type� d’application� étant� la� vitesse�
variable,� nous� avons� trouvé� utile� de� rappeler� en� section� 6� les� convertisseurs� statiques� les� plus�
employés�dans�l’alimentation�des�moteurs�de�propulsion�ainsi�que�les�composants�électroniques�
qui�y�sont�utilisés.�

La�fiabilité�représente�un�aspect�inhérent�à�certaines�applications�telles�que�l’aéronautique�et�le�
spatial,� la�marine� ne� dérogeant� pas� à� la� règle,� nous� avons� souligné� les� aspects� redondants� des�
installations� électriques.� Cette� redondance� se� retrouve� aussi� dans� le� mode� d’alimentation� des�
machines�électriques�et�c’est�dans�cette�perspective�que�nous�avons�brièvement�présenté�un�mode�
d’alimentation�fort�susceptible�d’équiper�l’application�qui�nous�concerne.�

A�l’instar�de�la�plupart�des�applications�industrielles,�les�contraintes�qu’impose�une�application�
en� nacelle� sont� nombreuses,� telles� que,� l’encombrement,� la� température,� la� tenue� au� choc,� les�
vibrations,� les� pertes� et� le� coût.� C’est� ainsi� que� pour� notre� application,� nous� avons� dégagé� les�
principales� exigences� et� contraintes� que� nous� avons� regroupés� dans� un� tableau.�On�y� retrouve�
notamment� les� limites� dimensionnelles,� thermiques,� mais� aussi� les� performances� et� objectifs� à�
atteindre.�L’aspect�structurel�est�aussi�défini�dans�cette�section,�comme� le�choix�des�aimants,� le�
choix�des�matériaux�pour�le�stator�et�le�rotor.�On�aborde�en�outre,�le�type�d’alimentation�qui�sera�
associé�au�moteur�concerné�et�le�mode�de�ventilation�adopté�pour�ce�genre�d’application.�

�

�

�
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Aujourd’hui� plus� qu’hier,� tous� les� secteurs� militaires� et� civils� *� qu’ils� soient� maritimes,�

terrestres,�aériens�ou�spatiaux�*�font�de�plus�en�plus�appel�à�l’électricité,�plus�fiable,�plus�souple�et�
moins� polluante,� pour� assurer� les� fonctions� majeures� de� mobilité� et� d’évolution.� Cette�
«électrification�»�tous�azimuts�se�traduit�d’une�part,�par�la�conception�de�nouveaux�équipements�
(moteurs,� actionneurs,� convertisseurs,� électroniques,� composants� électroniques)� et,� d’autre�part,�
par�le�développement�de�sources�d’énergie�statiques�(électrochimiques,�piles�à�combustible,�super�
condensateurs)�et�dynamiques�(génératrices�et�alternateurs).�

Dans� le� domaine� maritime,� le� navire� tout� électrique� s’impose� comme� une� solution� et� une�
finalité�à�la�plupart�des�armateurs.�Dans�l’immédiat,�et�en�particulier�pour�les�paquebots,�on�y�a�vu�
les�avantages�sur�l’architecture,�le�confort,�la�souplesse�d’exploitation�et�de�pilotage,�ainsi�que�sur�
la�gestion�de�l’énergie�avec,�en�prime,�une�économie�substantielle�sur�le�coût�de�fonctionnement.�
Pour� les� bâtiments� de� combats,� l’expression� «�tout� électrique�»� implique� outre� les� avantages� de�
discrétion,� de� souplesse,� de� fiabilité� et� de� facilité� de� la� gestion� de� l’énergie,� la� possibilité�
d’intégration�des� futures� armes�électriques� ainsi�que�d’utilisation�de�nouvelles� sources�d’énergie�
électrique�==;;>>==<<>>==88>>.��

Au�début�des�années�90�est�apparue� l’idée�de�combiner� les�avantages�de�manœuvrabilité�des�
gouvernails�mécaniques�avec�la�flexibilité�de�la�propulsion�électrique.�L’idée�de�base�est�de�loger�
le�moteur�électrique�de�propulsion,�dans�une�nacelle,�appelée���	�
������
��
��������������������
�
pour�certains,�ou�en�forme�d’une�cosse�de�noix�pour�d’autres�qui� signifie�����en�Anglais�,� fixée�
sous� la� coque� à� l’extérieur� du� navire,� entraînant� une� hélice� à� pas� fixe� (cf.� figure� (1.1.b)).� Ses�
avantages�sont�==<<>>�:�

§ Excellente�manœuvrabilité,�la�poussée�de�l’hélice�pouvant�être�orientée�sur�360°.�
§ Réduction�importante�de�l’encombrement�et�de�la�masse�des�machines�à�bord�du�navire.�
§ Suppression�de�la�ligne�d’arbre�classique,�du�gouvernail�(figure�1.1)�et�éventuellement�de�

certains�propulseurs�d’étrave�(propulseurs�auxiliaires�latéraux)�
§ Amélioration�du�confort�en�réduisant�le�bruit�sonore�à�bord.�
§ Possibilité� d’installation� tardive,� quelques� semaines� seulement� avant� le� lancement� du�

navire�(figure�(1.2)).�
§ ...�

�
Au� côté� des� appréciations� positives,� un� examen� critique� de� ce� type� de� système� issu� des�

premiers�comptes�rendus�de�la�mise�en�service�des�navires�met�en�relief�l’importance�du�coût�de�
réalisation,� de� la� nécessité� d’un� personnel� qualifié� et� de� la� limitation� en� puissance� de� croisière�
==??>>==@@>>==AA>>*� Toutefois� ces� points� critiques� sont� à� relativiser� car� l’expérience� acquise� sur� cette�
technologie�permet�de�les�résoudre�progressivement.�

Autour� de� l’architecture� POD� gravite� plusieurs� domaines� qui� ont� fait� l’objet� d’incessantes�
recherches.� Les� multitudes� de� travaux� sur� l’hydrodynamique� des� propulseurs� ==AA>>==66>>==BB>>,�
différentes� études�menées� sur� la�motorisation� ==CC>>==;;77>>==;;;;>>==;;<<>>==;;88>>==;;??>>� et� le� développement� des�
composants� électroniques� ==;;@@>>� depuis� la� fin� des� années� 90� ont� contribué� à� l’émergence� de� la�
propulsion� par� POD� à� tel� point� qu’actuellement� les� plus� grandes� entreprises� proposent� cette�
solution� pour� propulser� les� navires� (figure� (1.3)).� La� figure� (1.4)�montre� le� navire� de� croisière�
Queen�Mary�II�qui�est�équipé�de�quatre�POD�MermaidTM�de�21.5�MW�chacun�(technologie�Rolls�
Royce�et�Converteam)�dont�deux�azimutaux,�permettant�la�possibilité�de�rotation�sur�360°.�

�
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(a)�propulsion�traditionnelle�==��++++;;>>� � � (b)�propulsion�par�POD�==��

��99��������		��<<>>�

Figure�1.1�:�Comparaison�entre�un�propulsion�en�nacelle�et�conventionnelle�

�
Figure�1.2�:�Installation�d’un�POD�(Queen�Mary�II*��hhttttpp::////wwwwww..wwoorrllddsshhiippnnyy..ccoomm�)�

Mermaid™� � Azipod®� � Dolphin™� � SSP™�

Figure�1.3�:�Différentes�technologies�de�propulsion�POD�existantes�sur�le�marché�

�������������������������������������������������
1�http://www.ABB.com��
2�http://www.Converteam.com��
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�
Figure�1.4�:�Vue�des�quatre�POD�de�type�Mermaid™�sur�le�Queen�Mary�II�

(hhttttpp::////wwwwww..wwoorrllddsshhiippnnyy..ccoomm��)�
�

;*8*� ����!�����������������������	�������!�����������#
�����������
Dans� le� domaine� de� la� propulsion� électrique,� différents� types� de� moteurs� à� structures�

classiques� associés� aux� convertisseurs� statiques� ont� été� utilisés� ==88>>==;;AA>>.� Le� moteur� à� courant�
continu�associé�à�son�redresseur,�est�une�solution�pratiquement�abandonnée�dans� la�propulsion�
marine�==;;AA>>.�Par�contre,�les�moteurs�synchrones�à�excitation,�associés�aux�synchro*convertisseurs�
(commutateurs�de�courants),�sont�à�ce�jour,�les�plus�utilisés�dans�la�propulsion�marine�==88>>==;;AA>>.�

Dans� la� propulsion� par� POD,� afin� d’améliorer� le� rendement� hydrodynamique� un� faible�
diamètre� de� «�bulbe�»� est� nécessaire.� Cela� conduit� à� des� exigences� d’un� couple� volumique� et�
massique� de� plus� en� plus� important� des� moteurs� électriques.� Afin� d’améliorer� la� puissance�
spécifique�des�machines�électriques,�deux�approches�ont�été�adoptées�par� les�chercheurs.�L’une�
consiste�à�introduire�de�nouvelles�topologies�de�machines�(moteurs�à�flux�transverse,�à�flux�axial,�
moteurs�supraconducteurs…).�L’autre�approche�consiste�à�améliorer�les�performances�de�certains�
moteurs�électriques�à�structures�déjà�éprouvées�telles�que�les�machines�à�aimants�permanents�et�
asynchrones�à�cage�d’écureuil.��

Dans� ce� contexte,� nous� allons� présenter� les� différentes� topologies� de� machines� à� aimants�
permanents�et�asynchrones�et�en�se�basant�sur�une�étude�bibliographique,�nous�comparons�leurs�
performances�volumiques�et�massiques.�

;;**88**;;**�� �	��	�������
����
���3��
�
��%
%��!�3��
�%���!�
����
Aujourd’hui,� la� plupart� des� systèmes� de� propulsion� par� POD� sont� équipés� de� moteurs�

synchrones�à�rotor�bobiné�à�double�étoile,�associés�à�deux�onduleurs�de�structure�courant.�Cette�
association�offre�d’une�part,�une�redondance�naturelle�grâce�à�l’alimentation�par�deux�onduleurs�
identiques�(modularité).�Du�côté�moteur,�cette�association�permet�de�réduire�le�couple�pulsatoire,�
puisque�on�annule�l’harmonique�du�couple�pulsant�à�6ω ,�compte�tenu�du�décalage�des�étoiles�de�
30°.� Cependant,� d’autres� harmoniques� notamment� celui� pulsant� à� 12ω persistent� et� peuvent�
poser�certains�problèmes�d’ordre�mécanique�à�basse�vitesse.�

La� configuration� à� deux� étoiles� décalées� associée� à� une� alimentation� par� deux� onduleurs� de�
tension� permet� d’imposer� des� courants� sinusoïdaux� grâce� à� une� fréquence� de� découpage� plus�
élevée.�Toutefois,�pour�éviter�des�pics�de�courant�harmoniques�circulant�entre� les�étoiles� (lié�au�
couplage�magnétique�des�deux�étoiles),�il�faudrait�que�les�étoiles�soient�non�décalées.�
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L’inconvénient�des�moteurs� synchrones� à� rotor�bobiné�par� rapport� aux�machines� à� aimants�
permanents�ou�asynchrones�réside�dans�la�complexité�d’excitation�de�ces�machines.�

 

�
Figure�1.5�:�Vu�d’un�rotor�bobiné�d’un�moteur�synchrone��

�

;;**88**<<**�� �
#
�
D���������	�������3�	��	����#���	�����*�
Un� exercice� difficile� consiste� à� répertorier� tous� les� types� et� topologies� des� machines�

synchrones�à� aimants�permanents,� ainsi�que�de�comparer� leurs�performances.�Cependant,�nous�
présenterons�les�études�comparatives�qui�ont�été�faites�dans�ce�sens�tout�en�gardant�à�l’esprit� la�
compatibilité� des� topologies� considérées� avec� les� exigences� en� propulsion� navale.� Pour� cette�
application,�la�machine�est�à�entraînement�direct�et�devrait�avoir�une�forte�puissance�massique�à�
vitesse� lente.� Il� est� à� noter� que� les� mêmes� exigences� s’imposent� dans� le� secteur� de� l’énergie�
éolienne� employant� également� des� machines� synchrones� à� aimants� permanents� (génératrice)�
montée�sur�pilon�(mât).�

Dans�ce�qui�suit�nous�présentons�les�études�concernant�trois�topologies�de�machines�à�aimants�
permanents.�

;*8*<*;*�  	�������3�	��	�����
�����������3���	�#��	��	�*�
En�fonction�de�la�disposition�des�aimants�au�rotor,�on�distingue�plusieurs�types�de�machines�à�

aimants� à� structure� cylindriques� (figures� (1.6)).� Toutefois,� pour� les� applications� de� fortes�
puissances�et�à�vitesse�lente,�les�machines�à�aimants�permanents�montés�en�surface�(cas�(a)�de�la�
figure� 1.5)� sont� préférées� pour� leur� facilité� de� construction.� En� raison� de� leur� structure,� les�
machines� à� aimants� à� champ� radial� répondent� bien� aux� contraintes� rencontrées� dans� les�
propulsions� en� nacelle.� En� effet,� ces� machines� semblent� offrir� une� flexibilité� dimensionnelle�
importante� à� la� conception�permettant�de� réduire� le� rapport�de�diamètre�nacelle� sur� l’hélice�de�
40%� à� 50%� en� comparaison� aux� machines� synchrones� conventionnelles� requérant� des� grands�
diamètres�à�vitesse�lente�et�imposent�donc�des�dimensions�importantes�à�la�nacelle�et�dégradent�le�
rendement� nautique� ==;;66>>.� Ce� gain� en� masse� est� obtenu,� notamment,� grâce� à� la� facilité� de�
réalisation� des� machines� à� aimants� à� plus� grand� nombre� de� paires� de� pôles,� comparées� aux�
machines�à�rotor�bobiné,�permettant�ainsi,�une�réduction�significative�des�culasses��==;;??>>==;;66>>.���

Les� études� menées� sur� les� machines� à� aimants� à� champ� radial� de� fortes� puissances�
fonctionnant�à�vitesse�lente,�ont�montré�que�l’adoption�des�bobinages�concentriques�à�nombre�de�
pôles� élevés� (figure� (1.7)),� permet� non� seulement� de� réduire� dans� certains� cas� les� pertes� Joule�
statoriques,�mais� aussi� de� réduire� le� coût� de� fabrication� de� ces�machines.�En� effet,� ce� type� de�
bobinage� autorise� des� combinaisons� qui� allient� un� nombre� de� pôles� élevé� et� un� nombre�
d’encoches� faible� ==;;BB>>==;;CC>>==<<77>>.� Ces� types� de� machines� dites� parfois� modulaires,� ont� aussi� la�
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particularité�d’avoir�de�faibles�couples�de�détente�==;;BB>>==;;CC>>,�si�le�nombre�de�pôles�et�d’encoches�est�
judicieusement� choisi.� Par� ailleurs,� les� courants� de� court*circuit� peuvent� être� aussi� réduit� dans�
certains�cas�==<<;;>>.�Toutefois,�ces�machines�à�bobinage�concentrique�semblent�sujettes�à�des�forces�
radiales�plus�importantes,�générant�ainsi�des�bruits�magnétiques�==;;BB>>==;;CC>>==<<<<>>..�

� � �
� � (a)�sans�pièces�polaires�� (b)�à�aimants�insérés� �� (c)�à�aimants�enterrés��

�
� � � � (d)�à�épanouissement�polaires� �� (e)�à�concentration�de�flux�

Figure�1.6�:�Vue�transversale�des�machines�à�aimants�permanents�à�flux�radial�==<<<<>>�

� � � � � �
(a)�Simple�couche� � � � (a)�double�couche� �

�� � � � �
(e)�21�encoches/20�pôles� � � (f)�24�encoches/20�pôles�

Figure�1.7�:�Exemples�de�bobinage�concentrique�dans�une�machine�à�aimants�à�flux�radial��
==<<<<>>==<<88>>�
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E����3���	�#�	5�	�*��

Les� moteurs� discoïdes� sont� pourvus� de� disques� fixes� bobinées� et� de� disques� mobiles�
supportant� les�aimants�permanents.�L’avantage�déterminant�de� la�structure�discoïde�par�rapport�
aux�structures�cylindriques�provient�de�l’optimisation�de�la�surface�utile�de�génération�du�couple,�
qui� se� traduit� par� une� puissance� volumique� importante.� L’accroissement� de� la� polarité� dans� ce�
type�de�machine�a� le�même�effet�que�sur� les�structures�à�champ�radial�et� se� traduit� ici�par�une�
diminution�de�la�longueur,�le�volume�étant�parfaitement�occupé�(figure�(1.8)).��

�
(a)�structure�simple� � (b)�structure�double�stator�

�
� � � � (c)�structure�double�rotor�� (b)�structure�multi�rotor�multi�stator�

�
Figure�1.8�:�Vue�d’une�machine�à�flux�axial�(différentes�configurations)�==<<??>>�

Les�structures�discoïdes�offrent�également�une�grande�modularité�naturelle�par�juxtaposition�
de�modules,�la�puissance�étant�déterminée�par�le�nombre�de�disques�pour�un�diamètre�donné�==CC>>�
==;;77>>.�Cette� structure� fait� l’objet� d’une� attention�particulière� ==<<88>>.�Malgré� sa�puissance�massique�
élevée,�on�souligne� toutefois� l’existence�de�contraintes�mécaniques� liées�aux�poussées�axiales�et�
des�contraintes�thermiques�dues�à�la�difficulté�d’évacuation�des�pertes�statoriques�==CC>>�==<<??>>.�

;*8*<*8*�  	�������3�	��	����3����5���	��9����*�

Dans�cette�structure,�des�circuits�magnétiques�en�forme�de�fer�à�cheval�régulièrement�disposés�
entourent� le�bobinage�statorique�de�chaque�phase�(figure�(1.9)).�Un�moteur�à�flux�transverse�q*
phasé� comprendra� alors� plusieurs� moteurs� monophasés� (circuits� magnétiques)� montés� sur� le�
même�arbre�et�décalés�d'un�angle�géométrique�de�2π/q�(figure�(1.10)�et�(1.11)).�

Ces�structures�sont�particulièrement�adaptées�pour�des�exigences�de�forte�densité�de�couple,�
toutefois�sa�complexité�mécanique�et�son�coût�de�réalisation�font�qu’elle�est�encore�au�stade�de�
développement�==;;??>>==<<AA>>==<<66>>..�Par�ailleurs,�on�souligne�de�forts�couples�pulsatoires,�des�vibrations�
et� des� pertes� fer� excessives� dues� au� caractère� tridimensionnel� du� champ� ==;;77>>==<<AA>>==<<66>>.� Pour�
réduire�ces�pertes,�on�pourrait�utiliser�des�matériaux�magnétiques�composites�(poudre�compacte)�
au�détriment�du�couple�volumique�lié�à�un�niveau�d’induction�de�saturation�relativement�faible�de�
ce� type� de� matériau.� En� outre,� les� quelques� réalisations� effectuées� ont� mis� en� évidence� que�
l’achèvement� d’un� fort� couple� volumique� se� traduit� par� un� surdimensionnement� de� la� partie�
convertisseur�==<<AA>>.��

�
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�
Figure�1.9�:�Principe�d’une�machine�à�flux�transverse�==<<AA>>�

�
Figure�1.10�:�Vue�d’une�machine�à�flux�transverse�==<<BB>>�

�

�
Figure�1.11�:�Vue�d’une�machine�à�flux�transverse�triphasée�==<<CC>>�

�
;;**88**88**�� ��	��	������	�
����
���

De�par�sa�robustesse,�son�coût�et�sa�simplicité,�la�machine�asynchrone�à�cage�peut�offrir�une�
alternative� intéressante� dans� la� propulsion� par� POD.� Ces� machines� comparées� aux� machines�
synchrones� à� aimants,� ont�des�pertes� Joule�plus�élevées,� notamment� au� rotor.�Cependant,� elles�
peuvent�supporter�une�élévation�de�température�plus�importante.�Les�travaux�en�cours�ont�pour�
objectif� la� mise� en� place� de� moyens� de� refroidissement� plus� efficaces� et� une� amélioration�
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structurelle� de� la� machine� pour� mieux� évacuer� les� calories� ==8877>>.� L’autre� objectif� consiste� à�
améliorer�le�rendement�et�à�ramener�l’encombrement�(couple�volumique)�de�ces�machines�à�celui�
de�la�machine�à�aimants�permanents�à�flux�radial�==8877>>==88;;>>.��

�

�
Figure�1.12�:�Machine�asynchrone�de�4.7�MW,�45tr/mn�==8877>>�

;*?*� �
�#	�	��
������#���
��	�������������!��������
#
�
D����
Plusieurs� études� établissent� une� comparaison� des� performances� des� topologies� de�moteurs.�

Dans� ==;;??>>� �une�comparaison�des�performances�de�plusieurs�moteurs�de�20�MW�ayant� la�même�
vitesse�nominale�(180�tr/min)�est�faite.�Les�principales�performances�et�paramètres�géométriques�
de�ces��machines�sont�résumés�dans�le�tableau�(1.1).�La�comparaison�est�établie�pour�mettre�en�
relief� l’intérêt�d’adopter�une�machine�à�aimants�à� flux� transverse� (MAFT)�devant�des�machines�
dites� classiques.� L’étude� semble� montrer� que� ce� type� de� topologie� présente� un� fort� couple�
massique�et�volumique.��

�

Tableau�1.1:�Comparaison�des�topologies�de�moteurs�20�MW*180�tr/mn�==;;??>>�

Type�de�moteur� MAS� MSRB� MSAP�à�flux�radial� MAFT�
Nombre�de�pôles� 16� 16� 60� 150�
Aimants� � � Nd*Fe*B� Nd*Fe*B�
Fréquence�(Hz)� ≈24� 24� 90� 225�
Nombre�de�phases� 2×3� 2×3� 2×3� 8�
Rendement�(%)� 97,2� 97� 98,2� 98,6�
Facteur�de�puissance� 0.87� 0.95� 0.9� 0.6�
Longueur�totale�(m)� 3.5� 3.6� 2.9� 2.6�
Diamètre�externe�(m)� 3.68� 3.68� 3.36� 2.6�
Poids�total�(Tonne)� 80� 100� 50� 40�
Refroidissement� air� air� air� eau�

�
Dans� la� même� optique,� une� comparaison� similaire� est� faite� pour� des� moteurs� de� 20MW,�

dimensionnés�pour�deux�vitesses�nominales�distinctes,�200� tr/min� (tableau� (1.2))�et�180� tr/min�
(tableau�(1.3)),�soulignant��l’intérêt�d’adopter�un�autre�type�de�moteur�à�aimants�permanents,�en�
l’occurrence�les�moteurs�à�aimants�permanents�à�flux�axial�(MAFA).�

A� travers� les� différentes� comparaisons,� on� se� rend� compte� que� les� machines� à� aimants�
permanents�ont�un�encombrement�et�un�poids�plus�faibles.�En�effet,�Par�rapport�à�la�machine�à�
rotor� bobiné,� on� constate� que� les� machines� à� flux� transverse� et� à� flux� axial� ont� un� gain�
d’encombrement�variant�entre�40�et�50%,�alors�que�le�gain�en�poids�varie�de�50%�à�60%�(pour�la�
MAFT).� La�machine� à� aimants� permanents� et� la� machine� asynchrone� «�améliorée�»� présentent�
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quasiment�le�même�gain�en�encombrement�de�l’ordre�de�30%�à�40%�et�un�gain�en�poids�de�25%�
à�30%�comparées�aux�machines�à�rotor�bobiné.��

Tableau�1.2�:�Comparaison�de�différentes�topologies�de�moteurs�20MW*200�tr/min�==;;77>>�
Type�de�moteur� MCC� MSRB� MSAP�à�flux�radial� MAFA�
Longueur�utile�(m)� 1.7� 1.7� 1.8� 1.5�
Diamètre�externe�(m)� 4� 4� 3.6� 2.85�
Poids�total�(Tonnes)� 120� 115� 85� 55�

�
Tableau�1.3�:�Comparaison�de�deux�topologies�de�moteurs�20�MW*180�tr/min�==;;77>>�

Type�de�moteur� MSRB� MAFA�
Longueur�utile�(m)� 3.6� 2.5�
Diamètre�externe�(m)� 5.6� 2.5�

�
Au� regard� des� différentes� études,� la� finalité� est� de� concevoir� des� moteurs� à� faible�

encombrement,� la� figure� (1.13)� illustre� parfaitement� les� prévisions� du� gain� en� encombrement�
selon� la�structure�adoptée.� �En�effet,�à� très�court�terme,�on�table�pour�un�encombrement�de� la�
machine� asynchrone� identique� à� celui� de� la� machine� à� aimants� permanents� à� flux� radial.�
Parallèlement,� on� envisage� de� réduire� l’écart� qui� existe� entre� les� deux� machines� citées� et� les�
machines� à� flux� axial� et� transverse.� À� long� terme,� on� prédit� l’utilisation� des� machines� à� flux�
transverse� et� des� machines� supraconductrices� à� haute� température� (HTS)� à� très� faible�
encombrement.�

Aujourd’hui,� les� structures� éprouvées� qui� permettent� de� remplacer� à� brève� échéance,� la�
machine�synchrone�à�rotor�bobiné�sont�bien�la�machine�à�aimants�permanents�à�flux�radial�et�la�
machine�asynchrone.��

�

1 

�
Figure�1.13�:�Prévision�de�l’encombrement�des�moteurs�pour�la�propulsion�navale�

;*@*� ������#	�5��	�!��	�5�������!���	��������	�������!������������
Les� performances� des� machines� électriques� sont� fortement� liées� aux� caractéristiques� des�

matériaux�qui�y�sont�employés.�L’évolution�de�ces�matériaux,�notamment�les�aimants�permanents�
et� les�matériaux� ferromagnétiques,� a� contribué�à� l’amélioration�des�performances�des�machines�
électriques.� Dans� ce� qui� suit,� les� propriétés� de� différents� types� d’aimants� permanents� et� de�
matériaux�ferromagnétiques�ainsi�que�leurs�applications�sont�présentées.�

�
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Les�aimants�permanents�sont�principalement�caractérisés�par� leurs�cycles�d’hystérésis�et�plus�

particulièrement� par� la� courbe� de� désaimantation� du� deuxième� quadrant� du� plan� B*H� (figure�
(1.14)).�Cette�courbe�est�caractérisée�par�:�

*�l’induction�rémanente rB ��
*� le� champ� coercitif� cBH ,� qui� est� le� champ� démagnétisant� annulant� l’induction�;� � plus� sa�
valeur�est�élevée�et�plus�l’aimant�est�stable,�

*�le�produit�d’énergie�volumique� max)(BH �
*�les�valeurs� mB et� mH du�point�de�fonctionnement�optimal�M�correspondant�à� max)(BH .�
*�l’aimantation� cJH ,�champ�coercitif�qui�annule�l’aimantation�intrinsèque�du�matériau.�

rB

mB

mH

max)(BH

M

cBH
��

Figure�1.14�:�Illustration�d’une�courbe�B*H�des�aimants�
La�première�utilisation�des�aimants�fut�vraisemblablement�en�chine�en�l’an�4000�Avant�Jésus�

Christ� en� sa�qualité�de� compas�pour� indiquer� au� voyageur� la� route� (figure� 1.15.a)� ou�pour�des�
cérémonies�religieuses�(figure�1.15.b).�Depuis�un�siècle,�l’utilisation�de�nouveaux�types�d’aimants�
et� l’amélioration� de� leurs� performances,� notamment� en� terme� de� densité� volumique� d’énergie�
(figure�(1.16)),�ont�permis�de�trouver�de�nouvelles�applications.�La�figure�(1.17)�montre�certaines�
de�ces�applications,�en�particulier,�les�machines�électriques�de�hautes�performances.��

�

�
(a)� � � � � � � (b)�
Figure�1.15�:�Anciens�compas�chinois�(hhttttpp::////lliibbrraarryy..tthhiinnkkqquueesstt..oorrgg)�
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�
Figure�1.16�:�Développement�de�l’énergie�spécifique�des�aimants�au�cours�du�20ème�siècle�

(wwwwww..vvaaccuuuummsscchhmmeellzzee..ddee )�

�� � �
(a)�Rotor�d’un�servomoteur� � � � (b)�disque�dur�d’un�ordinateur�

Figure�1.17�:�Exemple�d’utilisation�des�aimants��
�

�
Le�choix�de�la�nature�des�aimants�d’une�machine�à�aimants�a�une�influence�non�négligeable�sur�

son�couple�massique.�Les�caractéristiques�de�principaux�types�d’aimants�utilisés�dans�les�machines�
électriques�sont�données�ci*après.��

Les������
�sont�des�alliages�à�base�de� fer,�d’aluminium�et�de�nickel,�avec�des�additions�de�
cobalt,�cuivre�ou�de�titane.�Ils�peuvent�être�isotropes�ou�anisotropes.�On�trouve�des�aimants�ayant�
une�induction�rémanente� rB avoisinant�0.7T�pour�les�isotropes�et�1.2T�pour�les�anisotropes,�avec�
une�valeur�faible�du�champ�coercitif�de�l’aimantation�( cJH )�variant�de�40�à�80�A/m�(figure�1.16*
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a)�et�une�énergie�spécifique�allant�de�10�à�18�kJ/m3.�L’amélioration�de�la�coercitivité�peut�se�faire�
à�l’aide�du�Niobium.�

Les����������sont�des�composés�d’oxyde�de�fer,�de�baryum�et�de�strontium.�Ils�sont�obtenus�
par� frittage� et�peuvent� être� isotropes�ou� anisotropes.�Ces� aimants�possèdent�des�performances�
modestes�mais�se�sont�imposés�dans�de�très�nombreuses�applications�en�raison�de�leur�faible�prix�
de� revient� et� d’une� rigidité�magnétique� élevée.�En� raison� de� leurs� faibles� valeurs� d’aimantation�
rémanente� (environ� 0.4T,� ���� figure� 1.18),� les� ferrites� sont� utilisées� plutôt� dans� des�machines� à�
aimants�de� faible�puissance�à� faible� coût.�Pour�atteindre�des�couples�massiques�plus�élevés,� les�
structures�de�machine�plus�complexes�à�concentration�de�flux�pourraient�être�envisagées.��

Les� ������� �	���� tels� que� les�(	�	������
%	��� et� les��!
�
���$���+
��� sont� beaucoup�
plus�performants�en�terme�de�densité�volumique�d’énergie�que�les�autres�type�d’aimants�(����figure�
1.18).� Les� (	�	������
%	��� autorisent� une� température� de� fonctionnement� élevée� (jusqu’à�
350°C),� mais� ils� sont� très� coûteux� en� raison� notamment� de� la� présence� du� cobalt� dans� leur�
composition.�De�plus,�le�cobalt�est�interdit�dans�certains�domaines�(automobile�notamment)�pour�
des� raisons� de� normes� environnementales.� Les� �!
�
���$���+
��� (NdFeB)� ont� des�
performances�supérieures�aux�Samarium�Cobalt�et�sont�beaucoup�moins�coûteux�mais�leur�tenue�
en�température�est�moins�bonne�(jusqu’à�160°C).�

La� figure� (1.18.a)� présente�une�classification�des� types�d’aimants� en� fonction�de� leur� champ�
coercitif�de�l’aimantation� cjH �et�de�leur�énergie�volumique� ( )maxBH �et�la�figure�(1.18.b)�présente�

la� caractéristique� )(HB � de� certains� types� d’aimants.�En� fonction� de� l’application,� on� choisit� la�
nature� des� aimants� utilisés� dans� les� machines� électriques�:� pour� des� applications� à� haute�
température,�les�aimants�Samarium*Cobalt�sont�utilisés.�Dans�les�machines�à�puissances�élevées,�
compte� tenu� du� volume�d’aimants� utilisé� et� le� coût� associé,� on� préfère� d’employer� les� aimants��
Néodyme*Fer*Bore�(Nd*Fe*B).�Dans�le�cadre�de�notre�travail,�une�nuance�de�ce�type�d’aimant�est�
employée�dans�les�machines�à�aimants�étudiées.���

�
� � (a)�Energie�volumique�� � � (b)�Caractéristique�des�aimants�

Figure�1.18�:�Aimants�en�fonction�de�leurs�propriétés�==8888>>��
�

;;**@@**<<**��  	�!��	�5��	D�!��������
Les�machines�électriques�sont�soumises�dans�la�plupart�des�cas�à�des�champs�alternatifs.�Afin�

de� limiter� les� pertes� dues� aux� courants� de� Foucault,� on� utilise� généralement� les� alliages�
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magnétiques� sous� forme� de� tôles� isolées.� Le� choix� des� alliages� prend� en� compte� les� aspects�
techniques,�mais�également�des�considérations�économiques.�Notons�que�sur�la�base�de�fer�dont�
la�faible�résistivité� (10*7`.m)�conduit�à�des�pertes�très�élevées�en�régime�alternatif,� l’objectif�des�
alliages�développés�est�avant�tout�d’accroître�par�additions�de�composés�cette�résistivité� tout�en�
conservant�un�niveau�d’induction�de�saturation�élevé.�Trois�familles�d’alliages�ont�percé�le�marché�
des�matériaux�laminés�:�les�alliages�Fer*Silicium,�les�alliages�Fer*Cobalt�et�les�alliages�Fer*Nickel.�

Le�$���(��������est�sans�nul�doute�l’alliage�le�plus�répandu�dans�le�domaine�de�la�conversion�
de� l’énergie.� L’ajout� de� Silicium� à� taux� inférieur� dans� tous� les� cas� à� 3%� apporte� outre� des�
performances� magnétiques� accrues� (polarisation,� température� de� curie),� une� rigidité� juste�
nécessaire�n’affectant�pas�la�facilité�d’usinage�et�la�manutention�des�tôles.�De�par�ses�volumes�de�
production�et�son�ancienneté,�l’alliage�Fer*Silicium�a�bénéficié�des�plus�forts�développements�en�
recherche�et�processus�de�fabrication�==����������

��88>>==8888>>,�avec��������,�la�définition�de�deux�catégories�
distinctes�qui�se�partagent�sans�trop�de�concurrence�les�marchés�:�les�tôles�à�grains�non�orientés�et�
les�tôles�à�grains�orientés.�Prédominantes�sur�le�marché,�les�tôles�à�grains�non�orientés�offrent�un�
panel�très�large�de�produits�à�épaisseur�et�à�niveau�de�saturation�variables.�Guidés�par�la�nécessité�
de� limiter� les� pertes� au� sein� de� la� structure� de� conversion,� les� pertes� massiques� constituent�
toujours� un� critère� sélectif� prépondérant.�De� ce� fait,� les� constructeurs� ont� effectué� des� efforts�
considérables� pour� proposer,� entre� autres,� des� tôles� à� très� faible� épaisseur� et� faibles� pertes�
massiques.� Cependant� si� les� pertes� massiques� restent� acceptables� à� faible� fréquence,� elles�
deviennent� prohibitives� lorsque� la� fréquence� augmente.� Certains� industriels� comme� Arcelor�
proposent� récemment�de� tôles� spécifiquement�destinées� à�des� fréquences�plus� élevées� (400Hz)�
rencontrées,� notamment,� en� aéronautique,� combinant� saturation� élevée� et� faibles� pertes�
massiques.�Le�prix�de�ces�tôles�de�faible�épaisseur�(0.2�mm)�est�naturellement�en�adéquation�avec�
l’augmentation�des�performances�==����������

��>>==8888>>.�D’un�point�de�vue�assemblage,�les�tôles�à�faibles�
épaisseurs�compliquent�l’empilage�des�tôles.�

De� production� inférieure� à� celle� des� tôles� à� grains� non� orientés,� les� tôles� à� grains� orientés�
privilégient� la� direction� de� laminage� comme� direction� de� facile� aimantation,� ce� qui� �� ������� les�
destinent�à�des�structures�de�conversion�dans�lesquelles� le�tube�de�flux�garde�une�direction�fixe�
(transformateurs).�Ceci� étant,� ses�niveaux�de� saturation� élevés� (2T)� les� rendent� aussi� attractives�
pour�certaines�machines�tournantes.�De�manière�générale,�les�figures�(1.19)�et�(1.20)�montrent�le�
niveau�de�saturation�et�les�pertes�totales�massiques�des�alliages�Fe*Si�existant�dans�le�marché.�

�
�

Figure�1.19�:�Induction�de�saturation�des�alliages�Fe*Si�sous�un�champ�de�10000A/m�

�������������������������������������������������
3�http://www.Arcelor.fr���
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�
Figure�1.20�:�Pertes�massiques�des�alliages�Fe*Si�sous�une�fréquence�de�50�Hz�(à�1.5T)�

�
D’un�point�de� vue� électromagnétique,� les� alliages�$����
%	��� offrent� les� caractéristiques� les�

plus� attractives.� Pour� un� taux� de� cobalt� variant� de� 25� à� 30%,� cet� alliage� présente� le� plus� haut�
niveau�de�saturation� (2.34�T)�pour�une�perméabilité� relative�comprise�entre�1000�et�8000.�Bien�
que�ses�pertes/kg�soient�supérieures�à�celles�des�alliages�Fer*Silicium,�sa�résistance�à�la�chaleur�en�
fait� le� produit� phare� pour� des� applications� à� contraintes� ambiantes� sévères,� application� qui,� en�
raison�du�prix�de�ces�tôles�ne�relèvent�pas�cependant�de�la�grande�série.�Elles�se�cantonnent�donc,�
dans� le� domaine� des� machines� tournantes,� à� des� applications� aéronautiques,� ferroviaires� ou�
militaires�==88??>>.�

Les�alliages�$������F���sont�conçus�sur�des�taux�de�charge�en�Nickel�variant�de�36%�à�80%.�
Leur�structure� leur�confère�une�grande�facilité�de� laminage�à�froid�et�de�traitements�thermiques�
qui� permettent� de� développer� leurs� propriétés�magnétiques� (polarisation,� température� de� curie,�
perméabilité)� au� mieux� ==88??>>.�Dans� le� contexte� des� machines� tournantes� fonctionnant� à� haute�
vitesse,� les� tôles� Fer*Nickel,� dont� les� performances� globales� paraissent� attrayantes,� restent� en�
retrait� car� les� caractéristiques� haute� perméabilité� et� faibles� pertes� sont� inconciliables� pour� un�
même�taux�de�Nickel.�Leur�prix�les�oriente�vers�des�applications�spécialisées�où�souvent�on�met�
en� oeuvre� non� seulement� leurs� propriétés� magnétiques� remarquables,� mais� également� des�
propriétés�complémentaires�telles�que�la�faible�dilatation�et�la�facilité�de�mise�en�forme�==88??>>.�Dans�
de� nombreux� cas,� on� préfère� utiliser� les� alliages� Fer*Nickel� à� 48%� de� Ni� dont� les� constantes�
électromagnétiques�(température�de�curie,�perméabilité)�sont�mieux�adaptées.�On�utilise�souvent�
ces� alliages� pour� l’électrotechnique� miniaturisée� (téléphonie,� appareils� de� mesure,� composants�
inductifs�dans�l’électronique�de�puissance).�

Un� autre� matériau� dit� �
�#
����� �	D�!������ �
�5� ou� SMC� en� Anglais� (Soft� Magnetic�
Compound)� a� fait� son� apparition� dans� les�machines� électriques.�Destiné� à� des� applications� de�
hautes� fréquences,� ce�matériau� est� constitué� de� particules� de� poudre� de� fer� enrobées� de� fines�
couches� isolantes� ==88??>>.�Ces�propriétés�électromagnétiques�et�mécaniques�dépendent�du� type�de�
poudre� et� du� processus� de� fabrication.� D’un� point� de� vue� économique,� les� processus� de�
fabrication� de� ce� type� de� composite� compte� moins� d’étapes� que� celles� nécessaires� pour� les�
matériaux�laminés.�Le�développement�des�SMC�s’oriente�parallèlement�vers�une�diminution�des�
pertes�massiques.� Par� ailleurs,� la� bonne� conductivité� thermique� alliée� à� un� transfert� de� chaleur�
tridimensionnel�laisse�suggérer�que�même�si�les�pertes�sont�significatives�à�faible�fréquence,�elles�
sont�néanmoins�mieux�réparties�et�mieux�dissipées.�Soulignons�toutefois,�la�relative�faiblesse�des�
SMC� au� niveau� de� l’induction� de� saturation� et� de� l’élasticité� (aspect�mécanique),� comparé� aux�
alliages.�À�des�fréquences�en�dessous�de�quelques�centaines�de�Hertz�(en�dessous�de�400�Hz),�les�
pertes�dans�ce�type�de�matériau�sont�très�importantes�comparées�a�celles�des�matériaux�classiques,�
mais� la� tendance� s’inverse� lorsque� les� fréquences� dépassent� le� kilohertz,� la� pente� de� la�
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caractéristique�des�pertes�massique�dans�le�SMC�étant�légèrement�inférieure�à�celles�des�matériaux�
laminés.�

Les� figures� (1.21)� et� (1.22)� montrent� l’évolution� des� pertes� de� plusieurs� matériaux� de�
commerce� (pour� différents� alliages)� respectivement� en� fonction� de� l’induction� crête� et� de� la�
fréquence.� La� figure� (1.21)� indique� qu’à� 50� Hz,� le� SMC� (Somaloy� 500)� présente� les� pertes�
massiques� les� plus� importantes� comparés� aux� alliages� Fer*Silicium� (M235*35A,� M400*50A,�
M1000*100A)� et� Fer*Cobalt� (Metglas� 2605C� et� Permendur).� La� pente� d’évolution� des� pertes�
massiques� du�matériau� SMC� reste� relativement� linéaire� en� fonction� de� la� fréquence,� alors� que�
celle�du�Fe*Si�évolue�de�manière�«�exponentielle�»�à�haute�fréquence,�comme�le�montre�la�figure�
(1.22).�

�

�
Figure�1.21�:�Pertes�massiques�de�différents�matériaux�à�50Hz�en�fonction�de� maxB ==<<??>>�

�
Figure�1.22�:�Pertes�massiques�de�différents�matériaux�en�fonction�de�la�fréquence�==<<??>>�

�
Pour� les� besoins� de� notre� étude,� des� tôles� à� base� d'un� alliage�Fer*Silicium� suffisent� pour� le�

circuit�magnétique�du�moteur,�car�il�permet�d’allier�un�coût�relativement�bas�et�des�performances�
suffisantes.�
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Dans� la� topologie� des� convertisseurs,� assurant� l’alimentation� à� fréquence� variable� des�

machines� à� courant� alternatif,� on� peut� citer� trois� configurations� disponibles� et� utilisées� dans� la�
propulsion�marine�(����figure�(1.23))�:�

�
��
�
�9�����������2� Les� cycloconvertisseurs� sont� des� convertisseurs� de� type� alternatif*
alternatif� à� commutation� naturelle,� qui� transforment� une� tension� alternative� d’amplitude� et� de�
fréquence�fixes�en�une�tension�d’amplitude�et�de�fréquence�variables.�Ils�peuvent�être�associés�à�
un�moteur�asynchrone�ou�synchrone.�Toutefois,�dans�la�propulsion�marine,�l’association�avec�un�
moteur�synchrone�est�préférée�en�raison�de�son�aptitude�à�fournir�un�entrefer�important�sans�être�
pénalisé�par�des�courants�magnétisants�anormalement�élevés.�L’avantage�des�machines�alimentées�
par� des� cycloconvertisseurs� est� leur� fort� couple� à� basse� vitesse� avec� de� faibles� pulsations� de�
couple�côté�moteur�et�une�excellente�performance�dynamique�en�couple�et�vitesse.�Cette�solution�
semble� particulièrement� adaptée� aux� navires� brise*glace.�Ce� type� de� convertisseur� est� toutefois�
plus� contraignant,� puisqu’il� a,� entre� autres,� l’inconvénient� d’envoyer� vers� le� réseau,� des�
harmoniques�de�fréquences�variables�difficilement�filtrables.�

(
����
�
�9�����������:�Les�synchroconvertisseurs�(commutateurs�de�courant�ou�onduleurs�
de�courant)�sont�des�convertisseurs�de�type�continu*alternatif,�à�commutation�naturelle,� ils�sont�
plus�particulièrement�associés�à�un�moteur�synchrone.�Cette�association�est�actuellement�la�plus�
répandue� dans� la� propulsion� de� grandes� puissances� de� paquebots� et� de� cargos.� Outre� les�
avantages� de� performances� dynamiques,� ces� convertisseurs� ont� l’avantage� d’utiliser� moins� de�
thyristors�que�les�cycloconvertisseurs,�d’où�un�encombrement,�un�poids�et�un�coût�moindre.�Par�
ailleurs,� ils� polluent� moins� le� réseau� en� terme� d’harmoniques.� De� plus,� les� fréquences� des�
harmoniques� injectés� aux� réseaux� sont� proportionnelles� à� la� fréquence� fixe� du� réseau� et� donc�
facilement�identifiables�et�filtrables.�Son�inconvénient�réside�notamment,�dans�les�ondulations�du�
couple�à�basse�vitesse,�qui�peuvent�être�réduites�via�un�lissage�actif�du�couple�.��

���������� ��� �����
��:� Les� onduleurs� de� tension� commandés� en� MLI� sont� des�
convertisseurs� de� type� continu*alternatif,� à� commutation� forcée,� ils� peuvent� être� associés� à� la�
machine� synchrone�ou� asynchrone.�Aujourd’hui,� cette� association� est� la�plus� indiquée.�Ce� type�
d’onduleur� a� la� particularité� d’avoir� une� très� bonne� réponse� dynamique,� avec� un� faible� niveau�
d’ondulation�de�couple.�De�nos�jours,�c’est�le�type�de�convertisseur�le�plus�convoité�en�raison��de�
l’amélioration� apportée� sur� les� composants� électroniques� et� les� innovations� apportées� sur� les�
topologies�de�convertisseurs�tels�que�les�onduleurs�multi*niveaux..�

Synchro-
convertisseurs

Convertisseur à 
MLI

Type de 
commutation

Cycloconvertisseurs

Moteurs associés

Moteur asynchrone
Moteur synchrone

Moteur synchrone

Moteur asynchrone
Moteur synchrone

Naturelle

Naturelle

Forcée 

�
Figure�1.23�:�Principale�topologies�de�convertisseurs�alternatifs�pour�la�propulsion��

�



CHAPITRE�I�:�GENERALITES�

� 22�

Dans�l'état�actuel�de�la�technologie,�les�principaux�composants�utilisés�dans�les�convertisseurs�
sont�les�transistors�MOSFET,�les�transistors�IGBT,�les�IGCT�et�les�GTO,�par�ordre�croissant�de�
puissance�commutable�et�décroissant�de�fréquence.��

Les� GTO� ont� la� particularité� de� commuter� de� très� fortes� puissances.� Toutefois,� les�
performances�dynamiques�sont�faibles,�un�circuit�d’aide�à�la�commutation�(CALC)�est�nécessaire�
pour� atténuer� les� surtensions� et� les� surintensités.� La� position� dominante� des� GTO� dans� les�
applications�de�fortes�puissances�est�rattrapée�par�celle�des�IGBT�qui�présentent�entre�autres,�une�
fréquence� de� commutation� élevée� et� ne� nécessitent� pas� de� circuit� d’aide� à� la� commutation.�
Cependant� les� pertes� par� conduction� sont� plus� importantes.� Les� IGBT� ont� fait� l’objet�
d’incessantes� améliorations,� pour� exemple,� on� trouve� dans� le�marché� des� IGBT� bloquant� des�
tensions�de�3.3kV�et�admettant�des�courants�de�passage�de�1200A�==����##����??>>==  ��������%%��������@@>>..�

Des� efforts� ont� été� fait� pour� améliorer� les� performances� des� GTO,� ce� qui� a� abouti� à� un�
élément�à�commande�intégrée�appelé�IGCT�(Integrated�Gate�Commutated�Thyristor)�qui�se�situe�
à�mi�chemin�des�GTO�et�des�IGBT�en�terme�de�performances�==88@@>>.�Les�excellentes�propriétés�à�
l’état�passant,�de�même�que�les�possibilités�de�surcharge�font�de�cet�élément�un�candidat�sûr�pour�
la� réalisation� des� grandes� puissances� (IGCT� de� 4500V/4000A� à� 5500V/1800A).� Dans� ces�
composants,�on�s’affranchit�des�CALC�(notamment�celui�atténuant�les�dV/dt),�ce�qui�améliore�la�
fréquence�de�commutation�et�réduit�l’encombrement.��

La�figure�(1.24)�montre�la�gamme�de�puissance�disponible�sur�le�marché.��

�
Figure�1.24�:�Gamme�de�puissance�des�semi*conducteurs�commercialement�disponible�==88AA>>��

�
Depuis�plus�d’une�décennie�==8866>>==88BB>>,�des�techniques�de�conversions�multi*niveaux�permettent�

de� s’affranchir�des�problèmes� liés� à� la� limite�maximale�de� la� tension�de�blocage�des�principaux�
semi*conducteurs� de� puissance.� Basés� sur� le� principe� d’une� combinaison� parallèle/série� des�
composants� de� puissance,� les� convertisseurs� multi*niveaux� assurent� une� alimentation� haute�
tension� des� actionneurs� � électriques� de� moyenne� et� forte� puissance.� En� outre,� elles� offrent�
l’avantage�d’obtenir�un�spectre�de�tension�et�de�courant�d’une�meilleure�qualité,�ce�qui�se�traduit�
��
�� ������ par� de� faibles� ondulations� de� couple� et� de� faibles� pertes� dues� aux� harmoniques� de�
courant.�

�

�������������������������������������������������
4�http://www.Eupec.com��
5�http://www.Mitsubishi.com��
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Figure�1.25�:�Structure�de�convertisseurs�multi*niveaux�à�cellules�imbriquées�(4�niveaux)��

�
La�figure�(1.25)�montre�une�structure�d’onduleur�à�4�niveaux.�On�définit�le�nombre�de�niveaux�

d’une�telle�structure�par�le�nombre�de�niveaux�de�tension�différents�qu’il�est�possible�d’obtenir�sur�
une�phase�du�convertisseur.�Il�est�déterminé�par���������������������
 ����
������!����
�"#��

Dans�l’exemple�présenté�ci*dessus,�3�IGBT�sont�en�série�sur�un�½�bras,�il�y�a�donc�4�niveaux�
de�tension�en�sortie�de�chaque�phase�:�0,�E/3��2E/3�et�E�;�sachant�que�E�est�la�tension�du�bus�
continu.��

De� tels� niveaux� de� tensions� sont� possibles,� grâce� à� 3� capacités� dites�«�flottantes�»� par� bras,�
chacune�est�chargée�sous�une�tension�de�E/3,�2E/3�ou�E�de�sorte�que�chaque�interrupteur�IGBT�
n’a� à� supporter� qu’une� tension� réduite� de� 1/3� de� la� tension� de� bus� continu.� En� effet� ces�
composants�malgré� leurs�propriétés�de�commutation� très�attrayantes�sont� limités�par� la� tension�
maximale�qu’ils�peuvent�supporter.��

Ainsi� en� augmentant� le� nombre� de� niveaux� de� la� structure,� on� peut� augmenter� la� tension�
d’alimentation� du� pont� et� donc� contrôler� des� applications� de� plus� fortes� puissances.� La� figure�
(1.26)� montre� les� formes� d’onde� de� la� tension� entre� phases� obtenues� respectivement� par� un�
onduleur� à� deux� niveaux� et� un� onduleur� à� 4� niveaux�;� cette� dernière� est� plus� proche� d’une�
sinusoïde�et�par�conséquent�son�spectre�est�de�meilleure�qualité.�

�
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Figure�1.26�:�Formes�de�tension�obtenues�par�différentes�structures�==88CC>>�
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�
Un�autre�aspect�intéressant�est�que,�quel�que�soit�le�nombre�de�niveaux�adopté,�on�ne�sacrifie�

pas�pour�autant�le�caractère�modulaire�de�la�structure�et�donc�un�gain�en�terme�d’encombrement�
et� d’économie.� L’idée� de� base,� comme� le� montre� la� figure� (1.27),� consiste� à� séparer� les�
condensateurs�flottants,�et�de�les�associer�chacun�à�un�module�de�base.��

La� modularité� ainsi� obtenue� constitue� un� avantage� industriel� indéniable,� tant� pour� le�
constructeur� que� pour� le� client.� Chaque� structure� élémentaire� d’un� onduleur,� se� présente� sous�
forme� de� tiroir� (��.� figure� 1.28).� L’armoire� onduleur� complète� est� obtenue� par� assemblage� des�
modules�(ou�tiroirs).��

�

Ed

IGBT
IGBT

IGBT
IGBT

IGBT
IGBT

.

�
Figure�1.27�:�Réalisation�d’un�bras�(phase)�4�niveaux,�séparation�en�3�modules�==88CC>>�

Module
Armoire

�
Figure�1.28�:�Armoire�d’un�onduleur�à�IGBT�(3,3kV*4,6�MVA)��==88CC>>�

�
Il� existe� d’autres� topologies� d’onduleurs�multi*niveaux,� on� peut� citer� au� côté� de� l’onduleur�

multiniveaux�à�cellules�imbriquées�==8866>>�(����figure�1.29.b),�les�onduleurs�à�potentiels�distribués�ou�
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NPC�(Neutral�Point�Clamped)�(����figure�1.29.a)�==88BB>>�et�les�onduleurs�à�convertisseurs�cascadés�(����
figure�1.29.c)�==??77>>==??;;>>.�

Les�onduleurs�à�cellules� imbriquées� (ou�multicellulaires),�permettent�de�manière�naturelle�un�
équilibrage�des�tensions�des�condensateurs�flottants�sans�régulation�et�mesure�de�tensions� ==88CC>>.�
Par�ailleurs,�les�cellules�étant��totalement�indépendantes,�elles�offrent�la�particularité�de�jouer�sur�
un� degré� de� liberté� supplémentaire,� en� particulier� le� déphasage.� Ainsi,� certaines� stratégies� de�
commande� peuvent� utiliser� ce� déphasage� pour� décaler� légèrement� les� commandes� des� deux�
cellules�et�éviter�la�sommation�des�dV/dt�de�commutation�==8866>>.�

Dans� les� onduleurs� à� potentiels� distribués,� des� diodes� connectées� aux� points� milieux� des�
sources� de� tension� protègent� les� interrupteurs� externes� contre� des� tensions� excessives.� Cette�
topologie� nécessite� un� contrôle� rigoureux� des� tensions� de� chaque� condensateur� et� l’équilibrage�
des� tensions� devient� complexe� au� delà� de� trois� niveaux� ==??<<>>.� De� plus,� le� nombre� de� diodes�
augmente�très�rapidement�avec�le�nombre�de�niveaux.�

L’onduleur�à�convertisseurs�«�cascadés�»�est�basé�sur�la�mise�en�série�d’onduleurs�monophasés�
(en�pont�en�H)�et�chaque�pont�est�alimenté�par�une�source�de�tension�indépendante�isolée.�Outre�
l’avantage� d’assurer� un� équilibrage� naturel� des� tensions,� cette� structure� permet� d’alimenter� une�
charge�de�moyenne�ou�haute�tension�à�partir�de�plusieurs�sources�basse�tension.�On�devine�que�
dans�cette�topologie,�il�est�nécessaire�de�disposer�d’autant�de�source�que�de�ponts�mis�en�cascade�
==??<<>>.�

(a) (b) (c) �
Figure�1.29�:�Topologies�classiques�d’onduleurs�multi*niveaux�==??88>>�

;*6*� $�	%����!������
��:����
Pour�maintenir� le� bateau� en� fonctionnement� sécurisé,� et� pour� laisser� le� temps� à� l’équipage�

d’identifier�le�défaut,�le�système�doit�être�conçu�pour�gérer�les�premières�opérations�d’urgence�par�
lui*même,� sans� action� de� l’opérateur.� Cela� signifie� que� le� système� doit� automatiquement� se�
positionner�en�mode�dégradé,� en�mettant� à�disposition�de� la�propulsion� la�puissance�maximale�
possible.�

Si� un� défaut� se� produit� sur� l’un� des� équipements� du� circuit� (transformateur,� disjoncteur,�
convertisseur� ou� câble),� le� système� de� protection� doit� pouvoir� placer� automatiquement� la�
propulsion�en�mode�«�demi*moteur�»�;�ainsi,�plus�de�50�%�du�couple�reste�encore�disponible�sur�
l’hélice.� Dans� cette� optique,� la� redondance� et� la�modularité� des� systèmes� est� «�quasi*massive�»�
dans�la�propulsion�marine�par�POD�(����figure�(1.30)).�En�effet,�on�comprend�mieux�le�nombre�de�
POD�dans�un�navire,�la�compacité�(réduction�du�câblage)�et�la�modularité�(armoire�à�«�tiroirs�»�)�
des�convertisseurs.��
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�

�
Figure�1.30�:�Exemple�d’une�configuration�génération�de�puissance�*�système�de�Propulsion�

�
De�même,�on�peut�envisager�d’alimenter�les�moteurs�triphasés�par�deux�onduleurs�connectés�à�

deux�sources�continues�isolées�électriquement,�comme�l’indique�la�figure�(1.31).�Chaque�phase�est�
connectée�de�part�et�d’autre�à�un�bras�de�chaque�onduleur,�de�sorte�que�si��l’un�des�onduleurs�est�
en� panne,� on� peut� «�basculer�»� le� fonctionnement� sur� un� seul� onduleur� en� connectant� les�
bobinages�de�la�machine�en�étoiles.�

�

MoteurOnduleur Onduleur

�
Figure�1.31�:�Association�convertisseurs*moteur�

;*B*� �5�D����������
���	����������)	##���	��
��#	������
Habituellement,�lorsque�l’on�effectue�un�dimensionnement�d’une�machine�électrique�pour�une�

application� donnée,� elle� doit� répondre� à� des� exigences� de� performances� et� des� contraintes�
préalablement�définies.�Ainsi�pour�l’application�par�POD,�les�principales�contraintes�sont�:�

• �)���
�%�������
L’encombrement�est�l’un�des�aspects�inhérent�à�la�propulsion�par�POD,�en�effet,�il�est�établi�

que�le�rendement�hydrodynamique�est�lié�au�rapport�du�diamètre�de�l’hélice�au�diamètre�du�bulbe�
dans� lequel� est� placé� le� moteur� (figure� 1.32).� Dans� cette� optique,� à� diamètre� d’hélice� fixe,� le�
diamètre�externe�de�la�machine�conditionne�celui�du�bulbe.�Des�modifications�de�l’architecture�et�
des�formes�du�navire�peuvent�améliorer�le�rendement�propulsif�global.�Une�carène�bien�dessinée,�
un� bulbe� bien� dimensionné� et� une� hélice� bien� adaptée� peuvent� considérablement� diminuer� la�
résistance�à�l’avancement�du�navire�et�donc�améliorer�le�bilan�énergétique�du�navire.��
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(a)�Illustration�du�bulbe/hélice�� � � (b)�Facteur�correctif�==((((��AA>>�

Figure�1.32�:�Facteur�correctif�du�rendement�hydrodynamique�en�fonction�du�rapport�des�
diamètres�du�bulbe�et�de�l’hélice�

• �	����#!�	�����
Une�mauvaise� évacuation� des� pertes,� augmente� l’échauffement� de� la�machine�mais� diminue�

aussi� son�rendement.�À�cet�effet,�dans� la�propulsion�par�POD�on�adopte�souvent�un�mode�de�
refroidissement�forcé�(motoventilé),�permettant�de�maintenir�un�débit�d’air�relativement�constant�
combiné�à� l’introduction�de�canaux�et�d’évents�d’aération,�permettant�une�meilleure�évacuation�
des�calories.�La� figure� (1.33)�présente�un�exemple�de�système�de�ventilation�dans� la�propulsion�
par�POD.��

�
Figure�1.33�:�Exemple�de�système�de�ventilation�dans�la�propulsion�par�POD�==��++++>>�

�
• ����#������

La�bonne� identification�et�prédiction�des�pertes�permettent� à� la� fois�d’évaluer� correctement� les�
échauffements�mais�aussi�de�mieux�appréhender�les�moyens�de�minimiser�ces�pertes.�Dans�cette�
logique,�un�travail�est�fait�pour�réduire�les�harmoniques�d’espaces�mais�aussi�de�temps,�sources�de�
pertes�supplémentaires.�La�figure�(1.34)�répertorie�les�principales�pertes�pouvant�exister�dans�les�

�������������������������������������������������
6�http://www.marine*solutions.de��
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machines� asynchrones� et� à� aimants� permanents� et� énumère� les� moyens� d’action� pour� leur�
minimisation.�Ainsi,�pour� la� réduction�de�ces�pertes�on�peut�agir� sur� le�dimensionnement�de� la�
machine�(type�de�bobinage,�nombre�d’encoches,�entrefer,��polarité…)�mais�aussi�sur�le�variateur�
(mode�de�commande,�topologie�de�convertisseur,�fréquence�de�découpage…).�
�
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�
Figure�1.34�:�Moyens�d’actions�pour�la�minimisation�des�principales�pertes�dans�les�machines�

asynchrones�et�à�aimants�permanents�

• /�%�	��
��
Les�vibrations�sont�des�effets�indésirables�qui�induisent�une�fatigue�prématurée�des�composants�
de�la�machine�et�des�risques�de�dysfonctionnement,�mais�aussi�une�gêne�auditive�qu’il�faut�réduire�
et�pour�cela�il�est�nécessaire�d’identifier�les�sources�de�vibrations�ainsi�que�les�moyens�permettant�
de�réduire�ces�phénomènes.�La�figure�(1.34)�illustre�les�sources�de�vibrations�et�de�bruit�ainsi�que�
les�différents�moyens�d’action�pour�leur�minimisation.�Soulignons,�que�la�plupart�des�moyens�de�
réductions�des�vibrations�sont�quasi�similaires�à�ceux�permettant�de�réduire�les�pertes.�Par�ailleurs,�
en� étudiant� les� différentes� gammes� de� fréquences� émises,� les� chercheurs� sont� parvenus� à� les�
répertorier� en� fonction� du� confort� acoustique� ou� de� la� gêne� occasionnées.� Ces� données�
contribuent�désormais�à�la�conception�des�éléments�mécaniques�externe�des�moteurs.�
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Figure�1.35�:�Sources�de�vibration�et�les�moyens�d’action�pour�leur�minimisation��

• �	�������	����
��
La�particularité�des�structures�par�POD�est�les�contraintes�de�tenue�au�choc�qui�imposent�un�

entrefer�minimum.� En� effet,� en� dehors� des� conséquences� sur� le� dimensionnement� des� parties�
mécaniques� de� la� machine� (arbre,� paliers,…),� de� telles� contraintes� influent� sur� le� choix�
électromagnétique�du�moteur.�Dans�le�cas�de�la�machine�à�aimants�permanents,�cette�aspect�n’est�
pas� contraignant� puisque� l’un� des� intérêt�même�de� ce� genre� de�moteur� est� d’avoir� un� entrefer�
important.�Par�contre�au�niveau�des�moteurs�asynchrones,�l’augmentation�de�l’entrefer�affecte�à�la�
fois�le�rendement�et�le�facteur�de�puissance�et�peut�engendrer�un�surdimensionnement�du�moteur�
et� du� convertisseur� (par� rapport� à� une� machine� asynchrone� de� même� performance� sans�
contrainte�d’entrefer�important).�

• ����
G��
Bien� que� secondaire� dans� ce� genre� d’étude,� il� est� toutefois� important� de� garder� à� l’esprit�

l’aspect� économique.� L’action� sur� certains� paramètres� tel� que� le� nombre� de� pôles,� permet� de�
réduire�le�volume�de�culasse�mais�aussi�les�tête�de�bobines�(et�donc�masse�de�cuivre).�Par�ailleurs�
un�nombre�d’encoches�réduites�au�stator�permet�de�réduire�les�coûts�de�fabrication�(mise�en�place�
de�bobines).�Certains� types�de�matériaux� (pour� les� carcasses� et� les� aimants)�présentent�un�bon�
rapport�performances/coût.���

��

;*C*�  	�!��	�5�����
���	������#
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Notre� étude� est� consacrée� à� la� comparaison� des� performances� d’une� machine� asynchrone�
«�poussée�»� et� d’une� machine� à� aimants� permanents� relativement� bien� dimensionnée� pour� la�
motorisation�des�POD.�
�
Ainsi,�pour�la�machine�à�aimants�permanents,�vu�la�quantité�importante�d’aimants�nécessaire�à�la�
réalisation�d’une�machine�d’une�telle�puissance,�il�est�économiquement�recommandé�d’utiliser�des�
aimants�de� type�NdFeB,�de�plus�pour� l’application�visée,� il� est�nécessaire�que� le�moteur�puisse�
fournir�un�couple�utile�donné�à�une�vitesse�de�rotation�et�une�tension�d’alimentation�fixée.�Dans�
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les� conditions� normales� de� températures� (20°C),� les� caractéristiques� de� ces� aimants� sont� les�
suivantes�:� une� induction� rémanente� TBr 22.1= ,� un� champ� coercitif� m/kAH cB 915= � et� une�
perméabilité� relative�de� 07.1=rmµ .�À� titre�d’information,�nous�présentons� sur� la� figure� (1.36),�
l’évolution�des�caractéristiques� )(HB et� )(HJ (polarisation�magnétique� HBJ 0µ−= )�de�l’aimant�
utilisé�en�fonction�de�la�température.��
�

�
Figure�1.36�:�Caractéristique�B�(H)�et�J�(H)�en�fonction�de�la�température�

(www.vacuumschmelze.de ) 

Toujours� dans� le� souci� d’assurer� un� compromis� entre� le� coût� et� les� performances,� (moins� de�
pertes,�bonne� tenue� thermique)� les�matériaux�utilisés�pour� les�carcasses� (culasses�et�dents)� sont��
de�type�Fer*Silicium.�Pour�le�stator�laminé�de�la�machine�à�aimants,� le�M�530�P�50�A�est�utilisé�
(matériau�à�haute�perméabilité�avec�des�pertes�spécifiques�de�5.3�W/kg�à�1.5�T�et�50�Hz�pour�une�
épaisseur�de�tôle�de�0.5�mm),�il�en�est�de�même�pour�la�machine�asynchrone.�Ce�matériau�à�une�
induction� de� saturation� élevée,� une� bonne� conductibilité� thermique� et� des� pertes� massiques�
relativement�faibles,�comparé�à�d’autres�matériaux��de�même�niveau�d’induction�de�saturation�tel�
que�le�M1000�65�A�(����figure�(1.37)).�
Par� ailleurs,� toujours� dans� le� souci� de� réduire� les� échauffements.� la� densité� de� courant� et� la�
température� admissibles� dans� les� conducteurs� statoriques� sont� considérées� comme� des�
contraintes�supplémentaires�comme�le�montre�le�tableau�(1.4).�
�
L’aspect� hydrodynamique� est� implicitement� pris� en� compte� lors� du� dimensionnement� de� la�
machine�et�c’est�dans�cette�logique�que�le�diamètre�externe�et�la�longueur�utile�sont�fixés�comme�
l’indique�le�tableau�(1.4).�
�
L’exigence� de� tenue� au� choc� nécessite� de� définir� un� entrefer�minimum� tel� qu’il� est� indiqué� au�
tableau�(1.4).�
�
Sur� un� autre� registre,� l’onduleur� choisi,� pour� alimenter� le� moteur,� est� de� type� multi� niveaux,�
délivrant�une�tension�de�3000�Volts�efficace,�avec�une�fréquence�de�découpage�au�voisinage�de�
900� Hz.� Les� moteurs� sont� alimentés� par� deux� onduleurs� connectés� à� deux� sources� continues�
isolées�électriquement.��
�
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Figure�1.37�:�Caractéristique�des�matériaux�utilisés�

Tableau�1.4�:�Principales�performances�et�contraintes��
����
��	�����  �(�  (���

Tension�de�phase� sV �(V�efficace)� 3000� 3000�
Puissance�utile�� mecP (MW)� 6.76� 6.76�
Vitesse� n �(tr/mn)� 170� 170�
Couple� moyΓ �(kNm)� 380� 380�

�
���	������ � �
Densité�de�courant� sJ �(A/mm²)� ≤5� ≤4�
Pertes�� minimum� minimum�
Couple�pulsatoire�� minimum� minimum�
Température�(°C)� <140� <120�
Diamètre�externe� eD ��(m)� <2� <2�
Longueur�totale�(fer�+évents)�(m)� 2.5� 2.5�
Entrefer� e �(mm)� ≥4� >4�

/	��	����� MV7000� MV7000�
type� Tension� Tension�
Particularité� Multi*niveaux� Multi*niveaux�
Fréquence�de�découpage�(Hz)� ≈900� ≈900�
 
����������
����������� � �

Via�eau�de�mer�sur�parois�du�POD� oui� oui�
Motoventilé� oui� oui�

�
Le�moteur�est�motoventilé�,�assurant�un�débit�d’air�constant.�Pour�assurer�le�bon�refroidissement,�
un�évent�d’aération�traverse�axialement� le�moteur�et�des�canaux�sont� judicieusement�placés�à� la�
périphérie� radiale� de� la� machine.� Pour� le� moteur� asynchrone,� des� évents� sont� envisagés� aux�
abords�supérieurs�des�encoches,�cela�permet�de�refroidir�à�la�fois�les�têtes�de�bobines�mais�aussi�le�
cuivre�dans�l’encoche.��
�
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Tout�au� long�de�ce�chapitre�nous�avons�passé�en� revu� les�principaux�développements�de� la�

propulsion�électrique.�Dans�un�premier�temps,�après�avoir�énuméré�l’intérêt�de�la�propulsion�tout�
électrique,� nous� avons� souligné� l’avantage� d’adopter� une� structure� de� propulsion� en� nacelle�
(POD).� Pour� les� besoins� de� cette� dernière,� un� bilan� des� machines� électriques� susceptibles� de�
répondre� aux� exigences� d’une� telle� propulsion� est� établi.�Dans� ce� contexte,� des� pistes� ont� été�
exploitées�avec�plus�ou�moins�de�succès.�En�effet,�les�machines�présentées�ont�permis�de�préciser�
brièvement� leurs� potentialités� en� terme� de� puissance� volumique�mais� aussi� leurs� limitations� et�
perspectives�d’évolution.�

Résolument� abordé� en� vue� d’une� application� de� forte� puissance,� basse� vitesse� et� faible�
encombrement,� les� machines� à� aimants� permanents� montés� en� surface� et� les� machines�
asynchrones�à�cage,�pour�leur�technologie�et�leur�coût�maîtrisés,�ont�été�retenues�pour�les�besoins�
de�l’étude�comparative.��

Le�volet�suivant�du�chapitre,�rappel�succinctement�les�différents�types�d’aimants�permanents�et�
de�matériaux� ferromagnétiques� ainsi� que� leurs�propriétés.�Dans� le� contexte�de� l’application�qui�
nous�concerne,�le�choix�d’un�aimant�permanent�de�type�NdFeB��pour�les�machines�à�aimants�et�
d’une�tôle�à�base�de�Fer*Silicium�permet�de�préserver�les�performances�sans�pour�autant�sacrifier�
le�coût�de�réalisation�de�la�machine.�

�Ce� type� d’application� étant� à� vitesse� variable,� l’aspect� convertisseur� est� rapidement� abordé.�
On�y�énumère�les�principaux�convertisseurs�utilisés�dans�la�propulsion�électrique�ainsi�que�leurs�
propriétés.� L’objectif� d’avoir� une� forme� d’onde� quasi*sinusoïdale� à� l’entrée� de� la� machine�
électrique�et�les�exigences�de�fortes�puissances�de�certaines�applications,�ont�permis�l’émergence�
de�nouvelles�topologies�de�convertisseurs�dits�multi*niveaux.�Leurs�avantages�avérés�ont�favorisés�
l’association� de� convertisseurs� multi*niveaux� avec� les� machines� électriques� dans� la� propulsion�
électrique,�ce�qui�est�le�cas�de�notre�application.�

L’un�des�aspects�inhérents�aux�applications�embarquées�(aéronautique,�spatiale,�marine)�est�la�
fiabilité� des� systèmes.� Le� caractère� redondant� qui� se� situe� quasiment� à� tous� les� niveaux,� se�
retrouve�dans�le�mode�d’alimentation�de�la�machine�destinée�à�une�application�par�POD.�L’entrée�
en� la�matière� a� permis� de� situer� l’application� qui� concerne� cette� étude�mais� aussi� de�mettre� la�
lumière�sur�les�différents�aspects�gravitant�autour�de�la�propulsion�par�POD.��

Pour� ce� qui� nous� concerne,� l’étude� est� principalement� axée� sur� l’aspect� dimensionnel� de� la�
machine� à� aimants� permanents�montés� en� surface� et� de� la�machine� asynchrone� à� cage.� Cette�
étude� alliant,� dimensionnement,� analyse� et� comparaison� des� performances� fera� l’objet� des�
prochains�chapitres.�
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L’étude� bibliographique,� présentée� au� chapitre� précédent,�montre� que� parmi� les�machines� à�

topologies�classiques,�la�machine�synchrone�à�aimants�permanents�(MSAP)�montés�sur�la�surface�
rotorique� et� la� machine� asynchrone� à� cage� d’écureuil� sont� celles� qui� s’adaptent� mieux� à� la�
propulsion� des� navires� par� «�POD�».�Afin� de� comparer� ces�machines� il� est� nécessaire� dans� un�
premier�temps,�de�connaître�les�critères�de�comparaison�et�les�contraintes�pour�cette�application.�
En� intégrant� ces� critères� et� contraintes,� on� doit� ensuite� dimensionner� chacune� de� ces� deux�
machines�pour�la�même�application�:�même�couple�nominal,�même�vitesse�nominale,�même�type�
d’alimentation�et�même�tension�du�bus�continu.��

Dans�ce�chapitre,�nous�aborderons�l’approche�préconisée�pour�modéliser�la�machine�à�aimants�
permanents.�Le�dimensionnement�de� la�machine�à� aimants�permanents� est� effectué� sur� la�base�
des� performances� requises� et� les� contraintes� énumérées� dans� le� tableau� (1.4)� du� chapitre�
précédent.� Par� ailleurs,� certains� paramètres� resterons� fixés,� tels� que� la� longueur� utile� uL ,� et� le�
diamètre�externe� eD .�

Le� principal� paramètre� géométrique� qui� sera� étudié� est� le� nombre� de� paires� de� pôles,� son�
influence�sur�certaines�performances�est�succinctement�décrite�dans�la�section�(2.2).�Pour�chaque�
polarité,�nous�étudions�dans�ce�chapitre� l’influence�de�certains�paramètres�sur� les�performances�
de� la� machine.� Cette� étude� permet� de� choisir� le� type� de� bobinage� et� certaines� dimensions�
géométriques� des� aimants� et� de� réduire� l’intervalle� de� variation� d’autres� paramètres�
dimensionnant.� Les� résultats� obtenus� faciliteront� l’analyse� des� performances� et� le� choix� des�
paramètres� de� la� machine� à� aimants� qui� sera� comparée� en� dernier� chapitre� à� deux� machines�
asynchrones�optimisées.��

L’objectif�principal�est�de�fournir�le�couple�moyen�désiré�tout�en�minimisant�le�volume�de�la�
machine�et�le�taux�des�harmoniques�du�couple,�notamment�ceux�de�bas�rang.�Comme�les�aimants�
sont�disposés�sur�la�surface�rotorique,�on�peut�raisonnablement�négliger�l’influence�du�terme�de�
couple�lié�à�la�saillance�rotorique.�Dans�ces�conditions,�le�couple�comporte�essentiellement�deux�
termes�:� l’un�lié�à� l’interaction�des�courants�statoriques�et� les�aimants�rotoriques�appelé�«�couple�
d’interaction�»,� l’autre� dû� à� l’interaction� de� la� denture� statorique� avec� les� aimants� rotoriques�
habituellement�appelé�«�couple�de�détente�».��

La� machine� à� aimants� permanents� étant� en� alimentation� sinusoïdale,� pour� réduire� les�
harmoniques�du�«�couple�d’interaction�»,�la�forme�de�sa�FÉM�doit�être�quasi*sinusoïdale.�Pour�ce�
faire,� il� est� nécessaire� d’identifier� les� paramètres� géométriques� pouvant� réduire� le� contenu�
harmonique�de�la�FÉM.�La�forme�de�la�FÉM�dépend�d’une�part�de�la�forme�et�les�dimensions�des�
aimants� rotoriques� et� d’autre� part� du� type� de� bobinage� statorique� adopté.� De� plus,� pour� des�
raisons� de� fabrication� et� de� coût,� un� pôle� d’aimant� est� réalisé� par� plusieurs� blocs� d’aimants� de�
même� polarité.� Cette� segmentation� des� aimants� par� pôle� est� considérée� comme� un� autre�
paramètre�d’action�sur�la�forme�du�couple.��

Dans� la� section� (2.3),� en� se� basant� sur� le� fait� que� la� valeur� et� la� forme� du� couple� sont�
directement� liées� aux� dimensions� et� à� la� forme� des� aimants,� nous� étudions� l’influence� de� ses�
paramètres�géométriques�sur�la�valeur�moyenne�du�couple.�L’un�des�paramètres�le�plus�influant�
est�l’épanouissement�des�aimants.�Dans�un�premier�temps,�en�se�basant�sur�l’analyse�spectrale�de�
la� forme� d’onde� de� «�l’induction� d’entrefer�»,� l’intervalle� de� variation� de� l’épanouissement� est�
défini�de�manière�à�assurer�un�bon�rapport�couple�moyen/volume�d’aimants,�en�gardant�à�l’esprit�
l’objectif� de� réduire� son� contenu� harmonique.� En� suivant� la� même� démarche,� nous� étudions�
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l’influence�du�nombre�de�blocs�d’aimants�par�pôle� sur� la� valeur�moyenne�du� couple.�Toujours�
dans�le�même�logique,�une�plage�de�variation�du�nombre�de�blocs�d’aimants�par�pôle�est�définie.�
En� ce� qui� concerne� la� hauteur� des� aimants� et� l’entrefer,� ils� sont� choisis� et� fixés� de�manière� à�
pouvoir�assurer�un�couple�utile�à�des�températures�de�fonctionnement�relativement�élevées,�mais�
aussi� pour� que� les� aimants� ne� subissent� pas� une� démagnétisation� globale� lors� d’un�
fonctionnement�anormal�(court*circuit�par�exemple).��

La� section� (2.4)� est� consacrée� aux� «�couples� pulsatoires� d’interaction�».� Pour� réduire� les�
ondulations� du� couple� d’interaction,� nous� devons� minimiser� le� contenu� harmonique�
(principalement�de�bas�rang)�de�la�FÉM.�L’influence�de�l’épanouissement�des�aimants,�du�type�de�
bobinage�et�de� la� segmentation�des�aimants�sur� le�contenu�harmonique�de� la�FÉM�est�mise�en�
évidence.�On�remarque�la�possibilité�d’annuler�deux�harmoniques�de�bas�rang�et�la�réduction�de�
certains�harmoniques�de�moyen� rang,� sans�que� la�valeur�moyenne�du�couple� soit� sensiblement�
affectée.�

La�section�(2.5)�est�axée�sur�la�réduction�du�«�couple�de�détente�».�Nous�avons�mis�en�évidence�
qu’un�choix�adapté�du�nombre�d’encoches�par�paire�de�pôles�permet�d’augmenter�la�pulsation�du�
couple� de� détente.� Pour� ce� nombre,� nous� montrons� que� son� amplitude� peut� être�
significativement� réduite� en� agissant� sur� l’épanouissement� des� � aimants� et� le� nombre� de� blocs�
d’aimants� élémentaires� constituant� chaque� pôle� rotorique.� Nous� avons� également� étudié� la�
réduction� du� couple� de� détente� par� l’introduction� de� cales� magnétiques� dans� les� isthmes�
d’encoches�statoriques.�

Dans�ce�chapitre,�pour�étudier� l’influence�de� la�forme�des�aimants�rotoriques�sur� le�contenu�
harmonique�de�la�FÉM�et�du�couple�de�détente,�nous�avons�montré�qu’il�est�possible�de�se�baser�
respectivement�sur� l’analyse�harmonique�de� la� répartition�de� l’induction�dans� l’entrefer� (pour� la�
FÉM)� et� le� carré� de� l’induction� d’entrefer� (pour� le� couple� de� détente)� en� considérant� le� stator�
lisse.�Cette�approche�permet�de�choisir�la�forme�des�aimants�rotoriques�pour�toutes�les�machines�
à�aimants�de�même�structure�quelle�que�soit�la�puissance�et�le�nombre�de�paires�de�pôles.�

La�seconde�partie�de�ce�chapitre�est�dédiée�à�l’analyse�des�performances�de�la�MSAP�pour�une�
série�de�polarités�allant�de�8�pôles�à�20�pôles,�ce�qui�a�permit�de�mettre�en�relief�la�prédominance�
d’une� polarité� pour� les� performances� et� contraintes� considérées,� mais� aussi� pour� les� règles� de�
dimensionnement� fixées� dans� la� première� partie.� Une� synthèse� de� dimensionnement� y� est�
dégagée.�

La� section� (2.8)� compare� les� résultats� de� simulation� avec� certains� résultats� de� mesures�
effectuées�sur�un�prototype�de��machine�à�aimants�permanents.�En�outre,�l’effet�de�la�température�
mais�aussi�d’un�court*circuit�triphasé,�sur�les�performances�de�la�machine�et�sur�les�aimants,�est�
étudié.�

La�section�(2.9)�détaille�la�méthode�de�calcul�des�couples�pulsatoires.�Pour�ce�faire,�un�modèle�
éléments�finis�couplé�à�un�modèle�circuit�est�mis�en�œuvre.�Ce�modèle�permet�de�reconstituer�la�
forme�d’onde�du�courant�mais�aussi�du�couple�en�tenant�en�compte�des�harmoniques�de�temps�
issus�du�convertisseur�et�ce�connaissant� la�forme�d’onde�de� la� tension.�Les� résultats�des�calculs�
obtenus�par�le�modèle�sont�comparés�avec�ceux�obtenus�par�une�méthode�de�calcul�par�éléments�
finis�en�tenant�compte�du�mouvement�du�rotor�==????>>.�

La�section�(2.10)�qui�termine�ce�chapitre�est�consacrée�à�une�étude�complémentaire�destinée�à�
vérifier� le�bon�dimensionnement�de�la�machine�dite�de�référence�(aux�dimensions�du�prototype�
réalisé)� avec� une� machine� de� même� polarité� dans� laquelle� certains� paramètres� de�
dimensionnement�ont�été�modifiés.�
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La� démarche� adoptée� pour� le� dimensionnement� des� machines� synchrones� à� aimants�

permanents,�pour�l’application�visée,�consiste�à�mettre�en�évidence�les�paramètres�géométriques�
et�leur�influence�sur�le�couple�moyen,�la�FÉM�et�leur�contenu�harmonique.��

En� effet,� pour� une� machine� à� aimants� non� saturée� à� rotor� lisse,� le� couple� moyen� est�
proportionnel� à� la� longueur� utile� uL ,� au� rayon� d’alésage� ar ,� au� coefficient� de� bobinage� du�
fondamental� 1bk ,� au� nombre� de� spires� sN � par� phase,� à� la� valeur� efficace� sI � des� courants�

sinusoïdaux�de�phases�et�à�l’amplitude�du�fondamental�de�l’induction�à�vide�dans�l’entrefer� 1eB̂ .��

11 essbauem B̂)INk(rL ⋅⋅∝Γ � �(II.1)�

La�longueur�utile� uL �est�fixée�dans�notre�application�;�de�même�que�le�rayon�extérieur�étant�
fixé,� le� rayon�d’alésage� sera�déduit�des�hauteurs�de� la�culasse�et�de� la�des�dents� statoriques.�La�
hauteur�de� la� culasse� statorique�est� fortement� liée�au�choix�du�nombre�de�paires�de�pôles� et� la�
hauteur�des�dents�(encoches)�statoriques�tient�compte�de�la�densité�de�courant�autorisée�dans�les�
encoches.� Sur� le� choix� de� ces� paramètres,� d’autres� considérations� liées� aux� matériaux�
magnétiques,� le� type� de� bobinage,� le� mode� de� refroidissement� et� les� contraintes� mécaniques,�
magnétiques�et�thermiques�ont�des�impacts�non�négligeables.�

Le� nombre� de� spires� peut� être� obtenu� connaissant� la� tension� d’alimentation� et� la� plage� de�
variation�du�rayon�d’alésage�(����Annexe�A).�Une�plage�de�variation�du�courant�peut�être�déduite�
connaissant� la� puissance�mécanique� nécessaire� ainsi� que� la� plage� du� produit� rendement� par� le�
facteur� de� puissance� souhaité� (���� Annexe� A).� L’induction� à� vide� d’entrefer� est� liée� à� la� fois� à�
l’épanouissement�des�aimants�mais�aussi�à�la�hauteur�des�aimants�et�l’entrefer.��

La� démarche� d’optimisation� consiste� alors� à� étudier� l’influence� de� la� polarité� sur� les�
performances�de� la�machine.�En�effet,� l’augmentation�du�nombre�de�paires�de�pôles� p � a�pour�
conséquence�:�

• La�réduction�du�volume�des�culasses�statorique�et�rotorique�(inversement�proportionnels�
à� p )�et�par�conséquent�de�l’encombrement�de�la�machine�

• La�réduction�des�longueurs�des�têtes�de�bobine�(inversement�proportionnelles�à� p )�et�par�
conséquent�des�pertes�Joule�statoriques.�

• En�fixant�le�diamètre�externe�de�la�machine,�l’augmentation�du�nombre�de�paire�de�pôles,�
permet� d’augmenter� le� rayon� d’alésage� (diminution� du� volume)� et� par� conséquent�
d’augmenter� le� couple� utile� à� courant� identique� (ou� de� réduire� le� courant� à� couple�
identique).��

• La� réduction� de� l’inductance� «�magnétisante�»� (inversement� proportionnelle� à� 2
p ).� En�

outre,�cela�réduit�l’intervalle�de�défluxage�(réduction�de�l’inductance�synchrone).�
• L’augmentation�du�nombre�d’encoches�statoriques�et�par�conséquent�le�coût�du�bobinage�

statorique�(complications�de�fabrication).��
• L’augmentation�de� la�fréquence�du�moteur�(en�alimentation�à�fréquence�variable)�et�par�

conséquent� des� pertes� fer� plus� importantes� par� unité� du� volume� des� parties�
ferromagnétiques�(augmentation�en� 2

p près).�

Ainsi,� le� nombre� de� paires� de� pôles� agit� à� la� fois� sur� les� performances� volumiques,� le�
rendement� et� le� coût� de� la� fabrication.� Pour� cette� raison,� pour� une� application� donnée�
(performances� et� contraintes� de� dimensionnement� imposées),� nous� proposons� d’optimiser� une�
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machine� synchrone�à�aimants�pour�chaque�nombre�de�paires�de�pôles;� le�nombre�de�paires�de�
pôles�le�plus�adapté�sera�celui�de�la�machine�la�plus�compacte.�Cette�démarche�est�adoptée�pour�
choisir�le�nombre�de�paires�de�pôles�de�la�machine�à�aimants�destinée�à�la�propulsion�par�POD�
d’un�navire.��

<*8*� ��������������#	�	�:�����D!
�!����������������
�#����

���

Pour� des� raisons� de� coût� et� de� fabrication,� plusieurs� blocs� rectangulaires� forment� un� pôle�
d’aimant� (Figure� 2.1.b).� Bien� que� l’aimantation� d’un� bloc� soit� parallèle,� nous� pouvons� la�
considérer�comme�globalement�radiale�sous�un�pôle�lorsque�les�dimensions�de�chaque�bloc�sont�
petites� devant� le� rayon� rotorique.� Nous� verrons� plus� loin� l’influence� de� la� segmentation� des�
aimants�sur�les�performances�de�la�machine.�

�
(a)�aimants�unis�sous�un�pôle� � � (b)�aimants�segmentés�sous�un�pôle�

Figure�2.1�:�Coupe�transversale�des�configurations�de�MSAP�adoptées�

�
L’épanouissement�des�aimants�sous�un�pôle�doit�être�choisi�de�manière�à�:�

• avoir�un�niveau�d’induction�le�plus�élevé�possible�avec�un�minimum�de�volume�d’aimant��
• réduire�le�contenu�harmonique�de�la�forme�d’onde�de�l’induction�à�vide�dans�l’entrefer�et�

donc�celui�de�la�FÉM�et�du�couple.�

L’induction�à�vide�dans�différents�points�de�l’entrefer�dépend�évidemment�de�la�forme�et�les�
dimensions� des� aimants� ainsi� que� de� la� forme� et� du� nombre� des� dents� statoriques.� Dans� les�
machines� de� puissance� élevée,� la� forme� des� dents� statoriques� est� pratiquement� imposée.� Un�
moyen�simple�d’influencer�le�contenu�harmonique�de�l’induction�à�vide�dans�l’entrefer�est�d’agir�
sur� le�contenu�harmonique�de� la��«�f.m.m�»�des�aimants�au�rotor.�Pour� illustrer�cette�démarche,�
nous�considérons�la�figure�(2.2),�montrant�la�distribution�des�aimants�au�rotor�ainsi�que�la�forme�
de�la�f.m.m.�rotorique.�Les�termes�du�développement�en�série�de�Fourier�de�la�f.m.m.�(fonction�

)(θF )�sont��de�la�forme�:�
�

,...3,2        )2/sin(
4ˆ

lfondamenta lepour         )2/sin(
4ˆ

1

==

=

hhpF
h

F

pFF

mh

m

α
π

α
π

� (II.�2)�



CHAPITRE�II�:�ETUDE�ET�DIMENSIONNEMENT�DE�LA�MACHINE�A�AIMANTS�PERMANENTS�

� 36�

�où� p � est� le� nombre� de� paires� de� pôles,� �α � est� l’épanouissement� des� aimants� en� degrés�
mécaniques�et�$�est�l’amplitude�de�la�f.m.m.�(Fig.�2.2).�

Nous�effectuons�une�étude�qualitative�de� l’influence�de� l’épanouissement�des� aimants� sur� le�
contenu�harmonique�de�la�«�f.m.m�»�des�aimants.�Si�l’on�considère� F �de�valeur�unitaire,�la�figure�
(2.3*a)�illustre�l’évolution�des�termes�définis�par�l’équation�(II�2)�en�fonction�de�l’épanouissement�
des� aimants� exprimé� en�%�par� rapport� au� pas� polaire.�On�peut� aisément� délimiter� une� «�zone�
utile�»� où� le� fondamental� de� la� f.m.m.� est� grand� et� où� certaines� composantes� harmoniques�
s’annulent�(voir�figure�(2.3*b)).�Toutefois�il�est�important�d’observer�que�l’on�ne�peut�pas�annuler�
deux�composantes�harmoniques�à�la�fois.�Dans�cette�logique,�on�annule�un�harmonique�de�faible�
rang�(5�ou�7)�ou�on�réduit�l’amplitude�de�plusieurs�harmoniques�de�rangs�faibles.�

L’induction�d’entrefer�est�issue�de�la�«�f.m.m�»�des�aimants�modulée�par�la�denture.�Toutefois�
le�nombre�de�dents� statoriques�par�paire�de�pôles�étant� relativement�élevé�dans� les�machines� à�
forte�puissance,�leur�effet�sur�les�harmoniques�de�bas�rang,�fondamental�compris,�est�faible.�Ainsi,�
dans� ce� paragraphe,� nous� considérons� uniquement� l’induction� d’entrefer� issue� des� aimants�
lorsque� le�stator�est� lisse.�Ce�qui�nous�permet�d’étudier� l’influence�de� l’épanouissement�et�de� la�
segmentation� d’un� pôle� d’aimant,� en� plusieurs� blocs,� sur� l’évolution� du� fondamental� de�
l’induction.�Pour�ce�faire,�nous�avons�choisi�une�plage�d’étude�de�l’épanouissement�des�aimants�à�
l’intérieur�de�la�zone�utile�définie�sur�la�figure�(2.3)�et�fait�varier�le�nombre�de�blocs�par�pôle� baN �
de�1�à�8.��
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�
Figure�2.2�:�Forme�d’onde�de�la�f.m.m�des�aimants�
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(a)� � � � � � ������(b)�

Figure�2.3�:�Evolution�des�coefficients hF en�fonction�de�l’épanouissement�

Dans� cette� analyse,� nous� nous� intéressons� à� l’amplitude� du� fondamental� de� l’induction�
d’entrefer�avec�un�stator�lisse.�Nous�avons�effectué�une�série�de�simulations�par�éléments�finis�en�
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imposant�le�rayon�d’alésage�statorique,�l’épaisseur�d’entrefer�mécanique�et�la�hauteur�des�aimants�
à�des�valeurs�raisonnables�pour� l’application�considérée�(figure�2.4).�Avec�cette�démarche,�nous�
isolons�le�phénomène�de�la�segmentation�des�aimants�de�celui�de�la�denture�statorique.�La�figure�
(2.4)� montre� l’allure� de� l’induction� d’entrefer� pour� différentes� configurations�:� pas� de�
segmentation,� puis� avec� segmentation� 4et   3,2=baN .� Nous� constatons� la� perturbation� du�
«�plateau�»� de� l’induction� due� à� la� segmentation� des� aimants.� Soulignons� que� dans� les� calculs�
effectués,�l’aimantation�des�blocs�élémentaires�d’aimant�est�supposée�parallèle�et�non�pas�radiale.��

�
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Figure�2.4�:�Forme�d’onde�de�l’induction�d’entrefer�pour�différents�nombres�de�blocs�d’aimant.�

La� figure� (2.5)� montre� l’évolution� du� fondamental� de� l’induction� 1
ˆ

eB � en� fonction� de�
l’épanouissement� des� aimants� et� du� nombre� de� blocs� par� pôles.� Elle� montre� naturellement�
l’augmentation� du� niveau� d’induction� dans� l’entrefer� avec� l’épanouissement.� Par� ailleurs,� on�
observe�une�relative�diminution�du�niveau�de�l’induction�avec�la�segmentation.�Cette�diminution�
est�moins� importante� lorsque� le�nombre�de�blocs�d’aimant�par�pôle�augmente� (une�diminution�
d’environ� 3.5%� pour� 4≥baN � et� d’environ� 5.5%� pour� 2=baN ).� Cette� situation� s’explique�
naturellement�par�le�fait�que�l’entrefer�moyen�est�plus�important�pour�les�valeurs�plus�faibles�du�
nombre�de�blocs�d’aimant,�notamment�pour� .2=baN �
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Figure�2.5�:�Evolution�du�fondamental�de�l’induction�d’entrefer�en�fonction�de�l’ouverture�

relative�d’aimant�( pm τα / )�et�du�nombre�de�blocs�d’aimants�par�pôles�( baN ).�
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Cette� première� analyse� permet� de�mettre� en� évidence� le� nombre�minimum� requis� de� blocs�
d’aimants�offrant�un�fondamental�d’induction�d’entrefer�«�voisin�»�de�celui�obtenu�lorsqu’il�n’y�a�
pas� de� segmentation� ( 4≥baN ).�Naturellement,� dans� les� sections� suivantes,� le� nombre� de� blocs�
sera�choisi�en�ayant�pour�objectif�la�minimisation�des�ondulations�du�couple.�
La� figure� (2.6),� issue� d’un� calcul� par� éléments� finis,� représente� l’évolution� des� harmoniques� de�
l’induction�d’entrefer�(stator�lisse)��en�fonction�l’épanouissement�des�aimants�(pour�le�cas�où�les�
aimants� ne� sont� pas� segmentés),� on� observe� que� les� résultats� concordent� avec� ceux� présentés�
dans�la�figure�(2.3).�L’interprétation�est�donnée�un�peu�plus�loin�dans�ce�chapitre.�
�

�
� � � � � agrandissement�

Figure�2.6�:�Evolution�du�fondamental�et�des�harmoniques�de�l’induction�d’entrefer�en�fonction�
de�l’ouverture�relative�d’aimant�( pm τα / )�pour�( baN =1).�

L’induction�dans� l’entrefer�dépend�également�du�choix�de� la�hauteur�des� aimants.�L’objectif�
étant� à� la� fois� de�maintenir� un�niveau�d’induction� relativement� élevé� et� d’éluder� tout� risque�de�
démagnétisation� des� aimants� lors� d’un� fonctionnement� inhabituel� (court*circuit)� et/ou� à� des�
températures�élevées.�Le�choix�de�la�hauteur�des�aimants�est�présenté�dans�l’annexe.�
�
�
�

<*?*�  ������	��
�������	��
����������M�
�#����)�����	���
�M�
On�appellera�"couple�d’interaction�électromagnétique"� le� terme�du�couple�dû�à� l’interaction�

des�courants�statoriques�et�des�aimants�rotoriques.�En�négligeant�l’effet�de�la�saillance�rotorique,�
le�"couple�d’interaction�électromagnétique"�est�proportionnel�au�produit�des�courants�statoriques�
par�les�forces�électromotrices�:�

∑
=

Ω
=Γ

m

j

jj
m

em titet

1

)().(
1

)( � (II.�3)�

Pour�un�système�équilibré�à���phases,�l’expression�de�la�FÉM�à�vide� )(te j �de�la�phase� j ��peut,�à�

vitesse�Ω �donnée,�se�mettre�sous�la�forme�générale�suivante�:�

∑
∞

=

π−−ϕ−ω=

1

21

h

ehhj )m/)j(hthsin(Ê)t(e � (II.�4)�

où� Ω= .pω �.�
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De� même,� le� courant� instantané� )(ti j de� la� phase� j � peut,� au� synchronisme,� s’écrire� sous� la�

forme�:�

∑
∞

=

−−−=

1'

'' )/2)1(''sin(ˆ)(

h

ihhj mjhthIti πϕω � (II.�5)�

Les� relations� (II.4)� à� (II.5)� permettent� de�mettre� l’expression� du� "couple� d’interaction"� sous� la��
forme�(les�termes�en�sinus�sont�nuls�quelque�soit� 'hh ± ):�
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/2)1)('(cos)()(cosˆˆ
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1

πϕϕω

πϕϕω

� � (II.�6)�

Dans� le� cas�des�machines� électriques� triphasées� ( 3=� )� symétriques,� les�harmoniques�de� la�
FÉM�sont,���������%�tous�de�rangs�impairs.�Les�valeurs�de�l’indice� h �sont�de�la�forme�:� 16 ±= kh �
ou� 36 ±= kh � avec� k entier.� Lorsque� les� phases� sont� connectées� en� étoile� et� les� courants� des�
phases�ont�les�mêmes�formes�d’ondes�déphasées�de�120°�électriques,� les�harmoniques�multiples�
de�trois�du�courant�sont�nuls�;�en�supposant�qu’avec�une�alimentation�par�onduleur�de�tension�les�
harmoniques�pairs�du�courant�sont�négligeables,�l’indice� h′ �prend�la�forme�:� 16' ±= nh .�Dans�ces�
conditions�nous�avons�le�résultat�suivant�:�

• Si� 'hh = ,� l’interaction� produit� un� couple� constant� (la� valeur� moyenne� du� "couple�
d’interaction")�:�

)cos(ˆˆ
2

3

6'
1

, iheh

khh
h

hh
m

hem IE ϕϕ −
Ω

=Γ ∑
∞

≠+
=

� (II.�7)�

� Dans�ce�cas,���et����sont�impairs�

�
• Si� k'hh 6=± ,� on� retrouve� les� termes� pulsatoires� du� "couple� d’interaction"� dont� les�

fréquences�sont�des�multiples�de�six�fois�la�fréquence�d’alimentation�:�

∑ ∑
∞

=±
=

∞

=

ϕ±ϕ−ω
Ω

=Γ

k'hh
h 'h

iheh'hh
m

k,em ))(tkcos(ÎÊ)t(

6
1 1

6 6
2

3
� �� (II.�8)�

� Dans�ce�cas,�nous�avons�forcément�:� 16 ±= kh et� 16' ±= nh �

�
• Si� k'hh 6≠± ,�l’interaction�produit�un�couple�harmonique�nul�:�

0=Γ ± 'hh,em � (II.�9)�

�
Il� est� évident,�d’après� ce� résultat�qu’afin�de� réduire� le� couple�pulsatoire�nous�devons� réduire� le�
contenu� harmonique� de� la� FÉM� et� celui� des� courants� de� phase.� Dans� ce� chapitre� nous� nous�
intéressons�principalement�à�la�réduction�des�harmoniques�de�la�FÉM.�Pour�une�machine�à�FÉM�
presque�sinusoïdale,�les�harmoniques�de�courant�sont�issus�de�l’alimentation.��
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�

Les� harmoniques� de� la� FÉM� proviennent� de� l’interaction� d’un� bobinage� statorique� et� de�
l’induction� d’entrefer� produite� par� les� aimants.� Par� conséquent,� la� réduction� du� contenu�
harmonique� de� la� FÉM,� peut� se� faire� en� agissant� à� la� fois� sur� le� type� de� bobinage� et�
l’épanouissement�des�aimants.��

<<**??**;;**�� '	��
����������%
%��	D��
�

Le�nombre�d’encoches�statoriques�est�un�paramètre�important.�En�effet,�ce�choix�obéit�à�des�
contraintes�géométrique,�électromagnétique�et�mécanique�:�
�

• �Un�grand�nombre�d’encoches�statoriques�complique�la�fabrication�et�la�mise�en�place�du�
bobinage�statorique,�entraînant�l’augmentation�du�coût�de�la�machine.��
• Pour�un�système�d’enroulements�et�un�nombre�de�pôles�quelconque,� le�choix�approprié�
du� nombre� d’encoches� statoriques� permet� d’adopter� un� pas� d’enroulement� qui� offrirait� la�
possibilité�de�réduire�certains�harmoniques�de�bobinage.�
• Pour� un� nombre� de� pôles� quelconque,� le� choix� approprié� du� nombre� d’encoches�
statoriques�permet�de�pousser�les�pulsations��du�couple�de�détente�vers�de�hautes�fréquences.�

�
Pour�un�nombre�d’encoches�fixé,�on�peut�agir�sur�les�harmoniques�de�bobinage�(les�harmoniques�
d’espace)�en�adoptant�le�bobinage�le�plus�adéquat.�Naturellement,�les�bobinages�les�plus�souvent�
adoptés� sont� ceux� à� deux� couches� et� à� pas� raccourci,� ils� permettent,� grâce� au� degré� de� liberté�
qu’ils�apportent,�de�supprimer�un�harmonique�d’espace�particulier�en�adoptant�un�pas�adéquat�ou�
de�réduire�sensiblement�le�taux�de�plusieurs�harmoniques.��
�
Reprenons�la�relation�établie�du�coefficient�de�raccourcissement�==??@@>>==??AA>>�:�

)hsin(K r
h,rac

2

πγ
= � �(II.�10)�

où� rγ � est� le� rapport� de� pas� d’enroulement� sur� le� pas� polaire.� Ce� coefficient� est� nul� pour� un�
harmonique�d’espace�de�rang� h si�:�

π=
πγ

kh r

2
� (II.�11)�

Pour� annuler� l’harmonique� de� rang� h � � il� faut� donc� choisir� un� raccourcissement� vérifiant� la�
relation�ci�dessous�:�

h

k
r

2
=γ � (II.�12)�

Le�nombre�entier� k �doit�être�supérieur�à�1�de�manière�à�conserver�au�coefficient�du�fondamental�
une�valeur�la�plus�grande�possible.�Donc,�pour�éliminer�par�exemple�l’harmonique�5,�nous�devons�
avoir�:�

15

12

10

8

5

4

5

2
2 ===×=γ r � (II.�13)�

Et�pour�éliminer�l’harmonique�7,�nous�devons�avoir�:�

14

12

7

6

7

3
2 ==×=γ r � (II.�14)�
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Par�ailleurs,�on�peut�adopter�un�raccourcissement�intermédiaire�qui�permet�de�réduire�à�la�fois�
l’harmonique�5�et�7�à�savoir�:�

12

10

6

5
==γ r � (II.�15)�

L’écriture� adoptée� pour� présenter� les� raccourcissements� permet� de� mettre� en� évidence� le�
dénominateur�qui�représente�le�pas�diamétral�en�nombre�d’encoches�par�pôle�(15,�14�et�12�pour�
les�exemples�cités�en�II*13,�II*14�et�II*15)�et�le�numérateur�qui�représente�le�pas�de�bobinage�en�
nombre�d’encoches.���

Bien�que�le�raccourcissement�adopté�nous�permet�de�déduire�le�nombre�d’encoches�par�pôle�
et�par�phase�(et�vice�versa),�nous�nous�limiterons�aux�cas�présentant�une�symétrie�électrique�par�
paire�de�pôles�c’est�à�dire��avec�un�nombre�d’encoches�entier�par�����������&��
�et�par����
�.�Pour�ce�
faire,�nous�avons�sélectionné�4�types�de�bobinage�à���������������qui�révèlent�un�intérêt�particulier�
et�qui�sont�présenté�dans�la�figure�(2.7).�

�
• 3�types�de�bobinages�réguliers,�ayant�un�nombre�entier�d’encoches�par��&���et�par����
�.�Les�
bobinages� présentés� sur� les� figures� (2.7*a)� et� (2.7*c)� permettent� de� réduire� les� harmoniques�
d’espace�de�rangs�5�et�7,�le�bobinage�présenté�sur�la�figure�(2.7*d)�permet�d’annuler�l’harmonique�
d’espace�de�rang�5.�
• Un�type�de�bobinage�non�régulier,�avec�un�nombre� fractionnaire�d’encoches�par��&���et�par�
���
�.�Ce�bobinage,�présenté�sur�la�figure�(2.7*b)�et�comportant�7,5�encoches�par��&���et�par����
�,�
permet�d’annuler�l’harmonique�d’espace�de�rang�5.�
Les�bobinages�(a)�et�(b)�sont�intéressants�lorsque�l’on�adopte�un�grand�nombre�de�pôles�dans�

la�machine,�ces�bobinages�ont�l’avantage�d’offrir�un�nombre�réduit�d’encoches�dans�la�machine.�
Le� bobinage� (b)� présente� un� autre� avantage� qui� est� la� minimisation� de� l’effet� de� la� denture,�
comme�nous�allons�le�détailler�dans�la�prochaine�section,�consacrée�à�la�minimisation�du�couple�
de�"détente".��

Nous� montrons� sur� la� figure� (2.8)� une� représentation� graphique� des� coefficients� de�
raccourcissement� � des� principaux� harmoniques� de� bas� rangs� en� fonction� du� pas� de� bobinage�
adopté.�

�
(a)� Pas�raccourci�5/6ème,�12�encoches�par�paire�de�pôles�

 
�

(b)�Pas�raccourci�12/15ème,�15�encoches�par�paire�de�pôles�

  �
(c)�Pas�raccourci�10/12ème,�24�encoches�par�paire�de�pôles�

  �
(d)�Pas�raccourci�12/15ème,�30�encoches�par�paire�de�pôles�

Figure�2.7�:�Différents�types�de�bobinage�sélectionné.�

Si�on�considère�un�bobinage�triphasé,�on�peut�donc�trouver�le�nombre�d’encoches�statoriques�
nécessaire�en�fonction�de� la�polarité�et�du�type�de�bobinage�adopté.�Encore�une�fois,�en�raison�
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des�contraintes�de�construction�et�de�coût�qu’engendrerait�un�grand�nombre�d’encoches�dans�la�
machine,� nous� avons� fixé� le� nombre� d’encoches� statoriques� à� 150≤esN � pour� la� gamme� de�
puissance�considérée,�avec�naturellement� esN �multiple�du�nombre�de�phases�qui�est�ici�égal�à�3.�
Le�tableau�(2.1)�donne�le�nombre�d’encoches�pour�les�quatre�types�de�bobinage�considérés�(a,�b,�c�
et�d)�en�fonction�du�nombre�de�paires�de�pôles�(polarité).�On�remarque�que�les�bobinages�du�type�
(a)�et�(b)�permettent�de�réaliser�les�machines�jusqu’à�10�paires�de�pôles�avec�la�contrainte�que�l’on�
s’est� fixée� ( 150≤esN ).� Par� contre� le� choix� du� nombre� d’encoche� conditionne� également�
l’amplitude�et� la�fréquence�des�harmoniques�de�couple�de�denture�qui�font� l’objet�de� la�section�
2.5�de�ce�chapitre.��

�

� �
� Figure�2.8�:�Evolution�des�principaux�coefficients�de�raccourcissement�en�fonction�de� rγ �

Tableau�2.1�:�Nombre�d’encoches�statoriques�dans�une�machine�triphasée��

� +
%��	D��
� ,	-� ,%-� ,�-� ,�-�
@� 60� 75� 120� 150�
A� 72� 90� 144� ×�
6� 84� 105� ×� ×�
B� 96� 120� ×� ×�
C� 108� 135� ×� ×�

�

�
	�
��
!�

;7� 120� 150� ×� ×�
<<**??**<<**�� '	��
�����������)�������
���)���������#�
������#	������	��	����

Comme�nous�l’avons�précédemment�évoqué�au�début�de�ce�chapitre�(section�2.3),�le�choix�de�
l’épanouissement� des� aimants� et� du� nombre� de� blocs� d’aimants� par� pôle� influe� sur� le� contenu�
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harmonique�de� l’onde�de� la� «�f.m.m�»�des� aimants� (figure�2.2)� et�par� conséquent�de� l’induction�
d’entrefer� (figures� 2.4� et� 2.6).� À� partir� de� la� figure� (2.6),� on� peut� prédire� l’épanouissement�
nécessaire�pour�réduire�un�harmonique�ciblé.�Par�exemple�:�

• Pour� que� l’harmonique� 5� soit� quasiment� nul� dans� la� «�zone� utile�»� il� faudrait� un�
épanouissement� mα de�80%��(4/5)�du�pas�polaire� pτ .�

• Pour� que� l’harmonique� 7� soit� quasiment� nul� dans� la� «�zone� utile�»� il� faudrait� un�
épanouissement� mα �de�85.7%�(6/7)�du�pas�polaire.�

• Pour� que� l’harmonique� 5� et� 7� soit� faibles� et� de� valeurs� quasi� identiques� dans� la� «�zone�
utile�»,�il�faudrait�un�épanouissement� mα aux�alentours�de�83.3%�(5/6ème)�du�pas�polaire.�

Ces� valeurs� sont� valables� sous� l’hypothèse� d’une� forme� d’onde� de� la� «�f.m.m�»� des� aimants�
présentée� sur� la� figure� (2.2).�Pour�pouvoir� vérifier� si� les�harmoniques� considérés� s’annulent�ou�
sont�réduits�au�voisinage�des�valeurs�indiquées,�nous�avons�effectué�des�calculs�par�éléments�finis�
de� l’induction� d’entrefer� pour� différentes� valeurs� de� l’épanouissement mα .� Afin� de� mettre� en�
évidence� l’effet� de� la� segmentation� des� aimants� sur� le� contenu� harmonique� de� l’induction�
d’entrefer,� les� aimants� sont� subdivisés� en� plusieurs� blocs� d’aimants.� Dans� les� simulations�
effectuées,� le� nombre� de� blocs� d’aimanst� par� pôle� ( baN )� varie� de� 1� à� 8.� Comme� nous� l’avons�
mentionné� au� paragraphe� (2.3),� ces� calculs� sont� effectués� avec� un� stator� lisse.� À� l’issu� de� ces�
simulations,� nous� avons�obtenu� la� forme�d’onde�de� l’induction�dans� l’entrefer�pour�différentes�
valeurs�de�l’épanouissement� mα �et�du�nombre� baN �de�blocs�d’aimants�par�pôle�(figure�2.4).�La�
décomposition� en� série� de� Fourier� des� formes� d’ondes� de� l’induction� de� l’entrefer� obtenues�
permet�d’avoir� les�principaux�harmoniques.�L’influence�de� mα �et� �de� baN �sur� le�fondamental�a�
conduit�au�choix�d’un�intervalle�acceptable�pour� mα �(figure�(2.3)�et�(2.4)).�Ici,�en�se�basant�sur�les�
résultats�concernant� l’évolution�des�harmoniques�de� l’induction�d’entrefer�en�fonction�de� mα et�

baN �(figure�2.9),�nous�affinons�le�choix�de� mα �et�celui� baN de�sorte�que�le�taux�d’un�harmonique�
de�bas�rang�soit�annulé�ou�les�taux�de�plusieurs�harmoniques�de�bas�rang�soient�minimisés.��

Les�résultats�de�simulation,�présentés�dans�la�figure�(2.9),�mettent�en�évidence�les�observations�
suivantes�:�

• Mis�à�part�le�cas�d’une�segmentation�en�deux�blocs,�on�observe�que�le�minimum�du�taux�
d’harmonique�de�rang�5�est�obtenu�pour� mα �égale�à�80%�du�pas�polaire�(figure�2.9).�Ce�résultat�
est�en�parfaite�adéquation�avec�celui�obtenu�à� l’aide�de� l’expression� (II.2)�pour� la� «�f.m.m�»�des�
aimants�et�illustré�sur�la�figure�(2.3).��

• Mis�à�part� le�cas�d’une�segmentation�en� trois�blocs,� la�même�observation�est� faite�pour�
l’harmonique�de�rang�7��de�l’induction�de�l’entrefer�pour�qui�le�minimum�est�atteint�aux�environs�
de�85.71�%�du�pas�polaire.�

• Pour�les�harmoniques�de�rang�11�et�13�de�l’induction�d’entrefer,�on�retrouve�l’évolution�
de� leurs� amplitude�dans� l’intervalle� choisi� ( %90%78 << pm τα )� sur� la� figure� (2.9).�On�constate�
que�les�taux�des�harmoniques�11�et�13�de�l’induction�d’entrefer�en�fonction�de�l’épanouissement�
sont�différents�selon�le�nombre�de�blocs�d’aimants�par�pôle.�Le�choix�de� pm τα �et�de� baN �se�fera�

à�l’issu�de�l’étude�sur�l’impact�de�ces�paramètres�sur�le�"couple�de�détente".�
Nous�pouvons�donc�dire�que�globalement,�la�segmentation�des�aimants�en�plusieurs�blocs�ne�

modifie�pas�le�choix�de�l’épanouissement�global�pour�agir�sur�les�harmoniques�de�bas�rang�(5�et�
7).�Par�contre,�les�harmoniques�de�rang�11�et�13�sont�relativement�sensibles�à�cette�segmentation�
dès�lors�que�la�taille�d’un�bloc�élémentaire�est�voisine�de�la�période�spatiale�de�ces�harmoniques.��
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Figure�2.9�:�Evolution�des�harmoniques�de�l’induction�d’entrefer�en�fonction�de� pm / τα et baN �
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�#�������!�������
Le�couple�de�détente�est�un�couple�pulsatoire�dû�à�l’interaction�de�la�denture�statorique�avec�les�
aimants�rotoriques.�En�d’autres�termes,�c’est�un�couple�dû�à�la�variation�de�l’énergie�magnétique�
au�sein�du�moteur�lorsque�le�rotor�tourne�à�vide�:�

r

rm
r

W
C

α

α
α

∂

∂
−=

)(
)(det � � � � � (II.�16)�

où� rα � est� l’angle� mécanique� désignant� la� position� d’un� axe� lié� au� rotor� (l’axe� rδ ,� repère�
rotorique)�par�rapport�à�un�repère�fixe�(l’axe� sδ �lié�au�stator).��

En�supposant�que�l’induction�normale ),( rerB αθ ��le�long�d’une�ligne�de�champ�est�uniforme.�
On� peut� l’exprimer� comme� étant� la� combinaison� de� l’induction� de� l’entrefer� en� absence�
d’encoches ),( reB αθ � modulée� par� la� denture� représentée� par� une� fonction� habituellement�
appelée�fonction�de�perméance�relative� )(θrP �==??66>>==??BB>>==??CC>>�:�

),()(),( rerrer BPB αθθαθ = � (II.�17)�

où�θ �indique�la�position�spatiale�angulaire.��
En� remplaçant� (II.17)� dans� (II.16),� et� en� supposant� que� la� variation� de� l’énergie� dans� les�

aimants�et�dans�le�fer�est�faible�devant�celle�de�l’entrefer,�le�couple�de�détente�peut�s’exprimer�par�
==??66>>�:�

]),()([
)(

)(

2

0

22
det ∫∂

∂
≈

∂

∂
−=

π

θαθθ
αα

α
α dBPk

W
C rer

r
g

r

rm
r � (II.�18)�

La�constante� gk �dépend�des�paramètres�géométriques�(longueur,�rayon�d’alésage,�entrefer...)�de�la�

machine.� ),(2
reB αθ �et� )(2 θrP �peuvent�être�exprimés�en�utilisant�les�séries�de�Fourier�par�:�

[ ]∑
∞

=

+++=
0

2 )(2sin)(2cos),(

n

rnbrnare pnBnpBB αθαθαθ � (II.�19)�

[ ]∑
∞

=

+=
0

2 sincos)(

m

esmbesmar NmPNmPP θθθ � (II.�20)�

où� p2 � et� esN � sont� respectivement� le� nombre� de� pôles� d’aimants� et� le� nombre� d’encoches�
statoriques.�

naB ,�
nbB ,�

maP � et�
mbP sont� les� coefficients� de� Fourier.� En� remplaçant� (II.19)� et�

(II.20)�dans�(II.18)�et�en�utilisant�la�propriété�de�l’orthogonalité�des�fonctions�trigonométriques,�
tout� les� termes� de� polarité� différentes� s’annulent� après� intégration� sur� [ ]π2,0 .�En� considérant�
que�l’axe� rδ �est�l’axe�de�symétrie�d’un�aimant�rotorique�( 0=

nbB )�et�l’axe� sδ �est�l’axe�de�symétrie�

d’une�dent�statorique�( 0=
mbP ),�l’expression�du�couple�de�détente�se�met�sous�la�forme�:�

respaa

nNk
n
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rm
r nNBPNn
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,det sin
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∑
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≈
∂

∂
−= � (II.�21)�

avec� ),2(, esesp NpPPMCN = �est�le�Plus�Petit�Multiple�Commun�(PPMC)�du�nombre�de�pôles�

et�du�nombre�des�dents�statoriques.��
De�l’expression�(II.21),�on�peut�identifier�les�paramètres�qui�ont�une�influence�sur�le�couple�de�

détente.��
• La� combinaison� du� nombre� de� pôles� et� du� nombre� d’encoches� gouverne� la� période� à�
laquelle�évolue�le�couple�de�détente.��
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• Les�coefficients�
es,pn N,aB �de�la�série�de�Fourier�de�la�fonction�du�carré�de�l’induction�de�

l’entrefer.� Ces� coefficients� peuvent� être� ajustés� par� un� choix� approprié� de� la� géométrie� des�
aimants.�Nous�pouvons� agir� à� la� fois� sur� l’épanouissement� et� le�nombre�de�blocs� élémentaires�
constituant�un�pôle�d’aimants.�
• Les�coefficients�

pnaP , liés�à� la�denture.�L’action�sur�la�forme�et� la� largeur�des�dents�peut�

atténuer� le� couple� de� détente� ==??66>>==??BB>>��mais� en� pratique� le� choix� de� ce� paramètre� conditionne�
également�le�niveau�de�saturation�des�dents�et�doit�prendre�en�compte�les�contraintes�mécaniques�
qui�doivent�être�respectées.�Toutefois,�comme�nous�allons�le�voir,�on�peut�atténuer�l’effet�de�la�
denture�en�introduisant�des�cales�magnétiques�dans�les�isthmes�d’encoches.�
�
À� travers� ces� différents� points,� nous� allons� développer� les� moyens� d’action� sur� le� couple� de�
détente.�

<<**@@**;;**�� �
�%����)���
�������	�
�������
Comme�nous�venons�de� le�montrer,� la�période�du�couple�de�détente�est�gouvernée�par� le�plus�
petit�multiple�commun�(PPMC)�entre�le�nombre�de�pôles�et�le�nombre�d’encoches�statoriques�:�

),2(, esesp NpPPMCN = �� (II.�22)�

En�tenant�compte�de�la�relation�(II.22),�et�en�considérant�les�combinaisons�du�tableau�(2.1),�on�
obtient�le�tableau�(2.2)�qui�résume�le�nombre�de�périodes�du�couple�de�détente�lorsque�le�rotor�
fait�un�tour�complet.�Pour�les�machines�dont�le�nombre�d’encoche�par�paires�de�pôles�est�impaire�
(certains�bobinages�à�pas�non�entier� comme� le�bobinage�du� type�b� sur� la� figure�2.7),� espN , � est�

deux�fois�le�nombre�d’encoches�statoriques.�Par�conséquent,�le�nombre�de�périodes�du�couple�de�
détente�lorsque�le�rotor�fait�un�tour�complet�(la�fréquence�du�fondamental�du�couple�de�détente)�
double.�De�plus,�compte�tenu�de�la�diminution�des�coefficients�

kaB �et�
kaP �avec�l’augmentation�

de� espNnk ,⋅= ,�l’amplitude�du�premier�harmonique�du�couple�de�détente�diminue�(relation�II.21).��

Tableau�2.2�:�Nombre�de�période�du�couple�de�détente�

� �#O���
�

#� �
#�����%
%��	D��
� ,	-� ,%-� ,�-� ,�-�
@� 60� 150� 120� 150�
A� 72� 180� 144� ×�
6� 84� 210� ×� ×�
B� 96� 240� ×� ×�
C� 108� 270� ×� ×�

�

�
	�
��
!�

;7� 120� 300� ×� ×�
�!D�����:Types�de�bobinage�*�,	-�Pas�raccourci�5/6ème,�12�encoches�par�paire�de�pôles�;�,%-�Pas�raccourci�12/15ème,�
15�encoches�par�paire�de�pôles�;�,�-�Pas�raccourci�10/12ème,�24�encoches�par�paire�de�pôles�;�,�-�:Pas�raccourci�

12/15ème,�30�encoches�par�paire�de�pôles�
�

D’une�façon�générale,�un�stator�prévu�pour�un�bobinage�à�nombre�impair�d’encoche�par�paire�de�
pôles� double� le� nombre� de� période� du� couple� de� détente.� C’est� un� des� avantages� de� la�
configuration�(b)�qui�prévoit�d’utiliser�7,5�encoches�par�pôle.�Ainsi,�le�fait�d’adopter�15�encoches�
par�paire�de�pôles�(configuration�(b))�au�lieu�de�12�encoches�par�paire�de�pôles�(configuration�(a))�
conduit�à�augmenter�le�nombre�de�période�par�tour�de�60�à�150��(Tableau�(2.2)).��
�
�
�
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��������������	��	�����������������	���D����	��
��
�
Nous�avons�vu�comment�un�choix� judicieux�de� l’épanouissement�des�aimants�et�du�nombre�

de� blocs� par� aimants� permet� de� maximiser� le� couple� volumique� tout� en� réduisant� le� contenu�
harmonique�du�couple�d’interaction�électromagnétique.��
�
Le� couple� de� détente� étant� une� composante� exclusivement� pulsatoire� pour� une� vitesse� non��

nulle,� il� est� judicieux� d’étudier� l’influence� de� la� forme� des� pôles� d’aimants� sur� ses� principaux�
harmoniques.� Ces� harmoniques� peuvent� être� atténués� en� agissant� sur� l’épanouissement� des�
aimants�et�le�nombre�de�blocs�d’aimants�par�pôle,�ce�qui�modifie�la�forme�d’onde�de�l’induction�
dans� l’entrefer.�Nous�allons�donc�étudier� l’influence�des�aimants�sur� le�contenu�harmonique�du�
carré�de�l’induction�d’entrefer.�En�particulier,�nous�nous�intéressons�aux�harmoniques�qui�sont�la�
source�du�couple�de�détente�(relation�II.19�et�II.21).�En�effet,�selon�le�nombre�d’encoches�et�de�
pôles�adoptés,� les� rangs�des�harmoniques�non�nul�de�couple�de�détente�varient.�Ainsi,�pour� les�
bobinages� considérés� au� tableau� (2.2),� les� harmoniques� à� minimiser,� dans� la� décomposition�
spectrale�de�la�fonction�carrée�de�l’induction�dans�l’entrefer,�sont�de�rangs�:� 30et   2412,p/N es,p = .�

�
Autrement� dit,� pour� une� machine� à� bobinages� à� pas� entier� (a,� c� et� d),� il� faut� minimiser�

l’harmonique�de�rang� pNes / �de�l’onde�du�carré�de�l’induction�d’entrefer�et�pour�une�machine�à�un�
nombre�impaire�d’encoche�par�paire�de�pôles�(bobinage�de�type�b�par�exemple),�il�faut�minimiser�
l’harmonique�de�rang� pNes /2 �de�l’onde�du�carré�de�l’induction�d’entrefer.�Nous�montrons�sur�la�
figure� (2.10),� l’évolution� des� harmoniques� (12,� 24� et� 30)� du� carré� de� l’induction� d’entrefer� en�
fonction�de� l’épanouissement�des� aimants� (� pm τα / � )� et� le�nombre�de�blocs�d’aimants�par�pôle�

( baN ).��
Ces�résultats�sont�obtenus�pour�des�machines�à�stator�lisse�ayant�les�mêmes�hauteurs�d’aimant�et�
les�mêmes�épaisseurs�d’entrefer.��
�
On�observe�que�les�harmoniques�12,�24�et�30�sont�réduits�pour�un�épanouissement�situé�dans�la�
plage�de�84%�à�88%�du�pas�polaire�et�pour�certains�nombres�de�blocs�d’aimants�par�pôle�( baN ).�
�
Pour�conforter�notre�démarche,�pour�une�machine�à�15�encoches�par�paire�de�pôles�(bobinage�de�
type� b),� nous� avons� calculé� le� couple� de� détente� en� fonction� de� l’épanouissement� des� aimants�
( pm / τα )�pour�différentes�valeurs�du�nombre�de�blocs�d’aimant�par�pôle�( baN �variant�de�1�à�6�

sur�la�figure�2.11).�Ces�calculs,�effectués�à�l’aide�d’un�logiciel�éléments�finis,�sont�en�accord�avec�
les�résultats��de�la�figure�2.10�et�montrent�que�l’amplitude�du�couple�de�détente�est�minimale�pour�
un�épanouissement�situé�dans�la�plage�de�84%�à�88%�du�pas�polaire�pour� =baN 2,3,4�ou�6.�En�
effet,�sachant�que�le�couple�nominal�de�la�machine�est�de�380�kNm�(����.�tableau�1.4),�dans�la�plage�
considérée� pour� pm / τα ,� le� couple� de� détente� reste� inférieur� à� 0,2%� du� couple� nominal� pour�

=baN 2,3,4�ou�6�et�inférieur�à�0.3%�pour� 5=baN �(Fig.�2.11).�On�constate�que�la�segmentation�
de�chaque�pôle�d’aimant�en�plusieurs�blocs�élémentaires�a�un�effet�non�négligeable�sur�l’amplitude�
du�couple�de�détente.�
�
�
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Figure�2.10�:�Harmoniques�du�carré�de�l’induction�d’entrefer�en�fonction�de� pm / τα et baN �

�
Figure�2.11�:�Couple�de�détente�en�fonction�de� pm / τα et baN �(couple�nominal�de�380�kNm)�

baN
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Ces�résultats�que�l’on�retrouve�dans� ==@@77>>==@@;;>>==@@<<>>��permet�de�comprendre�le�mécanisme�de�la�
segmentation�et�de�leur�effet�sur�le�couple�de�détente.�L’article�==@@88>>��présente�une�analyse�détaillée�
du�phénomène�de�la�segmentation,�on�retrouve�notamment�dans�le�cas�d’une�machine�à�aimants,�
comment�par�un�choix�judicieux�du�nombre�de�blocs�d’aimants�et�du�décalage�de�chaque�bloc�par�
rapport� à� un� axe� donné� on� peut� significativement� réduire� le� couple� de� détente� sous� certaines�
conditions.�L’influence�de�l’espace�inter*aimants�est�aussi�abordée.�

La� segmentation� des� aimants� a� donc� un� impact� non� négligeable� à� la� fois� sur� le� taux� des�
harmoniques�de�rangs�supérieurs�ou�égales�à�11�de�la�FÉM�("couple�d’interaction"),�comme�il��est�
montré�sur�la�figure�2.9,�et�du�couple�de�détente.�Dans�la�plage�considérée�pour� pm τα / �(0,84%�à�

0,88%)�et�pour�un�nombre�de�blocs�d’aimants�par�pôle� 4=baN ,�l’amplitude�de�l’harmonique�11�
de� la�FÉM�est�minimale� (Fig.�2.9),� celle�de� l’harmonique�13� reste� relativement� acceptable� (Fig.�
2.9)� et� l’amplitude� du� couple� de� détente� est� presque� minimale.� Dans� la� suite� de� l’étude,� les�
aimants�sont�segmentés�en�4�blocs�élémentaires�par�pôle.��

�
<<**@@**88**�� �	�����	D�!��������

L’utilisation� des� cales� d’encoches� est,� tout� d’abord,� une� opération�mécanique� permettant� de�
retenir� les� conducteurs� dans� les� encoches.� Les� cales� sont� souvent� fabriquées� à� partir� d’un�
matériau� rigide,� isolant� et� amagnétique.� Il� est� parfois� intéressant� d’utiliser� un� matériau�
magnétique,�mais�de�faible�perméabilité�relative�( 10≤rµ )�afin�d’atténuer�la�variation�brusque�de�
la�perméance�d’entrefer.�Ceci�a�pour�effet�d’atténuer�le�couple�de�détente.�Nous�montrons�sur�la�
figure� (2.12)� l’allure� de� l’induction� d’entrefer� dans� différentes� configurations.� L’absence� de�
l’encochage� (figure� 2.12*a)� donne� lieu� à� des� «�plateaux�»� de� l’induction� qui� sont� perturbés�
uniquement� par� l’effet� de� la� segmentation� des� aimants� rotoriques.� Nous� constatons� bien� la�
signature�de�la�segmentation�en�4�blocs�élémentaires�de�chaque�pôle.�La�présence�de�la�denture�
accentue�la�perturbation�de�l’induction�(figure�2.12*b)�et�fait�apparaître�des�harmoniques�de�rangs�
élevés.�L’utilisation�de�cales�magnétiques�(figure�2.12*c)�atténue�ces�perturbations.��
�
Le� taux� d’atténuation� dépend� de� la� perméabilité� relative� des� cales� utilisées.� Néanmoins,�

l’utilisation� de� cales� très� perméables� peut� affecter� les� performances� de� la� machine.� Un� choix�
judicieux�de� rµ �s’impose.�
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(a)�stator�lisse� � ������(b)�stator�denté� ���������(c)�stator�denté�avec�cales��

Figure�2.12�:�Forme�d’onde�de�l’induction�d’entrefer�de�la�MSAP�de�référence�à�vide�

Ceci� est� une� analyse� locale� de� l’effet� des� cales�magnétiques.�D’un� point� de� vue� globale,� on�
s’intéresse� à� la� forme�d’onde� de� la� FÉM�à� vide� ainsi� qu’au� couple� de� détente.� La� figure� (2.13)�
montre� la� FÉM� à� vide� obtenue� pour� une� même� machine� avec� ou� sans� utilisation� de� cales�
magnétiques� en� prenant� en� compte� l’effet� de� la� saturation.� À� l’inverse� de� ce� qu’on� pouvait�
prévoir,� les� cales�magnétiques� augmentent� légèrement� la� FÉM� à� vide.� Cette� augmentation� est�
faible�(≈+2.5%�sur�le�fondamental)�et�dépend�de�la�valeur�de�la�perméabilité�des�cales.�À�la�limite,�
lorsque� les� cales� sont� en� acier� très� perméable� ( ferr µµ = )� et� leur� épaisseur� est� suffisante� pour�
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qu’elles�restent�non*saturées,�il�est�évident�que�les�cales�court*circuitent�le�bobinage�et�atténuent�
fortement�la�FÉM.�
La�figure�(2.14)�montre�que�l’amplitude�du�couple�de�détente�est�considérablement�atténuée�par�
la�présence�des�cales�magnétiques.�Une�diminution�de�l’ordre�de�72%�est�obtenue�avec�des�cales�
ayant��une�perméabilité�relative� 10≈�µ .�

Soulignons�que�parfois�l’effet�des�cales�peut�être�inverse�sur�la�FÉM,�lorsque�la�largeur�des�
dents� est� sensiblement� identique� à� l’espace� inter*pôlaire� et� que� l’entrefer� est� faible,� accentuant�
ainsi�les�fuites�dans�les�aimants�comme�l’illustre�la�figure�(2.15).�
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Figure�2.13�:�Influence�des�cales�magnétiques�sur�la�FÉM�à�vide�
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Figure�2.14�:�Influence�des�cales�sur�le�couple�de�détente�
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Figure�2.15�:�Illustration�des�flux�de�fuite�des�aimants�
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La�démarche�de�dimensionnement�présentée�précédemment�est�adoptée�pour�la�recherche�de�
la�configuration�«�optimale�»�des�machines�à�aimants�pour� l’application�considérée.�Nous�avons�
souligné�que�le�nombre�de�pôles�était�un�paramètre�important�et�décisionnel�;�nous�allons�donc�
présenter� les� résultats� de� simulation� en� fonction� de� ce� paramètre.� Notons� que� pour� chaque�
polarité,�une�étude�de�dimensionnement�optimale�est�effectuée.�

Dans� un� premier� temps,� nous� considérons� que� les�machines� ont� un� rotor� lisse,� et� que� les�
aimants�de� forme� rectangulaire� sont�montés� sur� la� surface�du� rotor.�Nous�considérons� tout�de�
même� que� les� encoches� sont� droites� car,� nous� savons� d’ores� et� déjà� que� les� bobines� seront�
réalisées�à�partir�de�fils�méplats�(facilité�de�réalisation)�

Nous�avons�choisi�de�fixer�la�longueur�axiale�et�le�rayon�externe�pour�toutes�les�machines�de�
manière� à� pouvoir� comparé� les� performances� dans� des� conditions� d’encombrement� quasi�
identique.�Les�aimants�utilisés�sont�de�type�Nd*Fe*B�et�la�hauteur�des�aimants� ah �est�fixée�pour�
des� raisons� que� nous� avons� évoquées� en� annexe� A.� Cette� hauteur� dépend� principalement� de�
l’épaisseur�de�l’entrefer,�imposée�par�des�considérations�mécaniques�et�à�une�valeur�de�6mm.��

Par�ailleurs,�l’étude�des�performances�est�faite�en�considérant�le�même�nombre�de�spires� sN �
par� phase� et� le� même� courant� d’alimentation� avec� la� contrainte� de� maintenir� une� densité� de�
courant�d’encoche� sJ �constante.�

�
La�figure�ci*dessous�montre�une�coupe�de�la�machine�pour� p2 =16.�
�

�
Figure�2.16�:�Coupe�transversale�d’un�pôle�de�la�MSAP�à�pôles�lisses�

�
Pour�les�raisons�évoquées�précédemment,�nous�adoptons�un�bobinage�à�deux�couches�avec�un�

raccourcissement�de�4/5ème�ou�équivalent�permettant�d’annuler�l’harmonique�5�du�bobinage.�Ce�
bobinage�correspond�au�motif�(b)�de�la�figure�(2.7).�Les�nombres�d’encoches�varient�en�fonction�
de� la� polarité� et� ceux� adoptés� sont� ceux� de� la� deuxième� colonne� du� tableau� (2.1).�
L’épanouissement�des� aimants� sera�choisi� autour�d’une�valeur�permettant�de� réduire� fortement�
l’harmonique� 7.� Ainsi,� la� combinaison� de� ces� deux� techniques� permet� d’obtenir� un� bon�
coefficient�de�forme�de�la�FÉM�entre�phases.�Nous�ne�tenterons�pas�de�réduire�l’harmonique�3�et�
ses�multiples�car�nous�savons�que�la�machine�est�connectée�en�étoile�et�que�ces�harmoniques�ne�
perturbent�pas�le�fonctionnement�de�la�machine�avec�une�alimentation�équilibrée.�
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La�volonté�de�réduire�l’harmonique�7�de�la�FÉM�à�vide�situe�l’épanouissement�des�aimants�au�
voisinage� de� 154°� électrique� qui� représente� approximativement� 6/7ème� du� pas� polaire.� Nous�
effectuons�les�simulations�pour�trois�valeurs�de�l’épanouissement,� °−°−°= 154152150mpα ,�afin�
de�dégager�l’évolution�de�performance�en�fonction�de�ce�paramètre.�

Pour�réduire�les�temps�de�calcul,�les�simulations�numériques�par�éléments�finis�sont�effectuées�
sur� une� paire� de� pôles� de� la� machine,� qui� représente� à� la� fois� une� symétrie� géométrique,�
magnétique�et�électrique.��

Dans�cette�étude�comparative,�nous�allons�nous�intéresser�aux�performances�des�machines�qui�
nous� semblent� prépondérantes.� C’est� sur� ces� différentes� performances� que� l’on� portera� un�
jugement�qui�permettra�de�définir�la�«�meilleure�»�machine.�Les�principales�performances�étudiées�
sont�:�

• Le�couple�moyen�et�le�couple�volumique�(kN/m²)�
• Le� contenu� harmonique� de� la� FÉM� (harmoniques� 7,� 11,� 13� et� le� taux� de� distorsion�
harmonique�THD).�
• Le�Taux�d’Ondulation�du�Couple�Total�(TOCT,�couple�total�(d’interaction+�de�détente)�
crête�à�crête/couple�moyen)�
• Le�Taux� d’Ondulation� du�Couple� de�Détente� (TOCD,� couple� de� détente� crête� à� crête�
/couple�moyen)�
• Les�pertes�Joule��
• Les�pertes�fer�
• La�masse�du�moteur�sans�la�culasse�rotorique�et�la�masse�des�aimants�

<<**AA**;;**�� ��9�	���)�������
������	������������	�����
�
La�hauteur�de� la�culasse�est�souvent�calculée�de�sorte�qu’elle�puisse�canaliser� le�flux�dans�de�

bonnes�conditions.�En�général,�à�un�niveau�d’induction�donné,�la�hauteur�des�culasses�statorique�
et� rotorique� diminue� avec� l’augmentation� du� nombre� de� paires� de� pôles.� Néanmoins,� nous�
pouvons�l’ajuster�en�fonction�des�pertes�fer.�En�effet,�à�vitesse�donnée�lorsque�la�polarité�est�plus�
faible,� la� fréquence� de� différentes� variables� (externes� et� internes)� ainsi� que� les� pertes� fer�
diminuent.�Dans�une�telle�situation,�nous�pouvons�admettre�un�niveau�d’induction�un�peu�plus�
important�pour�des�machines�à�polarité�plus�faible,�réduisant�ainsi�la�hauteur�de�leurs�culasses�et�
donc� leurs�masses.�À� l’inverse,� si� la� polarité� est� grande,� nous� gardons� la� dimension� nécessaire�
pour� maintenir� le� niveau� de� l’induction� à� une� valeur� acceptable.� Partant� de� ce� principe,� nous�
avons�choisi�de�réduire� la�culasse�pour� les�polarités� =p2 14,�12�et�10�au�détriment�d’un�niveau�
d’induction�relativement�plus�important.��

�

Haut de la culasse 

Milieu de la culasse 

Bas de la culasse 

Haut de la dent  

Milieu de la dent 

Bas de la dent 

�
Figure�2.17�:�Relevé�d’induction�dans�les�différentes�parties�du�stator�
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Figure�2.18�:�Niveau�d’induction�max�dans�les�différentes�parties�du�stator�en�fonction�de� p2 �
�
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Afin�d’illustrer�le�niveau�d’induction�dans�la�machine�en�fonction�de�la�polarité�choisie,�nous�
avons�défini�un�certain�nombre�de�zones�dans�lesquelles�nous�relevons�l’induction�pour�toutes�les�
machines�(Figure�2.17).�

La�figure�(2.18),�montre� le�niveau�d’induction�maximal�atteint�dans� les�différentes�parties�du�
stator�pour� les�différentes�polarités.�On�y�voit�clairement�que� les�machines�à�10*12�et�14�pôles�
présentent�une�induction�de�culasse��nettement�supérieure�comparées�aux�autres�machines�16,�18�
et� 20� pôles� (1,5� à� 1,6�T�pour� le� premier� groupe� et� 1,2� à� 1,3�T�pour� le� second).� Par� contre,� le�
niveau� de� l’induction� dans� les� dents� évolue� dans� le� sens� contraire,� car� les� machines� de� plus�
grandes� polarités� nécessitent� plus� d’encoches,� la� section� de� leurs� dents� diminue� et� le� niveau�
d’induction� dans� leurs� dents� croît.� Les� contraintes� technologiques� (choix� des� dimensions� des�
conducteurs� et� des� isolants,� nombre� de� conducteurs� en� largeur� admis,� ouverture� d’encoche�
maximum)�n’offrent�pas� la�possibilité�d’agir� sur� la� largeur�de� la�dent�pour�maintenir�un�niveau�
d’induction�(dans�les�dents)�relativement�identique�pour�toutes�les�polarités.�

L’augmentation�de�l’épanouissement�des�aimants�( mp α )�dans�la�plage�choisie�n’affecte�pas�de�
manière� significative� le� niveau� d’induction� puisque� les� courbes� sont� similaires� pour� les� trois�
épanouissements�sélectionnés.�

La�figure�(2.19.a)�montre�(à�rayon�externe�imposé�dans�le�tableau�1.4)�les�valeurs�choisies�du�
rayon�d’alésage�pour�différentes�polarités.�L’augmentation�du� rayon�d’alésage�en� fonction�de� la�
polarité�n’est�pas�linéaire�en�raison�de�l’approche�adoptée�(un�niveau�d’induction�plus�élevée�dans�
les�culasses�des�machines�à�polarité�plus�faible).�Cependant,�aussi�bien�pour�les�machines�à�10,�12�
et�14�pôles�que�pour�les�machines�à�16,�18�et�20�pôles,�l’évolution�du�rayon�d’alésage�en�fonction�
de� la� polarité� est� quasi*linéaire.� En� effet,� le� niveau� d’induction� est� presque� identique� pour� les�
machines�de�chaque�groupe,�même�si�les�trois�premières�machines�à�10,�12�et�14�pôles�admettent�
un�niveau�d’induction�plus�important.��
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(a)�Rayon�d’alésage�� � � (b)�Longueur�d’une�tête�de�bobine�

Figure�2.19�:�Evolution�du�rayon�d’alésage�et�de�la�tête�de�bobine�en�fonction�de� p2 �
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Figure�2.20�:�Masse�totale�(sans�culasse�rotorique)�et�masse�des�aimants�en�fonction�de� p2 et mpα �
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.�À�hauteur�et�épanouissement�des�aimants�imposés,�l’évolution�de�la�masse�des�aimants�sera�la�
même�que�celle�du�rayon�d’alésage�comme�on�peut�aisément�le�constater�sur�la�figure�(2.20.a).�Par�
ailleurs,� les� avantages� d’augmenter� la� polarité� sont� mis� en� relief� à� travers� la� figure� (2.19.b)� et�
(2.20.b)�où�la�longueur�des�têtes�de�bobines�(c.f.�annexe�pour�le�calcul�de�la�longueur�des�têtes�de�
bobines)�et�le�poids�du�moteur�diminuent�avec�l’augmentation�de�la�polarité�
�
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Une�analyse�qualitative�est�effectuée�sur�la�FÉM�entre�phases.�Cette�dernière�devant�être�quasi�

sinusoïdale,�nous�avons�analysé�son�contenu�harmonique�en�fonction�du�nombre�de�pôles�et�des�
épanouissements� d’aimants� choisis.� Pour� rappel,� on� a�montré,� comment� l’épanouissement� des�
aimants� influence� le� contenu� harmonique� de� l’induction� d’entrefer� et� on� a� mis� en� exergue�
l’évolution�des�principaux�harmoniques�en� fonction�de� l’épanouissement.�Dans� la� figure� (2.21),�
on�retrouve�l’évolution�des�harmoniques�(exprimés�en�%)�en�fonction�de�l’épanouissement�et�les�
résultats�sont�concordants,�à�quelques�exceptions�près,�avec�l’analyse�faite�dans�la�première�partie�
de� ce� chapitre.� En� effet,� l’harmonique� 7� et� 11� sont� plus� faible� pour� un� épanouissement� des�
aimants�de�154°�électriques,�l’harmonique�13�est�relativement�plus�faible�pour�un�épanouissement�
de�150°.�On�constate�que�l’harmonique�7�passe�par�un�minimum�variant�selon�l’épanouissement�
et� la�polarité.�L’harmonique�11�semble�présenter�un�minimum�pour� la�polarité�20�quel�que�soit�
l’épanouissement�étudié,�alors�que�l’harmonique�13�présente�un�minimum�pour�la�polarité�16.�Le�
taux�de�distorsion�harmonique�le�plus�faible�est�atteint�pour�la�machine�à�16�pôles.�
�
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�(c)�Harmonique�13� � � � � (d)�THD�

Figure�2.21�:�Contenu�harmonique�de�la�FÉM�et�THD�en�fonction�de� p2 et mpα �
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La�figure�(2.22)�montre� l’évolution�du�couple�moyen�et�du�couple�volumique�en�fonction�de� la�
polarité�pour�différentes�valeurs�de�l’épanouissement�des�aimants�( mpα ),�naturellement�pour�un�
rayon�externe,�un�nombre�de�spires�et�un�entrefer�identiques.�Le�couple�moyen�et�par�conséquent�
le�couple�volumique�augmentent�avec�la�polarité�en�raison�du�seul�paramètre�de�réglage�qui�reste,�
à� savoir� le� rayon�d’alésage.�Ce�dernier�paramètre�est� lié�dans�ce�cas,� à� la�hauteur�de� la� culasse,�
fixée�elle�même�par� le�niveau�d’induction� toléré,�mais� aussi�par� la�hauteur�de� l’encoche�qui� est�
fixée�par�le�nombre�et�les�dimensions�des�conducteurs.�



CHAPITRE�II�:�ETUDE�ET�DIMENSIONNEMENT�DE�LA�MACHINE�A�AIMANTS�PERMANENTS�

� 56�

350
360

370
380

390
400

410
420

430
440

450

10 12 14 16 18 20

P ol ar i t é

150° 152° 154°

�

48

50

52

54

56

58

60

62

10 12 14 16 18 20

P ol ar i t é

150° 152° 154°

�
(a)�Couple�moyen� � � � (b)�Couple�volumique�

Figure�2.22�:�Couple�moyen�et�couple�volumique�en�fonction�de� p2 et mpα �
�
La� figure� (2.23)� représente� l’évolution� des� ondulations� du� couple� en� fonction� du� nombre� de�
pôles.�Le�taux�d’ondulation�du�couple�total�(TOCT)�sur�la�figure�(2.23.a)�passe�par�un�minimum�
d’environ�2�%.�La�machine�à�16�pôles�avec�un�épanouissement�des�aimants�de�152°�ou�de�154°�
électriques� est� celle� qui� présente� ce� minimum.� Pour� ce� qui� concerne� le� taux� d’ondulation� du�
couple� de� détente� (TOCD),� les� machines� à� 14,� 16� et� 18� pôles� avec� un� épanouissement� des�
aimants�de�152°�électriques�présentent�un�taux�d’ondulation�inférieur�à�0.1%.�
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Figure�2.23�:�Taux�d’ondulation�du�couple�total�et�du�couple�de�détente�en�fonction�de�
p2 et mpα �
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La�figure�(2.24)�présente�les�pertes�Joule�et�les�pertes�fer�en�fonction�de�la�polarité�à�densité�de�

courant� identique.� Les� pertes� Joule� ont� tendance� à� diminuer� avec� la� polarité� en� raison� de� la�
diminution�de�la�longueur�des�têtes�de�bobine�(�����Annexe�pour�le�calcul�des�pertes).��
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Figure�2.24�:�Pertes�Joule�et�pertes�fer�en�fonction�de� p2 et mpα �
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Les� pertes� fer� augmentent� avec� la� polarité,� la� principale� raison� réside� dans� la� fréquence�
d’alimentation� qui� augmente� avec� la� polarité� à� vitesse� constante.� Toutefois� notons� que�
l’augmentation�est�relativement�atténuée�puisque�le�niveau�d’induction�des�culasses�de�machines�à�
faible�polarité�est�augmenté.��
�
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La� démarche� de� pré*dimensionnement� préconisée� nous� a� permis� de� mettre� en� évidence� les�
aspects�suivants�:�

• Le�couple�massique�croît�avec�la�polarité�et�favorise�plutôt�la�machine�à�20�pôles.�
• L’analyse� des� ondulations� du� couple� et� du� taux� de� distorsion� harmonique� pénalise� les�

hautes�polarités.��
• Les�pertes�totales�croient�avec�la�polarité�pénalisant�ainsi�la�machine�à�20�pôles.�
• La�machine�à�16�pôles�présente�l’intérêt�d’avoir�un�faible�taux�de�distorsion�harmonique,�

un� taux� d’ondulation� du� couple� total� et� de� détente� relativement� faibles,� un� couple�
volumique�acceptable�et�des�pertes� relativement� faible.�Elle�présente� le� juste�milieu�des�
machines�étudiées.��

• Parmi�les�trois�valeurs�de�l’épanouissement�des�aimants�considérés,�la�valeur� °=154mpα �
se�démarque�notamment�par�le�faible�taux�de�l’harmonique�7�de�la�FÉM.�

�
Dans�la�mesure�où�l’on�effectue�une�étude�théorique�sans�trop�de�contraintes�de�fabrication,�nous�
avons�mis� en� évidence� l’amélioration� que� pourrait� apporter� le� vrillage� des� aimants� axialement.�
Comme�nous�l’avons�montré�dans�l’annexe�B�,�le�vrillage�en�un�nombre�important�de�segments�
permet� de� réduire� fortement� le� couple� de� détente� en� affectant� peu� la� FÉM� à� vide� et� tout� en�
réduisant�ses�harmoniques�de�rang�élevés.�
�
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La� hauteur� des� aimants� a� été� choisie� pour� éluder� tout� risque� de� démagnétisation� en�

fonctionnement�normal.�Il�est�intéressant�de�voir�le�comportement�des�aimants�dans�le�cas�d’un�
fonctionnement�inhabituel.��

Nous� avons� a� détaillé� en� annexe� A,� la� procédure� de� dimensionnement� de� la� hauteur� des�
aimants�permettant�éviter� la�démagnétisation�des�aimants.�Dans�cette�section�nous�simulons�un�
court*circuit�triphasé�symétrique�à�l’aide�d’un�calcul�évolutif�par�éléments�finis.�

Pour�un�court*circuit� triphasé,� le�courant�de�court*circuit�de�phase�est�de�2.4�fois� le�courant�
nominal� à� température� ambiante� (figure.� (2.25))� alors� qu’il� vaut� 2.1� fois� le� courant� nominal� à�
95°A.� La� raison� est� que� l’induction� des� aimant� diminue� avec� la� température,� le� flux� d’entrefer�
diminue�en�conséquence.�Le�courant�de�court*circuit�étant,�a�peut�de�chose�prés,�égal�au�rapport�
du�flux�à�l’inductance,�on�comprend�les�raisons�de�cette�diminution.�

Par� ailleurs,� en� observant� la� figure� (2.26)� représentant� l’induction� dans� les� aimants,� on�
s’aperçoit�que�la�démagnétisation�irréversible�n’intervient�pas�en�court*circuit�triphasé�(en�régime�
permanent)�même� à� température� de� 95°A.�En� effet,� l’induction�minimale� dans� les� aimants� est�
estimée�à�0.3�Tesla�(figure�(2.26)),�le�coude�de�démagnétisation�de�la�caractéristique�B(H)�à�100°C�
est�au�voisinage�de�0.2�Tesla�(��.�chapitre�I).��

En� régime� transitoire� des� court*circuits,� les� pics� de� courant� peuvent� atteindre� 3� à� 5� fois� sa�
valeur�nominale.�Nous�avons�effectué�une�simulation�en�imposant�un�courant�de�court*circuit�de�
3�fois�le�courant�nominal�à�température�ambiante�et�relevé�le�niveau�d’induction�en�trois�endroits�
de�l’aimants,�au�milieu�des�aimants�(15�mm),�à�2�mm�de�l’entrefer�et�à�5�mm�de�l’entrefer�(figure�
2.27).� On� observe� que� les� parties� supérieures� voisines� de� l’aimant,� on� un� niveau� d’induction�
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résultant� de� 0.2� Tesla,� un� courant� transitoire� plus� important� et� une� température� de�
fonctionnement� plus� élevée,� risqueraient� de� se� traduire� par� des� démagnétisation� locales� des�
aimants,� en� particulier� les� portions� voisines� de� l’entrefer� et� localisées� au� milieu� de�
l’épanouissement�des�aimants.�Dans�ces�conditions,�la�démagnétisation�des�aimants�risque�d’être�
inévitable.� Par� ailleurs,� nous� soulignons� que� les� courts*circuits� symétriques� triphasés� sont� les�
défauts�les�moins�critiques�des�courts*circuits.�

�

���
Figure�2.25�:�Courants�de�court*circuit�triphasé�dans�les�trois�phases�de�la�MSAP�

�
Figure�2.26�:�Niveau�d’induction�au�milieu�des�aimants�lors�d’un�court*circuit�triphasé�
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Figure�2.27�:�Niveau�d’induction�dans�les�aimants��lors�d’un�court*circuit�triphasé�avec� nI3 �

A.1.� à�2�mm�de�l’entrefer�
A.2.� à�5mm�de�l’entrefer�
A.3.� à�15�mm�de�l’entrefer�(milieu�des�aimants)�
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Dans� les� précédentes� sections� nous� avions� effectué� une� étude� comparative� des� différentes�
polarités�sur�la�base�d’une�machine�à�pôles�lisses,�avec�des�aimants�montés�en�surfaces�d’un�rotor�
parfaitement� lisse.� Nous� utilisons� l’architecture� adoptée� par� Converteam� pour� la� construction�
d’une�machine�répondant�au�cahier�des�charges.�

En� effet,� la� MSAP� de� référence� (le� prototype� est� une� MSAP� à� 16� pôles� avec� un�
épanouissement� des� aimants� de� 150°� électriques� et� 4� blocs� d’aimants� par� pôle)� est� réalisée� de�
manière� à� ce� qu’un� pôle� d’aimant� soit�monté� sur� des� assises� comme� l’indique� la� figure� (2.28).�
Cette�particularité� à�deux�conséquences,�d’abord� le�vrillage�des� aimants�devient�plus�difficile� et�
plus�coûteux,�par�conséquent�cette�option�ne�sera�pas�retenue�bien�qu’intéressante.�La�deuxième�
conséquence�est�que� les� inductances�varient�avec� la�position�puisque� les�assises� introduisent�un�
effet�de�saillance.�
Pour�les�besoins�de�la�simulation�nous�avons�introduit�des�simplifications�sur�les�assises�comme�
le� montrent� les� figures� (3.28.a)� et� (3.28.b),� ces� modifications� permettent� de� s’affranchir� de�
certaines�complications�numériques�dues�notamment�au�maillage�sans�affecter�les�performances�
de�la�machine.�
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�
Figure�2.28�:�Aimants�montés�sur�des�assises�

�
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Des� mesures� de� la� FÉM� entre� phases� ont� été� effectuées,� la� figure� (2.29)� représente� un�
comparaison� des� résultats� de� mesure� avec� ceux� obtenus� par� simulation.� Les� mesures� ont� été�
effectuées�à�température�ambiante�de�20°C,�et� l’amplitude�de�la�FÉM�relevée�est�de�7200V�soit�
une�différence�de�6.4%�avec�la�valeur�de�la�FÉM�obtenue�par�simulation.�Cette�différence�peut�
être�expliquée�par�le�fait�que�l’on�n’a�pas�tenu�compte�de�la�segmentation�axiale�des�aimants.�Une�
illustration�de�la�segmentation�axiale�et�azimutale�est�présentée�sur�la�figure�(2.30)�
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Figure�2.29�:�Forme�d’onde�expérimentale�et�simulation�de�la�FÉM�entre�phases�à�vide��

�
Figure�2.30�:�Illustration�de�la�segmentation�d’un�pôle�d’aimant�(axiale�et�azimutale)�

�
Cette�diminution�de� la�FÉM�se� traduira�naturellement�par�une�diminution�du� couple.�Si� on�

considère�que�ce�pourcentage�reste�identique�pour�les�deux�machines�à�température�ambiante�et�à�
95°C�alors�on�peut�approcher�la�valeur�du�couple�comme�le�résume�le�tableau�(2.3).�

Si�les�valeurs�approchées�reflètent�la�réalité,�cela�suppose�que�le�couple�utile�de�380kNm�à�la�
température�de�95°C�ne�sera�pas�atteint�pour�la�MSAP�de�référence.�Toutefois�il�faut�relativiser�
ces� résultats�car�comme�nous� l’avons�souligné,� la� température�ambiante�des�aimants�est�choisie�
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identique�à�celle�de�la�température�dans�lequel�baignent�les�enroulements�statoriques�alors�qu’en�
réalité�la�température�des�aimants�devrait�tout�naturellement�être�moins�importante.�

�
Tableau�2.3�:�Valeurs�du�couple�obtenues�par�simulation�

� Couple�utile�(kNm)�à�
20°�C��

Couple�utile�(kNm)�à�
95°��

Couple�utile�
(kNm)�à�20°�C�
réduit�de�6.4%�

Couple�utile�
(kNm)�à�95°�C�
réduit�de�6.4%�

MSAP�� 423� 392.38� 396� 367.26�
�
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Des�mesures� de� l’induction� d’entrefer� ont� été� effectuées� sur� le� prototype� de� la� machine� à�
aimants�permanents.�Pour�ce�faire,�des�points�de�mesures�sur�une�paire�de�pôles�dans�l’entrefer�
(plus�exactement�au�voisinage�du�fer)�ont�été�sélectionnés,�ces�points�de�mesures�sont� indiqués�
par�des�chiffres�pour�indiquer�spatialement�le�milieu�d’une�dent�et�par�des�lettres�pour�indiquer�
spatialement�le�milieu�de�l’encoches�comme�l’indique�la�figure�(2.31).�Les�mesures�sont�effectuées�
en�utilisant�un�gaussmètre.��

La�figure�(2.32)�montre�la�superposition�des�résultats�de�simulation�(en�trait�continu)�avec�ceux�
obtenus�par� la�mesure� (indiqués�en�cercle)�de� l’induction�d’entrefer�sur�une�paire�de�pôles.�Les�
résultats�sont�quasi� identiques,�avec�une�relative�importance�du�niveau�d’induction�mesuré,�cela�
s’explique�par�le�fait�que�les�mesures�sont�effectuées�au�voisinage�du�fer.�

�
Figure�2.31�:�Points�de�mesure�de�l’induction�d’entrefer�
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Figure�2.32�:�Induction�d’entrefer�sur�une�paire�de�pôles�(mesures�et�simulations)�

<*6*�  
�:����5�������
<<**66**;;**�� ������	������
�	�������

La�saturation�des�dents�et�des�cales�magnétiques�a�pour�effet�d’augmenter�l’entrefer�effectif�et,�
par� conséquent,� de� réduire� à� la� fois� le� flux� des� aimants�mais� aussi� les� inductances� propres� et�
mutuelles.�

La�démarche�préconisée,�est�basée�sur�la�modélisation�du�système�triphasé�équilibré�(���)�par�
un�système�(�'().�La�machine�à�aimants�permanents�étant�destinée�à�une�application�de�variation�
de�vitesse,�la�synthèse�de�la�commande�est�basée�sur�un�modèle�ramené�dans�le�repère�(�'().�La�
connaissance� exacte� des� paramètres� du� modèle� de� la� machine� dans� le� référentiel� (�'()� est�
indispensable� pour� le� dimensionnement� des� régulateurs� associés� à� l’ensemble� du� système�
convertisseurs*machine.� Dans� cette� optique,� nous� avons� choisi� de� calculer� les� inductances�
ramenées� dans� le� repère� (�'()� par� éléments� finis� en� tenant� compte� de� la� saturation� et� de� la�
position.�Le�phénomène�d’hystérésis�n’est�pas�pris�en�compte�dans�le�calcul�des�inductances.�

En�présence�de�la�saturation,�les�composantes�directe�et�en�quadrature�du�flux�( qsds ψψ , )�sont�

à�la�fois�fonction�de�la�position�(harmoniques�d’espace)�mais�aussi�des�courants�( qsds ii , )�et,�par�

conséquent,�du�point�de�fonctionnement�qui�fait�lui�même�l’objet�de�petites�variations�de�hautes�
fréquences,�dues�à� l’alimentation�de� la�machine�par�un�convertisseur�de�tension�commandé�par�
MLI.�Par�ailleurs,�dès�l’apparition�de�la�saturation�du�circuit�magnétique,�les�composantes��directe�
et�en�quadrature�du�flux�s’avèrent�interdépendantes.�Ce�phénomène�de�couplage,�connu�sous�le�
nom�d’effet� croisé�de� saturation� ==@@??>>==@@@@>>==@@AA>>==@@66>>,�provient�du� fait�que� les� trajets�du� flux�dans�
l’axe���et�'�partage�le�même�circuit�magnétique,�de�telle�sorte�que,�si�l’augmentation�de�l’une�des�
composantes�du� courant� entraînent� la� saturation�de� certaines�parties�du� circuit�magnétique,� les�
deux�composantes�du�flux�en�sont�affectées.��

En�vertu�des�considérations�précédentes�on�peut�alors�définir� les�composantes�du�flux�d’axe�
direct� ),,( qsdsds iiθψ �et��en�quadrature� ),,( qsdsqs iiθψ �telles�que�:�
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Ceci�nous�ramène�aux�équations�en�tensions�dans�le�repère�(�')�suivantes�:�
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On�peut�définir�des�inductances�incrémentales�correspondant�aux�variations�des�composantes�du�
flux�dues�aux�petites�variations�des�composantes�du�courant,�c’est�à�dire�:�
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Pour� la� détermination� des� inductances� incrémentales,� un� calcul� par� éléments� finis� et� en�
magnétostatique�est�effectué�pour�obtenir�les�composantes��directe�et�en�quadrature�du�flux�de�la�
machine�considérée.�En�effet,�pour�chaque�couplet�( qsds ii , )�nous�avons�calculé�les�composantes�

du�flux�( qsds ψψ , )�correspondant�et�ce,�pour�différentes�positions�du�rotor.�Les�inductances�sont�

obtenues� pour� chaque� point� de� fonctionnement� en� tenant� compte� de� la� saturation� et� de� la�
position�du�rotor.�

Dans� ce� qui� suit� nous� étudions� le� fonctionnement� de� la� machine� à� courant� constant�

( Iii qsds
ˆ

2

322 =+ ,� Î �étant�l’amplitude�du�courant�de�phase),�pour�chaque�valeur�de� dsi on�déduit�

la� valeur� de� qsi � et� l’angle� )/arctan( qsds ii=γ .� Pour� chaque� valeur� de� dsi ,� la� composante� en�

quadrature�du�courant�subie�une�variation�autour�d’un�point�de�fonctionnement�( qsqs ii ∆± ).�De�

même,�pour�chaque�valeur�de� qsi ,�on�fait�varier�la�composante�directe�du�courant�autour�d’une�

valeur�de� dsds ii ∆± .�Naturellement,� les� aimants� sont� actifs.�La�démarche�de� calcul� des� flux� est�
donnée�par�les�organigrammes�des�figures�(2.34)�et�(2.35).�

�

La�figure�(2.35)�montre�l’évolution�des�composantes�du�flux�au�point�nominal�en�fonction�de�
la� position� rotorique� et� de� l’angle� γ (de� –90°� à� 0°).� Dans� ce� cas� la� composante� dsi � passe� de�

Î2/3− �à�0�alors�que�la�composante qsi �évolue�de�0�à� Î2/3 .�La�composante� qsψ �augmente�

naturellement�de��0�vers�sa�valeur�maximale,�la�composante� dsψ augmente�également,�car�le�point�

de� fonctionnement� initial� ( °−= 90γ )� correspond� au� défluxage�maximum.� Les� ondulations� des�
composantes�du�flux�sont�relativement�faibles�et�imperceptibles�sur�la�figure�(2.35).�

La� figure� (2.36)�montre� l’évolution�des� inductances� incrémentales� en� fonction�du�déphasage�
(γ )�et�de�la�position.�On�observe�à�travers�ces�résultats�obtenus�que�les�inductances�varient�avec�
le�point�de�fonctionnement�et�comme�il�était�prévisible,�celles*ci�diminuent�avec�l’augmentation�
du�niveau�de�saturation��qui�devient�prépondérant�lorsque�le�déphasage� γ est�proche�de�zéro.�En�
l’absence�de�défluxage�les�dents�face�aux�aimants�se�saturent.�
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Un� point� intéressant� est� que� le� contenu� harmonique� des� inductances� s’intensifie� lorsque� le�
déphasage� (γ )� est� voisin� de� zéro.� La� saturation� partielle� de� certaines� parties� (notamment� les�
dents)�peut�expliquer�ce�comportement.�

Un�autre�phénomène�intéressant,�est�l’évolution�des�inductances�en�fonction�du�déphasage,�il�
semble� que� l’inductance� d’axe� direct� ait� tendance� à� augmenter� tant� que� la� composante� d’axe�
directe�du� courant� (courant�démagnétisant)� reste�prédominante�devant� la� composante�d’axe�en�
quadrature� du� courant,� puis,� amorce� une� pente� descendante� lorsque� la� composante� d’axe� en�
quadrature�du�courant�devient�prédominante.�Ce�même�phénomène�est�observé�dans�l’évolution�
des� inductances� mutuelles� dqM � (= qdM )� dues� à� l’effet� croisé� de� saturation� alors� que� la�

l’inductance�en�quadrature� qqL �a�tendance�à�diminuer�durant�toute�la�plage�de�variation�de�l’angle�

γ .�Par� ailleurs,�on�constate�que� les� inductances�mutuelles� dqM ont�une�valeur�positive� sur�une�

certaine�plage�de�variation�de� γ .�Cet�aspect�particulier�est�dû�à�la�présence�des�cales�magnétiques�
lorsque�la�machine�est�fortement�défluxée,�comme�nous�allons�le�voir.�

Pour�pouvoir�interpréter�le�phénomène,�les�caractéristiques�des�matériaux�ont�été�modifiées�de�
manière�à�ce�que�la�caractéristique�soit�linéaire�en�dessous�du�coude�de�saturation�et�qu’elle�garde�
sa�caractéristique�réelle�au�dessus�du�coude�de�saturation�comme�le�montre�la�figure(2.37).�Cette�
précaution�permet�d’éluder�une�mauvaise�interprétation�des�résultats.�
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Figure�2.33�:�Organigramme�de�calcul�des�flux�d’axe�direct�et�en�quadrature�
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Figure�2.34�:�Illustration�des�étapes�de�calcul�des�performances�de�la�machine�autour�d’un�point�de�fonctionnement�
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�
Figure�2.35�:�Composante�directe�et�en�quadrature�du�flux�en�fonction�de�γ �et�de�la�position��

γ γ

�

γ γ

�
Figure�2.36�:�Matrice�inductances�en�fonction�du�déphasage�γ �et�de�la�position�rotorique�

�
Figure�2.37�:�Caractéristiques�magnétiques�des�matériaux�utilisés�
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�
�

Figure�2.38�:�Evolution�de� ddL ,� qqL , dqM and� qdM �en�fonction�de� γ �
(a)�Avec�cales�magnétiques,�(b)�Sans�cales�magnétiques�

�
La� figure� (2.38)� montre� l’évolution� des� différentes� inductances� incrémentales� (en� valeurs�
moyennes)�en�fonction�du�déphasage�(γ )�et�ce,�pour�deux�cas�d’études�:�
*�(a)�lorsque�les�isthmes�d’encoches�sont�munies�de��	�����	D�!������*�
*�(b)�lorsque�les�isthmes�d’encoches�sont�munies�de��	����	�	D�!������*�
�

La�figure�(2.38)�indique�de�manière�prévisible�que�la�présence�des�cales�magnétiques�se�traduit�
par�une�augmentation��des�inductances�d’axe�direct�et�en�quadrature.�

L’interprétation� du� comportement� des� différentes� inductances� incrémentales� en� fonction� de�
l’angle� γ �est�la�suivante�==@@BB>>��:�

�
§ Pour� les� machines� dont� les� isthmes� d’encoches� sont� munies� de� cales� amagnétiques,�
lorsque� l’angle� γ � varie� de� –90°� vers� 0,� les� dents� situées� en� face� des� aimants� se� saturent�
progressivement� comme� l’illustre� les� cartes� de� champs� de� la� figure� (2.39),� les� inductances�
incrémentales� propres� et� mutuelles� ont� ainsi� tendance� à� diminuer� au� fur� et� à� mesure� (figure�
(2.38.b)).� La� composante� en� quadrature� de� l’inductance� diminue� de�manière�moins� prononcée,�
car�la�saturation�est�moins�prononcée�sur�l’axe�'.��
�
§ Pour� les�machines�dont� les� isthmes�d’encoches�sont�munies�de�cales�magnétiques,�pour�
un�déphasage�de�–90°�( max

ˆ23 IIds −= O 0=qsI ),�le�niveau�de�saturation�est�faible�dans�les�dents�

en� face� des� aimants.� Toutefois,� on� remarque� que� les� isthmes� d’encoches� ainsi� que� les� cales�
magnétiques� situées� au�niveau�de� l’espace� inter*polaire,� sont� très� saturées,� comme� le�montre� la�
figure� (2.40)�de�gauche.�L’évolution�du�déphasage�de�–90°�vers�–58°� révèle�une�diminution�du�
niveau�de�saturation�dans�les�cales�magnétiques�et�les�isthmes�situés�sur�l’axe�'�(axe�inter*polaire),�
alors� que� la�majeure� partie� des� dents� sur� l’axe� d� (axe� des� aimants)�maintiennent� un� niveau� de�
saturation�quasi�identique�(moins�prononcé)�sur�l’intervalle�[*90°,*58°].��
�
Pour� des� valeurs�moins� importantes� de� l’angle� γ ,� la� composante� en� quadrature� du� courant�

devient�prédominante�et�une�partie�des�dents�face�aux�aimants�se�sature�de�manière�significative,�
ce�qui�se�traduit�par�une�diminution�des�différentes�inductances.�

Cet� aspect� intéressant� montre� qu’en� présence� des� cales� magnétiques,� le� comportement�
magnétique�des�parties� en� jeu� (dents,� isthmes,� cales)�peut� se� traduire�par�une� inductance�due�à�
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l’effet� croisé� de� saturation� de� valeur� positive� en�mode� de� défluxage� (lorsque� le� courant� d’axe�
direct�est�négatif).�

� �
(1)� °−=γ 90 ������������������(2)� °−=γ 58 ����������������(3)� °−=γ 30 �

Figure�2.39�:�Carte�de�champs�dans�le�cas�(b)�en�présence�de�cales�non�magnétiques�

� �
��������(1)� °−=γ 90 ����������������������������(2)� °−=γ 58 ��������������������������������������(3)� °−=γ 30 �

Figure�2.40�:�Carte�de�champs�dans�le�cas�(b)�en�présence�de�cales��magnétiques�

�
<<**66**<<**�� '	��
�������������#��

�

La�connaissance�des� inductances�dynamiques,�de� la� résistance�et�des�grandeurs�harmoniques�
de� la� tension� d’alimentation� (MLI),� permet� de� résoudre� le� système� d’équations� différentielles�
(II.25).� Toutefois,� pour� faciliter� la� résolution� de� ce� système� on� peut� admettre� certaines�
hypothèses.�

• Au�regard�de�la�figure�(2.35),�on�peut�considérer�que�les�composantes�du�flux�ne�varient�

pas� ou�peu� avec� la� position,� on�peut� donc� considérer� les� termes�
θ∂

ψ∂ ds � et�
θ∂

ψ∂ qs
� comme�nuls�

(faible�taux�d’harmoniques�de�bobinage).�
• Les� composantes� du� flux� étant� dérivables� au�moins� une� fois� au� voisinage� du� point� de�
fonctionnement�( qsds i,i ),�on�peut�utiliser�le�développement�en�série�de�Taylor�d’une�fonction�à�

deux�variables.�
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En� utilisant� les� équations� (II.27)� et� (II.28)� dans� (II.25),� on� aboutit� au� système� d’équations�
différentielles� (II.29)�� ==@@CC>>==AA77>>.� La� résolution� de� ce� système� d’équations� permet� d’obtenir� les�
composantes� harmoniques� de� courant� ( qhdh i,i )� à� partir� des� composantes� harmoniques� de�

tension( qhdh V,V )�
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Connaissant� le�point�de� fonctionnement� ( qsds ii , ),� on�peut� reconstituer� les� courants� à�partir� de�

(II.30):�
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On�obtient�ainsi� les�grandeurs�triphasées�du�courant�( cba i,i,i )�contenant�les�fondamental�et� les�
harmoniques�temps�issus�du�variateur�par�la�transformation�de�PARK�inverse.�
�
De�la�même�manière�connaissant�les�courants�et�en�reconstituant�la�FÉM�à�partir�des�dérivées�des�
flux�obtenus�précédemment�on�peut�reconstituer�le�couple�à�l’aide�de�la�formulation�suivante�:�

Ω

×

=Γ

∑
= c,b,ai

ii )t(i)t(e

)t( � � � � (II.�31)�

<<**66**88**�� $
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La�superposition�des�harmoniques�de�courant�avec�le�fondamental,�permet�d’obtenir�la�forme�

d’onde� du� courant� de� la� figure� (2.41).� Cette� dernière� est� quasi� sinusoïdale� comme� on� peut�
l’observer.�

�
Figure�2.41�:�Forme�d’onde�des�courants�et�analyse�spectrale�

(1)Alimentation�sinusoïdale�(2)�alimentation�MLI�
�
Une�fois�le�courant�reconstitué,�on�obtient�le�couple�à�l’aide�de�l’équation�(II.30).�Pour�vérifier�

la�démarche,�nous�avons�simulé�à�l’aide�d’un�logiciel�de�calcul�par�éléments�finis,�pas�à�pas�dans�le�
temps==????>>,�le�comportement�de�la�machine�à�aimants�permanents�(celle�de�référence)�en�présence�
du�fondamental�de�courant�et�des�principaux�rangs�harmoniques�(au�nombre�de�4).��
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Pour� des� raisons� de� temps� d’exécution,� nous� avons� limité� les� fréquences� prises� en� compte�
dans�le�spectre�de�la�tension�appliquée�à�la�même�valeur�(1000Hz).�Par�contre,�nous�avons�choisi�
de� maintenir� le� rapport� entre� la� fréquence� de� découpage� df et� la� fréquence� d’alimentation�

sf comme� étant� un� multiple� de� 3,� pour� éviter� de� retrouver� les� principales� fréquences� de�
découpage�dans�le�spectre�de�courant�==AA;;>>.�Le�tableau�(2.5)�résume�les�principales�fréquences�de�
MLI�considérées�dans�nos�simulations.�

�

Tableau�2.4�:�Fréquence�de�MLI�(tension)�considérée�

MSAP 







=

=

Hzf

Hzf

d

s

974.883

666.22
 

Fréquences MLI 

1 df  

31 sd ff 8−  

33 sd ff 6−  

37 sd ff 2−  

39 df  

41 sd ff 2+  

43 sd ff 4+  

�

Par�ailleurs,�nous�avons�choisi�de�simuler�le�point�de�fonctionnement�qui�permet�à�la�machine�de�
délivrer�un�couple�au�voisinage�380kNm�soit�un�angle� °≈γ 24 .�
�

<<**66**??**�� �	���������
�#���#���	�
����
�
Les�résultats�de�calcul�sont�donnés�dans�la�figure�(2.42).�De�visu,�on�peut�remarquer�la�quasi�

similitude� des� formes� d’ondes� du� couple� obtenues� par� éléments� finis� et� par� l’approche� semi�
analytique.� Le� taux� d’ondulation� du� couple� (pic� à� pic)� obtenu� par� éléments� finis� est� de� 3.05%�
alors�que�celui�obtenu�semi�analytiquement�est�de�3,17%,�soit�une�différence�n’excédant�pas�4%.�

�
(a)�Eléments�finis� � � � � (b)�Semi�analytique�

Figure�2.42�:�Forme�d’onde�du�couple�en�présence�d’harmoniques�de�courant�
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Figure�2.43�:�Principaux�harmoniques�du�couple�

�

La� figure� (2.43)� montre� que� les� amplitudes� des� harmoniques� obtenus� par� éléments� finis�
concordent�avec�celles�des�harmoniques�obtenus�par�la�méthode�semi�analytique.�

Pour�pouvoir�séparer�les�phénomènes�d’interaction�des�harmoniques,�nous�avons�simulé�par�
éléments�finis�en�pas�à�pas�dans�le�temps�le�comportement�de�la�MSAP�de�référence�tour�à�tour�
avec� une� alimentation� sinusoïdale� et� puis� avec� une� alimentation� par� MLI� (fondamental+� 4�
harmoniques� de� temps).� La� figure� (2.44)�montre� à� la� fois� les� formes� d’onde� du� couple� et� les�
spectres�avec�une�alimentation�sinusoïdale�et�avec�une�alimentation�MLI.�Les�deux�spectres�ont�
été�superposés�pour�pouvoir�quantifier�la�contribution�des�harmoniques�de�temps.�

En�alimentation� sinusoïdale,� les�harmoniques�prépondérants�dans� le� couple�de� la�machine�à�
aimants,� sont� ceux� dues� à� l’interaction� des� harmoniques� de� la� FÉM� avec� le� fondamental� de�
courant)�de� rang�6� (136�Hz),�12� (272�Hz)�et�18� (408�Hz)�et� à� la�denture� statorique� (couple�de�
détente)�de�rang�30�(680�Hz).��

Les� rangs�harmoniques�30� (680�Hz),�36� (816�Hz)�et� 42(952�Hz)� sont�dus� à� l’interaction�du�
fondamental� de� temps� de� la� FÉM� avec� les� harmoniques� de� MLI� de� courant� et� mise� à� part�
l’harmonique�de�denture�(de�rang�30),�l’introduction�par�la�MLI�des�autres�harmoniques�de�temps�
n’affecte�pas�les�harmoniques,�de�rangs�bas,�déjà�existant.�

Ainsi,� nous� pouvons� conclure� que� le� modèle� développé� permet� la� prise� en� compte� des�
harmoniques�de�courant�qui�dépendent�de� l’alimentation�et�de� l’état�magnétique�de� la�machine.�
Ces�harmoniques� contribuent� aux�ondulations�du� couple�que�nous�pouvons�désormais�prédire�
analytiquement� avec� un� temps� de� calcul� nettement� plus� faible� comparé� à� celui� d’un� calcul�
temporel�par�éléments�finis.�
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� �
(a)Alim�sinusoïdale� � � � (b)�Alim�MLI�

�
Figure�2.44�:�Forme�d’onde�du�couple�obtenue�par�EF�et�analyse�spectrale�

�

<*B*� �
������
��
Dans� ce� chapitre,� les�démarches�de�dimensionnement�d’une�machine� à� aimants�permanents�

ont� été� abordées.� Certains� aspects� de� dimensionnement,� tels� que� les� moyens� de� réduire� les�
harmoniques�de� la�FÉM�à� travers�un� choix� approprié� du�bobinage�et�de� l’épanouissement�des�
aimants,� ont� été� largement� détaillés.� En� effet,� l’association� d’un� type� de� bobinage� à� un�
épanouissement�adéquat,�permet�d’obtenir�une�FÉM�entre�phases�quasi� sinusoïdale,� surtout�en�
éliminant� ses�harmoniques�de�bas� rangs� (5� et�7).�La� segmentation�de� chaque�pôle�en�plusieurs�
blocs�d’aimants�de�même�polarité�ayant�une�influence�sur�les�harmoniques�de�rangs�supérieurs�de�
la�FÉM,�un�nombre�de�blocs�d’aimants�par�pôle�est�choisi�en�conséquence�pour�réduire�à�la�fois�
les�harmoniques�de�rang�11�et�13.�

En� outre,� les� moyens� de� réduire� le� couple� de� détente� sont� aussi� présentés.� L’effet� de�
l’épanouissement,�de�la�segmentation,�de�la�présence�de�cales�magnétique,�mais�aussi�du�choix�du�
nombre� d’encoches� sur� le� couple� de� détente� y� est� démontré� à� travers� un� développement�
analytique� mais� aussi� par� des� résultats� de� simulations.� La� combinaison� judicieuse� de� ces�
paramètres� permet� de� réduire� considérablement� le� couple� de� détente.� En� choisissant� une�
combinaison�d’un�nombre�d’encoches�par�rapport�à�un�nombre�de�paires�de�pôles,�nous�avons�
doublé�la�pulsation�du�couple�de�détente.�La�vérification�de�l’influence�de�la�segmentation�sur�les�
rangs�élevés�du�carré�de�l’induction,�nous�a�permis�de�nous�conforter�dans�le�choix�du�nombre�de�
blocs�d’aimants�qui�permet�aussi�de�réduire�le�rang�principal�du�couple�de�détente.�Naturellement,�
l’introduction�de� cales�magnétiques� a� sensiblement� réduit� l’amplitude�du� couple�de�détente.�La�
combinaison�de�ces�différentes�actions�permet�de�réduire�sensiblement�les�ondulations�du�couple�
sans�affecter�le�couple�utile.��
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L’étude� des� performances� est� basée� sur� trois� épanouissements� d’aimants� choisis� en� accord�
avec�les�observations�faites�dans�la�première�partie.�Le�rayon�externe,�la�longueur�utile,�le�courant�
de�phase,�et�l’entrefer�sont�également�fixés�en�fonction�des�contraintes��imposées�(présentées�au�
chapitre�I).�De�même,�le�nombre�de�spires�par�phase�et�la�hauteur�des�aimants�sont�choisis�en�se�
basant�sur�les�résultats�des�études�et�des�analyses�présentés�en�annexe�A*��

Les� résultats�de� simulation� sur� la�machine�de� référence� (prototype)�de� la�FÉM�et�du�niveau�
d’induction�concordent� avec�ceux�obtenus�expérimentalement.�Par� ailleurs,�En�simulant�un�cas�
de� court*circuit� triphasé,� nous� avons� constaté� le� bon� dimensionnement� des� aimants� pour� un�
courant� de� court*circuit� de� trois� fois� le� courant� nominal� en� régime� transitoire.� Toutefois� un�
courant� plus� important� en� transitoire� associé� à� une� température� plus� élevée� risque� de�
démagnétiser�les�aimants�au�moins�sur�les�parties�au�voisinage�de�l’entrefer�et�située�au�milieu�de�
l’épanouissement�des�aimants.��

Pour� compléter� l’analyse� sur� la�machine� de� référence,� un�modèle� est� développé� pour� tenir�
compte�des�harmoniques�de� temps�du�variateur.�Ce�modèle�mis�au�point�permet�d’obtenir�à� la�
fois�la�forme�d’onde�du�courant�mais�aussi�la�forme�d’onde�du�couple�intégrant�les�harmoniques�
de�temps�du�variateur.�Le�modèle�se�base�sur�la�détermination�des�inductances�dynamiques.�Pour�
ce� faire,� nous� avons� étudié� le� comportement� de� la�MSAP� (flux,� inductance)� en� fonction� de� la�
variation� du� déphasage� du� courant� par� rapport� à� la� FÉM�à� vide.�Dans� ce� registre� nous� avons�
étudié�l’évolution�des�inductances�dynamiques�en�fonction�de�ce�déphasage�et�mis�en�évidence�un�
effet�croisé�relativement�faible.�

Par� ailleurs,� l’étude� a� permis� de� mettre� en� relief� un� phénomène� inhabituel.� En� effet,� en�
présence�de�cales�magnétiques,�pour�un�fort�défluxage,� les� inductances�dues�à� l’effet�croisé�ont�
une�valeur�positive,�de�même�que�l’inductance�propre�d’axe�directe�à�tendance�à�augmenter�dans�
la� plage� de� fort� défluxage.� On� a� prouvé� que� la� présence� des� cales� magnétiques� modifie� le�
comportement�de�la�machine�sur�une�certaine�plage�de�défluxage,�la�raison�réside�dans�l’évolution�
de�l’état�de�saturation�au�voisinage�des�isthmes,�des�cales�et�des�dents.�

La�connaissance�des�inductances�dynamiques,�des�composantes�du�flux�et�des�harmoniques�de�
tension,� permet� de� déduire� à� l’aide� des� équations� en� tension,� les� harmoniques� de� courant� qui�
superposés� au� fondamental�permet�d’obtenir� la� forme�d’onde�du� courant.� Soulignons� la� forme�
quasi�sinusoïdale�du�courant�reflétant�le�faible�taux�harmonique.�

La�forme�d’onde�du�courant�connue,�nous�avons�pu�obtenir�la�forme�d’onde�du�couple�pour�
le�point�de�fonctionnement�choisi.�Une�simulation�par�élément�finis�et�en�pas�à�pas�dans�le�temps��
a�permis�de�valider� le�modèle�semi*�analytique.�On�y�observe�clairement� la�quasi� similitude�des�
formes�d’onde�du�couple�et�des�taux�d’ondulation�du�couple.�L’intérêt�du�modèle�semi�analytique�
est� sa� relative� rapidité� d’exécution� et� son� aptitude� à� tenir� compte� de� tous� les� harmoniques� du�
variateur�contrairement�aux�méthodes�temporelles�par�éléments�finis�qui�nécessite�d’une�part�un�
maillage�très�fin�et�d’autre�part�un�pas�de�calcul�très�petit�pour�pouvoir�tenir�compte�de�certains�
harmoniques�de�temps�de�rang�élevé��d’où�un�temps�de�calcul�prohibitif.�

Dans�la�suite�des�travaux,�nous�retiendrons�comme�MSAP,�celle�de�référence,�elle�servira�de�
base� de� comparaison� à� l’étude� et� au� dimensionnement� de� la� machine� asynchrone,� objet� du�
prochain�chapitre.��
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Ce�chapitre�est�consacré�à�la�modélisation�et�à�l’optimisation�de�la�machine�asynchrone.�Nous�
aborderons,� étape� par� étape,� les� principaux� paramètres� à� prendre� en� compte� dans� le�
dimensionnement�de�la�machine�asynchrone.�Ayant�pour�objectif�de�dimensionner�une�machine�à�
induction� pour� la� propulsion�marine� par� POD,� nous� reprendrons� le� cahier� des� charges� défini�
pour� la� machine� à� aimants� permanents,� avec� toutefois� quelques� modifications� quant� aux�
contraintes�imposées�à�la�machine�asynchrone.��

Nous�abordons�un�premier�dimensionnement�de�la�machine�asynchrone,�en�se�basant�sur�un�
modèle�analytique� (modèle�circuit)�au�sens�des�premiers�harmoniques�et�couplé�avec� le�modèle�
des� éléments� finis� (EF).� Ce� premier� modèle,� même� s’il� permet� d’obtenir� avec� une� bonne�
approximation�les�principales�performances�de�la�machine,�ne�permet�pas�de�prendre�en�compte�
les�harmoniques�d’espace�et�de�temps.�

Afin�d’étudier�certains�aspects�de� la�machine�asynchrone,� tels�que� les�pertes� rotoriques�dues�
aux� harmoniques� d’espace,� un� modèle� circuit� multi� harmoniques� d’espace� (MHE)� et� mono�
harmonique�de�temps,�couplé�au�modèle�élément�finis,�est�présenté.�

De�même,�pour�considérer� les�pertes� Joule� rotoriques�dues�aux�harmoniques�d’espace�et�de�
temps�et�pour�envisager�une�estimation�assez�précise�des�ondulations�du�couple�générées�par�ces�
harmoniques,� un� modèle� circuit� mono� harmonique� d’espace� et� multi� harmoniques� de� temps�
(MHT)�couplé�au�modèle�éléments�finis,�est�développé.�

Un� calcul� évolutif� (pas� à� pas� dans� le� temps)� à� l’aide� du� logiciel� Flux2D� est� effectué� pour�
valider�les�modèles�présentés,�notamment�les�modèles�MHE�et�MHT.�

Toujours� à� l’aide� du� même� outil� de� calcul,� une� analyse� est� effectuée� quant� aux� différentes�
interactions�des�harmoniques�de�temps�issus�du�variateur,�de�la�structure�(denture�rotorique)�et�de�
la�saturation�et�leur�effet�sur�les�ondulations�du�couple�est�mis�en�exergue.�

8*<*� 0��������	�#���������������
������������	��	������	�
����
���
De� la�même�manière�que�pour� la�machine�à�aimants�permanents,�nous�avons�fixé�un�cahier�

des� charges,� mutatis�mutandis,� dans� lequel� sont� définies� les� performances� et� les� contraintes� à�
respecter�lors�du�dimensionnement.�Naturellement,�toujours�dans�la�même�optique,�nous�avons�
fixé�des�intervalles�de�variation�des�paramètres�alors�que�certains�paramètres,�tel�que�la�longueur�
utile uL ,�resteront�fixés.��

La�machine�asynchrone�(MAS)�est�soumise�à�des�contraintes�thermiques�moins�strictes�(absence�
de�matériaux�très�sensibles�comme�les�aimants�NdFeB),� la� température�du�cuivre,�allant� jusqu’à�
140°C,� est� autorisée.� Par� ailleurs,� on� peut� aussi� tolérer� une� densité� de� courant� dans� les�
conducteurs�de�5A/mm²,�sous�réserve�d’introduire�des�évents�d’aération�au�sommet�de�chaque�
encoche�comme� le�montre� la� figure� (3.1)�;�des�canaux�d’aération� sont�en�outre,� judicieusement�
disposés�à�la�périphérie�du�moteur.�

Toujours�en�référence�à�ce�qui�s’est�fait�sur�la�MSAP,�nous�avons�concentré�nos�efforts�sur�les�
performances�suivantes�:�

• Le�couple�électromagnétique�et�les�moyens�d’agir�sur�le�couple�volumique.�
• Les�ondulations�du�couple�en�charge�et�les�moyens�de�leur�réduction��
• Les�pertes�
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Ce�dernier�point�fait�l’objet�d’une�attention�particulière�puisque�l’on�sait�que�contrairement�aux�
machines� à� aimants� permanents,� les� machines� asynchrones� présentent� des� pertes� au� rotor�
relativement� importantes.�Nous�rappelons�dans� le� tableau�ci*dessous,� les�principales�contraintes�
et�performances�requises�:�

�

Tableau�3.1:�Cahier�des�charges�de�la�MAS�pour�la�propulsion�POD�

����
��	�����
Tension�de�phase� sV �(V�efficace)� 3000�

Puissance�Mécanique� mecP (MW)� 6.75�

Vitesse� n �(tr/mn)� 170�

Couple� moyΓ �(kNm)� 380�

�
���	������

Densité�de�courant� sJ �(A/mm²)� ≤5�

Pertes� minimum�

Couple�pulsatoire� minimum�

Température�(°C)� <140�

Diamètre�externe� eD �(m)� <2�

Entrefer� e �(mm)� 4≥ �

�

 

Events axiaux d’aération 
statorique

Canaux axiaux d’aération 
d’encoches

�
Figure�3.1�:�Canaux�axiaux�d’aération�dans�la�MAS�

�

88**<<**;;**�� ������#	�������	��
���
Dans� cette� section,� on� s’applique� à� rappeler� les� relations� établies� de� la� MAS� sans�

démonstration�puisque�elles�sont�largement�diffusées�dans�la� littérature�scientifique.�L’intérêt�de�
reprendre�certaines�équations�est�de�montrer�comment�évoluent�les�performances�en�fonction�de�
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certains� paramètres,� ce� qui� par� la� suite� nous� permettra� de� choisir� la� plage� de� variation� de� ces�
paramètres.�

À�partir�des�équations�des�tensions�statoriques�exprimées�dans�le�référentiel�statorique�et�des�
équations� des� tensions� rotoriques� exprimées� dans� le� référentiel� rotorique,� on� a� l’habitude� de�
déduire� le� système� d’équations� (III.1)� ramené� au� stator� (primaire)� sous� la� forme� de� grandeurs�
complexes�associées�aux�grandeurs�sinusoïdales�ainsi�que�le�schéma�équivalent�au�sens�du�premier�
harmonique�(figure�(3.2))��==??<<>>==AA<<>>==AA88>>�:��









′++′′+′
′

=

′+++=

)(0

)(

1111

11111

rsmrrr
r

rsmsssss

IILjILjI
g

R

IILjILjIRU

ωω

ωω

σ

σ

� � � � (III.1)�

avec�:�

Ω

Ω−Ω
=

Ω−
= mmp

g
ω

ω
� � � � (III.2)�

On�désigne�par�:�
�
ω � pulsation�statorique,�

sLσ � inductance�cyclique�de�fuites�d’une�phase�du�stator,�

rLσ′ � inductance�cyclique�de�fuites�d’une�phase�du�rotor�ramenée�au�stator,�

mL′ �� inductance�magnétisante,�

rR′ �� résistance�d’une�phase�du�rotor�ramenée�au�stator,�

sR �� résistance�d’une�phase�du�stator,�
g � � glissement�ou�l’écart�relatif�de�vitesse�du�moteur,�
p � � nombre�de�paires�de�pôles�du�moteur,�

mΩ � vitesse�mécanique�du�moteur.�
Dans� le� schéma�équivalent�de� la� figure� (3.2),� gRr′ � rend� compte�de� la�puissance� transmise� au�
rotor:�
�

23 r
r

tr I
g

R
P ′

′
= � � � � � � (III.3)�

�

sR sI1 rI1′

gRr /′mI1

mLjωferRmU1sU1

frLj ′ωfsLjω

�
Figure�3.2�:�Schéma�équivalent�de�la�MAS�au�sens�du�premier�harmonique��

À� partir� des� équations� précédentes,� on� peut� déduire� l’expression� du� couple� électromagnétique�
==??<<>>==AA<<>>==AA88>>:�

( )gRLg

UR

rr

mr
em 222

2
13

′+′Ω

′
=Γ

ω
� � � � (III.4)�
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La�machine�asynchrone�est�destinée�à�un�fonctionnement�à��vitesse�variable�et�d’ordinaire�on�
travaille�à�induction�d’entrefer�(flux�magnétisant)�constant�;�on�travaille�donc�à� fU m /1 �constant,�
l’expression�(III.4)�peut�être�réécrite�de�manière�suivante�:�

( )gRLg

RU
p

rr

rm
em 222

2

13
′+′

′








=Γ

ω

ω

ω
� � � (III.5)�

Soit�donc�:�

( )2222

2
13

rr

r
mem

RLg

Rg
p

′+′

′
=Γ

ω

ω
φ � � � � (III.6)�

Etant�donné�que�l’alimentation�du�moteur�est�assurée�par�des�onduleurs�de�tension�(fréquence�
variable),� la�pulsation�des�courants� rotoriques� ()ω)� est�maintenue�entre�zéro� (fonctionnement�à�
vide)� et� )�ω� (fonctionnement� à� couple�nominal).�Dans� cet� intervalle� )ω� est� faible� et� la� relation�
(III.6)�donne�

r

m
em

R
gp

′
⋅⋅≅Γ

2
13

φ
ω � � � � (III.7)�

Puissance active

P
ertes Joule S

tatoriques

P
ertes fer S

tatoriques

P
ertes Joule rotoriques

P
ertes fer rotoriques

P
ertes m

écaniques

Puissance mécanique

Entrefer

P
uissance transm

ise au rotor

Stator Rotor Arbre

�
Figure�3.3�:�Illustration�de�l’écoulement�de�puissance�dans�la�MAS�

�

L’inductance�magnétisante�est�un�paramètre�électrique�important�dans�le�dimensionnement�de�
la�machine�asynchrone,�car�elle*même�est�étroitement�liée�aux�paramètres�géométriques�comme�
l’indique�la�relation�(III.8)�==AA88>>==AA??>>:�

( ) 'e/LDp/NkL uassbm
2

1∝ � � � � (III.8)�

où�:�

p � est�le�nombre�de�paire�de�pôles,��

aD � est�le�diamètre�d’alésage,��

uL � est�la�longueur�utile�(axiale),��

e′ � est�l’entrefer�effectif,�

sN � est�le�����������
����
����
 ����par�phase,��

sbk 1 � est�le�coefficient�de�bobinage�du�premier�harmonique�d’espace.�
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Par� ailleurs,� connaissant� le� rapport� de� transformation� qui� lie� le� stator� (primaire)� au� rotor�
(secondaire)�de�la�MAS�à�cage,�on�peut�écrire�l’expression�de�la�résistance�rotorique�ramenée�au�
primaire�par�==??<<>>��::�

( ) rsbs
er

r RkN
N

R
2

12
3

=′ � � � � (III.9)�

rR � �est�la�résistance�d’une�barre�avec�ces�anneaux,�

erN �est�le�nombre�d’encoches�rotoriques,�

En� combinant� (III.9)� et� (III.7),� on� obtient� la� relation� liant� le� couple� électromagnétique� aux�
paramètres�géométriques�de�la�machine�dans�sa�zone��������������������������� ngg ≤≤0 �:�

2
1

2

1

1
m

r

er

ssb

em
R

N

Nk
gp φω 








⋅⋅∝Γ � � � (III.10)�

où�le�flux� m1φ �est�proportionnel�à� ( ) muassb IeLDpNk 1

2

1 )'/(/ �

L’expression� (III.10)� permet� de� mettre� en� évidence� les� paramètres� influant� sur� le� couple�
électromagnétique�au�point�de�fonctionnement�nominal.�

�

88**<<**<<**�� �:D��������������
��������
Dans�cette�section,�nous�résumons�les�critères�de�performances�qui�seront�considérés�lors�du�

dimensionnement�ainsi�que�les�paramètres�géométriques�sur�lesquels�nous�pouvons�agir.�
En�gardant�à�l’esprit�le�cahier�des�charges,�les�critères�de�performances�sont�principalement�:�

*� Le�couple�volumique�:�à�savoir�le�couple�nécessaire�dans�un�encombrement�minimum.�
*� Le�rendement�et�le�facteur�de�puissance�:�agissant�sur�le�courant�absorbé�et�les�pertes.��
*� Le�taux�d’ondulation�du�couple.�
�
Les�paramètres�sur�lesquels�on�peut�agir�sont�:�
�

;*� �	�#
�	���!�
�

Le�nombre�de�paires�de�pôles�est�l’un�des�paramètres�les�plus�influents.�En�plus�de�son�impact�
sur�les�dimensions�des�culasses,�des�dents�et�des�têtes�de�bobine,�il�a�une�influence�considérable�
sur�l’inductance�magnétisante�(équation�III.8)�et�par�conséquent�sur�le�facteur�de�puissance�et�le�
rendement.�

�
<*� ����
�%����)���
�������	�
��������������
#�����%
%��	D��
�

Le� nombre� d’encoches� statoriques� est� étroitement� lié� au� nombre� de� pôles,� au� nombre� de�
phases�mais�aussi�au�type�de�bobinage�à�adopter.�Rappelons�qu’un�nombre�important�d’encoches�
statoriques� accentue� la� difficulté� pratique� de�mise� en�œuvre� du�bobinage�;� la� condition� utilisée�
pour�la�MSAP�sur�le�nombre�d’encoches�( 150≤esN )�est�aussi�valable�pour�la�MAS.��

Le� choix� du� type� de� bobinage� conditionne� les� pertes� Joule� rotoriques� dues� aux� harmoniques�
d’espace.�Il�faut�donc�judicieusement�choisir�le�bobinage�permettant�de�réduire�ces�pertes�et�pour�
ce� faire,� nous� retiendrons� les� types� de� bobinages� mentionnés� dans� le� chapitre� II,� permettant�
d’atténuer�les�premiers�harmoniques�de�bobinage.�À�ce�titre,� le�tableau�(3.2)�rappelle�le�nombre�
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d’encoches�statoriques�nécessaires�pour�une�polarité�et�un�bobinage�fixés�(����chapitre�II�pour�les�
types�de�bobinage).�
�

Tableau�3.2:�Nombre�d’encoches�en�fonction�du�bobinage�et�de�la�polarité��
� �	��
������������

� ,	-� ,%-� ,�-� ,�-�
B� ×� ×� 96� 120�
;7� ×� ×� 120� 150�
;<� ×� 90� 144� ×�
;?� 84� 105� ×� ×�
;A� 96� 120� ×� ×�
;B� 108� 135� ×� ×�

�

�
	�
��
!�

<7� 120� 150� ×� ×�
�!D�����2Types�de�bobinage�:�,	-�Pas�raccourci�5/6ème,�12�encoches�par�paire�de�pôles�;�,%-�Pas�raccourci�
12/15ème,� 15�encoches�par�paire�de�pôles�;�,�-�Pas�raccourci�10/12ème,� 24�encoches�par�paire�de�pôles�;�
,�-�:Pas�raccourci�12/15ème,�30�encoches�par�paire�de�pôles�
�

3.� ����
�%����)���
������
�
�����������������������
���
�

Le�choix�du�nombre�d’encoches�rotoriques� erN �doit�être�effectué�en�considérant�le�nombre�
d’encoches�statoriques� esN .�En�effet,�à� esN fixé,�un�choix�judicieux�de� erN permet�de�réduire�le�
couple�parasite� et� les�vibrations� ==AA88>>==AA??>>==AA@@>>.�Dans�cette�optique,�nous�avons�choisi�d’adopter�
certaines� règles� largement� éditées� et� commentées� qui� permettent� de� minimiser� certains� effets�
indésirables��==AA88>>==AA??>>==AA@@>>.��

�
• Afin� de� minimiser� le� couple� parasite� (couples� réluctants)� la� règle� suivante� est�

généralement�adoptée:�
�

pknNmN eser 2±≠− �� � (III.11)�
où�:�
m ,� n �et� k � sont�les�nombres�entiers,�
p � � est�le�nombre�de�paires�de�pôles.�
�

• Afin� de� minimiser� les� pertes� dues� aux� harmoniques� de� denture� la� règle� suivante� est�
généralement�adoptée�par�les�constructeurs�de�machines==AA88>>==AA??>>==AA@@>>�

�

eseres NNN >≥25.1 � � � � (III.12)�
ou�bien�

eseres N.NN 750≥> � � � � (III.13)�
�

• Afin�de�minimiser�les�vibrations�et� les�forces�radiales,� la�règle�suivante�est�généralement�
adoptée�==AA88>>==AA??>>==AA@@>>��:�

�
rkpNN eser ±≠− � � � � (III.14)�

k � est�un�nombre�entier,�
r �� est� l’ordre�de�la�force�radiale�(ou�mode�vibratoire)�exercé�sur�le�rotor�et� le�stator�(figure�
(3.4)).�
�
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Par�ailleurs,�comme�le�montre�l’expression�(III.10),�le�nombre�d’encoches�rotoriques�(nombre�
de�barres)�ainsi�que�leurs�dimensions�influencent�le�couple�électromagnétique�et�naturellement�les�
pertes�Joule�rotoriques.�

0=r 1=r 2=r 3=r �
Figure�3.4�:�Exemple�de�modes�vibratoire�radial��(ou�ordre�de�la�force�radiale)��

�
?*� ����	������#	�	�:�����

�
Le�rayon�d’alésage�et�le�nombre�de�spires�sont�des�paramètres�qui,�naturellement,�sont�choisis�

de� manière� à� fournir� l’induction� d’entrefer� nécessaire� pour� avoir� le� couple� électromagnétique.�
Mais�ils�sont�aussi�des�paramètres�d’ajustement�qui�permettent�d’atténuer,�par�exemple,�l’effet�de�
la�polarité�sur�le�courant�magnétisant�(équation�III.8).�

Soulignons�que�les�contraintes�sur�les�dimensions�des�encoches�et�des�conducteurs�imposées�
lors�du�dimensionnement�de�la�machine�à�aimants�permanents�sont�reconduites�pour�la�machine�
asynchrone.�

La�démarche�de�dimensionnement�adoptée�est�résumée�dans�l’organigramme�de�la�figure�(3.5).�
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�
Figure�3.5�:�Organigramme�de�pré*dimensionnement�géométrique�de�la�MAS�

88**<<**88**�� ��	������	��
�������	��
��������)��#	������������#��
Avant�d’aborder�la�démarche�et�le�modèle�permettant�de�calculer�les�performances�avec�plus�

de�précision,� il�est�nécessaire�de�distinguer� les�différents�harmoniques�d’espace�et�de�temps�des�
différentes� grandeurs� électromagnétiques� de� la�machine� asynchrone.� Pour� ce� faire,� nous� allons�
présenter�de�manière�'����������,�les�principaux�harmoniques�d’espaces�et�de�temps�existant�au�sein�
des�grandeurs�électriques�et�magnétiques�en�s’appuyant�sur�les�diverses�publications�scientifiques�
ayant�abordé�ce�thème�==AA88>>==AA??>>==AA@@>>==AAAA>>==AA66>>==AABB>>==AACC>>..��

Ces�différentes�relations�nous�permettrons�par�la�suite,�de�comprendre�l’origine�des�différents�
harmoniques� intervenant� dans� le� courant� statorique,� mais� aussi� dans� le� couple,� au� point� de�
fonctionnement� considéré.� Ces� points� seront� abordés� au� moment� de� l’étude� des� couples�
pulsatoires�dans�la�machine�asynchrone.�

�
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Tableau�3.3:�Harmoniques�d’espace�et�de�temps�des�différentes�grandeurs�avec�une�alimentation�
en�tension�à�l’aide�d’un�onduleur�à�MLI�

&�	������ '	��
�������������#�� '	��
��������)��#	��� �
�����
��
�)�5��������

FMM��
(référentiel�
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N er �
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g
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λ

η

eres NnN

pkpp
�

�
avec� λγη ,,,,, nkm �des�entiers�positifs�

λ,m � entiers�liés�à�la�denture�rotorique�
n � entier�lié�à�la�denture�statorique�
k � entier�lié�aux�harmoniques�d’espace�statoriques�
η � entier�lié�à�la�saturation�
γ � entier�lié�aux�harmoniques�de�temps�du�variateur�
�

8*8*�  
�:����
�
��	��
�������)��#	���
Pour� un� premier� dimensionnement,� il� est� intéressant� d’adopter� une� démarche� simplifiée� de�

calcul� permettant� d’avoir� de� manière� relativement� rapide� les� principales� performances� de� la�
machine.�À�cet�usage,�nous�avons�couplé�le�circuit�mono�harmonique�(au�sens�du�fondamental)�
avec�le�modèle�éléments�finis.�Malgré�cette�simplicité,�le�modèle�ainsi�développé�prend�en�compte�
les�aspects�suivants�:�
• La�saturation��
• Les�pertes�fer�par�un�calcul�numérique�local�==6677>>==66;;>>.�
• La�résistance�des�têtes�de�bobines�ainsi�que�la�réactance�de�fuite�des�têtes�de�bobines�
• Des�pertes�Joule�dans�les�anneaux�rotoriques�et�les�parties�hors�fer:�via�une�correction�de�
la�conductivité�des�barres�==??@@>>==66<<>>.�
Cependant�le�modèle�ne�tient�pas�compte�des�phénomènes�secondaires�suivant�:�
�
• Les�pertes�supplémentaires�dues�aux�harmoniques�d’espace�:�celles�ci�seront�abordées�lors�
du�dimensionnement�final�avec�la�mise�en�œuvre�d’un�modèle�multi�harmoniques��
• L’évolution� de� la� température� dans� les� conducteurs�:� celle� ci� est� évaluée� à� l’aide� d’un�
logiciel�développé�par�Converteam�Motors�SA.��
�

Contrairement�au�cas�de�la�conversion�synchrone,�où�le�couple�dépend�des�positions�relatives�
du�stator�et�du�rotor,�la�conversion�asynchrone�dépend�de�la�vitesse�du�rotor�par�rapport�à�celles�
des�différentes�ondes�tournantes�générées�par�le�bobinage�statorique.�Pour�le�calcul�de�la�machine�
asynchrone,� dans� l’hypothèse� du� 1er� harmonique� de� temps� et� d’espace� dominant,� nous� avons�
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utilisé�une�méthode�qui�consiste�à�multiplier�la�conductivité�des�parties�conductrices�du�rotor�par�
le� glissement,� puis,� de� résoudre� dans� le�même� référentiel� l’équation� de� diffusion� du� champ� en�
régime� harmonique� à� la� pulsation� statorique� imposée� par� l’alimentation� (équations� (III.15)� et�
(III.16).�Cette�méthode,�bien�que�peu�précise,�présente�l’avantage�d’être�rapide�à�mettre�en�œuvre�
et�permet�de�calculer�les�grandeurs�principales�de�la�machine�en�régime�permanent.�L’hypothèse�
la�plus�forte�de�cette�méthode�est�de�considérer�que�les�différents�harmoniques�d’espace�ont�une�
pulsation� ωg �dans�le�rotor.�

�
Equation�de�diffusion�du�champ�au�stator�:�

JAtrotroAj
r

�����

0))(
1

( µ
µ

ωσ =+ �� � � (III.15)�

�
Equation�de�diffusion�du�champ�au�rotor�:�

�
0

1
=

µ
+σω

σ′

))A(tro(troAgj
r

����
� � � � (III.16)�

A
�
�� le�potentiel�vecteur�

J � la�densité�de�courant�
σ � la�conductivité�
�

Le� modèle� ainsi� établi,� permet� d’obtenir� toutes� les� performances� pour� le� point� de�
fonctionnement�choisi.�

Le� principe� consiste� à� obtenir� le� courant� statorique� du� schéma� équivalent� et� de� l’introduire�
comme�paramètres�d’entrée�dans�le�modèle�par�éléments�finis.�En�raison�de�la�non�linéarité,�un�
processus�itératif�entre�l’analyse�par�élément�finis�et�l’analyse�par�circuit�équivalent�est�nécessaire�
pour�trouver�le�point�de�fonctionnement�associé�à�la�tension�de�phase�donnée.��

�
La�procédure�peut�se�résumer�comme�suit�:��
�
1.� Dans� un� premier� temps,� après� avoir� introduit� des� données� initiales� telles� que� le�
glissement,� un� courant� unitaire� et� une� tension� nominale,� une� première� analyse� en�
magnétodynamique� (en� linéaire)� est� faite� permettant� d’obtenir� la� FÉM� induite� de� phase� et�
l’impédance�opérationnelle.��

s

m
op

I

j
Z

1

ψω
= ��� � � � (III.17)�

2.� Connaissant� opZ et�la�tension�à�appliquer�on�calcule,�via�le�schéma�équivalent�par�phase,�

le�courant�absorbé�(correspondant�à�la�tension�nominale�et�au�glissement�donné).�

)LjR(Z

V
I

tbssop

ref,s
n,s

ω++
= �� � � (III.18)�

tbsL �:�inductance�de�fuite�des�têtes�de�bobines�

3.� Ce�courant� n,sI �est�réintroduit�comme�source�de�champ�dans�un�calcul�par�éléments�finis�
en� tenant� compte� de� la� saturation.�Une� fois� l’analyse,� en� régime� saturé,� terminée� (a� glissement�
donné),�on�calcule�la�FÉM�induite�et�la�tension�de�phase�(figure�3.6)�
�

mn,stbssn,s jI)LjR(V ψω+ω+= � � (III.19)�
�
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�
Figure�3.6�:�Modèle�circuit�par�phase��

�
4.� On�vérifie�si�cette�dernière�correspond�à�la�tension�nominale.�

ξ<
−

=∆
n,s

ref,sn,s

V

VV
U � � � � (III.20)�

�
5.� Dans�le�cas�contraire,�on�corrige�la�valeur�du�courant�absorbé��

)
V

VV
(II

n,s

ref,sn,s
n,sn,s

−
+= 1 � � � � (III.21)�

Et�on�réitère�le�calcul�à�partir�de�l’étape�3�
�
�

6.� Le�processus�itératif�est�arrêté�lorsque�le�critère�de�convergence�(étape�4)�est�atteint.��
�
Finalement,� nous� calculons� les� performances� de� la�machine� (couple,� puissance,� rendement,�

pertes..).� La� procédure� peut� se� répéter� pour� un� nouveau� glissement,� en� injectant� toutefois� le�
courant�final�obtenu�pour�le�glissement�précédent�afin�d’accélérer�la�convergence.�
�
Une�comparaison�est�effectuée�avec� les�résultats�obtenus�par� le� logiciel�Flux2D,� l’analyse�est�

faite� dans� un� premier� temps� en� linéaire� et� le� couple� est� calculé� par� éléments� finis� sans� tenir�
compte�des�pertes�fer.�
�
La�figure�(3.7)�montre�la�caractéristique�du�couple�et�du�courant�en�fonction�du�glissement�de�

4�cas�d’étude.�En�effet,�nous�avons�comparé�les�résultats�obtenus�:�
�

(a)� Par� le� logiciel�Flux2D,�en�magnétodynamique�couplé�avec�un�modèle�circuit�externe,� la�
résistance� hors� fer� et� la� résistance� des� anneaux� de� court*circuit� sont� introduites� via� le�modèle�
circuit.�
(b)� Par� notre�modèle,� mais� sans� la� prise� en� compte� des� anneaux� de� court*circuit� ni� de� la�
résistance�hors�fer�dans�le�calcul�par�EF.�
(c)� Par� le� logiciel� Flux2D,� en� magnétodynamique� couplé� avec� un� modèle� circuit� externe,�
introduisant� une� modification� de� la� conductivité� des� barres� pour� tenir� compte� à� la� fois� des�
anneaux�de�court*circuit,�mais�aussi�des�parties�hors�fer�qui�ne�sont�pas�considérées�dans�l’analyse�
2D.�
(d)� Par� notre� modèle� développé� en� introduisant� une� modification� de� la� conductivité� des�
barres�pour�tenir�compte�à�la�fois�des�anneaux�de�court*circuit,�mais�aussi�des�parties�hors�fer�qui�
ne�sont�pas�considérées�dans�l’analyse�2D.�
�
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� �
Figure�3.7�:�Caractéristique�du�couple�et�du�courant�en�fonction�du�glissement�d’une�MAS��
�

L’introduction�d’une�correction�sur�la�conductivité�(35MS/m�au�lieu�de�40MS/m)�pour�tenir�
compte� des� parties� hors� fer� et� couronnes� se� traduit� par� une� diminution� du� couple� à� faible�
glissement�(dans�la�zone�stable�ou�quasi�linéaire),�le�couple�étant�inversement�proportionnel�à�la�
résistance�rotorique�(����équation�(III.7)).�

Par� ailleurs,� la� correction� se� traduit� par� un� couple� plus� important� dans� la� zone� instable�
comprise�entre�le�couple�max�et� 2.0=g .��

Le�couple�max�n’étant�pas�lié�à�la�résistivité,�on�voit�bien�que�les�maximums�pour�le�cas�(a)�et�
(c)�sont�identiques�(idem�pour�le�cas�(b)�et�(d)).�

Par� contre,� on� observe� que� le� glissement� correspondant� au� couple�max� est� plus� important�
pour� le� cas� (a)� (resp.� (d))� puisque� le� glissement� à� couple�max� est� proportionnel� à� la� résistance�
rotorique.��

Les� résultats�de� la� courbe� (a)� sont�quasi� identiques�avec�ceux�de� la� courbe� (b)�dans� la� zone�
stable�entre� 0=g �et�le�couple�max.�Ce�qui�implique�que�les�résistances�(hors�fer�et�couronnes),�
introduites� via� le� modèle� circuit� dans� Flux2D,� sont� relativement� faibles� pour� changer� le�
comportement�magnétique�de�la�machine.��

Dans� le� cas� où� l’on� introduit� les� résistances� hors� fer� et� des� couronnes� en� corrigeant� la�
conductivité�des�barres� (cas� (a)� et� (d)),� le� comportement�de� la�machine�dans� la� zone� stable�est�
quasi�identique�pour�les�deux�cas�(cas�(a)�et�(d)),�le�mode�de�calcul�étant�identique.�

8*?*�  
�:����������	��
��������)��#	���, '�-�
Dans�la�section�précédente�nous�avons�présenté�un�modèle�permettant�d’avoir�les�principales�

performances� en� un� point� de� fonctionnement� donné.� Cependant,� ce� modèle� souffre�
d’incertitudes� sur� les�pertes� Joule� au� rotor.�En� effet,� la�principale�hypothèse� étant�que� tout� les�
harmoniques�d’espace�pulsent� à� la�même� fréquence�que� le� fondamental,� les�pertes� ainsi� que� le�
couple�au�point�de�fonctionnement�seront�mal�estimés.�Afin�d’y�remédier,�nous�avons�adopté�une�
démarche�inspirée�de�travaux�précédents� ==AA88>>==AA@@>>==66<<>>,�qui�permet�d’évaluer�les�pertes�dues�aux�
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principaux�harmoniques�d’espace.�Nous,�expliquerons,�par� la�suite,� les�points�forts�et� les�points�
faibles�de�cette�démarche.�

88**??**;;**�� ����
�����
��
Les� harmoniques� d’espace� à� considérer� sont� diverses,� dans� la� littérature� on� distingue�
==AA88>>==AA@@>>==66<<>>=68>=6?>�
• Les�harmoniques�de�bobinages,�issus�des�courants�circulant�dans�le�bobinage�statorique.�
• Les�harmoniques�de�la�FMM�d’encoches�ou�de�zigzag,�dus�à�la�distribution�des�courants�
dans�un�nombre�finis�d’encoches,�la�période�spatiale�est�comparable�au�pas�dentaire.�
• Les�harmoniques�de�la�perméance�d’encoches,�dus�à�la�seule�présence�d’encoches�sur�les�
armatures�statoriques�et�rotoriques.�
�
L’approche�adoptée�s’inspire�d’une�démarche�détaillée�dans�==6688>>��et�qui�conduit�directement�au�

schéma�équivalent�en�chaîne�de�la�machine�asynchrone�==AA88>>==66??>>.�

Ce�schéma�malgré�ses�imperfections,�donne�toutefois�une�vision�globale�et�prend�en�compte�
les�aspects�physiques�des�différents�phénomènes.�En�effet,�sur�le�schéma�équivalent�de�la�figure�
(3.8),� chacune�des� impédances�mises�en� série� est� rattachée�à�une�classe�d’harmoniques�cités� ci*
dessus.�

L’établissement� du� schéma� équivalent� avec� mise� en� série� des� impédances� harmoniques�
d’espace�part�du�principe�suivant�:�

Si�un�certain�harmonique�d’espace�de�la�FMM�statorique�d’ordre� h �produit�dans�le�spectre�de�
la� FMM� rotorique� un� harmonique� de� même� ordre,� ces� harmoniques� produisent� le� couple�
asynchrone� constant.� Ainsi,� la� machine� asynchrone� peut� être� représentée� par� une� série� de�
machines� asynchrones� de� différentes� polarités� (correspondant� aux� harmoniques� d’espace)� liées�
mécaniquement�et�dont�le�stator�est�connecté�en�série.��

L’une� des� hypothèses� de� travail� suppose� que� le� niveau� de� saturation� est� imposé� par� le�
fondamental�de� temps�et�d’espace,� la�méthode�de�superposition�peut�alors�être�adoptée,� si� l’on�
considère�que�les�harmoniques�d’espace�(et�de�temps)�n’affectent�pas�l’état�de�saturation.�
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Figure�3.8�:�Circuit�équivalent�d’une�MAS�à�cage�en�tenant�compte�des�harmoniques�d’espace�

Rs� Résistance�statorique�
R’r�� Résistance�rotorique�du�fondamental�ramené�au�primaire�
R’r.p� Résistance�rotorique�des�harmoniques�de�perméance�ramené�au�primaire�
R’r.z�� Résistance�rotorique�des�harmoniques�de�FMM�d’encoches�ramené�au�primaire�
R’r.b�� Résistance�rotorique�des�harmoniques�de�bobinage�ramené�au�primaire�
Rfs�� Résistance�équivalente�des�pertes�fer�statoriques�
Xtb�� Réactance�de�fuites�des�têtes�de�bobines�statoriques�
Xfe�� Réactance�de�fuites�d’encoches�
Xm�� Réactance�magnétisante�du�fondamental�
X’r�� Réactance�de�fuites�rotoriques�du�fondamental�ramené�au�primaire�
Xm.p�� Réactance�magnétisante�des�harmoniques�de�perméance�
X’r.p� Réactance�de�fuites�rotoriques�des�harmoniques�de�perméance�ramené�au�primaire�
Xm.b� �Réactance�magnétisante�des�harmoniques�de�bobinage�
X’r.b� Réactance�de�fuites�rotoriques�des�harmoniques�de�bobinage�ramené�au�primaire�
Xm.z� �Réactance�magnétisante�des�harmoniques�de�FMM�d’encoches�
X’r.z� Réactance�de�fuites�rotoriques�des�harmoniques�de�d’encoches�ramené�au�primaire�
Vs� Tension�de�phase�statorique�
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L’effet� d’un� harmonique� particulier� peut� être� alors� représenté,� par� un� circuit� équivalent�
traversé� par� le� courant� statorique,� on� aboutit� au� schéma� équivalent� de� la� figure� (3.8).� Les�
différents�éléments�du�schéma�équivalent�sont�calculés�par�des�formulations�analytiques�corrigées�
par�des�coefficients�empiriques�==AA88>>==AA@@>>.�

Les� harmoniques� de� perméance� sont� liés� à� l’induction� d’entrefer� en� régime� saturé,� ils� sont�
donc�associés�en� série� avec� la�branche�magnétisante.�Malgré� l’intérêt�de�ce�modèle�physique,� il�
peut�être�difficilement�adapté�au�programme�basé�sur�le�calcul�de�champ�par�éléments�finis�que�
nous�utilisons.�

88**??**<<**��  !��
�������!�
�#
����
���#����	��������
��	����
Le� champ� dans� l’entrefer� d’une� machine� asynchrone� est� directement� lié� à� la� densité�

superficielle�de�courant�créée�sur�l’alésage�statorique.�L’étude�des�harmoniques�d’espace�de�cette�
densité� montre� que� l’on� peut� établir� un� lien� avec� les� courants� dans� les� encoches� par�
Transformation� de�Fourier�Discrète� (TFD)� ==6688>>.�On� envisage� alors,� d’utiliser� une�méthode� de�
décomposition� *� recomposition� par� TFD� pour� traiter� les� problèmes� multi� harmoniques.� La�
démarche�consiste�alors�à�déterminer�la�TFD�des�ampères*tours�totaux�dans�les�encoches�et�de�
calculer�séparément�les�champs�produits�par�chaque�distribution�harmonique�de�courant.��

8*?*<*;*� �!�
�#
����
�������
��	�����	����������
�����

Connaissant� la� structure� du� bobinage,� on� peut� déterminer� les� ampères*tours� totaux� ki ,�

1,..,0 −= esNk ,� dans� les� encoches� statoriques� régulièrement� réparties� sur� 2π.� La� TFD� des� ki �
s’écrit:�
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kh N,...,h;eiJ � � � (III.22)�

La�relation�(III.22)�implique�que�la�TFD�inverse�permet�de�retrouver�les�courants�d’encoches�:�
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ainsi,� l’harmonique�de�rang� h �est�donné�par� la�distribution�des�courants�dans� les�encoches�qui�
conduit�à�:�
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i esN � � � � (III.24)�

�
On�remarquera�dans�l’équation�(III.22)�que�si�l’on�remplace� h �par� hmNes − �(m �≥1)�on�obtient�le�

conjugué� hJ
* �et�si�on�remplace� h �par� hmNes + on�obtient hJ �:�
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
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

=

=
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−

hmNh
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es

es

JJ

JJ
*

� � � � � (III.25)�

En�effet,�pour�chaque�harmonique�de�rang� h �on�retrouve�dans�le�spectre�des� ki ,�les�ondes� h �et�

hmNes ± �(m �≥1).��

esN �:�Nombre�d’encoches�statoriques�sur�toute�la�machine�

h �:� l’harmonique� d’espace� défini� par� sph � avec� p le� nombre� de� paires� de� pôles� et�

sh l’harmonique�d’espace�ramené�à�une�paire�de�pôles.�

8*?*<*<*� �5��#����)�������	��
��

Pour� illustrer� l’approche�présentée�ci�haut,�nous�considérons�une�machine�à�24�encoches�et�
une�paire�de�pôles,�à�pas�d’enroulement�10/12ème�à�deux�couches.�La�répartition�des�courants�dans�
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les�encoches�a�l’allure�indiquée�sur�la�figure�(3.9)�lorsque�la�machine�est�alimentée�par�un�système�
triphasé�équilibré�de�courant�d’amplitude�1�Ampère.�

Le�spectre�harmonique�obtenu�par�TFD�(équation�III.22)�des�courants�dans�les�encoches�est�
donné�par� la� figure� (3.10).�Nous� avons� inclus� également� les� harmoniques� qui� correspondent� à�
l’onde� inverse� ( esNh − ).� La� valeur� négative� des� rangs� de� l’harmonique� dans� la� figure� illustre�
uniquement�que�l’onde�correspondante�est�inverse.�

�

� �
Figure�3.9�:�Distribution�des�courants�dans�les�encoches�

�
Figure�3.10�:�Spectre�obtenu�par�TFD�des�courants�en�pourcentage�du�fondamental��

�
Soulignons�que�les�spectres�illustrés�par�la�figure�ci*dessus�sont�ceux�des�courants�d’encoches,�

comme�étant�une�liste�de�24�nombres�complexes.�La�densité�superficielle�de�courant�équivalente�
est� affectée�d’un�coefficient�de� filtrage�de� l’encoche.�Les�harmoniques�de� la�FMM�sont�encore�
atténués�par�un�facteur�1/h.�En�effet,�d’après�la�figure�(3.10),�l’harmonique�(*5)�et�l’harmonique�
19� ont� la� même� amplitude� mais� les� harmoniques� 5� et� 19� de� la� FMM� sont� dans� un� rapport�

5
)2/19sin(

)2/19(19

)2/5(5

)2/5sin(
≈

ε

ε

ε

ε
.�

Le� calcul� des� harmoniques� allant� de� rangs� 2/esN− � à� 2/esN � (*11,� *5,� 1� et� 7)� suffit� pour� la�
représentation�de�tout�le�spectre.��

En� appliquant� la� TFD� inverse,� on� obtient� la� distribution� des� densités� de� courant�
correspondant�aux�harmoniques�1,�5,�7�et�11�dans�les�encoches�comme�l’illustre�la�figure�(3.11).�
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�
(a)�Fondamental� � � � (b)�Harmonique�5�

�
(c)�Harmonique�7� � � � (d)�Harmonique�11�

Figure�3.11�:�Distribution�des�densités�de�courant�du�fondamental�et�des�harmoniques�dans�les�
encoches�

�
L’harmonique� h ,� issu� du� calcul� par� TFD,� contient� les� informations� concernant� les�

harmoniques� de� rang� hmNes ± .� Pour� illustrer� le� phénomène,� nous� avons� calculé� le� spectre�
harmonique� des� distributions� des� courants� harmoniques� de� rang� h � (1,� 5,� 7� et� 11� de� la� figure�
(3.11))�jusqu'à�un�ordre�très�élevé.�On�obtient�les�résultats�indiqués�sur�la�figure�(3.12).�

On� s’aperçoit� que� dans� chacune� des� distributions� harmoniques� de� rang� h � (obtenues� par� la�
TFD),� il� apparaît� non� seulement� l’harmonique� de� rang� h ,� mais� aussi� comme� prévu,� tout� les�
harmoniques�de�rang� hmNes ± ,�m ≥1,�qui�sont�affectés�d’un�coefficient� )/( hmNh es ± .�

�

�
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� �

�
Figure�3.12�:�Spectre�de�chaque�distribution�harmonique.�

88**??**88**��  
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�
L’objectif�de�ce�paragraphe�est�de�présenter�un�modèle�circuit�dont�les�éléments�peuvent�être�

identifiés�par�un�calcul�de�champ�utilisant�les�éléments�finis.�Pour�cette�raison,�la�géométrie�réelle�
du�circuit�magnétique�de�la�machine�doit�être�préservée.�La�répartition�réelle�des�courants�dans�les�
encoches� statoriques� comporte� des� harmoniques� d’espace� qui� peuvent� être� regroupés� dans� un�
nombre� fini�de�classes�d’harmoniques�bien�définies.�À� titre�d’exemple,�pour�une�machine�à�24�
encoches� et� une� paire� de� pôles,� nous� pouvons� classer� les� harmoniques� d’espace� de� bobinage�
comme� l’indique� le� tableau� (3.4).�D’après� ce� tableau,� pour� une�machine� à� 24� encoches� et� une�
paire�de�pôles�il�existe�4�classes�d’harmoniques�dont�les�rangs�sont�==66@@>>:�

24m±1;� 24m±5�;� 24m±7�;� 24m±11� avec� m≥0�;� en� sachant� que� les� multiples� de� 3�
n’interviennent�pas�dans�les�machines�triphasées�équilibrées.�

Chaque�classe�d’harmoniques�comprend�un�harmonique�principal�et�d’autres�secondaires�liés�
au�nombre�d’encoches�statoriques�(pour�notre�cas�24).�

Un� moyen� simple� pour� décomposer� la� répartition� réelle� des� courants� en� ces� classes�
d’harmoniques,�est�de�décomposer�la�répartition�réelle�en�série�de�Fourier�discrète�sur�une�base�
de�dimension�égale�au�nombre�d’encoches.�

Nous� développerons� alors� un� modèle� de� type� circuit� comprenant� plusieurs� impédances� en�
série�dont�chacune�correspond�à�une�classe�d’harmoniques.�Chaque�impédance�est�identifiée�par�
éléments�finis�en�plaçant�la�distribution�de�courant�harmonique�associé�dans�les�encoches�réelle�
du�stator.�

Le�schéma�équivalent�adopté�sera�donc�celui�illustré�par�la�figure�(3.13).�
�
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Tableau�3.4�:�Classement�des�harmoniques�
1� 5� 7� 11�
23� 19� 17� 13�
25� 29� 31� 35�
47� 43� 41� 37�
49� 53� 55� 59�
…� …� …� …�

�

tbjX fejX
sR

Fondamental

Harmoniques

de bobinage 

sV
5Z

7Z

hZ

1Z

sE

�
Figure�3.13�:�Circuit�équivalent�de�la�MAS�à�cage�en�tenant�compte�des�harmoniques�de�bobinage�
�

88**??**??**�� �##�
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Dans�le�précédent�paragraphe�nous�avons�adopté�un�modèle�circuit�incluant�les�harmoniques�

d’espace.�Reprenons�le�modèle�tel�que�présenté�dans�la�figure�(3.13)�sans�tenir�compte,�dans�un�
premier� temps,�de� la� résistance�correspondant�aux�pertes� fer.�La�démarche�consiste�à� identifier�
l’impédance�

shZ de� chaque� rang� harmonique sh .� Les� étapes� de� la� résolution� du� problème� sont�

détaillées�ci*après.�

1.� On�calcule�en�magnétostatique�l’inductance�de�fuite�d’encoche�ce�qui�nous�permet�d’avoir�
la� réactance� de� fuite� d’encoche� feX (figure� 3.13).� La� réactance� des� têtes� de� bobine tbX � et� la�

résistance�statorique� sR sont�calculées�analytiquement.�
�

2.� À� chaque� valeur� du� glissement,� on� détermine� le� courant� I � nécessaire� pour� un�
fonctionnement� à� tension� constante� et� à� vitesse� nominale� constante.� Pour� ce� faire,� l’approche�
mono� harmonique� d’espace� est� appliquée� pour� obtenir� le� courant� absorbé.� Ce� dernier� est�
décomposé�par�TFD�en�utilisant�l’expression�(III.22).�
�
3.� On� détermine� pour� chaque� rang� harmonique� d’espace� (jusqu’au� rang pNes 2/ )� la�
distribution�des�courants�dans�les�encoches�par�(III.24).�
�
4.� On�impose�la�distribution�harmonique�de�rang� sh �et�on�résout�le�problème�à�fréquence�

du�fondamental�tout�en�multipliant�la�conductivité�des�barres�par�le�glissement
shg .�Le�glissement�
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de� l’harmonique� khs 61±= � est� défini� en� fonction� du� glissement� g du� fondamental� par� la�
relation�suivante�:�
�

)1(1 ghg ssh −−= � � � � (III.26)�

�
( h �est�pris�en�valeur�algébrique).�

�
5.� On�calcule�la�puissance�

shS �et�on�déduit�l’impédance
shZ ' �:�

23
'

sh

sh

sh
I

S
Z = � � � � (III.27)�

(
shJ étant�l’amplitude�de�l’harmonique�de�rang� sh �d’espace).�

�
6.� On� calcule�

shZ � en� soustrayant� les� fuites� d’encoches� de�
shZ ' � et� en� multipliant� par� le�

rapport� des� carrés� des� courants 2
1)/( JJ

sh .� Le� rapport� 2
1)/( JJ

sh provient� du� principe� de�

conservation�des�puissances�
2

1
2 3)'(3 JZJjXZS

shshfeshsh =−= � � � (III.28)�

�
7.� On�reprend�les�étapes�3�à�6�pour�chaque�harmonique�
�

8.� Une�fois�les�impédances�
shZ �déterminées�on�reconstitue�le�schéma�de�type�circuit�de�la�

figure�(3.13)�afin�de�déterminer�le�courant�absorbé� sI �à�tension�donné�:�
�

∑+++
=

sh
shfetbs

sn
s

ZXXjR

V
I

)( � � � (III.29)�

�

9.� On� calcule� la� puissance� apparente� complexe� absorbée� dans� chacune� des� «�impédances�
harmoniques�»�:�
�

23 sshsh IZS =′ � � � � (III.30)�

10.� On�déduit�les�pertes�Joule�rotoriques�dues�à�chaque�harmonique�d’espace�:�
�

shsh
s

hjr gP )S(_
′= Re � � � � (III.31)�

11.� On�déduit�le�couple�correspondant�:�

ph

S
C

ss

sh

sh
/

)(

ω

′
=

Re
� � � � (III.32)�

h �étant�en�valeur�algébrique�
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�
1=sh (2�pôles)�� 5−=sh �(10�pôles)� 7=sh �(14�pôles)� 11−=sh �(22�pôles)�

Figure�3�14�:�Distribution�des�lignes�de�flux�sur�une�paire�de�pôles�en�fonction�de� h �
�

De�la�figure�(3.14),�qui�représente�la�distribution�des�lignes�de�flux�sur�une�paire�de�pôles,�on�
peut�aisément�observer�le�nombre�de�pôles�des�harmoniques�d’espace�pris�en�compte.�

La� figure� (3.15)� représente� la� superposition� de� la� caractéristique� couple–vitesse� (en� régime�
linéaire)�d’une�machine�asynchrone�à�10�pôles�obtenue�avec�le�modèle�MHE�avec�celle�obtenue�
par�le�logiciel�Flux2D,�avec�une�résolution�en�pas�à�pas�dans�le�temps.�La�tension�et�la�fréquence�
d’alimentation�sont�fixées�respectivement�à�3000V�et�14.3�Hz.�

On�observe�nettement�que�les�harmoniques�de�bobinages�( =sh 5,�7�et�11)�créent�des�couples�
asynchrones�au�voisinage�de�leurs�vitesses�de�synchronisme�(resp.�*34�tr/mn,�23.28�tr/mn,�*15.45�
tr/mn)�dans� les�deux�courbes.�Par�ailleurs,�on�peut�constater�que� le�couple� asynchrone�obtenu�
pour�l’harmonique�5�concorde�entre�les�deux�approches,�ce�qui�n’est�pas�tout�à�fait�le�cas�pour�les�
autres� harmoniques� où� les� inflexions� dans� le� couple� obtenues� par� les� deux� méthodes� sont�
légèrement� différentes.� En� effet,� les� conséquences� directes� d’introduire� une� distribution�
harmonique�de�rang� h �(obtenue�par�TFD)�dans�les�encoches�est�que,�lors�du�calcul�des�pertes�et�
du�couple�moyen,�on�aura�celles�de�l’harmonique� h �considéré�auxquels�s’ajoutent�les�pertes�et�le�
couple�dus�aux�harmoniques� hNm es ± �existants��

Par�ailleurs,�le�calcul�en�pas�à�pas�dans�le�temps�(Flux2D)�tient�compte�de�l’effet�de�la�denture,�
et� fait� apparaître� un� couple� dû� à� la� denture� au� voisinage� –3,6� tr/mn� ( )p/N/( es21170 − ).� La�
méthode�MHE�ne�tient�pas�compte�de�ce�phénomène�puisque�on�observe�de�manière�évidente�
l’absence�d’inflexion�dans�le�couple�au�voisinage�de�*3,6�tr/mn.��

La�figure�(3.16)�met�en�évidence� la�présence�des�harmoniques�de�bobinages�et�de� la�denture�
dans� la� caractéristique� de� courant� obtenue� par� Flux2D� au� voisinage� de� leurs� vitesses� de�
synchronisme�respectives,�la�présence�des�harmoniques�de�bobinage�est�moins�prononcée�dans�la�
caractéristique� de� courant� obtenue� par� la�méthode�MHE.� Un� agrandissement� a� été� nécessaire�
pour� entrevoir� les� «�dépressions�»� sur� la� courbe� (indiquées� avec� des� flèches).� Cette� différence�
réside� probablement� dans� l’approche� qui� consiste� à� déduire� l’impédance� par� l’égalité� des�
puissances.�En� effet,� par� cette�démarche� les� chutes�de� tensions� aux�bornes�de� chaque�branche�
harmonique�sont�faibles�à�côté�de�la�branche�du�fondamental,�par�conséquent�le�courant�absorbé�
est� pratiquement� imposé� par� la� branche� du� fondamental.� Soulignons� que� sur� toute� la� zone� du�
fonctionnement�normal�de�la�machine�asynchrone�(0<g<gn),�les�caractéristiques�obtenues�par�la�
méthode�MHE�et�par�le�calcul�en�pas�à�pas�dans�le�temps�(Flux2D)�sont�quasi�identiques.�

Les�pertes�dues�aux�harmoniques�de�bobinage�obtenues�par�la�méthode�MHE�sont�présentées�
dans� la� figure� (3.17.a),� l’évolution�des�pertes�dues� aux�harmoniques�d’espace� en� fonction�de� la�
vitesse�et�à�tension�d’alimentation�constante�se�comporte�de�manière�suivante�:�
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� �
(a)�agrandissement�de�la�zone�encerclée�

Figure�3.15�:�Caractéristique�couple�vitesse�( Hz.f 314= , 120=esN , 135=erN , 5=p )�

�
agrandissement�

Figure�3.16�:�Caractéristique�courant�vitesse�
�
De�manière�globale,�comme�nous�avons�adopté�un�schéma�sous�forme�de�branches�en�série,�

les�pertes�Joule�rotoriques�dans�les�différentes�branches�sont�proportionnelles�au�carré�du�courant�
absorbé�multiplié�par�le�glissement�

shg correspondant.�Dans�ces�conditions�:�

• À� faible� glissement� g du� fondamental� (dans� la� zone� stable� entre� 171.5� tr/mn� et�
160tr/mn),� le� courant� absorbé� augmente� de� manière� quasi� linéaire.� Dans� cette� zone,� les�
glissements� hg �de�chaque�harmonique�considéré�ne�varient�pas�trop,�par�contre,�les�pertes�Joule�
rotoriques� dues� aux� harmoniques� étant� proportionnelles� au� carré� du� courant� absorbé,� elles�
augmenterons�de�manière�quasi�linéaire�avec�une�pente�sensiblement�la�même�à�celle�des�pertes�
Joule�rotoriques�du�fondamental.��
• Dans� la� zone� instable� (au� delà� du� couple� max),� l’augmentation� du� courant� absorbé�
présente�une�pente�moins�raide�et�les�glissements�

shg des�harmoniques�tendent�vers�zéro�au�fur�

et�à�mesure�que� l’on�s’approche�de� leurs�vitesses�de�synchronisme�respectives,� l’évolution�de� la�

branche� résistive�
shsrh gR /' � de� chaque� harmonique� croît� vers� «�l’infini�»� se� traduisant�

naturellement�par�un�courant�dans�la�partie�réelle�(résistive)�de�cette�branche�de�moins�en�moins�
important� et� par� conséquent� à� des� pertes� Joule� rotoriques� de� chaque� harmoniques� diminuant�
jusqu'à�atteindre�une�valeur�nulle�au�point�de�synchronisme�de�chaque�harmonique.�Au�delà�de�la�
vitesse�de�synchronisme�de�chaque�harmonique,�la�tendance�s’inverse�pour�voir�en�toute�logique,�
les�pertes�Joule�de�chaque�harmonique�augmenter�progressivement.�
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�
Pour�ce�qui�concerne�le�couple�de�chaque�harmonique�(figure�(3.17.b),�on�remarque�bien�que�le�
couple�est�négatif�dans� la�zone�stable,�c’est�à�dire�pour�des�glissements�faibles�du�fondamental.�
En� fait,� les� harmoniques� de� bobinages� freinent� la� machine.� Cependant,� dans� la� zone� du�
fonctionnement� normal� de� la� machine� asynchrone� ( ngg <<0 ),� le� couple� de� frein,� lié� aux�
harmoniques�d’espace,�reste�relativement�négligeable.�
�

�
(a)�Pertes�Joule�rotorique�

�
(b)�Couple�

Figure�3.17�:�Principales�performances�des�harmoniques�de�bobinage�
�
Les�résultats�obtenus�dans�la�figure�(3.15)�ont�permis�de�valider�le�modèle�notamment�dans�la�

zone� du� fonctionnement� normal� de� la�machine� asynchrone� ( ngg ≤≤0 ).� La�méthode� permet�
d’obtenir� les� pertes� dues� aux� harmoniques� de� bobinage� et� d’évaluer� le� couple� et� le� courant� au�
voisinage� du� point� de� fonctionnement� d’une�machine� saine� présentant� un� nombre� d’encoches�
statoriques� relativement� important.� La� rapidité� et� la� précision� sont� les� intérêts� de� la� méthode�
MHE�dans�la�détermination�des�principales�performances�de�la�machine��

8*?*?*;*� ����������
�#�������	��	���	��
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Le� modèle� présenté� plus� haut� utilise� le� principe� de� superposition� pour� déterminer� les�
paramètres� des� différentes� impédances� dans� le� schéma� équivalent.� Pour� tenir� compte� de� la�
saturation,� on� considère� l’hypothèse� que� le� fondamental� d’espace� et� de� temps� impose� l’état�
magnétique�du�fer.�Cette�hypothèse,�permet�de�supposer�que�la�saturation�a�le�même�effet�sur�les�
inductances� magnétisantes� des� harmoniques� d’espace.� Ceci� nous� conduit� à� apporter� un�
coefficient� de� saturation� aux� différentes� branches� du� schéma� équivalent�multi� harmoniques.�À�
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vide�l’état�de�saturation�est�le�plus�important,�par�conséquent,�le�coefficient�est�déterminé�alors�de�
la�manière�suivante�:�
• Un�calcul�( 0=g *�tension�nominale)�en�linéaire,�où�seul�le�premier�harmonique�est�

présent,�permet�de�déterminer�la�valeur�de�l’inductance�magnétisante�( lmX _ )�du�fondamental�

en�régime�linéaire.�
• Le�même�calcul�( 0=g �*�tension�nominale)�mais�en�tenant�compte�de�la�saturation�donne�

la�valeur�de�la�réactance�magnétisante�( smX _ )�du�fondamental�en�régime�saturé.�

Le� coefficient� de� saturation� est� donc,� le� rapport� de� ces� deux� valeurs� d’inductance�
magnétisante.�Le�modèle�multi�harmoniques�proposé�en�régime�saturé�est�alors,�celui�calculé�en�
régime�linéaire�où�toutes�les�inductances�magnétisantes�des�différents�harmoniques�d’espace�sont�
affectées�de�ce�coefficient.�

Pour� illustrer,� nous� avons� calculé� pour� une� machine,� la� réactance� lmX _ =15.9Ω� en� régime�

linéaire,� puis� en� régime� saturé� s_mX =15.43Ω.� Le� rapport� des� réactances� permet� d’obtenir� le�

coefficient�de�saturation� l_ms_ms X/XK = résumé�dans�le�tableau�(3.5).�

Le�fonctionnement�étant�à�flux�constant,�le�coefficient�de�saturation�ne�devrait�pas�changer�de�
valeur� en� fonction� de� la� fréquence.� En� effet,� en� poursuivant� la� même� démarche� mais� à� mi*
fréquence,�on�obtient�les�valeurs�des�réactances�données�par�le�tableau�suivant�:�

�
Tableau�3.5�:�Coefficient�de�saturation�,�cas�de�la�MAS�à�10�pôles�

Fréquence(Hz)�
lmX _ �(Ω)� smX _ �(Ω)� sK �

13.3� 15.9� 15.43� 0.97�
7.15� 7.95� 7.72� 0.971�

�
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Les� harmoniques� temporels� ont� plusieurs� origines� et� leurs� rangs� s’étendent� sur� une� large�

gamme� de� fréquence.� Le� convertisseur� statique� génère� des� harmoniques� dont� la� gamme� de�
fréquence� dépend� de� sa� conception� et� du�mode� de� découpage� et� sont� généralement� de� rangs�
élevés.�Si� la�forme�de� la� tension�est� imposée,� les�harmoniques�de�basses�fréquences�du�courant�
liés�à�la�saturation�et�ceux�de�fréquences�plus�élevées�liés�à�la�denture�rotoriques�apparaîtront�dans�
le�spectre�harmonique�de�courant.��

L’évaluation�des�pertes�Joule,�rotoriques�notamment,�dues�aux�harmoniques�de�temps�est�un�
autre�aspect�qu’il� faut�considérer�pour�prédire� l’impact�sur� la�machine�asynchrone,�notamment,�
sur�les�échauffements�additionnels.�Pour�ce�faire,�il�est�nécessaire�d’établir�un�modèle�permettant�
une� estimation� rapide� des� pertes� avec� une� bonne� précision,� car� les� méthodes� de� calcul� par�
éléments�finis�tenant�compte�de�l’évolution�instantanée�des�grandeurs�sont�lourdes�en�termes�de�
temps�de�calcul.�

Dans� cette� étude,� nous� considérons� la� forme� de� tension� imposée� par� l’onduleur,� sans�
régulation� de� courant.� Elle� est� fournie� par� Converteam� Belfort.� Nous� utiliserons� un� modèle�
analytique� permettant� de� déterminer� les� harmoniques� de� courants.� À� l’aide� de� ce� modèle,� on�
reconstitue�la�forme�d’onde�du�courant�et�détermine�les�pertes�Joule�dues�au�découpage.��
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Les� paramètres� de� ce� modèle� doivent� être� identifiés� par� un� calcul� numérique� utilisant� les�
éléments� finis.� Cela� consiste� à� considérer� la� géométrie� totale� de� la� machine� et� résoudre� les�
équations�qui�régissent�la�diffusion�du�champ�électromagnétique�dans�les�différents�matériaux.�
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Les�ondes�dues�aux�harmoniques�temporels�du�courant�de�rang�suffisamment�élevés�tournent�

à�des�vitesses�très�élevées�comparées�à�la�vitesse�du�rotor�qui�est�de�170�tr/mn.�Les�harmoniques�
de�tension�à�considérer�dans�notre�étude�sont�énumérés�plus�loin�dans�ce�chapitre.�La�fréquence�
de� hachage� df est� au� voisinage� de� 900�Hz� et� la� fréquence� du� fondamental� sf � ne� dépasse� pas�
30Hz.�Comme�nous�l’avons�relaté�dans�le�chapitre�II,�en�raison�de�la�nature�de�la�MLI�adoptée,�
les�fréquences�des�harmoniques�qui�subsistent�sont�de�la�forme� sdsth fkfkfhf

t
±== ' �==AA;;>>.�

Le� glissement�du� rotor�par� rapport� à� l’onde� créée�par� ces�harmoniques�de� temps� th � et� des�
harmoniques�d’espace� sh s’écrira�:�
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Avec� sm fgf )1( −= ,�et� mf étant�la�fréquence�de�rotation�du�rotor.�

Les� harmoniques� de� temps� th � de� la�MLI� sont� de� rang� très� élevé,� devant� des� harmoniques�
d’espace� sh � de� rang� plus� faibles,� ce� qui� se� traduit� par� un� rapport� ts hh / très� faible� (<<1).� De�
l’expression�(III.33),�on�peut�considérer�que�la�machine�est�à�l’arrêt�( 1=g )�pour�les�harmoniques�
de�temps�de�rangs�élevés.�Notons�que�les�pertes�dues�à�l’interaction�des�harmoniques�de�temps�
avec� les� harmoniques� d’espace� sont� très� faibles� car� leurs� taux� respectifs� sont� de� l’ordre� de�
quelques�%�de�leurs�fondamentaux�respectifs�et�leur�produit�est�négligeable.�Néanmoins,�lors�du�
calcul�par�éléments�finis�sans�décomposition�spectrale,�les�harmoniques�d’espaces�sont�présents�et�
on�leur�affecte�tous,�le�même�glissement�( 1=g ).��

88**@@**88**�� �)���������#�	��
�

Un� autre� phénomène� à� prendre� avec� beaucoup� de� précaution,� est� la� densité� de� maillage�
nécessaire� pour� une� bonne� prise� en� compte� de� l’effet� de� peau.� En� effet,� il� faut� que� la� taille�
moyenne� des� éléments� du�maillage� soit� au�moins� 3� à� 4� fois� plus� petite� que� la� profondeur� de�
pénétration� rf µσµπδ 0/1= .�Dans� le�cas�qui�nous�concerne,�nous�avons�calculé� la�profondeur�
de�pénétration�dans� les�barres�en� fonction�de� la� fréquence� (figure� (3.18.a)).�Un�maillage� fin�est�
nécessaire� pour� simuler� correctement� cette� situation.� L’inconvénient� de� cette� démarche� réside�
dans�l’augmentation�du�nombre�de�nœuds�du�maillage�et,�par�conséquent,�l’allongement�du�temps�
de� calcul.� Une� solution� pour� réduire� le� temps� de� calcul� consiste� à� subdiviser� chaque� barre�
rotorique�en�plusieurs�couches�d’épaisseurs�différentes,�permettant� ainsi�d’attribuer�une�densité�
de�maillage�différente� à� chaque� couche� (figure� (3.18.b)).�En� effet,� dans� la�mesure�où� l’effet� de�
peau�est�plus�concentré�sur�la�surface,�il�est�donc�plus�adéquat�de�mailler�finement�au�voisinage�
de�cette�dernière.�Ce�modèle�est�établi�pour�déterminer� les�pertes� Joule� totales�dans� la� cage�en�
fonction�de�la�fréquence�d’alimentation�pour�un�courant�donné�et�de�déterminer�la�variation�de�
certains�paramètres�du�modèle�en�fonction�de�la�fréquence.�
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�
(a)� Profondeur�de�pénétration� � � (b)�maillage�adopté�

Figure�3.18�:�Maillage�adopté�(b)�en�fonction�de�la�profondeur�de�pénétration�(a)�

88**@@**??**��  
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La� tension� de� phase� j ,� appliquée� au�moteur,� ayant� un� spectre� riche� en� harmoniques,� peut�

s’écrire�de�manière�suivante�:�
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Le�premier�terme�de�droite�représente�le�fondamental,�alors�que�le�second�englobe�la�famille�
des� harmoniques� de� temps.� La� détermination� des� courants� nécessite� un� modèle� dont� les�
paramètres�dépendent�à�la�fois�de�la�saturation�mais�aussi�de�la�fréquence.��

Compte� tenu�de� la� valeur�du� fondamental�par� rapport� à� chaque�harmonique,� il� participe�de�
manière� essentielle� à� la� saturation� et� on� peut� considérer� l’hypothèse� que� la� saturation� est�
principalement�imposée�par�le�fondamental.�

D’un� autre� côté,� bien� qu’au� point� de� fonctionnement,� le� glissement� avoisine� 0.9%� pour� le�
fondamental,�nous�avons�montré,�pour�les�harmoniques�de�temps,�que�le�glissement�est�ramené�à�
1.��

Ce� qui� conduit� à� définir� deux� types� de� modèles� circuits,� l’un� représentant� le� fondamental,�
l’autre,� dédié� aux� harmoniques� de� temps,� les� paramètres� de� ce� dernier� étant� fonction� de� la�
fréquence(figure�(3.19)).�Il�est�possible�d’extraire�les�paramètres�du�schéma�équivalent�variant�en�
fonction�de�la�fréquence.�Pour�les�raisons�indiquées�ci�haut,�nous�prendrons�une�seule�branche�au�
rotor�incluant�les�effets�de�tous�les�harmoniques�d’espace�(figure�(3.19)).��

Pour�déterminer�les�paramètres�de�ce�modèle,�nous�adoptons�les�hypothèses�suivantes�:�

• L’inductance�magnétisante� mL �varie�avec�le�niveau�de�saturation�mais�elle�est�peu�sensible�
à�la�variation�de�la�fréquence.�
• Les� autres� paramètres� sont� considérés� comme� indépendants� du� niveau� de� saturation.�
Cette�hypothèse,�comme�nous�allons�le�voir�n’est�pas�tout�à�fait�vraie.�
• La�résistance�ainsi�que�l’inductance�de�fuite�rotoriques�varient�fortement�avec�la�fréquence��
• La�résistance�et�l’inductance�de�fuites�statoriques�sont�considérées�comme�invariant�avec�
la� fréquence.�Cette�hypothèse�bien�qu’établie�pour� les�machines�de� faibles�puissances,�elle� reste�
néanmoins� moins� évidente� pour� les� machines� de� fortes� puissances� (l’effet� de� peau� dans� les�
conducteurs� à� sections�élevées),�des� approches�analytiques�existent�pour� la�prise�en�compte�du�
phénomène� de� l’effet� de� peau� dans� des� encoches� ouvertes� munies� de� plusieurs� conducteurs�
rectangulaires�==66AA>>==6666>>==66BB>>�:�
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(a)�Fondamental�de�temps�� � � (b)�Harmonique�de�temps�

Figure�3.19�:�Modèle�circuit�équivalent�
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Le�modèle�circuit�«�harmonique�de�temps�»,�permet�de�déterminer� les�courants�harmoniques�
connaissant�les�harmoniques�de�la�tension�source.�Connaissant�le�module�et� la�phase�de�chaque�
harmonique�de�tension�de�fréquence� ��déduit�de� l’onde�de�tension�du�convertisseur�statique�on�
peut�alors��calculer�l’amplitude�et�la�phase�du�courant�correspondant.�Ceci�permet�de�construire�le�
spectre� des� courants� absorbés� par� la� machine� et� de� reconstituer� le� courant� instantané.� La�
puissance�dissipée�dans�les�résistances�représente�les�pertes�supplémentaires�rotoriques�dues�aux�
harmoniques�de�temps.�

L’établissement�de�ce�modèle�est�effectué�en�plusieurs�étapes�que�l’on�décrit�brièvement�dans�
ce�qui�suit�:�

• Un� premier� calcul� en� magnétostatique� permet� d’obtenir� l’inductance� de� fuites� des�
encoches�statoriques� feL .��

• Un�second�calcul�en�linéaire,�en�imposant�un�courant�unitaire�et�à�glissement�nul,�permet�
d’obtenir� l’inductance�magnétisante� mL en� fonction�de� la� fréquence� [ ]HzHzf 30001 −∈ ,�
ceci� permet� de� justifier� l’hypothèses� de� l’indépendance� de� ce� paramètre� vis*à*vis� de� la�
fréquence�(�����figure�(3.49)).�

• Un� calcul� à� glissement� et� courant� unitaires� en� linéaire,� permet� d’obtenir� l’impédance�
opérationnelle� )( fZop �en�fonction�de�la�fréquence [ ]HzHzf 30001 −∈ �
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où� mm LjX ω= �
L’expression�(III.35)�peut�se�mettre�sous�la�forme�suivante�:�
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• Connaissant� l’inductance� magnétisante mL ,� on� déduit� les� valeurs� de� la� résistance� et�
inductance�de�fuite�rotoriques�( )(' fR r , )(' fL fr �)�en�fonction�de�la�fréquence�à�partir�des�

relations�(III.37)�:�
�
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• Une� fois� tous� les� paramètres� identifiés,� connaissant� la� tension� du� rang� harmonique� de�
temps�(amplitude�et�déphasage),�on�peut�déduire�via�le�modèle�circuit�des�harmoniques�de�
temps,�les�amplitudes�et�les�déphasages�des�courants�statoriques�et�rotoriques�
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• Connaissant�les�amplitudes�et�les�déphasages�des�différents�courants,�on�peut�reconstituer�
les� formes� d’onde� du� courant� statorique� et� rotorique� (ramené� au� repère� triphasé�
statorique)�
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• On�peut�ainsi�reconstituer�la�forme�d’onde�du�couple�en�tenant�compte�des�harmoniques�
de��temps�par�la�relation�(III.40)�au�sens�du�premier�harmonique�d’espace�:�

( ))t(i)t(i)t(i)t(ipL)t( qrdsdrqsme −=Γ � � � (III.40)�

)i,i( qsds �et� )i,i( qrdr �sont�les�composantes�d’axe�direct�et�en�quadrature�des�courants�statoriques�

et�rotoriques.�
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�
On� suppose� que� le� niveau� de� saturation� est� imposé� uniquement� par� l’onde� fondamentale�

générée�par� le� fondamental�du�courant�dans� le�bobinage� statorique� (comportant�un� faible� taux�
d’harmoniques).� En� considérant� que� les� amplitudes� des� harmoniques� de� courant� magnétisant�
restent�relativement�faibles�comparé�au�fondamental,�on�peut�supposer�que� les�harmoniques�de�
courant� font� varier� linéairement� le� flux� autour� d’un� point� de� fonctionnement� imposé� par� le�
fondamental�de�courant�comme�l’illustre�la�figure�(3.20).�

La� détermination� de� la� réactance�magnétisante mX � en� fonction� du� niveau� de� saturation� est�
effectuée� à� glissement� nul,� en� faisant� varier� le� courant� magnétisant,� la� valeur� de� la� réactance�
magnétisante�retenue�est�celle�obtenue�pour�le�courant�magnétisant�absorbé�à� 0=g .�

��
• Pour�le�modèle�circuit�du�fondamental�de�temps,�on�utilise�l’inductance�magnétisante�dite�
��	������ mmm IL /φ= ,�définie�comme�étant�la�pente�passant�par�les�points���et���de�la�courbe�de�
la�figure�(3.20).�
• �Pour�le�modèle�circuit�défini�pour�les�harmoniques�de�temps�de�rang�supérieur,�on�utilise�

la� réactance�magnétisante� **
mm LjX ω= .� L’inductance�magnétisante��
�	������ *

mL � est� définie�
comme�étant�la�pente�de�la�tangente�à�la�courbe�passant�par�le�point�de�fonctionnement��).�Cette�
dernière,�en�présence�de�petites�variations�autour�du�point�de�fonctionnement,�peut�être�définie�

par�une�inductance�incrémentale�telle�que�
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Figure�3.20�:�Définition�de�l’inductance�dynamique�et�statique��

�
Pour� obtenir� la� valeur� de� l’inductance� magnétisante� dynamique� utilisée� dans� le� modèle� de�

circuit�(harmoniques),�on�calcule�à�glissement�nul,�la�variation�du�flux�magnétisant�en�fonction�du�
courant� magnétisant� (à� g=0).� Connaissant� le� courant� magnétisant� absorbé� à� tension� fixe� et� à�
glissement�nul�on�peut�déduire�les�inductances�statiques�et�dynamiques�correspondantes.�

�

Un� autre� point� important,� déjà� abordé� dans� l’étude� de� la� machine� à� aimants� permanents,�
concerne� l’inductance�de� fuite�d’encoches�ouvertes� (cas�du� stator),� celle*ci� en� absence�de� cales�
magnétiques� est� souvent� considérée� comme� indépendante� de� la� saturation.� Toutefois,� en�
présence�des�cales�magnétiques,�cette�hypothèse�n’est�pas�vérifiée.�

Une�campagne�de�simulations�en�régime�saturé�et�en�faisant�varier�le�courant,�nous�permet�de�
vérifier� le� comportement� de� l’inductance� de� fuite� d’encoches� feL .� La� figure� (3.21)� montre�

l’évolution� de� feL � lorsque� les� ouvertures� d’encoches� statoriques� sont� munies� de� cales�

magnétiques� et� amagnétiques.�On� remarque� clairement� que� la� présence� des� cales�magnétiques�
modifie� le� comportement� de� l’inductance� de� fuite� d’encoches� qui� devient� fonction� de� la�
saturation.�Naturellement,�en�absence�de� la�saturation,� l’inductance�de� fuite� feL �ne�varie�pas�et�

reste�indépendante�du�niveau�de�saturation.�

�
Figure�3.21�:�Evolution�de�l’inductance�de�fuite�en�fonction�du�courant�
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�
Comme�nous�l’avons�mentionné�au�début,�l’inductance�de�fuite�et�la�résistance�rotoriques�sont�

calculées�par�EF�sur�une�gamme�de� fréquence [ ]HzHzf 30001 −∈ .�En� raison�des� limitations�en�
maillage� et� du� temps� de� calcul� important� découlant� d’un�maillage� trop� fin,� la� gamme� des� très�
hautes�fréquences�(��>3000Hz)�ne�peuvent�pas�être�considérées�lors�du�calcul�des�paramètres�en�
fonction�de�la�fréquence.��

Pour�contourner� le�problème,�une�première�solution�consiste�à�modéliser� l’effet�de�peau�par�
un� coefficient� de� Kelvin� calculé� analytiquement� qui� est� affecté� aux� inductances� et� résistances�
calculées�en�continu,�dont�le�plus�connu�est�celui�formulé�sur�la�base�d’une�encoche�rectangulaire�
ouverte�==6677>>.�Toutefois,�ces�formulations�simples�ne�sont�pas�valables�pour�n’importe�quel�forme�
d’encoches.��

Habituellement�on�peut� calculer� analytiquement� les� fuites�d’une� encoche� rectangulaire� ayant�

cN conducteurs� disposés� en� hauteur� sous� certaines� hypothèses� et� à� fréquence� nulle� à� l’aide� de�
l’expression�==66CC>>�:�
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LNL ucfe += µ � � � � (III.41)�

En� continu,� les� inductances� de� fuites� calculées� analytiquement� concordent� avec� celles�
obtenues� par� éléments� finis� dans� les� conditions� illustrées� sur� la� figure� (3.22),� sur� un� modèle�
simple� représentant� deux� encoches� alimentée� par� un� courant� unitaire� (aller� et� retour).� Ces�
conditions� de� simulation� permettent� de� se� rapprocher� d’une� répartition� des� lignes� de� flux�
pénétrant�l’encoche�perpendiculairement�à�l’axe�y.�

Les�lignes�de�flux�obtenues�sont�représentées�sur�la�figure�(3.23)�pour�trois�formes�d’encoches.�

�
Figure�3.22�:�Conditions�de�simulation�

�
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� � �
(a)�encoche�quasi�fermée� (b)�encoche�semi*fermée� (c)�encoche�ouverte�
Figure�3.23�:�Modèle�d’encoches�rectangulaires�et�lignes�de�flux�à�fréquence�nulle�

�
À� fréquence�élevée,� le� courant�ne� se�développe�pas�de�manière�uniforme,� l’effet�de�peau� se�

manifeste�d’autant�plus�que� la� fréquence�est� élevée.�Dans�ce�cas,�on�définit�habituellement�des�
coefficients� de� Kelvin� relatifs� aux� fuites� et� à� la� résistance� définis� dans� le� cas� d’une� encoche�
ouverte�ayant�une�ouverture�b et�une�hauteur� eh par�==66CC>>==BB77>>�:�
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Les� résistances�et� les� inductances�obtenues�en�continu�affectées�de�ces�coefficients�donnent�
l’évolution�des�inductances�et�des�résistances�en�fonction�de�la�fréquence.�
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Le� taux� d’ouverture� du� becquet� au� niveau� de� l’encoche� rotorique� a� un� effet� significatif� sur�
l’évolution�des�paramètres�rotoriques.�Les�encoches�utilisées�dans�notre�cas�étant�semi�fermées,�il�
est�nécessaire�de�formuler�le�coefficient�de�Kelvin�en�tenant�compte�de�l’ouverture�de�l’encoche�
(ouverte,�semi*fermées�ou�fermées).�Dans�cette�optique,�on�a�fait�varier�l’ouverture�d’encoche�du�
cas� où� elle� est� quasi*fermée� au� cas� où� elle� est� ouverte� dans� le�modèle� de� la� figure� (3.22).� Par�
ailleurs,�on�a�fait�varier�la�fréquence�dans�une�gamme�allant�de�0�à�1000Hz.�Le�calcul�de�l’énergie�
dans� les� encoches� permet� d’obtenir� la� valeur� de� l’inductance� de� fuite,� les� pertes� Joule� dans� les�
encoches�permettent�d’obtenir�la�résistance�rotorique.�Les�résultats�sont�comparés�à�l’inductance�
de� fuite� calculée� analytiquement� par� l’équation� (III.41)� et� corrigée� par� le� coefficient� de�Kelvin�
relatif� kfK �et� krK �définis�dans�(III.42).�

La� figure� (3.24.a)� montre� l’évolution� de� l’inductance� de� fuites� dans� le� cas� d’une� encoche�
ouverte.�Comparé� aux� résultats�de� simulation,� les� résultats� analytiques� sont� quasi� concordant� a�
très� faibles� fréquences,� toutefois� on� note� une� grande� différence� entre� les� deux� résultats� aux�
fréquences� élevées� en� termes� de� valeurs,� bien� que� l’évolution� hyperbolique� soit� quasiment� la�
même,�l’inductance�par�calcul�analytique�est�2.5�fois�plus�faible�que�celle�obtenue�par�EF.��
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�
(a)� � � � � � (b)�

Figure�3.24�:�Evolution�de�l’inductance�de�fuites�et�de�la�résistance�en�fonction�de�la�fréquence�
(cas�d’une�encoche�ouverte)�

�
La�figure�(3.24.b)�montre�que�la�résistance�calculée�par�EF,�concorde�parfaitement�avec�celle�

calculée� analytiquement� (résistance� en� continu� affectée� du� coefficient� de� Kelvin� relatif� à� la�
résistance� krK ).� La� formulation� analytique� du� coefficient� de�Kelvin� relatif� à� la� résistance� rend�
bien� compte� de� l’évolution� de� la� résistance� en� fonction� de� la� fréquence� pour� une� encoche�
ouverte,�ce�qui�n’est�pas�le�cas�pour�le�coefficient�de�Kelvin�relatif�aux�fuites.�Cela�ne�peut�être�dû�
qu’aux�hypothèses�stipulant�que�les�lignes�de�flux�entre�de�manière�perpendiculaire�du�fer�vers�le�
conducteur�et�sont�tangentielles�à�la�surface�du�conducteur�au�niveau�de�l’ouverture�d’encoche.�

La�figure�(3.25)�présente�l’évolution�de�l’inductance�de�fuite�en�fonction�de�la�fréquence�mais�
aussi�en�fonction�de�l’ouverture�d’encoche.�On�observe�bien�que�l’inductance�de�fuite�diminue�en�
hautes�fréquences�avec�l’augmentation�de�l’ouverture�d’encoche.��

�
(a)�variation�de�l’ouverture�d’encoche� � (b)�encoche�quasi*fermée�

Figure�3.25�:�Evolution�de�l’inductance�de�fuites�(par�simulation)�en�fonction�de�la�fréquence�et�
de�l’ouverture�d’encoche��

�
La�figure�(3.26)�rend�bien�compte�de�l’augmentation�de�la�résistance�en�fonction�de�la�fermeture�
de�l’encoche,�cette�augmentation�est�accentuée�au�fur�et�à�mesure�que�la�fréquence�augmente.�
�
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�
Figure�3.26�:�Evolution�de�la�résistance�en�fonction�de�la�fréquence�et�de�l’ouverture�d’encoche�

�
La� figure� (3.27)� montre� les� lignes� de� champs� dans� les� encoches� présentées� à� très� haute�

fréquence.�Tout�naturellement,�Les�courants�ont�tendance�à�se�déplacer�vers�l’entrefer�comme�le�
montre� la� figure� (3.28),� réduisant� la� section� de� passage� conduisant� ainsi� à� une� réduction� de�
l’inductance�de�fuites,�mais�aussi,�à�l’augmentation�de�la�résistance�équivalente.�

 

�
(a)�encoche�quasi�fermée� (b)�encoche�semi*fermée� (c)�encoche�ouverte�
Figure�3.27�:�Modèle�d’encoches�rectangulaire�et�lignes�de�flux�à�fréquence�1000Hz��

�
Figure�3.28�:�Densité�de�courant�relevée�dans�un�encoche�à�1000Hz�

�
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L’étude�menée�permet�d’affirmer�que�la�formulation�analytique�du�coefficient�de�Kelvin�relatif�
aux�fuites�pour�des�encoches�ouvertes�n’est�pas�applicable�à�n’importe�quelles�fréquences,�encore�
moins� à� n’importe� quelle� type� d’encoches.� La� formulation� analytique� du� coefficient� de�Kelvin�
pour�des�encoches�semi�fermées�a�été�abordée�dans�==BB;;>>,�mais�à�l’instar�du�formalisme�analytique�
du�coefficient�de�Kelvin�concernant�l’encoche�ouverte�celle*ci�présente�quelques�limitations�à�son�
utilisation�==BB;;>>.�

8*@*?*?*� �����#
�	��
�������
��!����

Une�autre�solution�consiste�à�déterminer� les�paramètres� rotoriques�par�EF�sur� la�gamme�de�
fréquence [ ]HzHzf 30001 −∈ ,�puis,� approximer� l’évolution�de�ces�paramètres�par�des� fonctions�
qui�permettraient�d’approcher�l’évolution�des�coefficients�de�Kelvin�relatif�à� la�résistance�et�aux�
fuites.�Ces� fonctions� seront�par� la�suite�utilisées�pour�extrapoler�vers�de� très�hautes� fréquences�
l’évolution� des� paramètres� rotoriques.� Ce� qui� nous� permettra� d’estimer� les� pertes� issues� des�
harmoniques�hautes�fréquences�présents�dans�le�spectre�de�tension�de�la�MLI.�

Les�coefficients�de�Kelvin�relatif�à� la� résistance�et�à� l’inductance�rotoriques�sont�approchées�
par�les�fonctions�suivantes�:�
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Les�paramètres� 2121 ,,, bbaa �sont�déterminés�par�la�méthode�des�moindres�carrés.�

La�figure�(3.29)�montre�la�concordance�des�résultats�des�paramètres�obtenus�par�EF�avec�ceux�
obtenus�par�les�fonctions�d’approximations.�

�
Figure�3.29�:�Evaluation�des�paramètres�de�la�MAS�à�10�pôles�à�encoche�semi*fermée�
88**@@**@@**�� /	���	��
������
�:��� '��

Pour�valider�la�méthode�proposée,�nous�avons�effectué�une�série�de�simulations�en�utilisant�le�
calcul�évolutif�(pas�à�pas�dans�le�temps).��

Comme�on�l’a�précédemment�relaté,�pour�tenir�compte�du�phénomène�d’effet�de�peau�à�une�
fréquence� considérée,� il� faut� ajuster� le� maillage� en� conséquence.� Par� ailleurs,� en� magnétique�
évolutif� (pas� à� pas� dans� le� temps),� une� autre� contrainte� réside� dans� la� préservation� de�
l’information.�En�effet,�dans� le�calcul� temporel,� il�est�nécessaire�de�choisir�un�pas�de� temps�de�
calcul�suffisamment�faible�pour�pouvoir�reconstituer�fidèlement�la�fréquence�la�plus�élevée,�plus�
le�pas�de� temps�de�calcul� est� faible,� ce�qui�par�conséquent,� se� traduit� en� régime�saturé�par�des�
temps�de�calcul�prohibitifs.�Dans�cette�logique,�nous�avons�choisi�de�simuler�à�l’aide�du�logiciel�
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Flux2D� uniquement� les� harmoniques� <1000� Hz,� qui� plus� est,� sont� prépondérants� en� termes�
d’amplitudes.�

Un�autre�aspect,�concerne�la�saturation,�notre�modèle�MHT�tient�compte�de�la�saturation�de�
manière�globale�à�travers�l’inductance�magnétisante�dynamique.�Or,�certaines�parties�locales,�telles�
que�les�isthmes�d’encoches�et� les�becquets�saturent�plus�que�d’autres�parties.�En�ayant�à�l’esprit�
que�l’ouverture�d’encoche�rotorique�affecte�l’évolution�des�paramètres�rotoriques,�il�est�clair�que�
la� saturation� partielle� ou� totale� des� becquets� d’encoches� rotoriques� (encoches� semi� fermées)�
affecte�le�comportement�des�paramètres�rotoriques�et�par�conséquent�des�amplitudes�de�courant�
harmoniques,�comme�nous�allons�le�voir.�

Les�4�simulations�sont�effectuées�sur�la�MAS�à�10�pôles�:�

a)� Une�simulation�par�la�méthode�MHT,�les�encoches�rotoriques�étant�semi*fermées.�

b)� Une�simulation�par�Flux2D�en�linéaire,�les�encoches�rotoriques�étant�semi*fermées.�

c)� Une�simulation�par�Flux2D�en�saturé,�les�encoches�rotoriques�étant�semi*fermées.�

d)� Une�simulation�par�la�méthode�MHT,�les�encoches�rotoriques�étant�ouvertes.�

Les�résultats�présentés�sur�la�figure�(3.30),�résument�les�amplitudes�des�courants�harmoniques�
obtenues�pour�les�rangs�harmoniques�considérés.�

Les�résultats�du�cas�(a)�sont�quasi�similaires�au�cas�(b),�ce�qui�montre�qu’en�linéaire,�le�modèle�
MHT�est�tout�à�fait�bon.�Lorsque�l’on�considère�la�saturation�dans�le�calcul�évolutif�(cas�(c)),�on�
constate�que�les�amplitudes�de�courants�sont�plus�importantes�comparés�à�celles�obtenues�par�le�
modèle�MHT�(cas�(a)).�Le�cas�(d)�montre�que�lorsque�l’on�considère�les�encoches�ouvertes�dans�
notre�modèle�MHT,�on�obtient�des�amplitudes�de�courants�plus�importantes.�L’interprétation�est�
ainsi�:�

Lorsque�la�saturation�intervient�(localement)�dans�les�becquets�des�encoches�rotoriques�semi*
fermées,�cela�ce�traduit�par�une�ouverture�d’encoche�effective�plus�importante�conduisant�à�des�
valeurs�plus�faibles�des�paramètres�rotoriques�à�fréquences�plus�élevées.�La�machine�asynchrone�
étant�alimentée�en�tension,�le�courant�harmonique�issu�de�la�tension�harmonique�considérée�est,�
du� fait� des� paramètres� rotoriques� plus� faible,� plus� important� (figure� (3.31.c)).� Toutefois,� la�
saturation�n’intervient�pas� sur� la� totalité�des�encoches� rotoriques�ni� sur� la� totalité�des�becquets�
d’encoches�rotoriques,�pour�cette�raison,�les�amplitudes�de�courants�sont�moins�importantes�que�
celles�où�l’on�considère�que�les�encoches�sont�ouvertes�avec�le�modèle�MHT.�

La� carte� de� champs� de� la� machine� asynchrone� à� 10� pôles� pour� deux� instants� différents,�
indiquée�sur�la�figure�(3.31)�représentant�le�cas�(c).�On�observe�que�certaines�encoches�rotoriques�
ne� sont� pas� saturées� et� que� d’autres� sont� saturées� sur� un� becquet� de� l’ouverture� d’encoche�
(indiquées�par�un�cercle).� Il� est� clair�que� le�comportement�des�paramètres� rotoriques� se� situera�
entre� le� cas� d’une� encoche� rotorique� semi� fermée� étudiée� et� le� cas� d’une� encoche� rotorique�
ouverte.�
La�figure�(3.32)�montre�les�formes�d’onde�du�cas�(a)�et�du�cas�(c).�On�constate�que�malgré�le�

fait� que� la� saturation� locale� ne� soit� pas� considérée� dans� le� cas� (a),� il� n’empêche� que� la� forme�
d’onde� du� courant� absorbé� est� quasi� similaire� à� celle� obtenue� par� le� calcul� évolutif� (cas� c)� en�
régime�saturé.�La�différence�des�amplitudes�du�courant�est�de�3.5%.�
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Figure�3.30�:�Principaux�harmoniques�de�courant�de�la�MAS�à�10�pôles�

�

�

�
Figure�3.31�:�Cartes�de�champs�pour�deux�instants�différents�de�la�MAS�à�10�pôles�
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Figure�3.32�:�Forme�d’onde�du�courant�de�la�MAS�à�10�pôles�

�
(1)�Semi�analytique� � � � � (2)�EF�

(a)�MAS�à�8�pôles�

�
(1)�Semi�analytique��� � � � (2)�EF�

(b)�MAS�à�10�pôles�
Figure�3.33�:�Forme�d’onde�du�couple�de�la�MAS��

�
Par� ailleurs,� pour� valider� la�méthode� de� calcul� du� couple,� nous� avons� comparé� les� formes�

d’ondes�du� couple�obtenues�par� la�méthode� semi�analytique� avec� celles�obtenues�par� éléments�
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finis�en�pas�à�pas�dans�le�temps.�Les�taux�d’ondulations�du�couple�sont�résumés�dans�le�tableau�
ci*dessous�

Tableau�3.6�:�Taux�d’ondulation�du�couple�
�	�5��)
����	��
������
�#�����R���3���R���

�
Semi�analytique� Eléments�finis�

MAS�8�pôles� 5.1%� 5.71%�

MAS�10�pôles� 3.9%� 4.59%�

�
On� observe� une� relative� différence� entre� les� résultats� obtenus� par� éléments� finis� qui� font�

apparaître�un�taux�d’ondulation�du�couple�plus�important�que�celui�obtenu�par�la�méthode�semi�
analytique.�On� peut� expliquer� cet� écart� par� le� fait� que� le�modèle� semi� analytique� ne� tient� pas�
compte�de�la�saturation�des�becquets.�

�

�

Tableau�3.7�:�Taux�des�rangs�harmoniques�des�temps�(dus�au�variateur)�du�couple�
Rang�harmonique� Semi�analytique� Eléments�finis�

Taux�des�rangs�harmoniques�de�la�MAS�à�8�pôles�

72� 0.39%� 0.4%�

78� 0.94%� 0.95%�

84� 0.9%� 1.65%�

Taux�des�rangs�harmoniques��de�la�MAS�à�10�pôles�

54� 0.29%� 0.3%�

60� 0.77%� 0.9�

66� 0.7%� 1.2%�

�

En� effet,� comme� nous� l’avons� précédemment� fait� remarquer,� la� saturation� des� becquets�
diminue� l’inductance� de� fuite� rotorique,� ce� qui� favorise� l’augmentation� des� harmoniques� de�
courant�et�donc�du�couple.�D’autre�part�on�ne�tient�pas�compte�des�harmoniques�de�la�structure�
(denture� rotorique)� ni� des� harmoniques� de� saturation� dans� le� modèle� semi� analytique,� qui�
introduisent�des�harmoniques�de�couple�supplémentaires�et�donc��� ���������un�taux�d’ondulation�
du�couple�plus�important.�La�pertinence�du�modèle�semi�analytique�réside�dans�le�temps�de�calcul�
qui�est�de�l’ordre�de�quelques�heures�alors�que�le�modèle�éléments�finis�pas�à�pas�dans�le�temps�
est� de� l’ordre� de� quelques� � jours.� Dans� une� machine� relativement� bien� dimensionnée� pour�
minimiser� la� contribution� des� harmoniques� d’espaces,� des� harmoniques� de� structures�
(harmoniques� de� dentures)� et� des� harmoniques� de� saturation,� le�modèle� semi� analytique� suffit�
pour�donner�l’ordre�de�grandeur�de�la�contribution�harmoniques�du�variateur,�avec�pour�ce�qui�
nous�concerne�une�erreur�n’excédant�pas�15%.�

Le� tableau� (3.7)� résume� les� taux� des� principaux� rangs� harmoniques� du� variateur,� l’analyse�
spectrale�montre�que�les�rangs�harmoniques�du�couple�obtenu�par�la�méthode�semi�analytique�ont�
un�taux�relativement�voisin�de�celui�obtenu�par�l’analyse�spectrale�du�couple�par�la�méthode�des�
éléments�finis..�Les�rangs�84�de�couple�pour�la�MAS�à�8�pôles�(resp.�rang�66�pour�la�MAS�à�10�
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pôles)�sont�issus�de�l’interaction�de�deux�rangs�harmoniques,�83�et�85�(resp.�65�et�67�pour�la�MAS�
à� 10� pôles)� avec� le� fondamental� ce� qui� explique� le� grand� écart� entre� les� valeurs� obtenues� par�
éléments�finis�et�par�la�méthode�semi�analytique.�L’erreur�commise�en�ne�tenant�pas�compte�de�la�
saturation�des�becquets�a�vraisemblablement�un�effet�additif�dans�le�cas�qui�nous�concerne.�

8*A*�  ���� ��� S�9��� ���� �
�:���� #
��� �)
#�����	��
�� ���� �	�������
	�
����
����

Nous� avons� présenté� dans� la� section� précédente,� des� méthodes� permettant� le� calcul� des�
performances� de� la� machine� asynchrone� (MAS)� de� fortes� puissances.� Dans� ce� chapitre,� le�
problème�de� dimensionnement� et� d’optimisation� de� la�machine� à� cage,� destinée� à� l’application�
marine�par�POD,�est�abordée.��

Dans� un� premier� temps� le� modèle� mono� harmonique� est� utilisé� pour� un� premier�
dimensionnement.�Profitant�ainsi�de�sa�rapidité�d’exécution,�une�étude�exhaustive�est�menée�pour�
différentes�polarités�et�différents� types�de�bobinage.�Cette�première�étude�permet�de�mettre�en�
exergue,� pour� chaque� polarité,� la� machine� permettant� d’atteindre� les� performances� et� les�
contraintes�énumérées�dans�le�cahier�des�charges.�Une�comparaison�des�performances�est�ensuite�
effectuée�pour�dégager�la�ou�les�polarités�offrant�de�meilleures�performances�avec,�en�mémoire,�
l’objectif�de�se�rapprocher�des�performances�de�la�MSAP.�

Sur� les� candidates� retenues,� une� étude� plus� approfondie� est� menée.� Le� modèle� multi�
harmonique�d’espace� (MHE)�est�appliqué�sur� les�MAS�retenues.�Ce�modèle�permet�d’affiner� le�
calcul� en� tenant� compte� de� l’effet� des� harmoniques� de� bobinages.� Les� performances� sont�
réajustées�en�conséquence�et�les�pertes�dues�aux�harmoniques�de�bobinages�sont�évaluées.�

Le�modèle�multi�harmonique�de� temps�est�par� la� suite� appliqué� sur� les�MAS�retenues,�dans�
l’objectif�d’évaluer�les�pertes�dues�aux�harmoniques�de�temps�issues�de�la�MLI.�

Deux� types� de� bobinages� sont� considérés,� il� s’agit� des� bobinages� à� pas� de� raccourcissement�
12/15ème� et� 10/12ème.� Les� paramètres� géométriques� sont� alors� ajustés� de�manière� à� obtenir� les�
meilleures� performances.� Les� critères� de� comparaison� qui� nous� semblent� pertinents� et� sur�
lesquels�nous�avons�mené�notre�étude�sont�:�
• Facteur�de�puissance�(cosϕ)�
• Rendement�(η)�
• Le�produit�(η.cosϕ)�:��
• Valeur�efficace�du�courant�de�phase�(A)�
• Pertes�Joule�statoriques�
• Perte�Joule�rotoriques��
• Pertes�fer�
• Masse�(kg)�
• Couple�volumique�
• Diamètre�extérieur�
• Température�dans�les�conducteurs�statoriques�
�
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Le�modèle�mono*harmonique�est�utilisé�pour�la�détermination�d’une�grande�partie�des�critères�

cités� ci�haut.�Toutefois,� certaines�grandeurs� sont�déterminées�en�utilisant�un�autre� logiciel� semi�
analytique.� En� effet,� l’étude� thermique� est� effectuée� avec� un� programme� développé� par�
Converteam==BB<<>>.�L’évaluation�de�la�température�est�faite�en�considérant�que�le�moteur�est�ouvert,�
que�le�débit�d’air�à�l’intérieur�des�parties�actives�est�constant,�à�vitesse�constante�(faible�vitesse)�et�
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à� pertes� mécaniques� constantes.� La� transmission� de� chaleur� entre� les� différentes� parties� est�
effectuée�en�combinant�les�mécanismes�de�conduction�et�de�convexion.��

Par�ailleurs,�bien�que�la�comparaison�ne�soit�pas�présentée�ici,�les�résultats�obtenus�à�l’aide�des�
deux�outils�de�calcul�sont,�à�quelques�exceptions�près,�quasi�concordants�==BB88>>.�

La�démarche�d’optimisation�consiste�à�trouver�pour�chaque�polarité,� la�géométrie�"optimale"�
permettant� d’atteindre� les� performances� requises,� puis� comparer� les� différentes� machines,� de�
polarités�différentes,�entre�elles.�Le�tableau�(1.4)�du�chapitre�I�résume�les�critères�de�performances�
et�des�contraintes�à�respecter.�

• �	�	�:�����D!
�!��������

Plusieurs�aspects�ont�été�considérés�et�qui�interagissent�entre�eux�:�la�limitation�en�densité�de�
courant,�les�limitations�en�dimensions�d’encoches�et�de�conducteurs,�les�contraintes�de�mises�en�
oeuvre�des�bobines�lors�de�la�fabrication,�la�température�admissible�au�côté�des�autres�contraintes�
de�performances.�Tous�ces�paramètres�ont�régis�le�choix�des�dimensions�géométriques.�

Pour�les�machines�de�grandes�puissances,�le�nombre�d’encoches�(statoriques�et�rotoriques)�est�
un�paramètre�important�car�il�a�un�effet�non�négligeable�sur�le�coût�de�fabrication.�

Pour� chaque� polarité,� le� nombre� d’encoches� statoriques� est� défini� de� sorte� que� l’on� puisse�
réaliser�le�bobinage�choisi�dans�un�souci�de�réduction�d’harmonique�d’espace.�Les�règles�de�choix�
du� nombre� de� barres� rotoriques,� déjà� présentée,� conduisent� à� définir� une� certaine� plage� dans�
lequel� on� choisi� le� nombre� d’encoches� rotoriques� en� relation� avec� la� polarité� et� les� encoches�
statoriques.�La�figure�(3.34)�montre,�in�fine,�les�combinaisons�du�nombre�d’encoches�statoriques�
et�du�nombre�d’encoches�rotoriques�adoptées�pour�chaque�polarité.��
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Figure�3.34�:�Nombre�d’encoches�statoriques�et�rotoriques�en�fonction�de�la�polarité�

Dans�un�souci�de�maintenir�un�encombrement�quasi�constant,� la� longueur�axiale�étant�fixée,�
nous�avons�essayé�de�faire�varier�faiblement�le�rayon�extérieur.�Etant�donné�que�à�vitesse�donnée�
la� fréquence�d’alimentation�diminue�avec� le�nombre�de�pôles,�pour� les�machines�de�plus� faible�
polarité� nous� avons� autorisé� un� niveau� d’induction� plus� élevée� (diminution� des� hauteurs� des�
culasses).�Toutefois,�la�variation�de�la�polarité�conduit�à�une�forte�variation�du�rayon�d’alésage.�La�
figure�(3.35)�présente�les�rayons�externes�et�les�rayons�d’alésages�retenus�pour�chaque�polarité.�Le�
rayon�extérieur�des�"machines�optimisées"�ne�varie�que�de�5%�alors�que�le�rayon�d’alésage�subit�
une�variation�allant�jusqu’à�25%.��

�
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Figure�3.35�:�Rayons�d’alésage�et�externe�en�fonction�de�la�polarité�

Le� nombre� de� spires� (en� série� par� voie� parallèle)� par� phase� est� principalement� régit� par� la�
tension� d’alimentation.� Néanmoins,� d’autres� contraintes� contribuent� de� manière� indirecte� au�
choix� du�nombre� de� spires� et� l’optimisation� de� chaque�machine� nous� conduit� à� faire� varier� ce�
paramètre.�La�figure�(3.36)�indique�l’évolution�du�nombre�de�spires�par�phases.�Globalement,�la�
variation� du� nombre� de� spires� par� phase� avoisine� 26%.� La� plus� grande� variation� est� observée�
pour�la�machine�asynchrone�à�4�pôles.��
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Figure�3.36�:�Nombre�de�spires�en�fonction�de�la�polarité�

Les� dimensions� et� le� nombre� de� barres� rotoriques� ont� une� influence� sur� la� pente� de� la�
caractéristique� du� couple� dans� sa� partie� stable.�D’un� point� de� vue� du�modèle� externe,� elle� est�
représentée�par� la� résistance� rotorique�et�de�manière�générale,� l’action� sur� les�dimensions�de� la�
barre�modifie�le�point�de�fonctionnement�(le�glissement)�permettant�de�fournir�le�couple�requis.�
Cependant,�des�considérations�technologiques�et�économiques�limitent�l’action�sur�ce�paramètre.��

La� figure� (3.37)� montre� la� hauteur� des� barres� rotoriques� adoptée� pour� chaque� polarité.� La�
variation�de�la�hauteur�ne�dépasse�pas�17%.�
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Figure�3.37�:�Hauteur�de�la�barre�en�fonction�de�la�polarité�

L’analyse� des� histogrammes� précédents� permet� d’avancer� que� la� variation� de� la� polarité�
n’affecte�pas�de�manière�significative� la�géométrie�globale� (rayon�externe�notamment)�mais� elle�
joue�un�rôle�important�dans�le�nombre�d’encoches�statoriques�et,�par�conséquent,�sur�le�nombre�
d’encoches�rotoriques.�La�première�observation�qui�en�découle�est�que�les�machines�de�grandes�
polarités�seront�beaucoup�plus�coûteuses�à�mettre�en�oeuvre�que�les�machines�à�faible�nombre�de�
pôles.�Néanmoins,�le�coût�n’étant�pas�le�seul�critère,�nous�allons�nous�intéresser�dans�la�prochaine�
section�aux�performances�électriques�et�thermiques.�

• �
�#	�	��
������#���
��	�����

La� première� observation� concerne� l’amélioration� du� facteur� de� puissance� et� du� rendement�
avec�la�diminution�du�nombre�de�pôles�(figure�(3.38)).�La�comparaison�en�terme�de�rendement�ou�
du� facteur�de�puissance� séparément�ne�permet�pas�de�mettre�en� évidence� leur� influence.� Il� est�
plus�judicieux�d’établir�une�comparaison�sur�le�critère�du�produit�du�rendement�par�le�facteur�de�
puissance,� qui� donne� l’information� sur� le� courant� absorbé.� En� effet,� pour� rappel,� à� puissance�
mécanique� uP �et�à�tension�constante sV ,�le�courant�absorbé�peut�s’écrire�de�la�manière�suivante�:�

ϕη cos3 s

u
s

V

P
I = �

Ainsi,� la� figure� (3.38)� montre� l’amélioration� du� produit� ϕη cos � avec� la� diminution� de� la�
polarité,�cela�a�pour�conséquence,�la�diminution�du�courant�absorbé�comme�on�peut�le�constater�
sur�la�figure�(3.39).�
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Figure�3.38�:�Rendement�et�facteur�de�puissance�en�fonction�de�la�polarité�
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Figure�3.39�:�Courant�absorbé�en�fonction�de�la�polarité�

Lors� du� dimensionnement� des� différentes� machines� asynchrones,� nous� avons� choisi� de�
reprendre�l’approche�utilisée�pour�les�machines�à�aimants�permanents,�qui�consiste�à�admettre�un�
niveau� d’induction�plus� important� dans� les� culasses� pour� les� faibles� polarités.�Comparé� à� celui�
préconisé�pour�les�machines�à�grande�polarité,�ceci�permet�d’homogénéiser�les�pertes�fer�entre�les�
machines� de� différentes� polarités.� Toutefois,� il� est� important� de� prendre� en� compte� certains�
aspects,� telle� que� la� température.� En� effet,� pour� les� faibles� polarités,� un� compromis� doit� être�
trouvé�entre� l’augmentation�de� la� culasse�et� l’augmentation�des�pertes� fer,� ces�deux�paramètres�
agissent�sur�l’augmentation�de�la�température.��

La�figure�(3.40)�montre�les�zones�de�relevé�d’induction�dans�la�machine�asynchrone�et�la�figure�
(3.41)� représente� le�niveau�d’induction� (max)�dans� les�différentes�parties�de� la�MAS�et�ce,�pour�
chaque� polarité.� Naturellement,� le� niveau� d’induction� est� plus� important� au� voisinage� des�
becquets,� des� cales� et� des� isthmes� d’encoches.� Le� niveau� d’induction� dans� l’entrefer� varie� de�
0.85T�(20�pôles)�à�1.07�T�(6�pôles).�

�
Figure�3.40�:�Endroits�de�relevé�de�niveau�d’induction�dans�la�MAS��

�
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Figure�3.41�:�Niveau�d’induction�dans�la�MAS�en�fonction�de�la�polarité�

�

Le�glissement�au�point�de� fonctionnement�nominal� à� tendance�à� augmenter� avec� la�polarité�
(figure�(3.42)).�

Le�couple�volumique�varie�peu�avec�la�polarité�(figure�(3.43)),�ce�qui�montre�que�la�tentative�de�
maintenir�un�niveau�d’encombrement�relativement�identique�est�atteint,�excepté�pour�le�cas�de�la�
MAS�à�4�pôles�qui,�en�raison�des�performances�exigées,�ne�permet�pas�d’atteindre� les�objectifs�
avec�l’encombrement�requis�notamment�la�contrainte�de�ne�pas�dépasser�2�mètres�de�diamètres.�
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Figure�3.42�:�Glissement�au�point�de�fonctionnement�en�fonction�de�la�polarité�
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Figure�3.43�:�Couple�volumique�en�fonction�de�la�polarité�

Les�pertes�sont�rassemblées�dans�la�figure�(3.44).�Bien�que�le�courant�absorbé�diminue�avec�la�
diminution� de� la� polarité,� cela� n’entraîne� pas� une� diminution� des� pertes� Joule� statoriques� en�
raison,�notamment,�de� la� longueur�des� têtes�de�bobines�qui� augmente�avec� la�diminution�de� la�
polarité�

Le�glissement�étant�lié�aux�pertes�Joule�rotoriques,�on�constate�que�leur�allure�est�à�l’image�de�
celle�du�glissement.�

Les� pertes� fer� étant� quasiment� liées� au� carré� de� la� fréquence� elles� ont� tout� naturellement�
tendance�à�diminuer�avec�la�diminution�de�la�polarité.�
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Figure�3.44�:�Principales�pertes�en�fonction�de�la�polarité�

�

Un�effet�négatif�de� la�diminution�de� la�polarité�réside�dans� l’augmentation�de� la�hauteur�des�
culasses� entraînant� nécessairement� l’augmentation� de� la� masse� (figure� (3.45)).� De� plus,� cette�
culasse� constitue� une� barrière� thermique� à� l’évacuation� des� pertes� Joule� statoriques,� entraînant�
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ainsi,�l’augmentation�de�la�température�du�cuivre�statorique�(figure�(3.46)).�Cette�augmentation�ce�
traduit�par�une�augmentation�des�pertes�Joule�statoriques�(figure�(3.44)).�
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Figure�3.45�:�Masse�totale�(sans�la�culasse�rotorique)�en�fonction�de�la�polarité�
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Figure�3.46�:�Température�en�fonction�de�la�polarité�

�
De�l’analyse�des�résultats�on�peut�résumer�ainsi�:�

• Les� machines� asynchrones� à� grandes� polarités� (16� et� 20� pôles)� ont� à� la� fois� un�
encombrement�et�un�courant�plus�important.�
• Les�machines�asynchrones�à� faibles�polarités� (4�et�6�pôles)�ont�une� température�de�
fonctionnement�dépassant�la�limite�admissible.�
• La� machine� à� 12� pôles� qui� a� un� courant� raisonnable� et� une� température� de�
fonctionnement�plus�qu’acceptable�mais�présente�un�encombrement�relativement�important.�
�
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Deux�polarités�sont�mises�en�évidence,�à�savoir,� les�machines�asynchrones�à�10�pôles�et�à�8�
pôles.�En�effet,�elles�présentent�un�couple�volumique�relativement�voisins�et� important�avec�un�
diamètre� externe� faible� (1.8�m),� un� courant� absorbé� inférieur� à� 850A� (efficaces)� et� des� pertes�
principales� relativement� faibles� (<250kW)� avec� une� température� au� niveau� des� conducteurs�
inférieure�à�140°A.�La�Machine�asynchrone�à�8�pôles�à�un�avantage�particulier�qui�réside�dans�son�
courant�absorbé�et�ses�pertes�qui�sont�relativement�plus�faibles�par�rapport�à�la�MAS�à�10�pôles�
mais�elle�présente�un�poids�plus�important�et�une�température�voisine�de�140°A.�

Dans�la�suite�de�l’étude,�on�ne�considère�que�les�machines�asynchrones�à�8�pôles�et�10�pôles,�
qui� semblent� les� plus� appropriées� pour� rivaliser� en� termes� de� performances� avec� la�machine� à�
aimants�permanents�montés�surface.�

88**AA**<<**�� 1�����	��
������
�:��� '���
Pour�rappel,�ce�modèle�sert�à�affiner�les�performances,�en�introduisant�un�moyen�de�calculer�

les� pertes� dues� uniquement� aux� principaux� harmoniques� de� bobinages.� Etant� donné,� que� la�
machine� est� alimentée� avec� un� onduleur� de� tension.�Nous� avons� calculé� les� performances� des�
machines�asynchrones�retenues,�dans�un�objectif�de�variation�de�vitesse.�Connaissant�la�fréquence�
nominale� nf et�le�glissement� ng ,�on�fait�varier�la�vitesse�de�rotation�sur�une�plage�prédéfinie�en�
maintenant�la�pulsation�rotorique�du�fondamental�constante�( cteg snr =ω=ω ).�

En� travaillant� à� flux� d’entrefer� constant,� le� courant� absorbé� est� calculé� en� considérant�
l’ensemble�des� impédances�et�en�modélisant� les�pertes� fer�par�une� impédance�mise�en�parallèle�
dans�la�branche�du�fondamental.�

On� observe� que� le� couple� (dû� au� fondamental)� délivré� (figure� (3.48))� et� le� courant� dû� au�
fondamental� (figure� (3.49))� sont� quasiment� constants� en� fonction� de� la� vitesse,� lorsque� l’on�
maintient� un� flux� constant.� Il� en� est� de� même� pour� les� pertes� Joule� rotoriques� dues� au�
fondamental�(figure�(3.50)).��

� �
(a)�MAS�à�8�pôles�� � � (b)�MAS�à�10�pôles�

Figure�3.47�:�Evolution�du�couple�à�flux�constant�en�fonction�de�la�vitesse�
�
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� �
(a)�MAS�à�8�pôles�� � � (b)�MAS�à�10�pôles�

Figure�3.48�:�Evolution�des�pertes�Joule�rotoriques�du�fondamental�en�fonction�de�la�vitesse�
�

�
(a)�MAS�à�8�pôles�� � � (b)�MAS�à�10�pôles�

Figure�3.49�:�Evolution�du�courant�absorbé�à�flux�constant�en�fonction�de�la�vitesse�
�

À� flux� d’entrefer� constant,� on� retrouve� bien� un� couple� résultant� et� un� courant� absorbé�
quasiment� constants.� En� effet,� on� retrouve� un� courant� et� un� couple� quasi*identiques� pour� les�
deux�machines� étudiées.� C’est� à� dire� que� les� chutes� de� tensions� aux� bornes� des� «�impédances�
harmoniques�»� sont� faibles� et� n’affectent� pas� ou� peu� le� courant� qui� est� principalement� dû� au�
fondamental.�

L’utilisation� du� modèle� multi� harmonique� d’espace� permet� de� quantifier� l’effet� des�
harmoniques�de�bobinage�sur�le�couple�moyen�et�les�pertes�Joule�rotoriques.�En�effet,�et�comme�
nous�l’avons�vu�au�paragraphe�(3.4),�le�couple�dû�aux�harmoniques�de�bobinage�est�négatif�dans�
la�zone�de�fonctionnement�nominale�de� la�machine� � ( %2<g )�et�ce� ,�quelque�soit� l’harmonique�
considéré� (figure� (3.17)).� Nous� montrons� dans� la� figure� (3.50),� l’évolution� de� la� somme� des�
couples�dus�aux�harmoniques�de�bobinage�en�fonction�de� la�vitesse�pour�un�fonctionnement�à�
flux�constant.��

�Les�pertes� Joule� rotoriques�dues�aux�harmoniques�de�bobinages�augmentent� avec� la�vitesse�
(figure� (3.51))� car� la� pulsation� rotorique� de� l’harmonique� considéré� shrh g ω=ω n’est� pas�
constante� contrairement� à� la� pulsation� rotorique� du� fondamental.� Ce� qui� affecte� à� la� fois� la�
résistance�rotorique�et�les�fuites�rotoriques�(réactance�de�fuites)�qui�varient�en�fonction�de� rhω .�
Néanmoins,�leurs�pertes�correspondantes�restent�faibles�et�sont�de�l’ordre�de�5%�des�pertes�dues�
au�fondamental.��
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� �
(a)�MAS�à�8�pôles�� � � (b)�MAS�à�10�pôles�

Figure�3.50�:�Evolution�du�couple�dû�aux�harmoniques�de�bobinage�en�fonction�de�la�vitesse�
�

� �
(a)�MAS�à�8�pôles�� � � (b)�MAS�à�10�pôles�

Figure�3.51�:�Evolution�des�pertes�Joule�rotoriques�dues�aux�harmoniques�de�bobinage�en�
fonction�de�la�vitesse�

Le� tableau� (3.8)� rend� compte� des� implications� de� la� prise� en� compte� des� harmoniques� de�
bobinage� sur� les� principales� performances.� En� effet,� la� prise� en� compte� des� harmoniques� de�
bobinage� dans� le�modèle� circuit,� se� traduit� par� une� relative� augmentation� du� glissement� � pour�
atteindre�le�couple�requit�(voisinage�de�380�kNm).��

�

Tableau�3.8�:�Récapitulatif�des�principales�performances�

 �(� g ,K-� sI �,�-� �
�#���,F��-� � jrfP �,FT-� jrhP �,FT-�

 
�:����������	��
��������)��#	���

10�pôles� 0.975� 901� 379� 66.5� 3.8�

8�pôles� 0.93� 876� 381� 63.5� 3.2�

 
�:����
�
��	��
������

10�pôles� 0.92� 881� 379� 62� ****�

8�pôles� 0.876� 860� 380� 59� ****�

�
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Par�ailleurs,� le�courant�absorbé�a�relativement�augmenté�ainsi�que� les�pertes�Joule�rotoriques�
dues�au�fondamental� jrfP .�Naturellement,�les�pertes�Joule�dues�aux�harmoniques�d’espace� jrhP �ne�

sont�évaluées�que�dans�le�modèle�MHE.�

�

88**AA**88**�� 1�����	��
������
�:��� '���
Nous� présentons� les� résultats� sur� les�machines� à� 10� pôles� et� 8� pôles.� La� forme� d’onde� des�

tensions�de�phase�reconstituée�sur�la�base�des�données�Converteam,�est�représentée�dans�la�figure�
(3.52).�Les�harmoniques�injectés�sont�des�multiples�de�la�fréquence�d’alimentation.�En�effet,�nous�
avons�reformulé�les�rangs�harmoniques�obtenus�de�manière�à�voir�des�rangs�de�forme� γ61± .�Par�
ailleurs,� la� fréquence� de� découpage� df ,� est� choisie� comme� étant� un� multiple� de� trois� de� la�
fréquence�d’alimentation.�

Les�figures�(3.53)�et�(3.54)�représentent�l’évolution�«�extrapolée�»�des�paramètres�rotoriques�en�
fonction�des�hautes�fréquences�issues�de�la�MLI.�L’extrapolation�est�faite�à�l’aide�de�la�fonction�
d’approximation�des�cœfficients�de�Kelvin.��

�
(a)�MAS�à�8�pôles�� � � (b)�MAS�à�10�pôles�

Figure�3.52�:�Tensions�de�phase�issue�de�la�MLI�

�
(a)�MAS�à�8�pôles�� � � � (b)�MAS�à�10�pôles�

Figure�3.53�:�Evolution�de�l’inductance�de�fuites�rotorique�en�fonction�de�la�fréquence�MLI�
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�
(a)�MAS�à�8�pôles�� � � (b)�MAS�à�10�pôles�

Figure�3.54�:�Evolution�de�la�résistance�rotorique�en�fonction�de�la�fréquence�MLI�
�

�
�

(a)�MAS�8�pôles� � � � (b)�MAS�10�pôles�

Figure�3.55�:�Evolution�de�l’inductance�magnétisante�(statique)�en�fonction�de�la�fréquence.�

�

�

L’inductance�magnétisante�n’est�pas�affectée�par� la� fréquence,�comme�on�peut� le�voir� sur� la�
figure�(3.55),�obtenue�en�régime�linéaire.�Toutefois,�l’inductance�magnétisante�varie�avec�le�niveau�
de� saturation� comme� on� peut� l’observer� sur� la� figure� (3.56),� qui� montre� l’évolution� des�
inductances�statique�et�dynamique�en�fonction�du�courant.�L’inductance�dynamique�à�prendre�en�
compte�dans�le�modèle�utilisé,�pour�la�détermination�des�courants�harmoniques,�est�celle�obtenue�
au�voisinage�du�courant�magnétisant�de�la�machine�considérée�(8�pôles�ou�10�pôles)�au�point�de�
fonctionnement� 0=g .�

L’inductance� statique� augmente� au� tout� début� de� la� magnétisation� puis� amorce� une� pente�
descendante,�cette�variation�dans�L’évolution�de� l’inductance�est�due�au�matériau�utilisé�pour� la�
MAS�(différent�de�celui�utilisé�pour�la�MSAP)�qui�présente�une�caractéristique�B(H)�possédant�au�
tout� début� une� pente� d’évolution�moins� raide,� quasiment� voisine� de� l’évolution� de� la� pente� au�
dessus�de�coude�de�saturation�comme�on�peut�le�constater�sur�la�figure�(3.57).�
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Inductance statique 

Inductance dynamique 

Point de fonctionnement (g=0) 
 

Inductance statique 

Inductance dynamique 

Point de fonctionnement (g=0) 

�
(a)�MAS�8�pôles� � � � (b)�MAS�10�pôles�

Figure�3.56�:�Evolution�de�l’inductance�statique�et�dynamique�en�fonction�du�courant�
magnétisant�

�
Figure�3.57�:�Caractéristique�B(H)�du�matériau�utilisé�au�stator�et�au�rotor�de�la�MAS�

�

Une�fois�les�paramètres�du�modèle�circuit�représentant�les�harmoniques�identifiés,�on�obtient�
le� spectre� des� harmoniques� de� courant� à� partir� du� modèle,� auquel� on� injecte� le� spectre� des�
tensions�harmoniques�(figure�(3.58)).�Le�spectre�des�courants�harmoniques�connu,�on�déduit�les�
pertes�Joule�statoriques�et�rotoriques�dues�aux�harmoniques�de�temps�issus�de�la�MLI.�Le�tableau�
(3.9)�résume�les�pertes�Joule�statoriques�et�rotoriques�dues�aux�harmoniques�de�temps�issus�de�la�
MLI.�On�constate�que�les�pertes�totales�n’excèdent�pas�1.2�kW�pour�les�deux�machines�retenues�;�
elles�restent�par�conséquent�faibles.�

Tableau�3.9�:�Pertes�Joule�dues�aux�harmoniques�de�temps�de�la�MLI�
Pertes�dues�aux�harmoniques�de�temps� MAS�8�pôles� MAS�10�pôles�

Pertes�Joule�statoriques�(kW)� 0.78� 0.71�
Pertes�Joule�rotoriques�(kW)� 0.42� 0.33�

�
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� �

� �
(a)�MAS�8�pôles� � � � (b)�MAS�10�pôles�

Figure�3.58�:�Spectre�de�tension�et�de�courant�harmoniques�de�la�MAS�
�

L’utilisation�d’un�calcul�évolutif�permet�de�déterminer�les�pertes�Joule�rotoriques�de�manière�
relativement� précise,� comparé� à� l’utilisation� du�modèle�multi� harmonique� d’espace� (MHT).�En�
effet,� la� figure� (3.59)� indique�que�pour�une� alimentation� sinusoïdale� les�pertes� Joule� rotoriques�
sont�de�76kW�pour�la�machine�asynchrone�à�8�pôles�et�de�82�kW�pour�celle�à�10�pôles�;�soit�une�
différence�par�rapport�aux�résultats�obtenus�via�le�modèle�MHT�de,�l’ordre�de�12%�et�de�13.5%�
respectivement.� Ces� différences� sont� probablement� dues� aux� différentes� pertes� non� prises� en�
compte.�Les�pertes�Joule�rotoriques�dues�à�la�présence�des�harmoniques�de�temps�sont�évaluées�à�
5kW�pour�la�machine�à�8�pôles�et�à�3kW�pour�la�machine�à�10�pôles.�Naturellement�en�raison�des�
faibles� réactances�de� fuites�de� la�machine�à�8�pôles,� il�était�prévisible�que� les�pertes�soient�plus�
importantes.�Soulignons�que� les�pertes� Joule� statoriques�n’ont�pas�été� affectées�par� la�présence�
des�harmoniques�de�temps.�

Le� tableau� (3.10)� regroupe� les� principales� performances� (courant,� couple)� au� point� de�
fonctionnement�nominal�et�les�pertes�Joule�rotoriques�calculées�à�l’aide�trois�modèles�fréquentiels�
présentés.� Les� résultats� sont� comparés� avec� ceux� obtenus� par� une� méthode� temporelles�
(FLUX2D).�Les�estimations�des�pertes�sont�plus�importantes�dans�le�cas�d’un�calcul�par�Flux2D,�
la�différence�peut�être�due�aux�pertes�par�pulsations�et�aux�pertes�dues�aux�harmoniques�de�temps�
induits�par�la�structure.��

�

�

�
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�

Tableau�3.10�:�Récapitulatif�des�principales�performances�

 �(� sI �,�-� �
�#���,F��-� � jrfP �,FT-� jrhP �,FT-�

 
�:����
�
��	��
������

10�pôles� 881� 379� 62� ****�

8�pôles� 860� 380� 59� ****�

 
�:����������	��
��������)��#	���

10�pôles� 901� 379� 66.5� 3.8�

8�pôles� 876� 381� 63.5� 3.2�

 
�:����������	��
�������������#��

10�pôles� 890� 380� 70� 0.5�

8�pôles� 865� 380� 66� 0.5�

�	�����#	��$�1U<��

10�pôles� 896� 380�

8�pôles� 888� 380�
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�
Figure��3.59:�Pertes�Joule�rotoriques�dans�les�MAS�obtenues�par�calcul�évolutif�

�
88**AA**??**�� 1�����	��
������
D������$��5<��

�

Pour�le�calcul�des�formes�d’ondes�des�courants�des�deux�machines�retenues,�nous�avons�utilisé�
le� même� outil� afin� d’éviter� d’éventuelles� erreurs� dues� au� modèles.� Un� calcul� utilisant� la�
magnétodynamique�évolutif�(Flux�2D)�est�mis�en�œuvre�bien�qu’il�est�long.�Pour�des�raisons�de�
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temps� d’exécution,� nous� avons� limité� les� fréquences� prises� en� compte� dans� le� spectre� de� la�
tension�appliquée�à�la�même�valeur�(1000Hz).��

Tableau�3.11�:�Fréquence�de�MLI�considérée�

 

MAS à 8 pôles 







=

=

Hzf

Hzf

d

s

397.926

437.11
 

Mas à 10 pôles 







=

=

Hzf

Hzf

d

s

026.901

302.14
 

Fréquences MLI 

1 1 df  

73 55 sd ff 8−  

75 57 sd ff 6−  

79 61 sd ff 2−  

81 63 df  

83 65 sd ff 2+  

85 67 sd ff 4+  

�

Par�contre,�nous�avons�choisi�de�maintenir�le�rapport�entre�la�fréquence�de�découpage� df et�la�
fréquence� d’alimentation� sf comme� étant� un� multiple� de� 3,� pour� éviter� de� retrouver� les�
principales�fréquences�de�découpage�dans�le�spectre�de�courant�comme�nous�l’avons�déjà�signalé�
au�chapitre�(II).�Le�tableau�(3.14)�résume�les�principales�fréquences�de�MLI�considérées�dans�nos�
simulations.�

Sur� la� figure� (3.60),� nous� présentons� les� formes� d’ondes� des� courants� obtenues� avec� une�
alimentation� sinusoïdale,� comparées� à� celles� issues� d’une� alimentation� par�MLI� et� ce,� pour� les�
deux� � machines� asynchrones� considérées.� Les� harmoniques� de� courants� issus� de� la� MLI�
n’introduisent� pas� de� fortes� ondulations� du� courant� et� la� forme� d’onde� des� courants� est� quasi�
sinusoïdale.�Les�ondulations�sont�légèrement�prononcées�dans�le�cas�de�la�machine�asynchrone�à�
8�pôles�car�cette�machine�présente�des� inductances�de� fuites� statorique�plus� faibles� (accentuées�
par�la�saturation�des�cales).�Il�en�est�de�même�pour�les�inductances�de�fuites�rotoriques�qui,�si�l’on�
regarde�au�niveau�local,�s’explique�par�le�fait�que�les�becquets�des�encoches�rotoriques�sont�plus�
saturé�pour�la�machine�à�8�pôles�conduisant�ainsi�à�une�ouverture�«�magnétique�»�plus�grande�se�
traduisant� par� une� diminution� de� l’inductance� de� fuite� rotorique� en� haute� fréquence.� C’est�
principalement�ces�grandeurs�qui�limitent�les�courant�de�hautes�fréquences.�

Le� spectre� des� courants� des� deux�machines� est� représenté� sur� la� figure� (3.61).� Pour� chaque�
machine� deux� spectres,� l’un� en� alimentation� sinusoïdale� et� l’autre� en� alimentation� MLI,� sont�
superposés.�

La�machines�asynchrone,�est�alimentée�en� tension,� le�spectre�de�courant�aura�naturellement,�
les�harmoniques�de� temps� injectés,�mais�aussi� les�harmoniques� issus�de� la� réaction�d’induit,�qui�
sont� principalement� les� harmoniques� dus� à� la� saturation,� mais� aussi� ceux� dus� à� la� denture�
rotorique.�En�effet,�pour�rappel,�les�harmoniques�de�temps�existants�dans�les�courants�statoriques�
de�la�machine�asynchrone�sont�de�rang�de�la�forme�suivante�:��

( )pNgN erph /)1(221 ληγ −±±± � � � � (III.45)�

où�:��� ,...3,2,1,0,, =ληγ �

Les� valeurs� du� glissements� étant� très� faibles� (moins� de� 1%)� au� point� de� fonctionnement�
correspondant� à� 170� tr/mn� et� 380kNm,�on�peut� donc�négliger� le� glissement� dans� l’expression�
(III.45).��
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� �
(b)�MAS�à�8pôles�� � � � � (c)�MAS�à�10�pôles�

Figure�3.60�:�Forme�d’onde�des�courants�
(1)�Alimentation�sinusoïdale�(2)�alimentation�MLI�

� �
���� � (b)�MAS�à�8pôles�� � � � (c)�MAS�à�10�pôles�

Figure�3.61�:�Spectre�harmonique�des�courants�
�

La� saturation� étant� plus� prononcée� dans� la� machine� asynchrone� à� 8� pôles,� on� observe�
nettement� que� l’harmonique� de� rang� 5,� dû� à� la� saturation,� obtenu� lors� d’une� alimentation�
sinusoïdale,�est�relativement�plus�important�que�celui�de�la�machine�asynchrone�à�10�pôles.�

La�figure�(3.62)�montre�les�formes�d’onde�des�courants�obtenues�en�alimentation�sinusoïdale,�
en�mode� linéaire� et� en�mode� saturé.� L’analyse� spectrale� des� courants� pour� les� deux�machines�
asynchrones� est� donnée� dans� la� figure� (3.63),� elle� montre� qu’en� absence� de� saturation� les�
harmoniques� existants� sont,� pour� la�MAS� à� 8� pôles,� l’harmonique� de� rang� 47� et� 49� et� pour� la�
MAS�à�10�pôles,�ce�sont� les�harmoniques�de�rang�53�et�55�qui�sont�existants,�ces�harmoniques�
sont�ceux�dues�à�l’interaction�de�la�denture�rotorique�avec�le�fondamental�de�temps.�

On� remarque�qu’en�présence�de� la� saturation,� l’effet� des�dentures� rotoriques� est� atténué,� se�
traduisant� par� des� amplitudes� des� rangs� correspondant,� moins� importantes� dans� le� spectre� de�
courant�des�machines�asynchrones�à�8�et�10�pôles.�

Cet� aspect� de� l’étude� permet� de� mettre� en� évidence� l’importance� de� la� saturation� dans�
l’introduction�d’harmoniques�de�courant�et�par�conséquent�de�couple.�

�
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��
(a)�MAS�à�8�pôles� � � (b)�MAS�à�10�pôles��

Figure�3.62�:�Forme�d’onde�du�courant�de�la�MAS�en�alim�sinusoïdale�

� �
(a)�MAS�à�8�pôles� � � (b)�MAS�à�10�pôles��

Figure�3.63�:�Spectre�harmonique�des�courants�de�la�MAS�en�alim�sinusoïdale�
�
Nous�rassemblons�sur�la�figure�(3.64),�les�formes�d’ondes�du�couple�instantané�pour�les�deux�

machines�considérées�et�dans�les�conditions�prises�au�paragraphe�précédent.�D’un�premier�abord,�
nous�comparons� les�valeurs�du� taux�d’ondulation�du�couple,�défini� comme�étant� le� rapport�du�
couple�crête�à�crête�sur�le�couple�moyen.�Ce�taux�est�de�5.71%�pour�la�machine�asynchrone�à�8�
pôles�;�il�vaut�4.59%�pour�la�machine�à�10�pôles.�

Nous� avons�mis� en� évidence,� au� début� de� ce� chapitre,� les� harmoniques� susceptibles� d’être�
présents� dans� le� spectre� du� couple� de� la�machine� asynchrone� ainsi� que� les� conditions� de� leur�
existence.��

En� sachant� que� le� glissement� nominal� des� machines� asynchrones� étudiées� est� très� faible�
( g <0.01)� et� que� les� harmoniques� issues� de� la�MLI� sont� de� la� forme� γphN21 ± ,� les� relations�

exprimant�le�contenu�harmonique�du�couple�des�machines�asynchrones�sont�:��

p

N
N er

ph ληγ ±±±±± 22)11( � � � (III.46)�

avec�la�condition�que��

022)11( =±±±±±± λη eresph NnNpkpNp � � (III.47)�
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où�:��

,...3,2,1,0,,,, =ληγ nk �

phN �� est�le�nombre�de�phase�de�la�machine.�

�

Avec� une� alimentation� en� tensions� sinusoïdale� ( 0=γ ),� on� peut� trouver� une� multitude� de�
combinaisons�permettant�de�générer�des�harmoniques�dans�le�couple�de�la�machine�asynchrone�
(équation� III.46� avec� la� condition� III.47).� Pour� pouvoir� séparer� les� phénomènes,� nous� avons�
superposé,� sur� la� figure� (3.65),� les� spectres� obtenus� avec� une� alimentation� sinusoïdale� et� ceux�
obtenus�avec�une�alimentations�MLI�pour�les�deux�machines�considérées.�

Dans� la� machine� asynchrone� à� 8� pôles� (figure� (65.a)),� on� remarque� que� l’introduction� des�
harmoniques�d’alimentation�MLI�de�rang�73,�79,�83�et�85�(����tableau�(3.14))�créée�respectivement�
des�harmoniques�de�couples�de�rang�72,�78,�84�(823.464�Hz,�892.086�et�960.7Hz).�Par�ailleurs,�les�
harmoniques�de�rang�6�(68.622�Hz),�12�(137.244�Hz),�48�(548.976�Hz)�ne�sont�pas�affectés�par�
l’introduction� d’harmoniques� de� MLI.� Par� contre,� l’harmonique� de� rang� 24� (274.488� Hz)� est�
atténué,�ce�qui�signifie�que�l’interaction�des�harmoniques�de�MLI�avec�les�autres�harmoniques�de�
temps�créent�un�harmonique�de�couple�de� rang�24�qui� compense�celui�due�à� la�présence�de� la�
saturation.�L’harmonique�de�rang�48�(548.9Hz)�est�dû�principalement�à�la�denture�rotorique.��

Pour�ce�qui�concerne�la�MAS�à�10�pôles�(figure�3.68.b),�en�mode�sinusoïdale�et�en�saturé,�on�
retrouve�les�harmoniques�de�rang�6�(85.812�Hz),�12�(171.624�Hz),�24�(324.248�Hz),�48�(686.496�
Hz),� 54� (772.308�Hz)� et� 60� (852.12�Hz).� L’harmonique� de� rang� 54� est� principalement� dû� à� la�
denture,�alors�que�les�autres�harmoniques�sont�principalement�dus�à�la�présence�de�la�saturation.�

L’introduction� des� harmoniques� de�MLI� de� rang� 55,� 61,� 65� et� 67� crée� respectivement� des�
harmoniques�de�couple�de�rang�54,�60�et�66�(934.966�Hz).�Par�ailleurs,�ces�harmoniques�de�MLI�
n’affectent� pas� l’amplitudes� des� harmoniques� de� rang� 6,� 12� et� 48,� par� contre� ils� affectent�
l’harmonique�de�rang�24�qui�et�amplifie�l’harmonique�de�rang�54�(figure�3.65.b).�

De� même� que� pour� les� courants,� nous� avons� effectué� des� simulations� en� linéaire� et� en�
alimentation� sinusoïdale�des�machines� asynchrones� à� 8� et� 10� pôles� et� ce,� en� pas� à� pas� dans� le�
temps.��

La� figure� (3.66)� montre� les� formes� d’ondes� des� couples� en� alimentation� sinusoïdale.� En�
absence�de� la� saturation� (en� linéaire),� les� formes�d’onde�du� couple� sont�moins� «�bruitées�»� que�
lorsque�l’on�travaille�en�présence�de�la�saturation.�En�effet,�les�harmoniques�dues�à�la�saturation�
n’existent�plus�et�seule�subsiste�les�harmoniques�dus�à�la�denture�rotorique.�

L’analyse�spectrale�présentée�dans� la� figure� (3.67),�de� la� forme�d’onde�des�couple�;�confirme�
que�seul�les�harmoniques�dus�à�la�denture�rotorique�qui�sont�de�rang�48�pour�la�machine�à�8�pôles�
et�54�pour�la�machine�à�10�pôles.�

En�l’absence�de�la�saturation�( 0=η )�et�sous�une�alimentation�sinusoïdale�( 0=γ ),�les�relations�
(III.46)�et�(III.47)�aboutissent�à�la�même�conclusion.�
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�
(a)�MAS�à�8pôles�� � � � � (b)�MAS�à�10�pôles�

Figure�3.64�:�Forme�d’ondes�du�couple�(alimentation�MLI)�

�
(a)�MAS�à�8�pôles�� � � � � (b)�MAS�à�10�pôles�

Figure�3.65�:�Superposition�des�spectres�harmonique�du�couple�obtenus�en�alimentation�
sinusoïdale�et�par�MLI�

 �(�3�B�#V����  �(�3�;7�#V����

�
(a)� en�mode�saturé�
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 �(�3�B�#V����  �(�3�;7�#V����

�
(b)�en�mode�linéaire�

Figure�3.66�:�Forme�d’onde�du�couple�de�la�machine�asynchrone�en�alimentation�sinusoïdale�

�
(a)�MAS�à�8�pôles�� � � � � (b)�MAS�à�10�pôles�

Figure�3.67�:�Spectre�harmonique�du�couple�de�la�machine�asynchrone�en�alim�sinusoïdale�

8*6*� �!�	#����	��������#�����#	����#���
��	�����
Le� tableau� (3.11)� reprend� les� principales� performances� des� deux� machines� asynchrones�

retenues.�Les�pertes�dues�aux�harmoniques�de�bobinage�et�de�temps�sont�incluses�dans�les�pertes�
Joule� représentées� dans� le� tableau.� Par� ailleurs,� les� inductances� sont� celles� obtenues� en� régime�
saturé.�

En�terme�de�facteur�de�puissance�et�de�rendement,�les�machines�sont�quasiment�voisines.�Le�
courant�absorbé�est�moins�important�dans�la�machine�asynchrone�à�8�pôles�(environs�–3%).�Les�
pertes�totales�sont�moins�importantes�dans�la�machine�asynchrone�à�8�pôles�(environs�–3.5%).�La�
machine�asynchrone�à�8�pôles�semble�la�plus�indiquée�pour�rivaliser�avec�la�MSAP�en�terme�de�
performances.� Toutefois� la� température� excessive� (+12.5%� par� rapport� à� la�MAS� à� 10� pôles),�
représente�un� inconvénient�non�négligeable.� �Par�ailleurs,� le� taux�d’ondulation�du�couple�est�de�
22%�moins�faible�dans�la�machine�asynchrone�à�10�pôles.�

�

�

�

�

�
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Tableau�3.12�:�Principales�performances�de�la�MAS��
�  �(�3�B�#V����  �(�3�;7�#V����
Fréquence�(Hz)� 11.4� 13.3�
Facteur�de�puissance� 0.89� 0.881�
Rendement�� 0.96� 0.958�
Courant�absorbé�(efficace)�(A)� 876� 901�
Glissement�(%)� 0.93� 0.975�
Pertes�fer�(kW)� 47� 43.�
Pertes�Joule�statoriques�(kW)� 131� 145�
Perte�Joule�rotoriques(kW)� 81� 84�
Température�du�cuivre�(°C)� 137.4� 122.1�

mL (H)� 0.17� 0.141�
*
mL (H)� 0.061� 0.045�

fsL �(H)� 0.0061� 0.0065�

frL′ (H)� 0.004� 0.0039�

Couple�utile�(kNm)� 380� 380�
Taux�d’ondulation�du�couple�(%)� 5.71� 4.69�
�

8*B*� �
������
��
Ce�chapitre�montre� les�différents�modèles�établis�pour� l’étude�de� la�machine�asynchrone�de�

forte�puissance,�leur�validation�et�leur�mise�en�œuvre�pour�le�dimensionnement�et�l’optimisation�
en�vu�d’une�application�marine�par�POD.�

Nous�avons�délibérément�commencé�par�mettre�en�relief�les�différents�harmoniques�d’espace�
et�de�temps�pouvant�exister�dans�la�machine�ainsi�que�les�mécanismes�d’interaction.�Il�est�évident�
que�la�prise�en�compte�de�tous�les�harmoniques,�dans�un�modèle�simple,�est�inespérée.�

Dans�une�optique�de�pré*dimensionnement,�nous�avons�mis�au�point�un�premier�modèle�basé�
sur� une� méthode� par� éléments� finis� couplé� à� un� modèle� circuit,� avec� prise� en� compte� de� la�
saturation.� Ce�modèle� ne� prend� pas� en� compte� correctement� des� harmoniques� d’espace� et� de�
temps.� La� simplicité� de� ce� modèle� fait,� qu’on� l’a� privilégié� pour� une� première� phase� de�
dimensionnement.��

Un� second� modèle� basé� sur� le� principe� de� décomposition� spectrale� de� la� distribution� des�
courants�dans�les�encoches�est�ensuite�mis�au�point.�Ce�modèle�(MHE),�permet�par�un�couplage�
du�modèle�éléments�finis�et�du�modèle�circuit�multi�harmonique�d’espace,�de�calculer�les�pertes�
dues� aux� harmoniques� d’espaces� mais� aussi� d’obtenir� les� principales� performances� en� tenant�
compte�de�la�contribution�des�harmoniques�de�bobinages.�

Une�démarche�basée�sur�le�calcul�par�éléments�finis�est�par�la�suite�présentée�pour�le�calcul�des�
pertes� dues� aux� harmoniques� de� temps,� en� particulier� les� harmoniques� issus� de� la� MLI.� Ces�
calculs�permettent�obtenir� l’évolution�des�paramètres� rotoriques,�notamment,�en�fonction�de� la�
fréquence.�Un�modèle�circuit�est�ensuite�établi�pour�chaque�harmonique�de�temps.�Connaissant�la�
tension� du� rang� harmonique� correspondant,� on� déduit� facilement� le� courant� absorbé� associé� à�
chaque�harmonique.�Les�pertes�Joule�rotoriques�dues�aux�harmoniques�de�temps�de�la�MLI�sont�
ensuite�calculées�par�ce�modèle�appelé�MHT.�

Les�modèles�MHT�et�MHE� sont� validés� en� comparant� les� résultats� obtenus� à� l’aide� de� ces�
deux�modèles�avec�ceux�obtenues�par�un�calcul�évolutif�pas�à�pas�dans�le�temps�par�EF.�

Nous�avons�en�outre,�mis�en�évidence� la�bonne�précision�du�modèle�MHE�au�voisinage�du�
point�de�fonctionnement�de�la�machine�et�la�bonne�prise�en�compte�des�harmoniques�d’espaces.�



CHAPITRE�III�:�ETUDE�ET�DIMENSIONNEMENT�DE�LA�MACHINE�ASYNCHRONE�

� 145

Le� modèle� MHT� permet� d’obtenir� la� forme� d’onde� du� couple� et� de� prédire� de� manière�
relativement�bonne� la�contribution�des�harmoniques�de� temps�dues�au�variateur.�Malgré� le� fait�
que� ce� modèle� ne� tient� pas� en� compte� la� contribution� des� harmoniques� de� la� structure�
(harmoniques�de�dentures)�et�harmoniques�de�saturation.�

Ainsi,�le�développement�de�ces�différents�outils,�nous�permet�d’aborder�dans�la�seconde�partie�
du� chapitre� le� problème� de� dimensionnement� et� d’optimisation� des� machines� asynchrones� à�
fortes�puissances.�

À�partir�du�modèle�simplifié�(mono�harmonique),�une�campagne�de�simulation�a�été�effectuée�
pour�pouvoir�mettre� en� évidence� les�machines� asynchrones�permettant�d’atteindre� les�objectifs�
fixés�sous�les�contraintes�définies�et�ce,�pour�chaque�polarité.�Une�comparaison�des�performances�
entre�machines�asynchrones�de�différentes�polarités�a�permis�de�dégager�deux�structures�offrant�
les�meilleures�performances�et�pouvant�rivaliser�avec�la�MSAP.�

Un�affinement�des�performances�des�machines�retenues,�à�savoir� la�machine�asynchrone�à�8�
pôles� et� 10� pôles� est� ensuite� effectué� à� l’aide� d’un� modèle� tenant� en� compte� les� principaux�
harmoniques� de� bobinage,� ce� modèle� permet,� en� outre,� de� calculer� les� pertes� issues� des�
harmoniques�de�bobinage.�

Par�ailleurs,�à�l’aide�du�modèle�multi�harmoniques�de�temps,�les�pertes�dues�aux�harmoniques�
de�temps�issus�de�la�MLI�sont�évaluées�pour�les�deux�machines.�

Bien�que�les�modèles�développés�permettent�un�calcul�rapide�des�pertes�dues�aux�harmoniques�
de� bobinage� et� de� temps,� il� est� toutefois� utile� de� souligner� certaines� de� leurs� faiblesses� de� ces�
modèles.� En� effet,� les� modèles� MHE� et� MHT� tiennent� compte� de� la� saturation� de� manière�
globale� lors� de� l’évaluation� des� performances� secondaires� (pertes� notamment)� issues� des�
harmoniques.�Certaines�pertes�ne�peuvent�pas�être�prises�en�compte�via�nos�modèles�à�savoir�:�

• Les�pertes�superficielles�dues�aux�harmoniques�de�fuites�de�zig*zag.�
• Les�pertes�par�pulsation�dues�à�la�denture.�
• Les�pertes�dues�aux�harmoniques�de�temps�issus�de�la�réaction�d’induit�et�de�la�saturation.�
• Les�pertes�supplémentaires.�

Dans�cette�logique,�une�analyse�complémentaire�est�effectuée�sur�les�pertes�et�le�couple�obtenu�
par�éléments�finis�et�en�pas�à�pas�dans�le�temps.�

Ainsi,�les�pertes�Joule�rotoriques�totales�obtenues�par�éléments�finis�en�pas�à�pas�dans�le�temps�
ne�sont�supérieures�que�de�13%�par�rapport�à�celles�obtenues�via�les�modèles,�de�même�que�les�
ondulations�du�couples�obtenues�par�le�même�outils�ne�sont�supérieures�que�de�15%�comparées�à�
celles�obtenues�par�le�modèle�MHT.��

En� ce� qui� concerne� les� ondulations� du� couple,� une� analyse� fine� est� faite� sur� les� différents�
harmoniques�de�temps�contribuant�aux�ondulations�du�couple.�C’est�ainsi�qu’a�travers�une�série�
de�simulation,�on�a�mis�en�évidence�la�contribution�des�harmoniques�de�temps�dus�aux�variateurs,�
à� la� structure� et� à� la� saturation.� Ce� travail� nous� a� permis� de� comprendre� les� différentes�
interactions�et�conforté�l’analyse�qualitative�effectuée�dans�la�première�partie�de�ce�chapitre.�
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Dans�ce�chapitre�qui�aborde�la�comparaison�des�performances�entre�la�MAS�et�la�MSAP,�nous�
reprendrons�les�principaux�résultats�obtenus�pour�la�machine�à�aimants�permanents�et�ceux�des�
machines�asynchrones�sélectionnées�(8�pôles�et�10�pôles).Les�machines�sont�comparées�en�terme�
de�dimensions�et�de�performances�et�une�discussion�termine�ce�chapitre�
�

?*<*� �������
���D!
�!�����������������#	����#���
��	�����

Nous� avons� résumé� dans� le� tableau� (4.1)� les� principales� performances� de� la� machine� à�
aimants�permanents�et�celles�des�deux�machines�asynchrones�retenues�au�chapitre�précédent.�Ce�
tableau�contient�aussi�les�différents�paramètres�géométriques�des�trois�machines.�

Lors� du� dimensionnement� des�machines� asynchrones,� la� couronne� externe�dans� lequel� se�
trouve�les�canaux�d’aération�n’est�pas�prise�en�compte�;�pour�les�dimensions�hors�tout,�il�faudra�
ajouter�environ�70mm�au�diamètre�externe�de�chaque�machine�(Figure�(4.1)).�

�

Tableau�4.1�:�Récapitulatif�des�principales�performances�et�des�paramètres�géométriques�

� MSAP� MAS1� MAS2�

Couple (kNm) 380 380 380 

Vitesse(tr/mn) 170 170 170 

Courant (A) 806 876 901 

Densité de courant (A/mm²) 4 <5 <5 

Température du cuivre (°C) 95 137.4 122 

Rendement  0.979 0.96 0.958 

Facteur de puissance 0.95 0.89 0.889 

Nombre de pôles 16 8 10 

Taux d’ondulation du couple (%) 3.5 5.71 4.59 

Couple volumique (kN.m/m
3
) 56.63 48.28 48.53 

Nombre d’encoches Stator/Rotor  120/- 96/100 120/135 

Diamètre d’alésage (mm) 1400 1330 1400 

Longueur utile (fer +event) 2500 2500 2500 

Diametre externe (mm) 1750 1870 1870 

Entrefer (mm) 6 4 4 

Encombrement (m
3
) 6.71 7.87 7.83 

Canaux d’aeration axiaux au voisinage des encoches statoriques non oui Oui 

Canaux d’aération axiaux à la périphérie externe du moteur oui oui Oui 

Event d’aération radiale au milieu du moteur oui oui Oui 

�

Nous�voyons�d’ores�et�déjà�que� les�deux�machines�asynchrones�retenues�sont� légèrement�
plus�volumineuses�que�la�machine�synchrone�à�aimants�permanents�;�à� longueur�utile� identique,�
leur� diamètres� extérieurs� sont� environs� 7%� plus� grand� que� celui� de� la� machine� à� aimants.�
L’encombrent� total�doit� tenir� compte�de� la� longueur�des� têtes�de�bobines�qui�dépendent�de� la�
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polarité.�En�effet,�l’encombrement�des�machines�asynchrone�est,�de�ce�fait,�17%�plus�grand�que�
celui�de�la�machine�à�aimants.��

Dans�l’application�que�nous�avons�étudiée,� les�machines�électriques�sont�insérées�dans�un�
«�bulbe�»� duquel� sort� l’axe� du� rotor� directement� lié� à� l’hélice� (Figure� (4.2.a)).� Des� études�
d’hydrodynamiques� montrent� que� le� rapport� du� diamètre� du� bulbe� à� celui� de� l’hélice� est� un�
paramètre� important� pour� le� rendement� hydrodynamique� du� système.� La� figure� (4.2.b)� ,� déjà�
présente�au�chapitre�I,�montre�le�facteur�de�correction�à�apporter�à�la�puissance�utile�pour�tenir�
compte�des�pertes�hydrodynamiques.�L’optimum�se� trouvant�pour�un� ratio�de� l’ordre�de�0.35,�
l’augmentation�du�diamètre�extérieur�de� la�machine�augmente�proportionnellement� le�diamètre�
du�bulbe� ramenant� ainsi� ce� ratio� à�des� valeurs�proches�de�0.374.�L’examen�de� la� figure� (4.2.b)�
montre�que�le�rendement�hydrodynamique�n’est�pas�beaucoup�affecté�par�cette�augmentation�et�
la�perte�de�rendement�est�de�l’ordre�de�1%�dans�le�pire�des�cas.��

�

�
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�
Figure�4.1�:�Canaux�d’aération�au�niveau�de�la�MAS�
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(a)�Illustration�du�bulbe/hélice�� � � (b)�Facteur�correctif��

Figure�4.2:�Facteur�correctif�du�rendement�hydrodynamique�en�fonction�du�rapport�des�
diamètres�du�bulbe�et�de�l’hélice�
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Figure�4.3�:�Principaux�harmoniques�du�couple�des�machines�sélectionnées.�

�
Nous�rassemblons�sur�la�figure�(4.3),�les�principaux�harmoniques�de�couple�des�trois�machines�

en�régime�normal�de�fonctionnement�(MLI�et�saturation�sont�pris�en�compte).�On�observe�que�
les�harmoniques�dus�à�la�MLI�sont�les�plus�importants�en�terme�d’amplitude,�en�particulier�pour�
la�machine�asynchrone�à�8�pôles�pour�les�raisons�que�nous�avons�déjà�évoquées.��

D’une�manière�générale,�la�machine�à�aimants,�ayant�un�entrefer�plus�important,�présente�des�
harmoniques�de�rangs�élevées�très�faibles�comparées�à�ceux�des�machines�asynchrones�dans�les�
mêmes� conditions� de� fonctionnement.� À� l’inverse,� les� harmoniques� de� bas� rangs,� sont� plus�
importants� dans� le� cas� de� la� machine� à� aimants.� Leurs� fréquences� sont� généralement�
proportionnelles� à� la� vitesse,� ces� pulsations� de� couple� risquent� de� générer� des� problèmes�
mécaniques�pour� les�très�faibles�vitesses�(résonance�mécanique).�La�connaissance�de�la�réponse�
de�la�structure�mécanique�aux�excitations�de�faibles�fréquences�permettra�de�donner�l’impact�de�
ces� pulsations� de� couple� sur� le� comportement�mécanique� et� les� vibrations� du� groupe�moteur*
hélice.�Cette� étude� relève� directement� de� la�mécanique,� nous� ne� pouvons� donner,� ici,� que� des�
commentaires�qualitatifs.�
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Figure�4.4:�Comparaison�des�pertes�dans�les�trois�machines�
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En�observant� la� figure� (4.4),� les�pertes�dans� la�machines�à� aimants� sont�plus� faibles�que� les�
pertes�dans�les�machines�asynchrones,�elles�sont�pratiquement�moitié�moins�importantes�(*120%�
par�rapport�à�la�MAS�à�10�pôles�et�–110%�par�rapport�à�la�MAS�à�8�pôles).�La�différence�réside�
dans�les�pertes�Joule�rotoriques�et�la�température�du�cuivre�statorique�qui�amplifie�les�pertes�Joule�
statoriques,�points�durs�des�machines�asynchrones.� Il� est� intéressant�de� rappeler�que� les�pertes�
Joule�statoriques�dues�aux�harmoniques�de�temps�du�variateur�n’excèdent�pas�1�kW�dans�les�trois�
machines��(MSAP,�MAS�)�
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Plusieurs�considérations�entre�en�jeu�dans�le�choix�d’un�moteur�dans�la�propulsion�par�POD�

pour� les� navires� de� croisière� en� particulier.� Au� côté� des� exigences� de� performances,� des�
considérations�économiques�peuvent�prédéterminer�le�choix�d’un�moteur.��

Le� tableau� (4.2)� résume� les� principaux� critères� technico*économiques� qui� prévalent� dans� le�
choix�d’une�structure�pour�l’application�qui�nous�concerne.�Nous�avons�regroupé�trois�structures�
de�moteur,�la�machine�synchrone�à�rotor�bobiné�(MSRB)�qui�actuellement�est�celle�qui�équipe�la�
majeur�partie�des�POD,� la�machine�synchrone�à� flux�radiale�et�aimants�permanents�montés�en�
surface�(MSAP)�et�la�machine�asynchrone�(MAS)�à�cage.�

Le� coût�d’acquisition�des�moteurs� asynchrones�mais� aussi� leur� excellente� fiabilité� associée�à�
une�facilité�de�maintenance,�sont�les�principaux�aspects�qui�militent�en�faveur�de�cette�structure.�
On�devine�que�si�la�machine�asynchrone�offre�les�performances�suffisantes�à�une�application�par�
POD�pour�les�navires�de�croisière,�les�autres�critères�cités�peuvent�aisément�orienter�le�choix�vers�
de�telles�structures.�
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Dans� ce� chapitre,� nous� avons� traité� la� comparaison� des� performances� entre� la� machine� à�

aimants� à� 16� pôles� et� les� machines� asynchrones� à� 8� et� 10� pôles� retenues� à� l’issue� de�
«�l’optimisation�»�menée�aux�chapitres�II�et�III.�L’occasion�de�voir�(ou�de�revoir)�certains�aspects.�

Ainsi,� au� regard� des� résultats� regroupés� ci*dessus,� nous� ne� faisons� que� confirmer� que� la�
machine�à�aimants�permanents�est�plus�performante�que�la�machine�asynchrone�d’un�point�de�vu�
du�couple�massique,�de�l’encombrement,�des�pulsations�de�couple�et�des�pertes.�Cependant,�nous�
soulignons�que�l’écart�relatif�avec�la�machine�asynchrone�optimisée�est�ténu.�

En�effet,�les�performances�de�la�machine�à�aimants�permanents�en�terme�de�taux�d’ondulation�
total�de�couple�et�de�pertes� restent�meilleures�et� semble�être� l’apanage�des�machines�à�aimants�
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permanents.� Toutefois,� les� ondulations� du� couple� des� machines� asynchrones� retenues� sont�
relativement�réduites�moyennant�un�choix�judicieux�des�paramètres�de�la�machine�(combinaisons�
encoches�statoriques�et�rotoriques).�Il�est�intéressant�de�souligner�que�les�harmoniques�de�couple�
les� plus� prépondérants� de� la� machine� asynchrone� sont� ceux� de� hautes� fréquences� dus� à�
l’alimentation�par�convertisseur�contrairement�à�ceux�de�la�machine�à�aimants�permanents�dont�
les� plus� prépondérants� sont� dus� aux� harmoniques� de� bas� rangs� de� la� FÉM� et� du� couple� de�
détente�au�côté�de�ceux�due�à�la�MLI.�

Le� courant� absorbé� dans� les� machines� asynchrones� retenues� bien� que� plus� important� par�
rapport� à� celui� de� la� machine� à� aimants� permanents� reste� relativement� acceptable� et� permet�
d’éviter�un�surdimensionnement�des�onduleurs�associés.�

Bien� que� l’encombrement� soit� relativement� plus� important� (+15%)� dans� les� machines�
asynchrones�retenues,�il�est�cependant�important�de�souligner�que�la�proportion�d’augmentation�
du�diamètre�externe�reste�relativement�acceptable�(+7%�uniquement)�et�permet�de�maintenir�un�
rendement�hydrodynamique�voisin�de�celui�de�la�machine�à�aimants�permanents.�

Un� point� tout� aussi� important,� est� les� risques� de� court*circuit� entretenus� dans� les�machines� à�
aimants�tant�que�la�machine�est�entraînée.�Ce�point�est�considéré�comme�l’un�des�inconvénients�
de�la�machine�à�aimants�permanents.�

Les� résultats� obtenus� mettent� en� relief� le� fait� que� les� machines� asynchrones� pour� des�
applications�de�fortes�puissances�et�de�faibles�vitesses�peuvent�remplacer�les�machines�à�aimants�
permanents�à�flux�radial�(topologie�classique)�dans�des�applications�«�ciblées�».�
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L’étude� diligentée� par� les� sociétés� Converteam� Motors� (ex� Alstom� Power� Conversion)� et�

Converteam� Belfort� (Ex� Alstom� Power� Conversion)� et� menée� principalement� au� laboratoire�
Groupe� de� Recherche� en� Electronique� et� en� Electrotechnique� de� Nancy,� a� pour� motivation�
première,� la� mise� en� œuvre� d’une� méthodologie� «�réfléchie�»� de� dimensionnement,� de�
modélisation� et�d’optimisation�des�machines� électriques.�Pour� ce� faire,� les� acquis� théoriques� et�
méthodologiques�du�laboratoire,�adossés�au�savoir�faire�des�industriels,�ont�été�mis�en�commun�
pour�l’aboutissement�de�ce�projet.�

Le�choix�des�machines�à�aimants�permanents�montés�en�surface�et�des�machines�asynchrones�
à�cage�pour�la�propulsion�par�POD,�réside�dans�la�forte�maîtrise�de�ces�technologies�et�de�leurs�
coûts�par� les� industriels.�L’amélioration�des�performances�de�ces�structures�passe,�au�préalable,�
par�une�compréhension�des�phénomènes�surgissant�en�leur�sein.�Ainsi,�pour�aborder�notre�étude,�
nous� avons� identifié� les� différents� phénomènes� indésirables� possibles� et� leurs� impacts� sur� le�
comportement�de� la�machine.�Naturellement,� l’analyse�du�cahier�des�charges�nous�a�permis�de�
dégager� les� caractéristiques� déterminantes,� d’isoler� les� contraintes� de� dimensionnement� et� de�
réduire,�ainsi,�le�nombre�de�paramètres�géométriques�de�dimensionnement.�

La�prise�en�compte�de�certains�de�ces�phénomènes,�dans�le�calcul�des�machines�synchrones�à�
aimants� et� asynchrones� a� nécessité� la� mise� en� œuvre� de� modèles� tenant� en� compte� des�
harmoniques�d’espace�et�de�temps.�Pour�ce�faire,�un�couplage�entre�les�modèles�«�fréquentiels�»�
de�calcul�de�champs�et�les�modèles�de�type�circuit�est�privilégié�;�ce�qui�a�pour�avantage�d’avoir�
une�précision�suffisante,�tout�en�réduisant�les�temps�de�calcul�qui�sont,�dans�le�cas�d’une�méthode�
temporelle�de�calcul�de�champ�(pas�à�pas�dans�le�temps)�très�importants.�Parmi�ces��modèles�semi�
analytiques,�ceux�permettant�de�prédire�les�harmoniques�de�courants,�les�pertes�supplémentaires�
associées� et� les� pulsations� du� couple� issues� des� convertisseurs� donnent� de� bons� résultats� que�
nous�avons�validés�avec�un�calcul�de�champ�magnétodynamique�évolutif.�Bien�que�ces�modèles�
ne� tiennent� pas� compte� de� certains� aspects� telles� que� les� harmoniques� de� temps� issues� de� la�
structure�et�de� la� saturation,�nous�avons� toutefois�montré�que�dans� l’hypothèse�d’une�machine�
bien�dimensionnée,�les�principaux�harmoniques�de�temps�imposant�de�fort�pulsations�de�couple�
sont� ceux� dues� au� convertisseur� notamment� dans� le� cas� de� la�machine� asynchrone.� S’il� existe�
quelques�écarts�entre�les�méthodes�développées�et� le� logiciel�de�calcul�évolutif,� il�n’en�reste�pas�
moins�que�nous�avons�sensiblement�amélioré�les�possibilités�de�prédiction�des�performances�des�
machines�étudiées�pour�l’application�considérée.�

Sur�le�plan�méthodologie,�l’approche�analytique�et�semi�analytique�ont�été�préconisées�pour�la�
compréhension�de�certains�phénomènes�et�la�prédiction�des�performances�de�manière�rapide�et�
suffisamment� précise.� L’utilisation� d’outils� de� résolution� électromagnétique� des� équations� de�
champs� par� éléments� finis,� en� tenant� compte� du� mouvement,� est� nécessaire� pour� valider� les�
modèles�semi�analytiques�mais�aussi�pour�prédire�de�manière�plus�précise�les�performances�de�la�
machine,�en�tenant�compte�des�différents�aspects�faisant�défauts�aux�méthodes�analytique�et�semi�
analytique.�

Pour�ce�qui�concerne�la�machine�à�aimants�permanents,�certains�aspects�indésirables�ont�été�
abordés� tels� que� les� ondulations� du� couple,� le� couple� de� détente� et� le� phénomène� de�
démagnétisation� des� aimants.� Pour� tout� ces� aspects,� une� démarche,�mise� en�œuvre� en� amont,�
nous� a� permis� d’aboutir� à� une� structure� de� machine� à� aimants� permanents,� offrant� des�
performances� conformément� au� cahier� des� charges� définis.� Une� prospection� des� différentes�
techniques� structurelles� de� réduction� des� ondulations� du� couple,� a� permis� de� dégager� des�
solutions� réalistes,� facile� à�mettre� en�œuvre� et� à�moindre� coût.�La� combinaison�du� rapport�du�
nombre� d’encoches� statoriques� au� nombre� de� pôles� a� permis� de� repousser� les� pulsations� du�
couple� de� détente.� De� même,� � l’introduction� de� cales� magnétiques� a� permis� de� réduire�
significativement� l’amplitude� du� couple� de� détente.� Par� ailleurs,� la� combinaison� d’un� type� de�
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bobinage� adéquat� et� d’un� épanouissement� des� aimants� approprié,� s’est� traduite� par� une� quasi�
annulation� des� harmoniques� de� bas� rangs� (5� et� 7)� de� la� FÉM.� L’effet� de� la� segmentation� des�
aimants� sur� les� performances� a� été� étudié� et� elle� s’avère� un� paramètre� tout� aussi� primordial,�
puisqu’un�choix�judicieux�du�nombre�de�segments�par�pôles�permet�d’atténuer�les�harmoniques�
de� rangs� supérieurs� (11� et� 13)� de� la�FÉM.�Le� vrillage� discret� des� aimants� est� aussi� abordé� (en�
annexe)�comme�solution�envisageable.�La�combinaison�de�ces�solutions�structurelles,�a�permis�de�
réduire� considérablement� les� ondulations� du� couple,� sans� pour� autant,� affecter� de� manière�
significative� le�fondamental�de� la�FÉM�et�donc� la�valeur�moyenne�du�couple.�Bien�que� l’aspect�
thermique� ne� soit� pas� abordé,� le� dimensionnement� des� aimants� est� effectué� sur� la� base� d’un�
fonctionnement�à�la�limite�de�la�température�admissible�mais�aussi�en�considérant�les�conditions�
de� fonctionnement� en� court*circuit� triphasé� en� régime� établi.� À� l’issu� des� différents�
dimensionnements,� nous� avons� dégagé� un� moteur� à� 120� encoches� et� 16� pôles.� Les� résultats�
expérimentaux� du� prototype� existant� de� 6.75MW,� 170� tr/mn,� confortent� ceux� obtenus� par�
simulation.��

De� même,� nous� avons� adopté� une� approche� «�voisine�»� pour� le� dimensionnement� de� la�
machine�asynchrone,�avec�toutefois,�certaines�spécificités.�En�effet,�certains�points�du�cahier�des�
charges� ont� été� «ajustés�»,� tels� que� la� température� et� la� densité� de� courant� admissibles,�moins�
contraignantes,� avec� l’option� d’insérer� des� canaux� d’aération� aux� sommets� des� encoches.� La�
connaissance�des�phénomènes�existants�dans�la�machine�asynchrone,�offre�la�possibilité�de�mieux�
apporter�des�solutions�structurelles�à�certains�effets�indésirables.�Ainsi,� les�couples�parasites,� les�
pertes� dues� aux� harmoniques� d’espace,�mais� aussi� les� forces� radiales,� sont� des� points� durs� qui�
sont�traités�à�la�base.�Sur�ce�plan,�une�prospection�des�solutions�mais�aussi,�une�rétrospection�des�
acquis�expérimentaux,�a�permis�de� fournir�des�éléments�d’appréciation�et�de�réponse.�Le�choix�
adéquat�des�nombres�d’encoches�statoriques�et�rotoriques�associé�à�la�polarité�permet�d’atténuer�
les� phénomènes� indésirables� cités� plus� haut.� En� effet,� le� choix� d’un� bobinage� permettant� de�
réduire�certains�harmoniques�de�bobinage�de� rang�faible,� se� traduit�par� la� réduction�des�pertes�
Joule� rotoriques� dues� à� ces� harmoniques� d’espace,� de� réduire� les� couples� parasites�mais� aussi�
d’éluder�certains�modes�vibratoires�(forces�radiales).�

La� fiabilité� et� la� robustesse� des� machines� asynchrones� ont� été� durant� longtemps� étudiées,�
établies�et�éprouvées,�d’autre�part,�la�réputation�de�la�machine�à�aimants�permanents�d’avoir�une�
forte� couple� volumique� et� un� minimum� d’ondulation� de� couple� s’est� imposée� de� manière�
évidente.�Dans� cette�étude,� le� challenge� fût�de� comparer�deux�machines� à� flux� radial,� à�même�
nombre� de� phases,� dans� un� encombrement� quasi*similaire.� Indubitablement,� la� machine� à�
aimants�permanents�est�indétrônable�sur�certains�aspects,�tels�que�les�pertes.��Cependant,�le�défi�
d’approcher� les� performances� de� la� machine� asynchrone� à� celles� de� la� machine� à� aimants�
permanents�étudiée�est�atteint�sans�sacrifier�la�contrainte�d’encombrement,�point�crucial�dans�la�
propulsion�par�POD.��

A�la�suite�de�ce�travail,�on�peut�envisager�des�études�plus�poussées�pour�prendre�en�compte�
les�améliorations�récentes�des�systèmes�de�refroidissement�et�intégrer�le�mode�d’alimentation�et�la�
commande�dès� la�phase�de�conception�de� la�machine.�En�effet,� les�pertes�et� les�échauffements�
sont� des� points� durs� de� la� machine� asynchrone� et� le� mode� de� refroidissement� adopté� est�
généralement�à�air�et�à�eau�de�mer�via�les�parois�externe,�dans�la�propulsion�par�POD.�À�cet�effet,�
pour�améliorer�les�moyens�d’évacuation�et�de�refroidissement,�l’introduction�judicieuse�de�canaux�
(plus� exactement� d’évents� radiaux� à� «�pins�»)� d’aération� dans� les� culasses,� est� actuellement�
envisagée�pour�ce�type�de�propulsion.��Parallèlement,�les�convertisseurs�et�le�mode�de�commande�
font�partie� intégrante�des� systèmes� à� variation�de�vitesse.�On�peut� explorer� les�moyens,� certes�
déjà� avancés� avec� l’apparition� d’onduleurs� multi*niveaux� et� les� méthodes� avancées� de�
commandes� des� onduleurs,� de� délivrer� une� tension� quasi� sinusoïdale� et� donc� de� repousser� les�
harmoniques� du� couple.� D’un� point� de� vue� commande,� il� serait� intéressant� d’exploiter� des�
stratégies�de�compensation�des�ondulations�du�couple.�
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Le� dimensionnement� du� circuit� magnétique� est� basé� principalement� sur� des� contraintes�

magnétiques,�thermiques�et�mécaniques.�En�effet,�le�niveau�d’induction�dans�le�fer�doit�être�choisi�
de�façon�à�ne�pas�créer�trop�de�pertes�fer�tout�en�limitant�le�volume�et�la�masse�de�fer.�Ce�niveau�
d’induction�peut�être�défini�par�la�géométrie�et�le�principe�de�conservation�du�flux.�La�largeur�des�
dents�est�déterminée�à�partir�de�la�relation�suivante�:�
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où�:�
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ˆ
eB ��est�l’induction�crête�du�fondamental�dans�l’entrefer�

dstB̂ � �est� l’induction� crête� max� admissible� dans� la� dent� statorique� choisie� tel� que�

T.B̂dst 81≈ �
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Le�pas�dentaire� dτ �est�lié�au�rayon�d’alésage� ar �et�au�nombre�d’encoche� esN �par�:�
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La�largeur�des�dents�est�aussi�limitée�par�une�autre�contrainte,�à�savoir,�la�largeur�de�l’encoche�
qui�elle�même�est�fixée�par�le�nombre�de�conducteurs�en�largeur,�leur�dimensions,�les�dimensions�
des�isolants�du�conducteurs�et�de�l’encoche.�

Généralement,�dans�les�machines�à�grande�puissance,� les�bobines�sont�préparées�séparément�
pour�être�ensuite�introduites�dans�les�encoches.�Pour�ce�faire,�l’ouverture�de�l’isthme�doit�être�de�
même�largeur�que�l’encoche,�en�d’autres�termes�l’encoche�devrait�être�rectangulaire.��

�

Les�largeurs�des�conducteurs�habituellement�utilisées�conditionnent�la�largeur�de�l’encoche� eL .�
En� accord� avec� le� constructeur,� la� largeur� de� l’encoche� doit� varier� autour� de� la� plage�
suivante�: mmLmm e 1223 >> .�

La�hauteur�de� la�culasse�peut�être�obtenue�à�partir�du�flux�par�pôle��que� l’on�peut�exprimer�
par�:�
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�* � étant�la�longueur�utile�du�stator�
Puisque�uniquement�la�moitié�du�flux�par�pôle�parcoure�la�culasse�on�a�alors�par�conservation�du�
flux�:�

csf

ea
cs

Bkp

Br
h

ˆ

ˆ
1≤ � (A.�4)�

À� partir� de� (A.4)� on� peut� constater� que� la� hauteur� de� la� culasse� statorique� csh diminue� avec�
l’augmentation�de�la�polarité� p .�
�
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En�fonctionnement�moteur,�la�force�électromotrice�(FÉM)�induite�est�naturellement�inférieure�

à�la�tension�d’alimentation,�on�a�alors:�

12 fbsss kNfEV φπ=> � (A.5)�

où�:� 1fφ � est� la� valeur� efficace� du� fondamental� du� flux� sous� un� pôle.� Son� explicitation� en�

fonction�des�grandeurs�géométriques�de�la�machine�conduit�à�une�relation�donnant�une�condition�
sur�le�nombre�de�spires� sN �:�

uaeb

s
s

LrB̂k

V

f

P
N

1

22 1
π

< � (A.6)�

Le�produit�du�rendement�par�le�facteur�de�puissance�impose�la�valeur�du�courant�absorbé,�dès�
lors,�que�la�tension�d’alimentation�est�fixée�et�que�le�couple�de�sortie�est�imposé.�En�effet,�si�l’on�
se�fixe�ce�paramètre�tel�que�:� ]98.090.0[cos −∈× ϕη ,�on�peut�déduire�une�plage�de�variation�du�
courant�de�phase�à�l’aide�de�l’équation�ci*dessous�:�

ϕη

ΓΩ
=

cosV
I

s

emm
s

3
� (A.7)�

où�:� mΩ est�la�vitesse�du�rotor�en�rd/s.��

Dans�le�cas�de�la�machine�étudiée,�nous�obtenons�:� [ ]835767 −∈sI A.�

La�connaissance�de� la�valeur�du�courant�absorbé,�et�de� la�densité� sJ �de�courant�fixée�par� le�
mode� de� refroidissement,� permet� donc� de� déterminer� la� section� des� conducteurs� du� bobinage�
statorique�en�utilisant�la�relation�:�

sscu JIs /= � (A.8)�

Il�est�clair�que�cette�section,�relativement�grande,�est�souvent�réalisée�par�la�mise�en�parallèle�de�
plusieurs�brins�souvent�rectangulaires�dans�les�cas�des�machines�de�forte�puissance.�
�
�*8*� '	����������	��	����������������
�

La� hauteur� des� aimants� permet� de� fixer� le� niveau� d’induction� dans� l’entrefer� et,� par�
conséquent,��la�FÉM�à�vide.�Pour�un�niveau�d’induction�d’entrefer�donné,�la�hauteur�des�aimants�
varie� proportionnellement� avec� celle� � l’entrefer.� En� effet� la� relation� établie� entre� l’entrefer�
mécanique� e �et�la�hauteur�des�aimants� ah est�

)B̂/B(

ekk
h

er

satcrm
a

11 −

µ
= �� � � � (A.9)�

où� ck � est� � le� coefficient� de� Carter� tenant� en� compte� l’effet� de� la� denture� et� de� satk � � un�
coefficient�permettant�de� tenir�compte�de� la�de�saturation,�défini�comme�étant� le� rapport�de� la�
FMM�par�paire�de�pôles�en�saturé�sur� la�FMM�de� l’entrefer�par�paire�de�pôles�en� linéaire� ==BB??>>.�

crrm HB 0/ µµ = �est�la�perméabilité�de�recul�de�l’aimant.�

�

Un�dimensionnement�raisonnable�permet�de�situer�le�niveau�d’induction�du�fondamental�dans�
l’entrefer ]1.18.0[ˆ

1 TTBe −∈ .�La�diminution�de�l’entrefer�permet�d’améliorer�le�niveau�d’induction�
et� offre� donc� la� possibilité� de� réduire� la� hauteur� de� l’aimant,� toutefois� des� contraintes� de�
constructions�mécaniques�ne�permettent�pas�de�réduire�indéfiniment�l’entrefer.�Par�ailleurs,�cette�
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diminution� se� fait� aussi� au� détriment� d’une� accentuation� de� l’effet� du� couple� de� détente�
(amplitude)� et� de� la� saturation� de� la� denture.� Inversement,� l’augmentation�de� l’entrefer� atténue�
l’effet� de� la� denture� mais� affecte,� naturellement,� l’amplitude� du� fondamental� de� l’induction�
d’entrefer,�d’où�la�nécessité�d’un�compromis.��

�
À�partir�de� l’équation� (A.9),�on�peut�avoir�une�plage�de�variation�de� la�hauteur�de� l’aimant� �en�
fonction�de�l’épaisseur�de�l’entrefer�et�du�niveau�d’induction�dans�l’entrefer�telle�que�illustrée�par�
la�figure�(A.1)�:�

�
Figure�A.1�:�Plage�de�variation�de�la�hauteur�des�aimants�obtenue�par�l’expression�(A.9)�

Un� aspect� important,� auquel� on� doit� prêter� attention,� concerne� la� désaimantation� (ou�
démagnétisation)�des�aimants.�En�effet,�en�présence�d’un�fort�courant�et�une�température�élevée,�
les� aimants� peuvent� être� démagnétisés� de� manière� irréversible.� La� figure� (A.9)� montre� la�
caractéristique�de�l’aimant�Nd*Fe*B��pour�une�température�ambiante�(20°C)�et�une�température�
de� fonctionnement� limite� (100°C)� au*delà� de� laquelle� la� désaimantation� devient� quasiment�
inévitable.�Le�point�critique�de�désaimantation�à�température�de�fonctionnement�limite�est�donné�
par� les� coordonnées� ( 22 , 		 �+ ),� l’induction� critique�de�démagnétisation� 2	� � est�positive.�Par�
conséquent,�lors�de�ce�fonctionnement,�en�présence�de�courants�statoriques�l’induction�résultante�
dans�les�aimants�doit�être�supérieure�à 2	� .�
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Figure�A.2�:�Point�de�fonctionnement�de�l’aimant���

��
La� figure� (A.2)� montre� que� les� courbes� représentant� les� caractéristiques� de� l’aimant� par�

température� étudiée� sont� quasi� parallèles� (en� partant� de� l’induction� rémanente� au� coude� de� la�
caractéristique).�On�peut�donc� étudier� l’influence�de� la� température� sur� les� performances�de� la�
machine� pour� peu� que� l’on� travaille� au� dessus� du� coude� de� désaimantation� irréversible.� Nous�
rappelons�les�formulations�permettant�de�mettre�en�relief�l’effet�de�la�température�sur�l’induction�
rémanente�des�aimants.�

�
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))(1( 00 ϑϑκ −−= arr BB � (A.6)�

avec� 0rB � l’induction� rémanente� de� l’aimant� à� température� ambiante� 0ϑ � alors� que� aκ � est� le�
coefficient�de�température�de�la�rémanence�.�

 

  

1 es B ˆ   

min _ a B   

θ   π   

Induction d’ entrefer  d ue  à  
l’alimentation seul e   

β   

ea B   

Induction d’entrefer d ue  à l’aimant seul   

Induction résultante   

 pα m 

�
(a)� °=β 90 électriques�

 

  

1 es B ˆ   

min _ a B   

θ   

 pα m 

π   

Induction d’ entrefer  d ue  à  
l’alimentation seul e   

β   

ea B   

Induction d’entrefer d ue  à l’aimant seul   

Induction résultante   

�
(b)� °=β 180 électriques�

Figure�A.3�:�Distribution�de�l’induction�d’entrefer�résultante�(trait�continu)�en�fonction�de� β �

Dans� une�machine� à� pôles� lisses,� le� fonctionnement� à� couple�maximum� intervient� lorsque� les�
courants� sont� en� phase� avec� la� FÉM� à� vide,� en� d’autres� termes� lorsque� le� fondamental� de�
l’induction�créée�par�les�courants�statoriques�est�en�quadrature�( °= 90β électrique)�par�rapport�à�
l’induction� créée� par� les� aimants.� La� figure� (A.3.a)� représente� le� cas� de� fonctionnement� où�

°= 90β ,�l’induction�résultante�est�illustrée�en�trait�continu�gras.�Dans�ce�cas,�l’induction�minimale�
dans�les�aimants� min_aB �doit�être�supérieure�à� 2	� .�On�constate�que�la�désaimantation�intervient�

de�manière�locale�sur�les�bords�des�aimants.�
Dans� un� autre� cas� (en� court*circuit),� l’induction� créée� par� les� courants� statoriques� est� en�
opposition� de� phase� par� rapport� à� l’induction� créée� par� les� aimants� ( °=180β électrique).� Les�
zones�ou�l’induction�est�faible�est�plus�grande�et�couvre�la�quasi*totalité�de�l’aimant�(voir�figure�
(A.3.b)).��
�
L’induction� minimum� min_aB � dépend� à� la� fois� de� l’intensité� du� courant� statorique� et� de� la�

hauteur�des�aimants.�Le�dimensionnement�des�aimants�doit� être�effectué�en�considérant�ce�cas�
limite.�
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�
Pour� calculer� la� hauteur� minimum� de� l’aimant,� permettant� d’éviter� une� démagnétisation�
irréversible� sous� des� conditions� de� fonctionnement� inhabituelles� et� à� température� de�
fonctionnement� limite,� on� se�propose�de�modéliser� l’aimant�par�une� source�de�Thévenin� ==BB??>>,�
l’entrefer�par�une�réluctance�et�les�ampère�tours�par�une�source,�tel�que�représenté�par�le�circuit�
équivalent�simplifié�de�la�figure�(A.4),�les�armatures�sont�considérées�de�perméabilité�infinie�et�les�
fuites�des�aimants�sont�négligées.�
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Figure�A.4�:�Circuit�magnétique�équivalent�de�l’ensemble�aimant,�entrefer�et�FMM�

�
Du�circuit�magnétique�équivalent�on�obtient�l’équation�suivante�:�

0=−φ−φ− ieaa FRRF �� (A.10)�

en�exprimant�les�grandeurs�de�bases�en�fonction�des�grandeurs�géométrique,�nous�obtenons�:��

0

0

µµ−

+µ
=

rmac

isatca
a

/BH

Fekk)/B(
h � (A.11)�

�avec� ea ss = �
Si�on�considère�un�système�triphasé� 3=m �équilibré,�monté�en�étoile,�ayant� sN spires�par�phase�et�

alimenté�par�un�courant�d’amplitude� 
�̂ .�La�somme�des�courants�de�phase�étant�nul,�l’amplitude�
du�fondamental�de�la�FMM�résultante�s’écrit�==??BB>>:�

a

I
NkF s

sbr

ˆ3ˆ
11

π
= � (A.12)�

1bk �et� a �représentent�respectivement�le�coefficient�de�bobinage�du�fondamental�et�le�nombre�de�
voies�parallèles�dans�la�machine�considérée.�
Pour� évaluer� la� hauteur�minimum�nécessaire� évitant� une� démagnétisation� irréversible� lors� d’un�
fonctionnement� transitoire�ou� inhabituel� et�pour�une� température�de� fonctionnement�de�95°C,�
on�reformule�l’expression�(A.11)�de�manière�suivante�:�
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Fekk
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h �� (A.12)�

max,iF �représente�l’amplitude��de�la�FMM��admissible.��

En� d’autres� termes,� l’augmentation� de� la� hauteur� des� aimants� pour� un� entrefer� donné� permet�
d’augmenter� la� pente� de� la� droite� de� charge� que� cela� soit� à� vide� ou� en� présence� d’un� courant�
démagnétisant� (voir� figure� (A.5))� et� par� conséquent� un� «�éloignement�»� du� point� de�
fonctionnement�du�coude�de�démagnétisation�irréversible,�au�prix�toutefois�d’un�volume�d’aimant�
et�d’un�coût�plus�importants.�
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En�utilisant�l’équation�(A.12)�et�en�imposant�par�exemple�l’amplitude�du�courant�max� 
�̂ �comme�
étant� 250%� celui� du� courant� admissible� on�obtient� l’évolution� de� la� hauteur� des� aimants� de� la�
figure�(A.5)�en�fonction��de�l’entrefer�effectif�et�du�fondamental�de�l’induction�d’entrefer�à�20°C�
et�95°A.�

�
(a)�vue�de�face�� � � (b)�vue�de�côté�

Figure�A.5�:�Plage�de�variation�de�la�hauteur�des�aimants�obtenue�par�l’expression�(A.7)�(deux�
vues)�

�
La� figure� (A.5)� montre� l’évolution� de� la� hauteur� en� fonction� de� la� température� � dans� des�
conditions�en�charge.�Naturellement,�pour�une�température�plus�élevée�(95°C),�la�hauteur�choisie�
pour�éviter�une�démagnétisation�est�plus�élevée.�
�
En�réalité,�les�formes�d’ondes�seront�relativement�différentes,�principalement,�à�cause�du�fait�que�
les� aimants� sont� segmentés.� Pour� cela,� nous� avons� simulé� par� éléments� finis� la� MSAP� de�
référence� en� condition� de� fonctionnement� normal� à� température� ambiante� et� relevé� la� forme�
d’onde�de�l’induction�au�milieu�des�aimants.�La�figure�(A.6)�met�en�évidence�l’induction�résultante�

resB � issue�de�l’induction�due�aux�aimants� aimantB �et�de�l’induction�
lim
aB �due�à�l’alimentation.�La�

segmentation� de� l’aimant� se� traduit� par� l’apparition� de� flux� de� fuites� (indiqués� par� un�
encadrement�carré)�qui�apparaissent�aussi�aux�extrémités�de�chaque�pôle�et�qui�par�conséquent�se�
traduit�par�une�forme�d’onde�relativement�différente�à�celle�illustrative�de�la�figure�(A.3.a).�
�
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Figure�A.6�:�Forme�d’onde�de�l’induction�au�milieu�des�aimants�pour�un�fonctionnement�

normal�

�*?*� �����	��
�����������
��	����
Pour�ce�qui�est�du�contenu�harmonique�des�courants�de�phase,�les�machines�électriques�sont�

alimentées�par�des�onduleurs�de�tension�commandés�en�courant.�C’est�le�cas�de�l’application�qui�
nous� intéresse.� Les� onduleurs� sont� de� type� MLI� naturelle,� avec� une� porteuse� triangulaire� de�
fréquence�de�hachage� df � relativement�élevée.�Par�conséquent,� les�harmoniques� 'h � de� courant�
seront�de�rang�élevés,�les�premiers�harmoniques�apparaissant�dans�le�spectre�du�courant�ont�une�
fréquence� voisine� la� fréquence� de� hachage� df ,� qui� est� souvent� très� grande� devant� celle� du�
fondamental.�

Généralement,�lorsque�l’on�adopte�la�MLI�naturelle�à�référence�sinusoïdale,�on�choisi�la�fréquence�

de� hachage� df � de�manière� à� ce� que� l’indice� de�modulation�
f

f
m d= � soit� multiple� de� 3� de� la�

fréquence�d’alimentation� f ,�ainsi�on�supprime�==AA;;>>:�
• l’harmonique� de� rang� fm � situé� au� centre� de� la� première� famille� d’harmoniques� de�
fréquence� fkfd ± ,�

• les�harmoniques�de�toutes�les�familles�de�fréquence� fkfk d 3±′ ,�

• les�harmoniques�de�toutes�les�familles�de�fréquence� dfk �.�
�
Par�ailleurs,�de�par�la�nature�de�la�MLI�adoptée,�il�ne�subsiste�que�les�harmoniques�de�fréquence�

fkf'k d ± � avec� k'k + � un� nombre� entier� impair� avec� k � n’étant� pas� un� multiple� de� 3� ==AA;;>>.�
L’augmentation�de�l’indice�de�modulation�m �rejette�les�premiers�harmoniques�non�nuls�vers�des�
fréquences�élevées�et�facilite�donc�le�filtrage.�
Nous�n’entrerons�pas�plus�dans�les�détails�des�moyens�de�réduction�des�harmoniques�de�courant,�
puisque� cette� partie� relève� plutôt� de� l’alimentation� et� non� de� la� conception� de� la� machine.

Position�[°�élec]�
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�
Le�vrillage�du�stator�dans� les�machines�à�aimants�permanents�est�habituellement�utilisé�dans� les�
petites�machines�où�la�mise�en�œuvre�est�relativement�simple.�Ce�procédé�est�moins�évident�pour�
les�machines�de�forte�puissance.��

Le� vrillage� du� rotor� est� une� technique� très� répandue� dans� la� construction� des� petits�
moteurs� asynchrones� à� cages� d’écureuil.� C’est� un� vrillage� «�continu�»� permettant� d’annuler� les�
couples�de�dentures.��Le�vrillage�continu�des�aimants�peut�être�réalisé�sur�des�petites�machines�par�
usinage�avant�leur�montage�sur�le�rotor.�C’est�une�opération�délicate�et�coûteuse�qui�ne�peut�être�
réalisée�que�sur�des�applications�particulières.�On�peut�aussi�imaginer�des�machines�à�aimants�ou�
l’aimantation�vrillée�est� réalisée�après�montage.�Pour�cela� il� faudrait�disposer�d’un�«�aimanteur�»�
particulier�pour�chaque�machine.�Devant�ces�difficultés�techniques,�l’usage�consiste�à�effectuer�un�
vrillage� discret� par� subdivision� des� aimants� dans� le� sens� axial� en� un� certain� nombre� d’aimants�
élémentaires.� Les� aimants� sont� ensuite� disposés� sur� le� rotor� avec� un� décalage� angulaire� bien�
défini.�La�figure�(B.1)�montre�un�exemple�où�les�aimants�rotoriques�sont�segmentés�axialement�en�
3�blocs�élémentaires.�

�
vθ  

	��	����
	��	����

�
Figure�B.1�:�Illustration�d’un�vrillage�discontinu�des�aimants�

det C   

r α   

�
Figure�B.2�:�Exemple�de�forme�d’onde�du�couple�de�détente�sur�une�période�

�
Le� choix� de� l’angle� de� vrillage� et� du� nombre� de� segments� élémentaires� dépend� de� plusieurs�
facteurs.�Nous�ne�considérons�pas�ici�les�contraintes�technologiques�et�nous�mettons�en�équation�
l’influence�du�vrillage�afin�d’en�tirer�des�conclusions�qui�parfois�sont�évidentes.�
Le�couple�de�détente�est�périodique�(figure�(B.2))�et�peut�s’écrire�sous�la�forme�:��
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Rappelons�que�le�fondamental�du�couple�de�détente�est�gouverné�par�le�nombre� espN , �qui�est�

le�plus�petit�multiple�commun�entre�le�nombre�d’encoches�et�le�nombres�de�pôles.��

La� subdivision�axiale�des�aimants�en� s�blocs�décalées�d’un�angle� vθ � conduit� à�un�couple�de�
détente�dont�l’expression�devient�:�
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Le�traitement�de�l’équation�(B.2)�et�l’utilisation�de�quelques�relations�trigonométriques�donne�
l’expression�générale�du�couple�de�détente�:�
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Si�l’on�souhaite�annuler�un�harmonique�donné,��l’angle� vθ �doit�vérifier�:�
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Nous�avons�donc�:�
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En�d’autres�termes,�si�on�désire�annuler�le�fondamental�du�couple�de�détente�( 1=n ),�il�suffit�de�
choisir�pour�un�nombre�de�segmentations�axiales� s �un�angle� vθ �le�plus�petit�possible�vérifiant�la�
relation�(B.4)�de�sorte�à�ne�pas�affecter�la�FÉM�de�phase.�Soit�alors�:��
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Ce�résultat,�évident,�indique�tout�simplement�que�la�segmentation�axiale�en� s blocs�d’aimants�
doit�se�faire�avec�un�angle�de�décalage�entre�deux�aimants�successifs�qui�vaut� s/1 �de�la�période�
principale�du�couple�de�détente.��

D’un� autre� coté,� en� injectant� cette� valeur� de� vθ � dans� les� différents� termes� de� (B.4),� nous�
obtenons�:�
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k ,� n �et� s étant�des�nombres�entiers.�
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L’expression�(B.2)�du�couple�de�détente�devient�:�
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Les�relations�(B.6),�(B.7)�et�(B.8)�signifient�que�le�choix�d’un�angle� vθ �permettant�d’annuler�le�
fondamental� du� couple� de� détente,� pour� un� nombre� de� segmentations� axiales� s ,� permet�
d’annuler� aussi� les� autres� harmoniques� n � contenus� dans� le� couple� de� détente� à� l’exception� de�
ceux�qui�sont�multiples�du�nombre�de�segments� s .�Cet�aspect� intéressant�permet�de�mettre�en�
relief�l’intérêt�de�choisir�un�nombre�de�segmentations�axiales� s �relativement�grand�de�manière�à�
réduire�considérablement�le�couple�de�détente.��

�
(a)�sans�vrillage��� � � (b)�avec�vrillage�

Figure�B.3�:�Effet�du�vrillage�discontinu�sur�le�couple�de�détente�

La�figure�(B.3)��montre�l’allure�du�couple�de�détente�de�la�machine�en�fonction�du�nombre�de�
segments�élémentaires.�La�figure�de�gauche,�montre�le�couple�de�détente�d’une�machine�dont�le�
rotor�n’est�pas�vrillé�alors�que�la�figure�de�droite�montre�le�cas�d’un�vrillage�avec� 24et     3,2=s .�
Nous� avons� poussée� le� vrillage� discontinu� jusqu’à� une� valeur� très� grande� 42=s � et� quasiment�
irréalisable�afin�de�se�rapprocher�d’un�vrillage�continu.�

Notons�d’ores�et�déjà�que�le�vrillage�en�deux�ou�3�segments�permet�de�baisser�la�valeur�crête�
du� couple� de� détente� depuis� 500� N.m� jusqu’à� des� valeurs� très� faibles� (60� N.m)� alors� que� le�
passage�à�24�segments�permet�encore�de�réduire�le�couple�de�détente��(25Nm�crête).�

�

Toutefois�il�subsiste�des�sub*harmoniques�tel�que�celui�de�denture�qui�ne�sont�pas�filtrer�par�le�
vrillage�adopté,�ainsi�pour�une�meilleur�filtrage�il�est�prudent�de�choisir�un�angle�de�vrillage�discret�
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ce�qui�à�pour� intérêt�de� filtrer� tout� les�harmoniques,�à�partir�de�celui�de� la�denture� (hormis� les�
multiples� de� s ).� Comme� on� peut� le� voir� sur� la� figure� (B.3.b)� où� le� vrillage� à� 42=s �
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π
θν fait�subsister�uniquement�les�harmoniques��de�rang 42 �(et�ses�multiples)�

À�l’instar�du�vrillage�classique,�le�vrillage�discontinu�atténuera�tous�les�harmoniques�de�la�FÉM�
y� compris� le� fondamental� mais� dans� des� proportions� beaucoup� plus� faibles� comparé� à� la�
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réduction�du�couple�de�détente.�En�effet,�un�calcul�théorique�tenant�compte�de�l’effet�du�vrillage��
permet�d’introduire�un�coefficient�d’inclinaison�qui�affecte�les�harmoniques�de�la�FÉM�:�

2/

)2/sin(

inc

inc
v

h

h
k

θ

θ
= � (B.9)�

Où� incθ �est� l’angle�totale�d’inclinaison�qui�doit�être�comparé�à� vsθ �dans� le�cas�discret.�Il�est�
évident� que� vu� les� valeurs� des� angles� d’inclinaison,� l’effet� de� ce� coefficient� sur� les� premiers�
harmoniques�de�la�FÉM�est�faible.�

Pour�mettre� en� évidence� et� quantifier� les� phénomènes,� nous� allons� analyser� le� contenu� du�
spectre�harmonique�de�la�FÉM�entre�phases�pour�5�cas�de�configurations�pour�la�même�machine�
ayant�un�épanouissement�total�des�aimants,�munie�d’un�bobinage�statorique�utilisant�15�encoches�

par� paire� de� pôle� et� un� pas� raccourci� ème1512 .� Ce� qui� différencie� les� 5� configurations� est�
l’architecture�axiale�du�rotor�;�les�5�cas�sont�:�

�
1.� pas�de�vrillage�des�aimants.�

2.� vrillage�des�aimants�:� 2=s et� 
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3.� vrillage�des�aimants�:� 3=s et� 
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4.� vrillage�des�aimants�:� 24=s et� 
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5.� vrillage�des�aimants�:� 24=s et� 
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La� figure� (B.4)� montre� la� forme� d’onde� des� FÉM� entre� phases� pour� les� cas� énumérés� ci*
dessus.� L’analyse� spectrale� de� ces� formes� d’ondes� est� résumée� dans� la� figure� (B.5)� où� sont�
présentés�les�principaux�rangs�harmoniques�ainsi�que�le�taux�de�distorsion�harmonique�de�la�FÉM�

habituellement�défini�par�
1

1

2

G

G

TDH
h

h∑
∞

>= �(G�:�grandeur)�:�

Bien�que� la�variation�de� la� forme�d’onde�et� l’amplitude�de� la�FÉM�entre�phases�ne� soit�pas�
perceptible�à�l’œil�nu,� il�est�néanmoins�évident,�à�travers�l’analyse�spectrale�des�formes�d’ondes,�
que�le�contenu�harmonique�dépend�de�l’épanouissement�et�du�vrillage.�Encore�une�fois,�l’analyse�
développée�lors�du�pré*�dimensionnement�à�propos�de�l’épanouissement�des�aimants�est�vérifiée�
puisque� l’on� observe� bien� qu’un� épanouissement� de� °= 154mpα � réduit� considérablement�

l’harmonique�de�rang�7�et�qu’un�pas�de�raccourcissement�de� ème1512 �annule�l’harmonique�de�rang�
5.�Naturellement,�l’association�d’un�épanouissement�adéquat�avec�un�vrillage�des�aimants�pour�le�
raccourcissement� suscité� offre� le� plus� faible� taux� d’harmonique� de� la� FÉM� à� vide� comme�
l’indique�la�figure�(B.5.e)�au�détriment�toutefois�d’une�baisse�du�fondamental.�
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FigureB.4:�Forme�d’onde�de�la�FÉM�entre�phases�pour�les�cas�étudiés�
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Figure�B.5�:�Fondamental�et�contenu�Harmonique�de�la�FÉM�entre�phases�pour�les�cas�étudiés�
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Les�pertes�Joule�dans�le�cuivre�statorique�de�la�machine�peuvent�s’écrire�de�manière�générale�:�

23 ssjs IRP = �� (C.1)�


, �représente�la�résistance�équivalente�de�la�phase�distribuée�sur� � �voies�parallèles�et�ayant� sN �
spires�par�voie.�
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)(ϑρ � représente�la�résistivité�en�fonction�de�la�température�ϑ �

tbL � représente� la� longueur� d’un� côté� des� têtes� de� bobines� et� peut� se� calculer� de� manière�
suivante�:��
Si� on� considère� dans� notre� cas� des� bobines� préformées� faites� de� conducteurs� rectangulaires� et�
insérées� dans� des� encoches� ouvertes� (Figure� (C.1)),� la� longueur� des� têtes� de� bobines� s’obtient�
alors,�par�la�relation�suivante�==BB@@>>��==BBAA>>:�
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p
obL +++= � (C.3)�

La�distance� tbe �et�la�longueur� tbb �de�la�partie�des�bobines�qui�excède�la�culasse�dépendent�de�la�
tension� appliquée� au�moteur.�La� longueur� tbo � de� la�boucle� (œillet)� qui�permet�de�passer�de� la�
partie�supérieure�à�la�partie�inférieure�de�l’encoche�est�liée�aux�techniques�de�fabrication.�
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�
Figure�C.1�:�Forme�et�disposition�des�têtes�de�bobines�rigides�préformées�
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23 � (C.4)�

�
À�densité�de�courant� cJ � fixée�dans� le�conducteur�élémentaire�et�à� longueur�utile� �* constante,�
on�peut�identifier�les�paramètres�agissant�sur�les�pertes�Joule�statoriques�dans�l’équation�(C.4).�
�
�*<*� �����#�����������	����	��	������3�	��	����#���	������
�

Nous� nous� intéresserons� principalement� aux� pertes� fer� dues� à� l’induction� à� fréquence� du�
fondamental.� Elles� incluent� naturellement� les� pertes� par� hystérésis,� les� pertes� par� courants� de�
Foucault� et� les� pertes� par� excès� dues� aux� effets� des� domaines� ==BB66>>==BBBB>>==BBCC>>.� L’expression� des�
pertes�fer�est�alors�:�
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hk � est�le�coefficient�d’hystérésis,�

exk � est�le�coefficient�par�excès,�

Fk �� est�le�coefficient�des�pertes�par�courant�de�Foucault,�

fk � est�le�coefficient�de�foisonnement�des�tôles.�

�

hk �et� exk �sont�obtenus�en�utilisant�les�données�des�matériaux�sur�les�pertes�spécifiques.�

Fk �est�lié�à�la�conductivité�σ ,�la�densité�volumique�δ �et�l’épaisseur� d �des�tôles.�

Habituellement� Fk �est�donné�par�la�relation�
δ

πσ

6

)( 2
d

kF = .��

�
Les�pertes�fer�dans�les�machines�à�aimants�sont�généralement�évaluées�à�vide,�mais�des�méthodes�
de�calcul�des�pertes�fer�en�charge�ou�en�mode�défluxage�existent�==BBCC>>.�Pour�les�besoins�d’un�pré*
dimensionnement� nous� estimerons� les� pertes� fer� à� vide� en� utilisant� l’approche� détaillée� dans�
==BBBB>>==CC77>>.�
Le�niveau�de�l’induction�dans�les�dents�diffère�de�celui�dans�les�culasses�et�plus�particulièrement�
leurs�formes�d’onde.�Pour�une�meilleure�estimation,�on�subdivise�la�culasse�statorique�en�quatre�
régions�distinctes�comme�l’illustre�la�figure�(C.2)�:�

Ø  la�région�(1)�représentant�la�partie�des�dents�contiguës�aux�isthmes�d’encoches.�
Ø  la�région�(2)�délimitant�une�partie�des�dents,��
Ø  la�région�(3)�délimitant�l’extrémité�de�la�dent�et�le�début�de�la�culasse,�et��
Ø  la�région�(4)�représentant�la�culasse.�

 

Région (4) 

Région (1) Région (3) 

Région (2) 

�
Figure�C.2�:�Subdivision�de�la�culasse�statorique�en�plusieurs�régions�

�
Certaines�hypothèses�sont�à�considérées�:�
• La�principale�composante�d’induction�source�de�pertes�fer�dans�les�dents�est�la�composante�
radiale.�
• La�principale�composante�d’induction�source�de�pertes�fer�dans�la�culasse�est�la�composante�
tangentielle�
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• Dans�le�prolongement�de�la�dent�(région�3)�et�le�début�de�la�dent�(région�1),�la�composante�
radiale�de�l’induction�est�privilégiée�devant�la�composante�tangentielle�
�
Pour�appuyer� les�hypothèses�nous�montrons�sur� la�figure�(C.4),� la�direction�de� l’induction�dans�
les�parties�de�la�culasse�statorique�et�les�dents.�
�

�
Figure�C.4�:�Lignes�de�flux�et�direction�de�l’induction�(flèches)�dans�la�culasse�statorique�

�
Au� regard� des� hypothèses,� L’induction� dans� les� dents� présente� une� variation� trapézoïdale� en�
fonction� du� temps� alors� que� l’induction� dans� la� culasse� est� plutôt� sinusoïdale� lorsque� le� rotor�
tourne.�Les�figures�(C.5)�et�(C.6)��montrent�l’allure�de�l’induction�dans�ces�zones�calculées�sur�la�
machine� de� référence� lorsque� le� rotor� tourne� d’une� période� électrique.�En� évaluant� la� dérivée�

dtdB �on�obtient�la�formulation�des�pertes�fer�dans�le�cas�où�le�pas�dentaire�n’excède�pas�l’espace�
inter�polaire�==BBBB>>==CC77>>.�
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





















++= 2/3

4/322

_ )ˆ(
4

ˆ
4ˆ

d
d

exc
F

d

dn
dhfdfer Bf

p

k
k

p

Bf
BfkkP

τπτπ
(W/m3)� (C.6)�

• Dans�la�culasse�statorique�
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�
La� formulation� (C.6)� est� appliquée�aux� régions� (1)� (2)� et� (3),� alors�que� la� formulation� (C.7)� est�
utilisée�pour� la� région� (4).�L’approche�analytique�proposée�considère� la�variation�de� l’induction�
dans�les�dents�sur�un�pas�dentaire� dτ (en�degrés�mécanique)�et�la�variation�de�l’induction�sur�un�
épanouissement� mα �(en�degrés�mécanique)�d’un�pôle�d’aimants.�
�
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�
Figure�C.5�:�Forme�d’onde�de�l’induction�dans�un�point�de�culasse�et�taux�de�variation�de�la�pente�
�

� ��
Figure�C.6:�Forme�d’onde�de�l’induction�dans�une�dent�et�taux�de�variation�de�la�pente�

�
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�

Le�calcul�des�pertes�dans�les�aimants�étant�un�problème�purement�tridimensionnel,�nous�avons�
utilisé�une�méthode�qui�consiste�à�créer�un�circuit�pour�chaque�segment�et�de� les�relier�par�des�
résistances� très� grandes.� De� ce� fait,� les� courants� calculés� par� éléments� finis� doivent�
impérativement�se�refermer�dans�le�même�aimant�les�figures�(C.7)�et�(C.8)�illustrent�le�modèle�que�
nous� adoptons� et� l’évolution� des� courants� induits� dans� les� aimants� subdivisés� dans� le� sens�
azimutal.�Cette�méthode�permet�de�tenir�compte�de�la�segmentation�azimutale�des�aimants�mains�
ne�peut�pas�tenir�compte�de�la�segmentation�axiale.�Les�résultats�que�nous�allons�présenter�pour�
la�machine�à�aimants�sont�à�prendre�avec�prudence�dans�la�mesure�où�les�pertes�réelles�dans�les�
aimants� sont� réduites� par� la� segmentation� axiale� des� aimants.� Néanmoins,� nous� alignons� les�
résultas�obtenus�devant�les�pertes�Joule�dans�les�barres�rotoriques�des�machines�asynchrone�faute�
de�valeurs�exactes.��
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Figure�C.7:�Représentation�des�résistances�de�connections�inter*aimants�sur�une�paire�de�pôles�
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Figure�C.8:�Illustration�du�phénomène�des�courants�de�Foucault�dans�les�aimants�

��

Les�pertes�dans�les�aimants�ont�plusieurs�origines�que�nous�rassemblons�en�trois�catégories�:��

� Pertes�dues�aux�harmoniques�de�bobinage�(d’espace).�

� Pertes�dues�aux�harmoniques�de�courants�dus�à�l’alimentation�par�MLI.�

� Pertes�dues�à�la�denture�statorique.��

�

Pour�séparer�les�différentes�pertes�citées�plus�haut,�nous�effectuons�les�simulations�suivantes�:��

�

1.� Les�pertes�dues�à� l’interaction�des�harmoniques�d’espace�avec� le� fondamental�de� temps�
sont� évaluées� en� effectuant� une� simulation� dans� laquelle� la� machine� est� alimentée� en�
sinusoïdal,� le� rotor� tournant� à� la� vitesse� nominale,� les� aimants� sont� inactifs.�Ces� pertes�
sont�notées 1hP .�

<*� Pour�déterminer�les�pertes�dues�aux�harmoniques�de�temps,�nous�effectuons�un�calcul�en�
introduisant�le�fondamental�et�les�harmoniques�de�temps�des�courants.�Le�rotor�tournant�
à� la� vitesse� nominale� et� les� aimants� sont� inactifs.� Les� pertes� totales� calculées� dans� ces�
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conditions�sont�notées� 2hP �.�La�différence� )( 12 hh PP − �représente�ainsi�les�pertes�dans�les�
aimants�dues�aux�harmoniques�de�courant.��

3.� Pour�calculer�les�pertes�dues�à�la�denture,�nous�effectuons�une�simulation�dans�laquelle�les�
aimants�sont�activés�et�les�courants�sont�nuls.�La�variation�de�l’induction�dans�les�aimants�
due�à�la�denture�est�la�seule�source�de�pertes�dans�les�aimants.�Les�pertes�calculées�dans�
ces�conditions�sont�notées� 4hP .�

4.� Enfin,�un�calcul�est�effectué�en�tenant�compte�de�tout�les�phénomènes�(fondamental�de�
temps,�harmoniques�MLI,�aimants�actifs).�Nous�les�indiquerons�par�les�pertes�totales.��

Nous�obtenons�finalement�les�résultats�du�tableau�A.1.�

Tableau�C.1:�Pertes�obtenues�en�magnéto*évolutif�(pas�à�pas�dans�le�temps)�
�
#�����#������ FT�

Pertes�par�courant�de�Foucault�dans�les�aimants�dues�aux�harmoniques�d’espaces� 1hP � 3.26�

Pertes� par� courant� de� Foucault� dans� les� aimants� dues� aux� harmoniques� de� temps�
)( 12 hh PP − ��

1.67�

4hP � 1�

Pertes�totales� 6�

�
Les�résultats�présentés�dans�le�tableau�C.1�semble�mettre�en�évidence�les�points�suivants�:�

• Les�pertes� issues�des�harmoniques�d’espaces�sont�plus�prépondérantes�devant� les�pertes�
dues�aux�principaux�harmoniques�de�temps.�

• Les� pertes� dues� à� la� variation� de� l’induction� de� l’aimant� par� la� denture� sont� estimées� à�
environ�17%�des�pertes�totales�par�courant�de�Foucault.�

Sans�tenir�compte�de�la�segmentation�axiale�qui�réduirait�de�beaucoup�les�pertes,�la�totalité�des�
pertes�est�de�6�kW�soit�0.088%�de�la�puissance�mécanique.�

�

Un�aspect�intéressant�mais�qui�n’a�pas�fait�l’objet�de�notre�étude�est�l’effet�de�la�segmentation�
(axiales� et� azimutales)� des� aimants� sur� l’évolution� des� pertes,� à� ce� titre,� il� est� intéressant� de� se�
référer�aux�travaux�fait�dans�ce�sens�==CC;;>>==CC<<>>==CC88>>.�
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�

�*;*� ��������������	����#!�	�������������#���
��	������5�����������	� (���
�

Dans�cette�partie,�nous�allons�comparer�les�performances�de�la�machine�de�référence�réalisée�
et�celles�de�la�machine�(MSAP2)�issue�de�notre�dimensionnement�avec�une�légère�modification.�
Nous�mettons�l’accent�sur�l’influence�de�la�température�sur�les�performances�des�deux�machines,�
car� de� façon� générale,� l’augmentation� de� la� température� ambiante� modifie� les� propriétés� des�
aimants�et�du�cuivre.�

Les�principales�données�géométriques�sont�résumées�dans� le� tableau�(D.1),�naturellement� les�
dimensions�géométriques�du�stator�sont�identiques,�les�seules�variations�se�situent�dans�l’entrefer�
et�l’épanouissement�des�aimants.��

La� figure� (D.1)�montre� les� formes�d’onde�de� la�FÉM�à�vide�entre�phases,�L’amplitude�de� la�
FÉM�pour�la�MSAP�de�référence�est�de�7692.3V�alors�qu’elle�est�de�7502.6V�pour�la�MSAP2�soit�
une� diminution� de� 2.46%,� l’augmentation� de� la� température� se� traduit� par� une� pertes� en�
amplitude�de�la�FÉM�entre�phases�de�7.4%.��

�

�
Tableau�D.1�:�Principales�données�géométriques�

� MSAP�de�
référence�

MSAP2�

Rayon�d’alésage�(mm)� 700� 700�
Rayon�externe(mm)� 875� 875�
Epanouissement�des�aimants�à�la�base�(°�électriques)� 150� 154�
Longueur�du�fer�(mm)� 2450� 2450�
Longueur�de�la�tête�de�bobine�(mm)� 477� 477�
Entrefer�(mm)� 6� 7�
Encombrement�(m3)� 7.34� 7.34�
Nombre�de�pôles� 16� 16�
Nombre�d’encoches�statoriques� 120� 120�
Masse�totales�(sans�culasse�rotorique�et�assises)(kg)� 15577� 15600�
Masse�des�aimants�(kg)� 1994� 2017�

�
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(a)�MSAP�de�référence�� � (b)�MSAP�2�

Figure�D.1�:�Formes�d’ondes�de�la�FÉM�entre�phases�à�20°C�et�à�95°C�
�
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Figure�D.2:�Contenu�harmonique�de�la�FÉM�entre�phases�(à�vide)�
L’analyse�harmonique�de�la�FÉM�entre�phases�présentée�dans�la�figure�(D.2)�montre,�pour�la�

température�ambiante,�que�l’harmonique�7�est�quasiment�nul�(0.001%)�pour�la�machine�MSAP2,�
ce� qui� nous� conforte� sur� le� choix� de� l’épanouissement� des� aimants.� Les� autres� principaux�
harmoniques�ainsi�que�le�taux�de�distorsion�harmoniques�(THD)�sont�plus�faible�pour�la�MSAP2.�
L’augmentation� de� la� température� se� traduit� par� une� réduction� du� taux� harmoniques� dans� les�
deux�machines�avec�toutefois�une�légère�augmentation�de�l’harmonique�7.�

�

�
(a)�MSAP�de�référence�� � � � (b)�MSAP2�

Figure�D.3�:�Evolution�des�inductances�en�fonction�de�la�position�et�de� γ �
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Nous� avons� identifié� les� inductances� incrémentales� et� ce� pour� chaque� point� de�
fonctionnement�en�tenant�compte�de�la�saturation�et�de�la�position�du�rotor.�

La� figure� (D.3)�montre� l’évolution�des� inductances� incrémentales� en� fonction�du�déphasage�
(γ )� et� de� la� position.� Habituellement� en� mode� de� défluxage,� dans� les� machines� à� aimants�
permanents� montés� en� surface,� la� composante� en� quadrature� du� courant� est� relativement�
supérieure�à�la�composante�directe�du�courant�(en�valeur�absolue),�prenant�en�compte�cet�aspect�
γ varie�de�–30°�à�5°.�

La�structure�étant�identique�dans�les�deux�MSAP�retenues,�on�s’aperçoit�naturellement�que�le�
comportement� des� inductances� en� fonction� du� déphasage� mais� aussi� de� la� position,� est� quasi�
identique,�avec�toutefois�une�imperceptible�différence�dans�le�niveau�d’ondulations.�

Le�comportement�des�inductances�vis�à�vis�de�la�variation�de�la�température�est�nettement�mis�en�
évidence�dans�les�allures�de�la�figure�(D.4).�L’augmentation�de�la�température�à�95°C�se�traduisant�
par� une� diminution� de� l’induction� rémanente� de� l’aimant,� le� niveau� de� saturation� est� moins�
prononcé� dans� les� parties� saturables� de� la�MSAP,� ce� qui� en� toute� logique� se� répercute� sur� les�
inductances�qui�présente�des�valeurs�supérieures�comparées�à�celles�obtenues�à�la�température�de�
20°C�et�au�même�point�de�fonctionnement.�

�

�
(a)�MSAP�de�référence�� � � � (b)�MSAP2�
Figure�D.4�:�Evolution�des�inductances�(en�valeur�moyenne)�de� γ �
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�
Figure�D.5�:�Evolution�du�Taux�d’ondulation�des�inductances�propres�en�fonction�de� γ �

�
La�figure�(D.5)�montre�les�ondulations�des�principales�inductances�en�fonction�de�l’angle γ .�Les�
ondulations�de�la�composante�en�quadrature� qqiL �s’intensifient�lorsque�le�déphasage� γ �est�voisin�

de� zéro.� Cela� est� dû� au� niveau� de� saturation� des� dents� situées� sur� l’axe� q qui� augmente� avec�
l’intensité�de� la�composante�en�quadrature�du�courant,� intensifiant�ainsi� le�contenu�harmonique�
de�l’inductance�propre qqiL .�La�composante� ddiL �augmente�avec�l’intensité�de�la�composante� qsi ,�

passe�par�un�maximum�puis�diminue.��
�
La� diminution� du� taux� d’ondulation� de� ddiL � est� due� au� fait� que� certaines� parties� communes� à�
l’axe� d �et� q sont�moins�saturées�réduisant�le�taux�d’ondulations.�En�outre,�on�remarque�que�la�
pente�du�taux�d’ondulations�de�la�composante� ddiL est�plus�raide�et�que�le�taux�d’ondulation�est�
plus� important,� ceci� est� naturellement� dû� au� fait� que� les� principales� parties� qui� subissent�
fortement�la�saturation�sont�celles�en�face�des�aimants.�
�
L’augmentation� de� la� température� ayant� réduit� l’intensité� de� l’induction� des� aimants,� tout�
naturellement� on� s’aperçoit� que� le� taux� d’ondulations� est� réduit� pour� la� composante� qqiL .� Par�

contre,�le�taux�d’ondulations�de�la�composante� ddiL �est�plus�important�sur�certaines�plage�de� γ �
(soit� °−=γ 5 ).�
�
De�la�figure�(D.6)�qui�représente�l’allure�du�couple�lorsque�le�courant�est�en�phase�avec�la�FÉM�à�
vide,�on�observe�bien�l’effet�de�la�température�sur�la�valeur�moyenne,�qui�est�encore�plus�lisible�
sur�l’histogramme�de�la�figure�(D.7).��
Le�taux�d’ondulation�du�couple�est�plus�faible,�comme�on�peut�le�voir�sur�la�figure�(D.8),�dans�le�
cas� de� la� MSAP2,� ce� qui� confirme� que� l’analyse� faite� sur� le� dimensionnement� est� bonne,� la�
température� à� tendance� à� réduire� le� taux� d’ondulation� du� couple.� Toutefois� notons� un� point�
intéressant,� le� taux�d’ondulation�du�couple�de�détente�a� légèrement�augmenté�pour� le�cas�de� la�
MSAP� de� référence� lorsque� la� température� augmente,� en� fait� cela� s’explique� par� le� fait� que� le�
niveau�d’induction�ayant�baissé�dans� l’entrefer,� la� saturation�des�dents�est�moins�prononcée,�ce�
qui�se�traduit�naturellement�par�un�entrefer�effectif�plus�faible.�Le�phénomène�n’est�pas�observé�
pour� la�machine�MSAP2�tout�simplement�parce�que� l’entrefer�mécanique�est�plus� important�et,�
par� conséquent,� le� niveau� de� saturation� des� dents� reste� sensiblement� identique� lorsque� la�
température� augmente.� Le� niveau� d’induction� d’entrefer� baissant,� cela� se� traduit� par� une�
diminution�du�taux�d’ondulation�du�couple�de�détente.�
�
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Figure�D.6�:�Formes�d’ondes�du�couple�à�20°C�et�à�95°C�
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Figure�D.7�:�Couple�moyen�des�machines�retenues�
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Figure�D.8�:�Taux�d’ondulation�du�couple�
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Figure�D.9�:�Principales�pertes�des�machines�retenues�

�
Les�pertes�Joule�étant�les�mêmes�pour�les�deux�machines,�la�différence�résidera�principalement�

dans� les� pertes� fer� à� vide.�En� effet,� comme� on� peut� l’observer� sur� l’histogramme� de� la� figure�
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(D.9),�bien�que�l’on�ait�augmenté�l’épanouissement�des�aimants,�l’augmentation�de�l’entrefer�à�eu�
un� effet� de� «�compensation�»� atténuant� l’augmentation� de� l’induction� dans� la� culasse,� ce� qui� se�
traduit� par� des� pertes� fer� relativement� moins� importantes� pour� la�MSAP2� (*4%).� Par� ailleurs,�
l’augmentation�de�la�température�réduit�naturellement�les�pertes�fer�de�11%�pour�la�MSAP2�et�de�
11.8%�pour�la�MSAP�de�référence,�ce�qui�est�normal�car�l’induction�baisse.�

Habituellement,�à�côté�de�la�contrainte�de�limitation�de�courant,�une�autre�contrainte�est�prise�
en�compte�lors�de�la�variation�de�vitesse�des�ensembles�convertisseurs�*�machines�électriques.�En�
effet,� la� tension� d’induit� par� phase� du� moteur� ne� doit� pas� excéder� la� tension� disponible� sur�

l’alimentation,� en� d’autres� termes,� Vuu qsds
ˆ

2

322 ≤+ �,� V̂ � étant� l’amplitude� de� la� tension� par�

phase�de� l’alimentation.�La�détermination�du�point�de�fonctionnement�permettant�de�fournir� le�
couple�nécessaire�à�courant�max�est�effectuée�en�tenant�compte�de�cette�contrainte�sur�la�tension.�

Ce�point�de� fonctionnement�est� caractérisé�par� l’amplitude�du�courant�maintenu�à� sa�valeur�
max�et�le�déphasage� γ �entre�le�courant�de�phase�statorique�et�la�FÉM�à�vide��

La�figure�(D.10)�montre�l’évolution�du�couple�en�fonction�de� γ et�de�la�position�du�rotor�pour�
la�MSAP�de�référence�et�la��MSAP2,�à�deux�températures�de�fonctionnement�(20°C�et�95°C).��

Les�ondulations�de�couple�augmentent�avec� γ �atteignant�un�maximum�puis�diminuent�comme�
le�montre�la�figure�(D.11).�En�effet,�pour� γ �non�nul,�la�composante�directe�du�courant�( dsi )�est�
non� nulle� et� par� conséquent� un� couple� de� saillance� apparaît.� Au� fur� et� à� mesure� que� l’on�
s’approche�de� 0=γ �,�la�composante� dsi devient�négligeable,�réduisant�la�contribution�de�la�partie�
saillante�du�couple�et�par�la�même�occasion,�de�ses�ondulations.�

Lorsque�la�température�augmente,�nous�avons�observé�dans�le�spectre�harmonique�de�la�FÉM,�
l’augmentation� de� l’harmonique� 7,� tout� naturellement� cela� à� des� conséquences� sur� le� taux�
d’ondulation�du�couple�comme�on�peut�aisément�l’observer�sur�la�figure�(D.11).�

�
(a)�MSAP�de�référence�� � � � (b)�MSAP2�

Figure�D.10�:�Evolution�du�couple�en�fonction�de�la�position�et�de� γ �
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�
Figure�D.11�:�Taux�d’ondulation�du�couple�en�fonction�de� γ �

�
La�figure�(D.12)�représente�l’évolution�de�la�tension�de�phase�des�deux�machines�à�aimants�en�

fonction�de�l’angle� γ ,� les�résultats�sont�obtenus�pour�deux�températures�différentes.�Les�points�
en�cercle�dans�la�figure,�indiquent�les�cas�de�dépassement�de�la�tension�de�phase�admissible.�

�
(a)�MSAP�de�référence�� � � � (b)�MSAP2�

Figure�D.12�:�Evolution�de�la�tension�de�phase�(valeur�efficace)�en�fonction�de� γ �
�
L’analyse�des�résultats�montre�que�le�fonctionnement�à�couple�maximum�et�à�vitesse�nominale�

se� traduit� par� un� dépassement� de� la� tension� admissible� délivrée� par� le� convertisseur� (3000� V�
efficace� par� phase).� La� nécessité� de� défluxer� est� évidente� dans� les� deux� cas� de� température�
étudiés.� Naturellement,� comme� cela� est� prévisible,� la� température� affectant� la� FÉM� à� vide,� la�
tension�admissible�est�atteinte�avec�un�angle� γ �plus�faible�(en�valeur�absolue)�pour�95°A.�

Le�point�de�fonctionnement�correspondant�à�un�couple�voisin�de�380kNm�à�170�tr/mn�et�à�
tension� n’excédant� pas� 3000V� peut� être� déduit� des� résultats� des� courbes� des� figures� (D.13),�
(D.14)�et�(D.15).�On�déduit�naturellement�le�facteur�de�puissance�et�l’angle� γ associé.�

Le� tableau� (D.12)� résume� les�principales�performances�en�mode�de�défluxage�pour� les�deux�
machines�retenues�que�l’on�peut�résumer�ainsi�:�

Les� deux� machines� sont� quasi� identiques� en� termes� de� pertes.� Bien� que� la� MSAP2� soit�
dimensionnée�de�manière�à�avoir�un�taux�d’ondulations�du�couple�plus�faible,�ce�dernier�est�lié�au�
point� de� fonctionnement� de� la� machine.� En� effet,� on� remarque� que� pour� le� point� de�
fonctionnement� permettant� d’atteindre� les� performances� en� mode� de� défluxage,� le� taux�
d’ondulations� du� couple� de� la� MSAP2� est� légèrement� plus� grand� que� celui� de� la� MSAP� de�
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référence�et�ce,�à�température�20°A.�Toutefois�la�tendance�est�inversée�pour�une�température�de�
fonctionnement�de�95°A.��

�

�
(a)�MSAP�de�référence�� � � (b)�MSAP2�
Figure�D.13�:�Evolution�du�couple�moyen�en�fonction�de� γ �

�
(a)�MSAP�de�référence�� � � (b)�MSAP2�

Figure�D.14�:�Evolution�de�la�tension�de�phase�(valeur�efficace)�en�fonction�du�facteur�de�
puissance�

�
(a)�MSAP�de�référence�� � � (b)�MSAP2�

Figure�D.15�:�Evolution�du�couple�moyen�en�fonction�du�facteur�de�puissance�
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�
Tableau�D.2�:�Principales�performances�de�la�MSAP�en�mode�défluxage�

�
#
�
D���  (�������!�!������  (��<�
Température�(°C)� 20� 95� 20� 95�

γ ���(°�élec)� 23.93� 8,63� 20.5� 5.74�

sφcos ���� ≈1� 0.95� 0.995� 0.935�

emΓ ���(kNm)� 381� 382� 381� 376�

phphE −
ˆ �(V)� 7692.3� 7123� 7502.6� 6197.1�

effsV , ���(V)� <3000� ≈3000� <3000� ≈3000�

7h ���(%)� 0.116� 0.137� 0.001� 0.012�

11h ���(%)� 0.449� 0.409� 0.357� 0.33�

13h ���(%)� 0.217� 0.206� 0.187� 0.180�

THD ���(%)� 0.554� 0.52� 0.455� 0.423�
TOCT ��(%)� 1.25� 1.32� 1.31� 1.21�

jsP ��(kW)� 70.5� 91.65� 70.5� 91.65�

ferP ���(kW)� 24.7� 21.776� 23.61� 21�

�
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Ce� travail� porte� sur� la� modélisation� et� le� dimensionnement� des� moteurs� à� aimants�
permanents� et� asynchrones� destinés� à� la� propulsion� marine� par� POD.� Un� état� de� l’art� est�
présenté,�où�les�différentes�topologies�de�moteurs�pour�ce�type�d’application�y�sont�abordées.�La�
Machine�à�aimants�permanents�et�la�machine�asynchrone�on�été�retenue�pour�notre�application.�

Dans� le� cas� de� la� machine� à� aimants� permanents,� une� analyse� par� éléments� finis� est�
effectuée� pour� dimensionner� la� machine� à� aimants� permanents� et� minimiser� les� principaux�
harmoniques�de�la�FÉM.�Un�modèle�éléments�finis�2D�en�magnétostatique�couplé�à�un�modèle�
circuit� est� développé� pour� la� prédiction� des� couples� pulsatoires� dues� aux� harmoniques� du�
convertisseur.��

En�ce�qui�concerne�la�machine�asynchrone,�Pour�tenir�compte�des�harmoniques�d’espace�
et�évaluer�leurs�pertes,�un�modèle�électromagnétique�utilisant�la�résolution�par�éléments�finis�2D�
en�magnétodynamique�couplé� à�un�modèle� circuit� est�développé.�Par� ailleurs,� un� autre�modèle�
basé�sur�le�principe�de�couplage�éléments�finis*�circuit�électrique�est�développé�pour�tenir�compte�
des�harmoniques�de�temps�du�variateur,�ce�modèle�permet�d’évaluer�à�la�fois�les�pertes�dues�aux�
harmoniques�de�temps,�mais�aussi�des�couples�pulsatoires.�

Dans�la�phase�de�validation�et�vérification�des�différents�calculs,�nous�avons�utilisé�l’outil�
Flux2D�de�calcul�par�éléments� finis�qui� tient�compte�de� la� rotation�du�rotor� (pas�à�pas�dans� le�
temps)�et�effectué�certaines�mesures�(cas�de�la�machine�à�aimants�permanents).�Les�résultats�des�
calculs� obtenus� par� les� modèles� développés� concordent� avec� ceux� obtenus� par� la� méthode�
temporelle�(pas�à�pas�dans�le�temps)�et�les�quelques�mesures�dont�nous�disposons.�
�
 
�����!��2�
Moteur� à� aimants� permanents,� moteur� asynchrone,� éléments� finis,� propulsion� par� POD,�
harmoniques� d’espace,� harmoniques� de� temps,� couples� pulsatoires,� couples� de� détente,�
segmentation�des�aimants,��pertes.�
��
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�
This� work� concerns� the� modeling� and� the� design� of� the� permanent� magnets� and�

asynchronous��motors�intended�for�POD�ship�propulsion.�A�state�of�the�art�is�presented,�where�
various�topologies�of�motors�designed�for�this�application�are�approached�there.�The�permanent�
magnet�motor�and�the�induction�motor�have�been�chosen�for�the�application.�

For� the� permanent� magnets� motor,� a� finite� element� analysis� is� adopted� to� design� and�
minimize� the�main�harmonics� leading� to�a�quasi� sinusoidal�back�EMF.�A� finite� element�model�
coupled� to� an� electrical� circuit� allows� to� predict� both� current� and� torque�waveforms� including�
time�harmonics�knowing�the�voltage�waveform�of�the�inverter.�

The� induction�motor� is� designed� in� such� a�way� to� have�minimum� losses� and�pulsating�
torque.�For�this�purpose,�a�2D�complex�finite�element�method�coupled�to�an�electrical�circuit�is�
developed.�In�addition,�another�2D�finite�element*electrical�circuit�model�is�proposed�to�evaluate�
time�harmonics�losses�and�to�reconstitute�the�current�and�torque�waveforms.�This�model�allows�
to�predict�the�pulsating�torques.�

The� validation� and� verification� step� is� done� by� using� a� time� stepping� finite� element�
software� Flux2D� and� some� available� measurements� (for� the� permanent� magnets� motor).� The�
comparison�of� the� calculations�obtained�by� the�different�methods� and� software,� as�well� as� the�
available�measurements�is�satisfactory.�
X�
�Y
���2�
Permanent�magnets�motor,�induction�motor,�finite�element,�POD�propulsion,�space�harmonics,�
time�harmonics,��magnet�segmentation,�pulsating�torque,�cogging�torque,�losses.�
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