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Introduction générale 
La croissance du transport aérien et des émissions de gaz à effet de serre associées est en 

inadéquation avec la nécessité de lutter contre le changement climatique. En conséquence, 

l’aviation fait l’objet de nombreuses critiques bien qu’elle ne représente que 3,5 % de l’impact 

climatique anthropique au niveau mondial. Cependant, le développement soutenu du secteur 

aérien dans les pays en développement, avec une augmentation de l’ordre de 5 % par an [1], 

suggère que cette proportion est amenée à augmenter dans les prochaines décennies. Par 

ailleurs, l’objet des critiques porte aussi sur le fait que seule une faible proportion de la 

population mondiale est responsable de ces émissions. En effet, on estime sur une année à 

seulement 11 % la part de la population prenant au moins une fois l’avion à l’échelle planétaire 

et à 40 % dans les pays à hauts revenus [1]. Ainsi, le transport aérien peut représenter une part 

très importante du bilan carbone personnel des individus empruntant régulièrement l’avion. 

Pour pallier à cela, les industriels de l’aéronautique consacrent une part importante de leurs 

efforts de recherche à la réduction de l’impact climatique des avions avec pour objectif ultime 

la neutralité carbone du secteur. Pour cela, les travaux à plus courts termes se concentrent sur 

l’amélioration de l’efficacité énergétique permettant par exemple à chaque génération de 

turboréacteur de consommer moins de carburant que la précédente. À moyen et long terme, 

l’utilisation de carburants décarbonés comme les biocarburants ou encore le dihydrogène ainsi 

que l’électrification sont les voies explorées pour permettre une décarbonation complète. 

Chacune de ces options comporte des verrous technologiques ou économiques à lever pour 

permettre leur déploiement. L’embarquement du dihydrogène par exemple nécessite des 

changements importants sur l’architecture des avions et le fonctionnement des turboréacteurs. 

L’électrification peut quant à elle se faire notamment par l’utilisation de batteries ou de piles à 

combustibles dont les performances en termes de masse et de rendement doivent être améliorées 

pour être viables. Il en va de même pour les autres composants d’une chaine de propulsion 

électrique. En particulier, il est aussi nécessaire de disposer de moteurs électriques efficaces et 

légers. À l’heure actuelle, les moteurs électriques à aimants permanents présentent les 

meilleures performances mais celles-ci sont encore insuffisantes pour permettre une 

électrification à large échelle. Dans ce contexte, il semble opportun d’explorer des technologies 

de rupture comme les moteurs supraconducteurs. 

C’est dans ce cadre que se placent les travaux de cette thèse qui a pour but d’étudier 

l’utilisation des matériaux supraconducteurs à haute température critique pour le 

développement d’un moteur supraconducteur à haute puissance spécifique employant une 

topologie originale appelée « machine à modulation de flux ». Cette structure de machine est 

étudiée depuis plusieurs années à l’Université de Lorraine au sein du Groupe de Recherche en 

Énergie Électrique de Nancy (GREEN), laboratoire dans lequel cette thèse s’est déroulée. Les 

travaux relatés dans ce manuscrit interviennent dans le cadre d’une convention CIFRE avec 

l’entreprise SAFRAN. 
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Les travaux de cette thèse consistent à étudier, modéliser et concevoir une machine électrique 

supraconductrice à modulation de flux. Le présent manuscrit détaille ces travaux au travers des 

six chapitres suivants : 

Chapitre I : Les machines supraconductrices pour l’aéronautique 

Ce chapitre dresse un constat de l’impact climatique de l’aéronautique et présente différentes 

solutions technologiques envisagées pour la décarbonation de l’aviation. Une attention 

particulière est donnée à l’électrification et aux problématiques associées. Une introduction à 

la supraconductivité est ensuite proposée détaillant les concepts nécessaires à la compréhension 

du reste du manuscrit. Enfin, un état de l’art des projets de machines supraconductrices pour 

applications aéronautiques est fait avant de présenter la structure d’une machine à modulation 

de flux. 

Chapitre II : Méthodologie semi-analytique pour la modélisation des saillances 

magnétiques  

Afin de pouvoir développer un modèle électromagnétique semi-analytique d’une machine à 

modulation de flux, ce chapitre dresse tout d’abord un état de l’art des méthodes de modélisation 

analytique par séparation de variable. Une méthode, extraite de la littérature, permettant la 

résolution des équations de Maxwell dans des domaines à perméabilité magnétique non 

uniforme est ensuite détaillée dans le cadre des problèmes en deux dimensions. Enfin, ce 

chapitre s’attèle à étendre cette méthode au cas de problèmes tridimensionnels. 

Chapitre III : Modèle semi-analytique d’une machine axiale à modulation de flux 

À partir de la méthode développée dans le chapitre précédent, un modèle analytique en trois 

dimensions d’une machine supraconductrice à modulation de flux axiale est présenté. 

L’approche utilisée permet notamment de modéliser plus finement le comportement réel des 

matériaux supraconducteurs. La seconde partie de ce chapitre évalue la précision et la rapidité 

du modèle par rapport à plusieurs modèles basés sur la méthode des éléments finis. 

Chapitre IV : Conception électromagnétique du démonstrateur 

Le modèle semi-analytique ainsi que d’autres méthodes complémentaires, sont utilisés dans ce 

chapitre pour dimensionner un démonstrateur de machine supraconductrice à modulation de 

flux. La méthodologie du dimensionnement tient principalement compte des contraintes 

techniques et logistiques rencontrées lors de la conception du démonstrateur. 

Chapitre V : Essais préliminaires et construction du démonstrateur 

Ce chapitre présente la construction du démonstrateur dimensionné dans le chapitre précédent. 

Sont détaillés ici la structure mécanique et cryogénique de la machine ainsi que les calculs 

électromagnétiques et thermiques complémentaires nécessaires à sa réalisation. En outre, des 

essais préliminaires sur des sous-ensembles de la machine sont présentés. 

Chapitre VI : Leviers et perspectives pour l’amélioration des performances des 

machines à modulation de flux 

Ce dernier chapitre cherche à évaluer les performances potentielles des machines à modulation 

de flux à large échelle. Pour cela, plusieurs leviers techniques n’ayant pas pu être utilisés dans 

la machine construite au chapitre précédent sont présentés et évalués. Ensuite, l’ensemble des 

résultats détaillés dans le reste du manuscrit sont extrapolés pour estimer la puissance spécifique 

et le rendement atteignables à une puissance de 3 MW. 

  



 

 

Chapitre I  

Les machines supraconductrices pour 

l’aéronautique 
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I. Contexte : la décarbonation de l’aviation civile 

I.1. Impact climatique du secteur aéronautique 

L’année 2019, marquant le début des travaux rapportés dans ce manuscrit, marque aussi le 

record d’émissions mondiales de gaz à effets de serre avec un total annuel de 52,4 Gt CO2eq [2]. 

Bien que la crise sanitaire COVID-19 ai entrainé une baisse des émissions en 2020, les 

émissions 2021 ont presque rattrapé leur niveau  pré-crise [3]. Au sein des émissions totale de 

CO2 dues à la consommation d’énergie, le secteur des transports est particulièrement émetteur 

avec une part de l’ordre de 25 % [4]. L’aviation est le second mode de transport en termes 

d’émissions mondiales, loin derrière le transport routier mais équivalent au transport maritime, 

représentant 11 % du total des transports soit 920 Mt CO2 en 2019 [5]. 

La Figure I.1 montre la répartition des émissions entre le fret et les principaux types d’avions 

pour le transport de passager. Le transport de passager par les avions monocouloir (100 ~ 250 

passagers) et bicouloir (250 ~ 600 passagers) représentent 80 % du total, le transport régional 

(< 100 passagers) ne représente quant à lui qu’une part très réduite.  

 
Figure I.1 Répartition des 920 Mt d’émissions de CO2 dues à l’aviation civile entre les 

principaux types d’avions [5]. 

L’impact climatique de l’aviation semble au premier abord relativement limité au regard du 

reste des autres secteurs polluants. Il faut cependant remettre plusieurs choses dans leur 

contexte. En premier lieu, le nombre de passagers-kilomètres payant (RPK, Revenue Passenger 

Kilometer) est en forte augmentation depuis l’apparition de l’aviation civile avec une 

augmentation du trafic entre 2013 et 2019 de 50 % pour atteindre 8700 Giga RPK [5]. Cette 

augmentation du trafic n’est que très partiellement compensée par les progrès réalisés sur 

l’impact climatique puisque les émissions de CO2 par RPK n’ont diminué que de 12 % sur cette 

même période. Ainsi, les émissions de l’aviation civile ayant une croissance plus soutenue que 

les autres secteurs, la part de celle-ci dans les émissions globales est amenée à augmenter [4].  
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Figure I.2 Intensité CO2 des différents types d’avions civils et réparition du nombre total 

annuel de RPK [5]. 

Par ailleurs, la Figure I.2 montre l’intensité CO2 des différents types d’avions civils ainsi 

que leur part dans le transport total de passagers. Bien que les avions régionaux soient les plus 

polluants en termes d’intensité CO2 et représentent 29 % des départs, ils ne représentent que 

5 % du trafic total. En effet, les avions régionaux effectuent des missions de 551 km en moyenne 

contre 1322 km pour les monocouloirs et 4675 km pour les bicouloirs qui représentent quant à 

eux respectivement 63 % et 8 % des départs [5]. On comprend ainsi que malgr é un impact 

global de l’aviation limité et des émissions par RPK similaires à celles de l’automobile, l’impact 

du transport aérien sur le bilan carbone d’un individu puisse être très important puisqu’un aller-

retour Paris New-York émet 1 t de CO2 par passager alors que l’empreinte carbone annuelle 

moyenne d’un français est de 8 t CO2eq [6]. 

Enfin, en plus des émissions directes de gaz à effets de serre, il faut tenir compte des effets 

non-CO2 qui s’ajoutent au forçage radiatif total dont l’aviation est responsable. Le forçage 

radiatif est la grandeur qui quantifie le pouvoir réchauffant des gaz à effet de serre et s’exprime 

en W/m2 [7]. On estime ainsi que les émissions de CO2 ne représentent qu’un tiers du forçage 

total de l’aviation [8]. En effet, en plus du CO2 l’aviation rejette notamment des oxides d’azote 

NOx responsables d’une augmentation à court terme de la concentration d’ozone générant de 

l’effet de serre. Cet effet est partiellement mitigé par le fait que les NOx réduisent la quantité de 

méthane, un autre gaz à effet de serre, dans l’atmosphère. Par ailleurs, les avions sont 

responsables de la formation de trainées de condensation et de cirrus induits qui génèrent aussi 

un forçage radiatif supplémentaire. La Figure I.3 présente le forçage radiatif effectif des trois 

principales sources que nous avons citées pour la période allant de 1940 à 2018. On remarque 

que le forçage radiatif des effets dus aux émissions de CO2 est inférieur au total des effets non-

CO2. Il faut cependant noter que l’incertitude sur l’estimation du forçage radiatif des effets non-

CO2 est très importante puisque les phénomènes associés sont beaucoup plus complexes à 
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évaluer [8]. Il faut donc rester prudent lors de l’utilisation de ces données. Toutefois, d’après 

ces estimations, on estime que la contribution de l’aviation au forçage radiatif total d’origine 

anthropique est de 3,5 %. 

 
Figure I.3 Estimations du forcage riadiatif effectif de l’aviation de 1940 à 2018 [8]. 

I.2. L’amélioration de l'efficacité énergétique des avions 

Un des principaux leviers technologiques de réduction des émissions de CO2 dont dispose 

l’industrie aéronautique consiste à continuer l’effort d’amélioration continue de l’efficacité 

énergétique des avions. 

I.2.a. Turboréacteurs à fort taux de dilution 

Depuis les débuts de l’aviation civile, de très forts gains en efficacité énergétique ont été 

obtenus notamment à l’aide de l’augmentation du taux de dilution des turboréacteurs. Comme 

le montre la Figure I.4, le taux de dilution correspond au rapport entre la quantité d’air passant 

dans la soufflante et celle passant par la tuyère d’un turboréacteur. La tendance est à 

l’augmentation de ce taux de dilution au fil des générations de moteurs puisque cela permet 

d’en améliorer le rendement [9]. Par exemple, le moteur LEAP (2014) a un taux de dilution de 

11 :1 apportant une réduction de consommation de carburant de 15 % par rapport au moteur de 

la génération précédente, le CFM 56 (1979), n’ayant qu’un taux de dilution de 6 :1 [10]. Ainsi, 

afin d’augmenter toujours plus ce taux de dilution, les constructeurs, dont notamment 

SAFRAN, cherchent à développer des moteurs à soufflante non-carénée pour la prochaine 

génération de moteurs afin de permettre d’augmenter la taille de la soufflante sans augmenter 

la trainée sur la nacelle. 
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Figure I.4 Principe de fonctionnement d’un turboréacteur à double flux. Le flux dit primaire 

passe par la chambre de combustion et la tuyère tandis que le flux secondaire passe par la 

soufflante. 

I.2.b. L’avion plus électrique 

Unr autre tendance importante des dernières décennies consiste à remplacer les actionneurs 

pneumatiques et hydrauliques par des actionneurs électriques afin de fiabiliser et réduire la taille 

d’un certain nombre de composants assurant des fonctions non propulsives de l’avion [11]–

[13]. On peut notamment citer les exemples suivants : 

• Le démarrage des moteurs est traditionnellement assuré par un actionnement 

pneumatique mais cette fonction a été récemment électrifiée sur le Boeing 787. Pour 

cela, le générateur électrique connecté à l’arbre de la turbomachine est utilisé comme 

moteur électrique au démarrage.  

• L’électrification des commandes de vol par le remplacement des actionneurs 

hydrauliques par des actionneurs électro-hydrostatiques pour les fonctions les plus 

critiques et électro-mécaniques pour les moins critiques. 

• Parmi les fonctions non propulsives les plus gourmandes en énergie, le 

conditionnement de l’air (température et pression cabine) est traditionnellement 

assuré par prélèvement d’air sur les moteurs induisant une perte de performance de 

ces derniers. Pour pallier à cela, le dernier Boeing 787 remplace ce prélèvement d’air 

par 4 compresseurs électriques de 100 kW. 

• De manière similaire, le dégivrage et l’antigivrage est aussi généralement assuré par 

prélèvement d’air chaud comprimé sur les moteurs. Cette fonction peut aussi être 

électrifiée en installant des tapis chauffants sur les parties de la voilure à protéger. 

Cette alternative nécessite 150 kW de puissance électrique sur le Boeing 787 mais 

apporte un gain en efficacité énergétique. 

 



Les machines supraconductrices pour l’aéronautique 

8 

Ainsi l’électrification de toutes ces fonctions a pour conséquence une augmentation de la 

puissance électrique installée à bord des avions. Le Boeing 787 que nous avons abondamment 

cité car étant l’avion commercial le plus électrique, embarque ainsi 4 générateurs 250 kVA 

connectés aux moteurs et 2 générateurs 225 kVA sur l’APU (Auxiliary Power Unit) [13]. 

I.3. Les carburants décarbonés 

Les progrès apportés par l’augmentation du taux de dilution et l’avion plus électrique 

permettent de gagner en efficacité énergétique et donc de réduire les émissions de gaz à effets 

de serre au travers d’une réduction de la consommation de carburant. Cependant, bien que très 

important, ces leviers technologiques ne permettront pas une décarbonation complète du secteur 

aéronautique. La majorité des émissions de CO2 de l’aviation provenant de la combustion du 

carburant, une solution serait d’utiliser des carburants partiellement ou totalement neutres en 

carbone. Nous allons voir que de telles alternatives sont possibles mais présentent des 

inconvénients ainsi que des verrous techniques et économiques importants. 

I.3.a. Biocarburants 

Les carburants regroupés sous le terme de SAF (Sustainable Aviation Fuels) représentent 

une alternative à moyen terme au kérosène produit à partir de pétrole brut. Parmi les SAF, on 

retrouve tout d’abord les biocarburants produits à partir de biomasse subissant plusieurs 

procédés chimiques afin d’obtenir un carburant ayant des propriétés identiques aux carburants 

aéronautiques conventionnels. Les principales sources de biocarburants identifiées sont les 

déchets ménagers, les huiles de cuisines usagées, la paille, les déchets de sylviculture ou encore 

les cultures énergétiques (plantes cultivées pour la valorisation énergétique) [14]. Les 

estimations montrent que le potentiel de production de biocarburant pourrait couvrir les besoins 

du secteur aéronautique, celui des États-Unis pourrait par exemple atteindre jusqu’à 250 Gl/an 

pour une consommation de l’ordre de 100 Gl/an [15]. Cependant, ce potentiel de production 

sera soumis à la concurrence d’usage puisque l’aviation ne sera pas le seul secteur cherchant à 

bénéficier de ces carburants. De plus, la moitié de ce potentiel provient des cultures 

énergétiques dont le développement peut se faire aux dépens de la production alimentaire ou 

générer de la déforestation. 

I.3.b. Carburants de synthèse « power to liquid » 

Une autre catégorie de SAF correspond aux carburants dits « power to liquid » (PtL). Le 

principe du PtL consiste à produire du dihydrogène (H2) par électrolyse de l’eau avec une source 

d’électricité décarbonée. Ce H2 est ensuite transformé en hydrocarbure en réagissant avec du 

CO2 capturé pour finalement être raffiné pour obtenir un carburant adapté aux avions. Afin de 

transformer le H2 en hydrocarbures, le procédé Fischer-Tropsch, breveté en 1926 [16], fait 

réagir du H2 et du monoxyde de carbone (CO) pour générer des hydrocarbures et de l’eau. Ce 

procédé est le plus développé car ayant déjà été déployé industriellement en Allemagne de 1936 

à 1945 afin de transformer du charbon en carburants de substitution. Le H2 et le CO étaient 

ainsi obtenus par gazéification du charbon. En revanche, dans la perspective PtL, le H2 provient 

de l’électrolyse de l’eau et le CO de la réaction du gaz à l’eau inverse à partir de CO2 capté. Il 

existe des alternatives au procédé Fischer-Tropsch impliquant par exemple la transformation 

du H2 et du CO en méthanol comme produit intermédiaire [17]. 

Ainsi, le PtL a l’avantage de pouvoir être complètement renouvelable mais présente un coût 

très important. En effet, le rendement de la production de carburant PtL est de l’ordre de 40 % 

ce qui implique une consommation d’électricité importante principalement pour produire une 

quantité suffisante de H2 par électrolyse. En outre, la capture du CO2 dans l’air est un élément 
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très couteux du procédé pouvant représenter 60 % de l’investissement nécessaire à une centrale 

de production PtL et 20 % de l’électricité consommée [17]. En résumé, les SAF présentent 

l’avantage de ne pas nécessiter de changements structurels importants sur les avions mais 

requièrent des infrastructures conséquentes pour pouvoir approvisionner ces SAF [18]. 

I.3.c. Hydrogène liquide 

Finalement, une alternative aux SAF serait d’utiliser le H2 directement comme carburant 

pour des turbomachines à H2 [19]. En effet, si sa production est décarbonée, alors son utilisation 

permettrait de réduire considérablement les émissions de CO2 de l’aviation. L’utilisation directe 

de H2 par rapport au PtL serait potentiellement plus économique puisque le captage du CO2 ne 

serait plus nécessaire, diminuant ainsi le coût de production du carburant et améliorant son 

rendement global. En revanche, à l’inverse des SAF, le H2 nécessite des changements 

structurels très importants sur les avions. En effet, bien que le pouvoir calorifique du H2 

(120 MJ/kg) soit 2,8 fois plus élevé que celui du kérosène (43 MJ/kg), le H2 est sous forme 

gazeuse (GH2) à température ambiante, ce qui complique fortement son stockage. La solution 

envisagée pour permettre son utilisation à bord d’un avion est de l’embarquer sous forme 

liquide (LH2) à une température de 20,28 K. À cette température, la masse volumique du LH2 

est de 70,8 kg/m3 contre 800 kg/m3 pour le kérosène. À pouvoir calorifique équivalent, le LH2 

est donc environ 4 fois plus volumineux que le kérosène. Par ailleurs, le stockage à basse 

température nécessite une isolation cryogénique des réservoirs [20], [21] et l’intégration de ces 

derniers dans un avion implique des changements de structure importants. En outre, le LH2 ne 

peut être admis à température cryogénique dans une turbomachine et nécessite donc d’être 

réchauffé et pressurisé pour effectuer la combustion dans l’état supercritique [22]. Ainsi, tous 

ces changements imposent de repenser fortement la structure des avions et le fonctionnement 

de beaucoup d’éléments principaux comme les moteurs. De plus, les infrastructures 

aéroportuaires seraient aussi à adapter à l’utilisation de ce carburant et les infrastructures de 

production de H2 décarboné restent entièrement à développer. 
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Figure I.5 Présentation du démonstrateur volant ZEROe embarquant un moteur à hydrogène 

sur un A380 [23]. 

L’aviation hydrogène semble donc une solution de long terme au regard de tous les défis 

techniques à relever. On note cependant un effort de recherche important de la part des acteurs 

industriels pour accélérer le développement de ces technologies. On peut notamment citer les 

trois concepts ZEROe que Airbus ambitionne de faire entrer en service à l’horizon 2035 [24]. 

Pour cela, Airbus prévoit de tester un moteur à H2 sur un A380 [23] comme le montre le visuel 

de la Figure I.5, en partenariat avec SAFRAN et General Electric [25]. 

Bien que les SAF ainsi que le LH2 puissent potentiellement décarboner l’aviation, il faut 

garder à l’esprit qu’ils ne permettront pas d’éliminer tout son impact climatique et 

environnemental. Comme nous l’avons vu précédemment, le forçage radiatif dont l’aviation est 

responsable n’est pas uniquement dû aux émissions de CO2 et les SAF n’apportent aucune 

solution aux deux principales sources d’effet de serre autres que le CO2 puisque les moteurs et 

la structure des avions n’est pas changée. Les moteurs à H2 permettent quant à eux une réduction 

potentielle de 70 % d’émissions de NOx [19], [26] mais génèrent toujours des trainées de 

condensation et cirrus induits. De plus la vapeur d’eau rejetée par les moteurs est aussi une 

source d’effet de serre pendant la phase où celle-ci reste dans l’atmosphère [27]. 

I.4. La propulsion électrique et hybride 

À l’instar de l’automobile, l’électrification des fonctions propulsives des avions est aussi un 

levier potentiel important de réduction de l’impact climatique de l’aviation. L’électrification 

aurait en effet pour avantage de réduire les impacts climatiques CO2 et non-CO2 tout en 

apportant une réduction de la pollution sonore. Cependant, le stockage de l’énergie électrique 

à bord d’un avion est plus complexe qu’à bord d’une voiture. Il existe ainsi un grand nombre 

d’architectures possibles intégrant une propulsion électrique totale ou partielle [28], [29]. Dans 

cette partie nous allons discuter des trois architectures hybrides présentées sur la  

Figure I.6 et par extension les versions complètement électriques associées. 
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Figure I.6 Exemples d’architectures hybrides électriques pour avions à hydrogène. 

a) Hybridation parralèle avec batteries b) Partiellement turboélectrique c) Hybridation 

parrallèle avec piles à combustible. 
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I.4.a. Hybridation parallèle avec batteries 

L’électrification directe des avions à l’aide de batteries semble au premier abord une solution 

naturelle. En effet, comme pour l’automobile [30], on peut tenter de comparer grossièrement 

les rendements de l’électrification directe par batterie avec les autres voies de décarbonations 

complètes citées précédemment, le PtL et le LH2. Pour cela, on représente schématiquement 

sur la Figure I.7 le rendement des principales étapes de transformation d’énergie [17], [18], 

[26], [31]–[33] de différentes chaines depuis la production d’électricité jusqu’à la propulsion 

effective de l’avion. Ce raisonnement simplifié permet de mettre en évidence que, grâce au 

rendement très élevé des batteries mais aussi des convertisseurs statiques et machines 

électriques, le rendement global d’une électrification directe par batterie serait potentiellement 

2 à 3 fois plus élevé que les solutions à carburants décarbonés.  

 

 

 

 
Figure I.7 Comparaison schématique du rendement global depuis la production d’électricité 

jusqu’à la propulsion de l’avion de différentes solutions de décarbonation. a) Le power to 

liquid b) L’utilisation de moteurs à LH2 c) L’électrification directe avec batteries. 
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Cependant, le principal handicap au développement de cette solution réside dans la masse 

des batteries puisque leur densité d’énergie massique est considérablement plus faible que celle 

du kérosène ou du LH2. Pour les batteries lithium-ion, celle-ci est de l’ordre de 0,2 kWh/kg [34] 

contre 12 kWh/kg pour le kérosène, et 33 kWh/kg pour le LH2. Ainsi l’intégration de batteries 

dans l’avion, en plus de demander des changements structurels importants, implique une 

augmentation de la masse totale de l’avion diminuant la distance franchissable. Par conséquent, 

le raisonnement de la Figure I.7 ne tient pas compte du fait que pour effectuer une même 

mission, les trois propulsions présentées ne requièrent pas la même quantité d’énergie à cause 

de la masse à transporter.  

Ainsi, les architectures complètement électrifiées avec batteries semblent pouvoir se limiter 

uniquement à l’aviation légère ne dépassant pas quelques tonnes de masse au décollage [35]. 

On compte ainsi beaucoup de petits avions électrifiés [36], [37] mais l’importance de ceux-ci 

est anecdotique dans le transport aérien. 

Pour le segment des avions régionaux, une hybridation parallèle avec batteries, selon 

l’architecture présentée sur la Figure I.6 a), pourrait présenter un intérêt. En effet, l’hybridation 

parallèle permettrait de partiellement profiter du fort rendement des batteries sans trop alourdir 

l’avion. En outre, l’hybridation peut permettre d’augmenter l’efficacité des turbopropulseurs en 

utilisant les moteurs électriques durant des phases spécifiques de la mission pour que la turbine 

ne fonctionne que dans ses régimes de fonctionnement optimaux [38]. Ainsi, des études 

théoriques ont estimé qu’un taux d’hybridation de 30 % pouvait entrainer une baisse de 8 % de 

la consommation de carburant pour une mission de 2400 km [36] ou encore de 28 % pour une 

mission de 1500 km [38]. Il faut cependant noter que ces études ont été réalisées en supposant 

des batteries avec une densité d’énergie spécifique de 1 à 1,5 kWh/kg impliquant une 

amélioration importante par rapport à l’état de l’art actuel. Cette amélioration étant supposée 

provenir du développement de batteries lithium-air [34]. 

I.4.b. Propulsion turboélectrique 

L’architecture partiellement turboélectrique, représentée sur la Figure I.6 b), consiste à 

transformer en énergie électrique une partie de l’énergie mécanique des turboréacteurs à double 

flux de l’avion afin d’alimenter un ou plusieurs moteurs électriques entrainant des hélices 

disposées à des endroits spécifiques de l’avion afin d’obtenir un gain aéropropulsif. 

Notamment, l’ingestion de la couche limite (BLI « Boundary layer ingestion ») consiste à 

disposer un moteur électrique au niveau de la queue de l’appareil afin d’accélérer l’air qui y est 

plus lent permettant de réduire la trainée [39]. Pour cela, la puissance électrique à extraire des 

turboréacteurs et à transférer au moteur électrique est de l’ordre de 2-3 MW [40], comme pour 

le concept NASA STARC-ABL dont une vue d’artiste est présentée en Figure I.8. La réduction 

de consommation de carburant apporté par la BLI est estimée à 3-8 % [41]. Par ailleurs, la 

propulsion partiellement turboélectrique permettrait d’augmenter le taux de dilution effectif des 

turboréacteurs améliorant leur rendement [42]. 

Par extension, cette architecture peut ainsi être entièrement électrifiée en remplaçant les 

turboréacteurs à double flux par des turbomoteurs. Les turbomoteurs sont des turbomachines 

optimisées pour la production d’énergie mécanique sur un arbre plutôt que pour la production 

de poussée. Ainsi, la quasi-totalité de la poussée serait fournie par une multitude de moteurs 

électriques de puissance réduite, distribués sur l’ensemble de l’avion [43]. Cette configuration 

complètement turboélectrique permettrait notamment de découpler complètement la vitesse et 

le régime de fonctionnement de la turbomachine de celle des hélices et ainsi faire fonctionner 

ces deux éléments de manière plus optimale. De plus, les multiples moteurs électriques étant 
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plus petits, leur intégration à l’avion serait potentiellement simplifiée par rapport à de très 

grosses turbomachines [42]. Les concepts d’avions turboélectriques sont souvent envisagés à 

beaucoup plus long terme et comportent des changements structurels et aérodynamiques très 

importants comme sur le concept d’aile volante NASA N3-X comportant 16 moteurs pour une 

puissance totale de 50 MW [29]. 

 

Figure I.8 Concept NASA STARC-ABL de propulsion partiellement turboélectrique avec un 

moteur électrique de 2-3 MW disposé à l’arrière de l’avion afin de réaliser la BLI [29]. 

Cependant, la viabilité des architectures partiellement et complètement turboélectriques est 

fortement dépendante des performances des composants de la chaine électrique. En effet, la 

chaine électrique disposée entre les turbomachines et les hélices augmente la masse de l’avion 

et génère des pertes se répercutant sur la consommation de carburant. Ainsi, pour qu’une 

architecture soit intéressante, il faut que la diminution de consommation apportée par les gains 

aéropropulsifs surpasse la consommation supplémentaire due à la masse de la chaine électrique 

et à ses pertes. Une étude de la NASA [41] a cherché à estimer le seuil de rentabilité d’une 

architecture complètement turboélectrique selon le rendement de la chaine électrique. Cette 

étude conclue qu’une puissance spécifique globale de la chaine électrique de 15 kW/kg est 

requise pour un rendement de 94 % tandis que 10 kW/kg sont suffisants pour un rendement de 

98 %. Il faut noter que la variabilité de ces résultats est très importante selon l’estimation faite 

des gains aéropropulsilfs. En effet, comme en témoigne la fourchette mentionnée 

précédemment sur le gain apporté par la BLI, la réduction de carburant potentielle est difficile 

à estimer. On peut enfin mentionner que les gains sont aussi influencés par l’architecture 

aérodynamique envisagée, les hypothétiques ailes volantes comme le N3-X seraient beaucoup 

plus adaptées à une propulsion turboélectrique que des structures dites « tube and wings » 

classiques comme le STARC-ABL ou le ESAero ECO-150 [28]. 

L’architecture turboélectrique a donc pour principal avantage de ne pas nécessiter de 

stockage électrochimique mais celle-ci ne peut proposer à elle seule une décarbonation 

complète puisqu’elle doit être couplée avec l’utilisation d’un carburant décarboné. Celle-ci 

apporte donc seulement une réduction de la consommation de carburant permettant simplement 

de faciliter potentiellement le déploiement du LH2 par exemple. 

I.4.c. Hybridation parallèle avec piles à combustible 

Une alternative aux turbines à LH2 serait l’utilisation de piles à combustible (PaC) qui 

permettrait en plus d’éliminer les émissions de CO2 de réduire considérablement les effets 

non-CO2 puisque l’absence de combustion du LH2 élimine totalement la production de NOx. 

Par ailleurs, les PaC permettraient une réduction de la formation de trainées de condensation et 



Les machines supraconductrices pour l’aéronautique 

15 

de cirrus induit par le conditionnement de l’eau rejetée par les PaC [44]. De plus, bien que le 

rendement des PaC situé entre 40 % et 60 % [45] soit plus proche de celui des turbines à 

hydrogène que des batteries, les PaC peuvent tout de même apporter une diminution de la 

consommation de LH2. Contrairement aux batteries, l’énergie est stockée dans le carburant ne 

posant donc pas de problème de densité d’énergie spécifique, mais le déploiement des PaC est 

limité par leur faible puissance spécifique qui ne dépasse pas à l’heure actuelle 1 kW/kg [46]. 

D’autre part, la gestion de la chaleur provenant des pertes des PaC nécessite de lourds systèmes 

d’échangeurs pouvant représenter une masse supérieure à celle du système PaC lui-même [47]. 

Il faut d’ailleurs noter que malgré un rendement similaire, la majorité de la chaleur des pertes 

d’un turboréacteur se situe dans l’air chaud éjecté de la tuyère tandis que celle des PaC n’est 

pas éjectée. Ainsi, la quantité de chaleur que doit gérer le système thermique d’une PaC est plus 

importante. Enfin, il faut noter que, à l’instar des turbines à H2, le H2 ne peut pas être utilisé 

liquide et à température cryogénique par la PaC et doit donc aussi comporter un système pour 

le réchauffer [22]. En revanche, il pourrait être avantageusement utilisé comme fluide de 

refroidissement. 

En tenant compte des avantages et inconvénients potentiels des PaC pour l’aéronautique, le 

développement d’avions complètement électrifiés ne semble envisageable uniquement pour 

l’aviation légère et régionale [44] et permettant une réduction de 10 % de la consommation de 

carburant. Pour cela, on peut envisager le développement de « pods » indépendants regroupant 

tous les composants allant du réservoir LH2 jusqu’à l’hélice à disposer sous les ailes [48]. Pour 

des missions supérieures à 1000 km, des architectures hybrides peuvent être envisagées comme 

celle présentée sur la Figure I.6 c). C’est notamment le concept du Boeing SUGAR Freeze [29] 

qui comporte un propulseur alimenté par PaC pour réaliser la BLI pour des missions jusqu’à 

1600 km. La pertinence et la faisabilité de ces architectures sont encore une fois très dépendante 

des performances futures en termes de rendement et de puissance massique des PaC. Les 

performances actuelles permettent difficilement un développement des architectures fortement 

hybridées mais certaines études estiment que des PaC pourraient atteindre 4 kW/kg [47]. Un 

rapport de Clean Sky 2 envisage par exemple une puissance totale installée de PaC de 11 MW 

pour des missions inférieures à 2000 km mais nécessitant une puissance massique de 2 kW/kg, 

gestion thermique incluse, et un rendement de 60 % [44]. 

I.5. Performances d’une chaine électrique 

Toutes les architectures électriques que nous venons de passer en revue ont en commun de 

nécessiter des composants électriques (moteurs, câbles et convertisseurs statiques) à forte 

puissance massique et fort rendement pour permettre de réduire au maximum le besoin 

énergétique de l’avion. Nous allons dans cette section discuter des performances de ces 

éléments et tout particulièrement des machines électriques. 

I.5.a. Chaine électrique conventionnelle 

L’état de l’art actuel des composants d’une chaine électrique permet difficilement d’atteindre 

les objectifs de rendement et puissance massique que nous avons cité précédemment pour une 

configuration complètement turboélectrique [41]. En effet, d’après un état de l’art de 2019, les 

machines que nous qualifierons de basse vitesse, c’est-à-dire dont la vitesse de rotation est 

inférieure ou égale à 4000 tr/min soit la vitesse de rotation de l’arbre basse pression d’un 

turboréacteur, atteignent une puissance massique de 5 kW/kg pour un rendement de 95 % [49], 

[50]. Les machines dont la vitesse se rapproche de 20 000 tr/min, soit la vitesse de rotation de 

l’arbre haute pression d’un turboréacteur, peuvent quant à elles atteindre 8 kW/kg et un 

rendement de 97 % [50]. Ainsi, ces valeurs sont à elles seules inférieures à l’objectif de l’étude 
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de la NASA sans même compter la masse et les pertes des câbles et convertisseurs statiques. 

Cependant, plusieurs leviers sont disponibles pour chercher à réduire la masse des moteurs 

électriques. Parmi les axes de recherche on trouve notamment : 

• La réduction de la masse des pièces mécaniques non-actives par l’utilisation de 

matériaux plus légers et en optimisant les structures mécaniques [49]. 

• L’optimisation du refroidissement de l’induit des machines électriques pour 

augmenter les densités de courant [51]–[53]. En effet, toutes les machines à haute 

densité de puissance intègrent un refroidissement liquide [50]. Il faut cependant tenir 

compte du poids du système de refroidissement.  

• L’augmentation de la fréquence et de la polarité des machines permettant de réduire 

la taille des culasses magnétiques [54]. Cette solution nécessite de développer des 

culasses et des bobinages adaptés aux hautes fréquences pour limiter les pertes. 

• Enfin, puisque le paramètre dimensionnant, en première approche, d’une machine 

électrique est son couple et non sa puissance [55], l’augmentation de la vitesse de 

rotation des machines permet, pour une puissance donnée, de réduire le couple de la 

machine et donc d’en diminuer la masse. Cette dernière méthode peut cependant 

nécessiter l’ajout d’un réducteur mécanique pour que l’ensemble machine réducteur 

fournisse la vitesse et le couple demandé par l’application.  

En intégrant une partie de ces solutions, une génératrice 4 MW, 17 000 tr/min a été réalisée 

en 2021 à l’université de Nottingham atteignant 17 kW/kg et un rendement de 97 % [53] que 

l’on peut voir sur la Figure I.9. 

 
Figure I.9 Générateur 4 MW, 17 000 tr/min atteignant 17 kW/kg testée en 2021 [53]. 

(a) Stator (b) Machine assemblée sur le banc de test. 

Afin d’évaluer le potentiel d’amélioration de tous les composants d’une chaine 

turboélectrique, une étude théorique a été menée par Rolls-Royce [32] estimant la masse et le 

rendement d’une chaine complète similaire à la Figure I.6 (b) à horizon 2050. L’avion considéré 

est un A321 dont les turboréacteurs sont remplacés par des turbomoteurs chacun entrainant une 

génératrice fonctionnant à 10 000 tr/min, l’énergie électrique est ensuite distribuée en courant 

continu vers deux groupes propulseurs composés de deux moteurs électriques entrainant une 

hélice à 3500 tr/min à l’aide d’un réducteur pour une puissance totale installée de 42 MW. Les 

performances des différents composants électriques de la meilleure configuration retenue sont 
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résumées dans le Tableau I.1. On remarque que, bien qu’il s’agisse de performances à horizon 

2050, celles-ci sont élevées en comparaison de l’état de l’art actuel notamment pour le 

rendement des machines. On peut aussi noter que l’ensemble moteurs haute vitesse (17 500 

tr/min) et réducteur est plus léger (15,7 kW/kg) qu’une génératrice basse vitesse (10 000 tr/min) 

en attaque directe. Par ailleurs, la tension du bus DC retenue par les auteurs est de 2000 V, cette 

tension a notamment un impact important sur le poids des câbles, ces derniers représentant 22 % 

de la masse totale de la chaine pour une tension de 1000 V contre seulement 6 % pour une 

tension de 4000 V. L’intérêt d’une telle tension en altitude où les pressions et donc les tensions 

de claquages des gaz sont, d’après la loi de Paschen, plus faibles qu’au sol reste cependant à 

démontrer à cause du gain de masse que va impliquer les isolants [56]. 

 

Tableau I.1 Performance des composants électriques d’une chaine turboélectrique 

conventionelle à horizon 2050 selon [32]. 

Elément Puissance Puissance massique Rendement 

Générateur 2 × 21 MW 17,5 kW/kg 98,8 % 

Redresseur 8 × 5,25 MW 48 kW/kg 97,4 % 

Câble 8 × 5,25 MW 164 kW/kg 99,8 % 

Onduleur 16 × 2,62 MW 64 kW/kg 98,5 % 

Moteur 4 × 10,5 MW 24 kW/kg 98,8 % 

Réducteur mécanique 2 × 21 MW 47 kW/kg 99,7 % 

La puissance massique globale de la chaine étudiée par Rolls-Royce est donc de 6,1 kW/kg 

pour un rendement de 93,2 %. Cependant, les pertes d’un tel système nécessitent un système de 

gestion thermique permettant de les évacuer [57]. La masse de ce système d’échangeurs étant 

compliquée à évaluer, il est courant d’utiliser un coefficient, exprimé en kg/kW pour tenir 

compte de la gestion thermique dans le bilan de masse global et de regarder la sensibilité de 

l’étude vis-à-vis de ce coefficient. Ainsi, les auteurs de [32] ont évalué la masse globale pour 

des coefficients de gestion thermique entre 0 et 2 kg/kW, les résultats du Tableau I.1 

correspondant à un coefficient de gestion thermique de 0 kg/kW. Pour un coefficient de 

2 kg/kW, la chaine électrique optimale a un rendement de 94,3 % mais une puissance massique 

de 5,3 kW/kg. Dans ce cas, la puissance massique comprenant le système de gestion thermique 

est de 3,4 kW/kg seulement, ce dernier représentant 36 % de la masse totale. 

Cette étude théorique, qui nécessite d’être confirmée par des réalisations expérimentales, a 

le mérite d’être exhaustive et de mettre en évidence certains arbitrages importants à effectuer, 

comme le choix de la vitesse ou encore de la tension ou du rendement optimal. Par ailleurs, 

cette étude montre que l’association de composants conventionnels sont très loin d’atteindre les 

15 kW/kg pour 94 % de rendement.  

I.5.b. Chaine électrique cryogénique 

Un levier technologique de rupture pourrait être l’utilisation d’une chaine électrique 

cryogénique et supraconductrice afin de disposer de composants beaucoup plus performants. 

Cette solution comporte des machines électriques et câbles supraconducteurs nécessitant un 

fonctionnement à des températures inférieures à 77 K ainsi que des convertisseurs statiques, 

non-supraconducteurs, mais dont le fonctionnement est amélioré à très basse température [58]. 

Cette solution a été envisagée par la NASA pour permettre la propulsion turboélectrique [42], 
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[59]. En effet, comme nous le verrons par la suite, les supraconducteurs permettent d’atteindre 

des densités de courant et de flux magnétique très importantes pouvant permettre une réduction 

drastique de la taille des machines électriques. Par ailleurs, les pertes dans les supraconducteurs 

sont nulles en courant continu et potentiellement beaucoup plus faibles que les matériaux 

résistifs en courant alternatif permettant une amélioration très importante du rendement. En plus 

d’un potentiel gain de masse et de rendement, l’utilisation de câbles supraconducteurs pourrait 

permettre de distribuer l’énergie électrique sous basse tension. 

Les machines électriques sont le sujet de la majorité des études [60]–[70] puisqu’il s’agit du 

composant le plus lourd. On distingue généralement les machines dont l’induit est 

supraconducteur (avec un inducteur supraconducteur ou non), des machines dont seul 

l’inducteur est supraconducteur. Comme nous le verrons plus en détail par la suite, dans le 

second cas, les supraconducteurs fonctionnent en régime continu seulement, il n’y a donc que 

très peu de pertes cryogéniques et nécessitent donc un système cryogénique plus petit. Cette 

solution a particulièrement été étudiée dans le cadre des machines supraconductrices pour 

applications éoliennes et navales [71]–[74] et peut être adaptée aux applications aéronautiques. 

Ainsi, un design théorique d’une génératrice à rotor supraconducteur 10 MW, 7000 tr/min, 

représenté sur la Figure I.10, pourrait atteindre 23 kW/kg et 98 % de rendement [75]. Les 

machines à induit supraconducteur ont quant à elles des performances potentielles beaucoup 

plus importantes, qu’elles soient ou non associées à un inducteur supraconducteur. Les pertes 

réduites dans les induits supraconducteurs permettent ainsi d’envisager des rendements de 

l’ordre de 99,9 % pour des densités de puissances supérieures à 30 kW/kg [60], [63], [66], [76]. 

 
Figure I.10 Concept de générateur partiellement supraconducteur dépassant les 20 kW/kg 

développé dans le cadre du projet TELOS [77]. 

Il faut noter que 0,1 % de pertes sur une machine de forte puissance représente tout de même 

une quantité très importante de pertes à évacuer pour un système cryogénique. L’extraction de 

ses pertes pourrait se faire, comme envisagé dans les études NASA par l’utilisation de 

cryocoolers [42], [59]. Cependant, à 20 K, les cryocoolers commerciaux correspondent à un 

coefficient de gestion thermique de 3300 kg/kW de pertes [78], [79]. En revanche, des projets 

ambitieux de cryocoolers adaptés à des applications embarquées ont été initiés par la NASA 

afin de réduire leur poids à 550 kg/kW à 20 K [79]–[81] mais ces valeurs restent toujours 

élevées au regards de la quantité potentielle de pertes à extraire de machines à induit 

supraconducteur. Le développement récent d’études et projets d’utilisation de LH2 comme 

carburant pourrait représenter une alternative très intéressante aux cryocoolers. En effet, la 

nécessité de réchauffer le LH2 avant son utilisation présente une synergie avec le 
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refroidissement des composants d’une chaine électrique cryogénique d’autant que le potentiel 

de refroidissement du LH2 est très important grâce à sa chaleur latente de 450 kJ/kg. Ainsi, 

l’utilisation de machines à induit supraconducteur semble tout à fait envisageable dans un avion 

LH2 mais difficilement dans une configuration avec des cryocoolers. Pour finir, on peut aussi 

noter que certaines études envisagent l’utilisation de gaz naturel liquéfié à 112 K servant de 

source chaude à un cryocooler qui serait en conséquence beaucoup plus léger [82]. 

Les autres composants d’une chaine électrique cryogénique ont comparativement fait l’objet 

de moins d’études. Concernant les câbles supraconducteurs, il s’agit d’une technologie très 

mature pour les applications au sol dans le réseau électrique [83] dont l’adaptation à une 

utilisation embarquée apparait donc plus simple. Les quelques travaux publiés explorent 

cependant plusieurs architectures de câbles et les problématiques de soudures associés [84]. Les 

études sur l’électronique de puissance cryogénique sont quant à elles beaucoup moins avancées 

et se limitent le plus souvent à des tests de composants en froid [85]–[89]. On peut cependant 

citer la réalisation d’un onduleur 1 MW à l’université du Tennessee avec le soutien de la NASA 

et de Boeing [58], [90], [91] atteignant 18 kVA/kg et un rendement maximum de 99 %. 

 

Tableau I.2 Performance des composants électriques d’une chaine turboélectrique 

cryogénique à horizon 2050 selon [92]. 

Elément Puissance Puissance massique Rendement 

Générateur 2 × 21 MW 56 kW/kg 99,87 % 

Redresseur 2 × 21 MW 24 kW/kg 99,63 % 

Câble 4 × 10,5 MW 117 kW/kg 99,99 % 

Onduleur 4 × 10,5 MW 22 kW/kg 99,65 % 

Moteur 4 × 10,5 MW 37 kW/kg 99,90 % 

A l’instar de la chaine conventionnelle [32], Rolls-Royce a aussi réalisée l’étude d’une 

chaine cryogénique pour un A321 complètement turboélectrique [92] mais présentant quelques 

différences. Tout d’abord, l’A321 étudié pour la chaine cryogénique est supposé fonctionner 

partiellement avec du LH2 comme carburant, permettant ainsi de s’affranchir des cryocoolers 

et ainsi d’utiliser des machines complètement supraconductrices. Par ailleurs, les moteurs 

supraconducteurs entrainent les hélices en attaque directe à 3500 tr/min sans utiliser de 

réducteurs mécaniques. Enfin, les convertisseurs statiques sont plus puissants et moins 

nombreux que pour la chaine conventionnelle. Les puissances massiques ainsi que les 

rendements des composants cryogéniques évalués dans le cadre de cette étude sont résumés 

dans le Tableau I.2. De manière cohérente avec les études citées précédemment, les machines 

supraconductrices sont beaucoup plus légères que leurs équivalentes conventionnelles. La 

génératrice supraconductrice est 3,2 fois plus légère et le moteur supraconducteur est quant à 

lui 2,3 fois plus léger que l’ensemble moteur plus réducteur de l’architecture conventionnelle. 

Les convertisseurs statiques sont en revanche plus lourds dans la chaine cryogénique. En effet, 

puisqu’ils ne sont pas supraconducteurs, la réduction des pertes apportée par le fonctionnement 

à basse température n’est pas du tout du même ordre de grandeur que pour les machines, par 

conséquent, pour que les pertes de ceux-ci puissent être absorbées par le LH2, les processus 

d’optimisations tendent vers des convertisseurs plus lourds mais avec de meilleurs rendements. 

Le principal gain de la chaine cryogénique s’avère d’ailleurs être le rendement qui, pour tous 

les composants, est supérieur à 99,5 %. Ainsi, la chaine complète atteint une puissance massique 

de 7,1 kW/kg et un rendement de 99,04 %. Le gain en masse, si l’on ne tient pas compte du 



Les machines supraconductrices pour l’aéronautique 

20 

coefficient de gestion thermique, n’est donc que de 1 kW/kg, mais le rendement est amélioré 

de presque 6 % ce qui représente un gain important de consommation d’énergie. Ces résultats 

permettraient cependant d’atteindre tout juste le seuil de rentabilité de l’architecture 

turboélectrique calculé par [41] avec des hypothèses optimistes sur les gains aeropropulsifs. Par 

ailleurs, ces résultats nécessitent eux aussi d’être confirmés par des résultats expérimentaux 

dans la mesure où les performances sont très élevées par rapport à l’état de l’art des machines 

conventionnelles et les réalisations de machines, câbles supraconducteurs et convertisseurs 

statiques cryogéniques sont beaucoup plus rares que pour les composants conventionnels. 

En dehors de l’architecture turboélectrique, une étude récente [47] a cherché à évaluer selon 

plusieurs scénarios, du plus optimiste au plus pessimiste, la masse que représenterait 

l’électrification complète par PaC d’un avion régional en utilisant une chaine électrique 

cryogénique. L’avion considéré est un ATR 72-600 transportant 70 passagers sur 1200 km pour 

une puissance de 4 MW. Selon le scénario retenu, la masse totale des équipements se situe entre 

2,5 et 14 tonnes mettant en évidence le niveau d’incertitude assez élevé sur les performances 

potentielles des différents composants. Cependant, plusieurs enseignements se dégagent de 

l’étude quel que soit le scénario retenu. En premier lieu, il apparait que le LH2 embarqué est 

suffisant pour refroidir les moteurs, convertisseurs statiques et les câbles mais n’est pas suffisant 

pour refroidir les pertes importantes induites par les PaC puisque seules 4 % des pertes des PaC 

sont absorbées par le LH2, le reste nécessitant un système de gestion thermique non 

cryogénique. Ce système de gestion thermique représente par ailleurs, dans tous les scénarios, 

la part la plus importante, entre 32 et 45 %, de la masse totale de la chaine. Le second élément 

le plus massif pour chaque scénario se trouve être les cellules des PaC, qui représentent entre 

21 et 30 %. En règle générale, les éléments liés aux PaC (cellules, gestion thermique, 

humidificateur, compresseurs, …) représentent une part située entre 70 % et 88 %. En 

conséquence, la viabilité des architectures utilisant des PaC, tout comme celles utilisant des 

batteries, semble beaucoup moins dépendante des convertisseurs statiques et machines 

électriques que pour l’architecture turboélectrique. Dans ce cadre-là, le potentiel gain de 

puissance massique apporté par des composants cryogéniques semble donc moins important 

que le gain de rendement qui lui apporte une économie directe de carburant. 

Les études théoriques que nous avons citées montrent un potentiel théorique important des 

machines électriques supraconductrices par rapport aux machines conventionnelles mais une 

validation expérimentale est désormais indispensable pour confirmer ou non les études 

théoriques mais aussi pour évaluer la faisabilité technique ce cette technologie. Avant de 

présenter les projets et réalisations expérimentales de machines supraconductrices pour 

l’aéronautique, nous allons tout d’abord introduire plus en détail le comportement des 

supraconducteurs et les techniques associées à la supraconductivité. 

  



Les machines supraconductrices pour l’aéronautique 

21 

II. La supraconductivité 

II.1. Généralités et principes généraux 

II.1.a. Découverte de la supraconductivité 

Au cours de travaux sur la liquéfaction de l’hélium, l’équipe de Heike Kamerlingh Onnes 

mesura la résistivité électrique de plusieurs conducteurs à basse température. Les mesures de 

l’équipe de Onnes montraient une décroissance progressive de la résistivité avec la température 

pour la majorité des métaux. La résistivité du mercure en revanche, se comportait de manière 

identique aux autres matériaux mais s’effondrait à 4,2 K et restait strictement nulle aux 

températures inférieures comme le montre la Figure I.11. Ce phénomène, observé pour la 

première fois en 1911 a été baptisé supraconductivité et l’équipe de Onnes reçu le prix Nobel 

de physique en 1913 [93]. 

 
Figure I.11 Résistivité du mercure en fonction de sa température mesuré en 1911 permettant 

la découverte de la supraconductivité [93]. 

L’effondrement brutal de la résistivité électrique en dessous d’une certaine température, 

appelée température critique (Tc), valant 4,2 K pour le mercure, est le premier phénomène 

caractéristique de la supraconductivité. Par la suite, d’autres matériaux supraconducteurs ont 

été découverts, comme l’aluminium ou le plomb avec des Tc de respectivement 1,2 K et 7 K. 

Le second phénomène caractéristique de la supraconductivité est l’effet Meissner, découvert en 

1933 par Walther Meissner et Robert Ochsenfeld, qui se manifeste par l’expulsion du champ 

magnétique du supraconducteur, ce dernier devenant parfaitement diamagnétique [94]. Ce 

phénomène ne s’obverse cependant que pour des champs inférieurs à quelques centaines de 

mT. Au-delà du champ limite appelé champ magnétique critique (Hc), le matériau sort de son 

état supraconducteur et l’effet Meissner est perdu. 
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II.1.b. Supraconducteurs de type I et II 

On distingue deux types de supraconducteurs selon leur comportement de transition de l’état 

Meissner vers l’état normal lorsque le champ dépasse le champ critique. Les supraconducteurs 

de type I transitent directement de l’état supraconducteur dit Meissner (résistance nulle et 

diamagnétisme parfait) vers l’état normal (résistance non nulle et pas de diamagnétisme 

parfait). Les supraconducteurs de type II en revanche, passent d’abord par un état dit mixte dans 

lequel coexistent des phases supraconductrices et des phases dans l’état normal. L’état mixte se 

caractérise ainsi toujours par une résistivité nulle mais pas par un diamagnétisme parfait. Le 

champ magnétique peut ainsi progressivement pénétrer le matériau. Lorsque le matériau est 

complètement pénétré, il transite de l’état mixte vers l’état normal. Comme le montre la Figure 

I.12, les supraconducteurs de type II présentent donc deux champ critiques notés Hc1 et Hc2, Hc1 

correspondant à la limite entre l’état Meissner et l’état mixte et Hc2 à la limite entre l’état mixte 

et l’état normal. La valeur de Hc1 des supraconducteurs étant très faible, les supraconducteurs 

pouvant être utilisés pour des applications électrotechniques sont uniquement des 

supraconducteurs de type II utilisés dans l’état mixte, le 𝜇0Hc2 pouvant dépasser 100 T pour 

certains matériaux [94]. 

 
Figure I.12 (a) Transition de l’état Meissner vers l’état normal pour les supraconducteurs 

de type I et II. (b) Diagramme de phase de supraconducteurs de type II [95]. 

II.1.c. Densité de courant critique dans l’état mixte 

Dans l’état mixte, le flux magnétique pénètre le supraconducteur sous la forme de tube de 

flux, appelés « fluxons » dont le flux magnétique est égal au quantum de flux 

2,07 × 10−15 𝑊𝑏. Lorsque les fluxons pénètrent le supraconducteur, des vortex de courant se 

forment autour pour assurer que le flux se maintienne à l’intérieur et que l’extérieur reste 

diamagnétique. Les vortex se repoussent mutuellement et s’arrangent en réseaux triangulaires 

appelés réseaux d’Abrikosov [95].  

Lorsqu’un courant de transport parcourt le supraconducteur, celui-ci interagit avec le champ 

magnétique des fluxons générant une force de Laplace s’appliquant sur les vortex cherchant 

ainsi à les mettre en mouvement. En pratique, les matériaux supraconducteurs comportent des 

défauts sur lesquels les vortex ont tendance à venir s’ancrer afin que ceux-ci génèrent une force 

de réaction, appelée force de pinning, s’opposant à la force de Laplace immobilisant ainsi les 

vortex. Lorsque la densité de courant de transport est suffisamment élevée, la force de Laplace 

devient supérieure à la force de pinning entrainant le mouvement des vortex. La densité de 

courant pour laquelle la force de Laplace est strictement égale à la force de pinning est appelée 

la densité de courant critique (Jc) et dépend de la température et du champ magnétique [95]. 
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Le maintien en mouvement des vortex implique ainsi l’apparition d’un champ électrique 

pour fournir le travail nécessaire à la compensation des frottements qui limitent la vitesse des 

vortex. Ce champ électrique et ce travail causent donc une génération de chaleur dans le 

matériau qui n’est donc plus, dans cet état, un conducteur électrique parfait. Ainsi, au-delà de 

Jc, le supraconducteur est dans un régime dissipatif appelé « flux flow » et qui se caractérise 

par une résistivité notée 𝜌𝑓𝑓 dépendant du champ magnétique et des propriétés du 

matériau [94]. 

 
Figure I.13 Représentation de la surface critique délimitant l’état mixte d’un 

supraconducteur de type II en fonction des trois grandeurs limitantes que sont la 

température, le champ magnétique et la densité de courant. 

Nous venons donc de voir les trois grandeurs qui limitent la supraconductivité dans l’état 

mixte que sont la température critique, le champ magnétique critique et la densité de courant 

critique. Ces trois grandeurs sont interdépendantes et définissent une surface critique, 

schématisée sur la Figure I.13, délimitant l’état supraconducteur. Il faut par ailleurs noter que 

certains matériaux sont anisotropes ce qui implique que le champ et la densité de courant 

critique peuvent ne pas avoir la même valeur selon l’orientation de ceux-ci [94]. La surface 

critique est usuellement décrite en utilisant une caractéristique 𝐽𝑐(𝐵, 𝑇) dont nous rediscuterons 

dans la suite de ce chapitre. 

II.2. Supraconducteurs à basse et haute température critique 

Les supraconducteurs sont généralement séparés en deux catégories, ceux dits à basse 

température critique (BTS) et ceux dits à haute température critique (HTS). La frontière entre 

ces deux catégories est assez floue, nous considérerons pour la suite de ce manuscrit comme 

HTS tous les supraconducteurs dont la température critique est supérieure à la température 

d’ébullition du LH2 soit 20 K. 
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II.2.a. Supraconducteurs à basse température critique : NbTi et Nb3Sn 

Les BTS sont les premiers supraconducteurs à avoir été utilisés pour des applications 

industrielles et scientifiques. Ils sont aujourd’hui utilisés principalement pour la réalisation 

d’électroaimants pour l’imagerie par résonnance magnétique, pour les accélérateurs de 

particules ou encore pour la fusion nucléaire par confinement magnétique. Les deux principaux 

BTS utilisés sont des alliages métalliques. Le Niobium-Titane (NbTi), découvert en 1962, avec 

une température critique de 9,5 K et un champ critique 𝜇0𝐻𝑐2 = 13 𝑇, est très utilisé car peu 

cher et simple à manipuler. Le Niobium-3-étain (Nb3Sn), découvert en 1954, avec une 

température critique de 18,2 K et un champ critique 𝜇0𝐻𝑐2 = 23 𝑇, est aussi très courant car 

permettant d’atteindre des champs magnétiques plus élevés, il est cependant plus cher et moins 

ductile que le NbTi. Le NbTi ainsi que le Nb3Sn se trouvent sous forme de fils multi 

filamentaires comme le montre la Figure I.14. 

 
Figure I.14 Vues en coupe de fils BTS mutli filamentaires pour aimant de résonnance 

magnétique nucléaire. (a) NbTi (b) Nb3Sn [96]. 

II.2.b. Supraconducteurs à haute température critique : BiSrCaCuO 

Les HTS, découverts plus récemment, se présentent sous la forme de céramiques et ont à 

l’heure actuelle des applications plus limitées que les BTS car ils sont plus chers et plus 

complexes à fabriquer et à manipuler. Ils ont cependant des propriétés beaucoup plus 

intéressantes que les BTS ce qui les rend potentiellement applicables dans des domaines plus 

variés et pourraient représenter une alternative aux BTS pour la fusion nucléaire [97]. Nous 

nous concentrerons ici sur les trois matériaux ou familles de matériaux HTS les plus utilisés. 

 
Figure I.15 (a) Vue en coupe d’un ruban Bi-2223 de Sumitomo Electric Industries [98].  

(b) Amenées de courants en massif Bi-2223 de CAN Superconductors [99]. 
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Les supraconducteurs BiSrCaCuO, découverts en 1988 [100], sont principalement 

disponibles sous deux variantes, le Bi2Sr2CaCu2O8 (Bi-2212) avec une 𝑇𝑐 = 85 𝐾 et le 

Bi2Sr2Ca2Cu3O10 (Bi-2223) avec une 𝑇𝑐 = 110 𝐾. Le Bi-2223 compose la première génération 

de rubans HTS. Comme le montre la Figure I.15 (a), ces rubans sont constitués d’une matrice 

en argent dans laquelle se trouvent des filaments de Bi-2223. Ces rubans sont réalisés par le 

procédé dit du « power in tube » [101]. La première génération de rubans HTS a permis le 

développement d’applications fonctionnant à l’azote liquide (LN2), simplifiant 

considérablement le refroidissement par rapports aux BTS qui nécessitent l’utilisation d’hélium 

liquide. On trouve aussi le Bi-2223 sous forme de massifs, comme le montre la Figure I.15 (b), 

ceux-ci servant majoritairement d’amenées de courant grâce à leur Tc élevée. 

II.2.c. Supraconducteurs à haute température critique : REBaCuO 

La seconde famille principale de supraconducteurs HTS est celle des REBaCuO, découverte 

en 1987 [100], constituée d’une terre rare (RE) associé au Barium, au cuivre et à l’oxygène 

selon la formule brute RE1Ba2Cu3O7-x. Les REBaCuO ont une température critique légèrement 

supérieure à 90 K (92 K pour l’YBaCuO ou encore 95 K pour le NdBaCuO [102]) mais 

inférieure à celle du Bi-2223. Ils atteignent en revanche des densités de courant critique bien 

plus élevées sous champ magnétique.  

Les REBaCuO constituent la seconde génération de rubans HTS, American superconductor 

ayant commercialisé les rubans BiSrCaCuO en 1995 et les rubans REBaCuO en 2006. Ces 

derniers se présentent, comme le montre la Figure I.16, sous la forme de conducteurs 

multicouches. La couche supraconductrice, de quelques μm d’épaisseur, est obtenue par dépôt 

sur un substrat à base de nickel faisant quelques dizaines de μm d’épaisseur donnant ses 

propriétés mécaniques au ruban. Les rubans comprennent aussi plusieurs fines couches tampons 

(< 1 μm) servant à éviter la diffusion entre le substrat et la couche supraconductrice. Enfin, le 

ruban comporte une couche d’argent et une couche de cuivre pour assurer la stabilité thermique 

et électrique du ruban, l’épaisseur de la couche de cuivre est variable selon l’application mais 

se situe généralement entre 10 μm et 100 μm. L’épaisseur totale du ruban est de l’ordre de 

100 μm à 200 μm. Les rubans REBaCuO sont usuellement disponibles avec une largeur 

comprise entre 2 mm et 12 mm et une longueur continue dépassant rarement le km [103]. En 

effet, le procédé de fabrication des rubans étant complexe, il s’agit d’un conducteur cher et 

difficile à produire dans de grandes longueurs continues sans défauts. 

 

Figure I.16 Structure d’un ruban GdBaCuO de Fujikura [103]. (a) Photographie des 

différentes couches d’un ruban. (b) Description schématique des différentes couches. 

Les REBaCuO sont aussi disponibles sous forme de massifs, comme le montre la  

Figure I.17 (a), que nous appellerons aussi bulks ou pastilles. Ces massifs sont utilisés 
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principalement pour le piégeage de champ magnétique, dont nous détaillerons les procédés par 

la suite, permettant de réaliser des « aimants permanents supraconducteurs ». Les pastilles 

REBaCuO sont obtenues par croissance cristalline former un monocristal [104]–[107]. En effet, 

la forte anisotropie des REBaCuO impose d’orienter le réseau cristallin puisque la densité de 

courant critique dans la direction de l’axe c de la maille cristalline est beaucoup plus faible que 

dans le plan ab. Il faut donc que le cristal soit conçu de sorte que le courant circule dans le plan 

ab lors de son utilisation [108]. Afin d’obtenir un monocristal, on utilise une graine, un petit 

monocristal REBaCuO utilisant une terre rare légère (généralement Nd ou Sm), ayant une 

température de fusion élevée, que l’on dépose sur un mélange de poudre REBaCuO fritté 

utilisant une terre rare plus lourde, ayant donc une température de fusion plus faible [105]. 

L’ensemble est porté à une température de l’ordre de 1000 °C, au-delà de la température de 

fusion de l’ensemble fritté mais en dessous de celle de la graine. La température est ensuite 

réduite lentement pendant plusieurs dizaines d’heures pour que l’ensemble fritté se resolidifie 

progressivement en adoptant la structure cristalline de la graine. Le monocristal ainsi formé est 

ensuite oxygéné pendant plusieurs jours afin que le REBaCuO devienne supraconducteur (le 

RE1Ba2Cu3O7-x étant supraconducteur pour x<0,6). La croissance cristalline et l’oxygénation 

de pastilles de grande taille est un procédé très long et complexe à mettre en œuvre limitant 

ainsi fortement la taille des pastilles monocristallines disponibles commercialement à des 

disques de 100 mm de diamètre [99]. On note cependant que des disques GdBaCuO de 

diamètres supérieurs à 140 mm ont tout de même pu être réalisé en laboratoire [109], [110] 

mais ne sont pas disponibles commercialement. 

 
Figure I.17 (a) Pastilles GdBaCuO réalisées avec une seule graine [111]. (b) Pastilles 

YBaCuO réalisées avec plusieurs graines par CAN superconductor. Les graines sont encore 

visibles à la surface des pastilles. 

Une alternative consiste à utiliser plusieurs graines pour produire une pastille constituée de 

plusieurs grains orientés dans le même sens, comme le montre la Figure I.17 (b). Ce procédé 

s’appelle le « multi-seeding » et permet de fortement réduire la durée de croissance cristalline 

puisqu’elle s’apparente à la fabrication simultanée de plusieurs bulks plus petits. Cette méthode 

a par exemple permis la production d’un disque de 200 mm de diamètre [112]. Cependant, 

comme nous le verrons plus en détail par la suite, les performances supraconductrices au niveau 

des frontières entre les grains sont généralement dégradées [113]. 

Le principal avantage des REBaCuO et du Bi-2223 réside dans leur capacité à pouvoir être 

refroidi avec de l’azote liquide. Ainsi, plusieurs applications industrielles émergent grâce à eux 



Les machines supraconductrices pour l’aéronautique 

27 

comme les câbles et limiteurs de courant supraconducteurs déployés en milieux urbains [83], 

[114] pour les rubans, et les paliers magnétiques pour les massifs [113]. En outre, la capacité 

des rubans REBaCuO à fonctionner sous fort champ magnétique permet la conception 

d’électroaimants composés de fils BTS à la périphérie où le champ magnétique est plus faible 

et d’inserts HTS au centre où le champ est plus élevé. Le CEA (Commissariat à l’Energie 

Atomique et aux énergies alternatives) et le LNCMI (Laboratoire National des Champs 

Magnétiques Intenses) ont ainsi réalisé un insert REBaCuO permettant d’atteindre un champ 

de 32,5 T dans un champ environnant de 18 T [115]. Les massifs REBaCuO ont eux aussi 

montré de très bonnes performances sous fort champ magnétique comme en témoigne les 17 T 

piégés entre deux pastilles YBaCuO à 29 K en 2003 [116] et plus récemment les 17,6 T piégés 

entre deux pastilles GdBaCuO à 26 K en 2014 [117]. 

II.2.d. Supraconducteurs à haute température critique : MgB2 

Le MgB2, découvert en 2001, est un autre supraconducteur notable à mentionner, avec un Tc 

de 39 K. Celui-ci n’est pas catégorisé par tous les auteurs comme un HTS dans la mesure où il 

ne peut être utilisé dans l’azote liquide. Comme mentionné précédemment, nous le 

considérerons tout de même comme un HTS puisque nous les catégorisons par rapport à la 

température du LH2. Tout comme les REBaCuO et le Bi-2223, le MgB2 est une céramique 

disponible sous forme de fils et de massifs. Le principal avantage du MgB2 est qu’il ne comporte 

aucune terre rare contrairement aux autres HTS ce qui en fait un matériau beaucoup moins 

couteux. 

 
Figure I.18 (a) Photographies de différents fils MgB2 de ASG. (b) Vue en coupe de fils MgB2 

de ASG [118]. (c) Pastilles MgB2 réalisées par spark plasma sintering par le CRISMAT. 

Les fils MgB2 ont une structure multi filamentaire réalisée par le procédé powder-in-tube 

comme les Bi-2223, mais dans une matrice en cuivre. Ils se trouvent par ailleurs sous des formes 

et sections bien plus variées comme en témoigne la Figure I.18 (a). La Figure I.18 (b) montre 

quant à elle des vues en coupe de fils MgB2. Les fils MgB2 ont des applications aujourd’hui 

assez limitées en comparaison des autres HTS à cause de leur relativement faible Tc. On peut 

tout de même citer certains IRM réalisés en MgB2 ou encore les câbles d’alimentation des 

aimants du LHC (Large Hadron Collider) [118]. Le développement potentiel du LH2 pourrait 

apporter une simplification du refroidissement et permettre de bénéficier du coût réduit des fils 

MgB2 dans les câbles supraconducteurs par exemple [118], [119]. La structure multi-
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filamentaire des MgB2 et la possibilité d’y inclure des barrières en Nb permettent le 

développement de fils avec de faibles pertes en régime alternatif [120], [121] faisant de ces fils 

des candidats potentiellement idéaux pour la réalisation d’induits supraconducteurs [76]. 

Les massifs MgB2 permettent, à l’instar des REBaCuO, le piégeage de champ magnétique 

pour la réalisation d’aimants [122]. La fabrication de pastilles MgB2 ne nécessite pas de 

croissance cristalline puisque la structure du MgB2 est beaucoup moins anisotrope. Ainsi, les 

pastilles MgB2 sont réalisées par frittage ce qui ne pose donc pas de limite a priori à la taille 

des massifs. La tendance récente est à l’utilisation d’un procédé de frittage par courant pulsé 

appelé « spark plasma sintering » (SPS) permettant d’obtenir une céramique très dense avec de 

très bonnes propriétés mécaniques et supraconductrices [123]. La Figure I.18 (c) montre ainsi 

une pastille de 80 mm de diamètre obtenue par SPS au CRISMAT. En plus de la simplicité de 

fabrication et leur coût très réduit, les MgB2 ont une densité de 2,6 g/cm3
 [123] beaucoup plus 

faible que les ~6,4 g/cm3 des REBaCuO [113]. En revanche, la capacité à piéger le champ 

magnétique des MgB2 est beaucoup plus faible, pouvant tout de même atteindre 6,78 T à 5,19 

K [124]. 

II.2.e. Supraconducteurs à haute température critique : récapitulatif 

Le Tableau I.3 résume les performances et les coûts typiques des différents fils HTS que 

nous avons détaillés. Les Jc sont ici des densités de courant dites « ingénieures », c’est-à-dire 

que la densité de courant est calculée par rapport à la section totale du fil supraconducteur. Cette 

densité « ingénieure » est différente de la densité de courant dite « physicienne » qui est définie 

par rapport à la section de la partie supraconductrice uniquement. Dans la suite de ce manuscrit, 

nous n’utiliserons que la densité de courant critique Jc « ingénieure » car plus pertinente d’un 

point de vue applicatif. Les fils pris en référence par ce tableau sont les suivants : 

• Le fil GdBaCuO correspond au FESC-SCH04 du fabricant Fujikura. La largeur du 

ruban est de 4 mm et son épaisseur 0,11 mm (0,44 mm2) [103]. 

• Le fil Bi-2223 correspond au DI-BSCCO type H du fabricant Sumitomo. La largeur 

du ruban est de 4,3 mm et son épaisseur 0,23 mm (0,99 mm2) [125]. 

• Le fil MgB2 correspond au fil standard du fabricant ASG. Le diamètre du fil est de 

1,5 mm (1,77 mm2) [118]. 

 

Tableau I.3 Résumé des coûts et des performances des fils HTS 

Fil Tc Jc (77 K ; 0 T) Jc (20 K ; 2 T) Coût (20 K ; 2 T) 

GdBaCuO [103] 92 K 450 A/mm2 2480 A/mm2 ~35 €/m ~32 €/(kA.m) 

Bi-2223 [125] 110 K 200 A/mm2 440 A/mm2 ~30 €/m ~67 €/(kA.m) 

MgB2 [118] 39 K  200 A/mm2 ~3 €/m ~10 €/(kA.m) 

Le Tableau I.3 montre ainsi que la valeur de Jc des REBaCuO est très supérieure à celle des 

autres HTS particulièrement à basse température et fort champ magnétique. Il y a deux 

paramètres principaux permettant ces valeurs élevées. Tout d’abord, il faut remarquer qu’à 

courant équivalent, la section de passage des REBaCuO est beaucoup plus faible que celle du 

Bi-2223 notamment. En effet, les fabricants ont tendance à réduire l’épaisseur du substrat et de 

la couche de cuivre afin d’obtenir un fil avec une forte valeur de Jc « ingénieure » pour la même 

Jc « physicienne ». Ainsi, à 77 K et en champ propre, le fil GdBaCuO et le Bi-2223 peuvent 

transporter le même courant mais la section du Bi-2223 est deux fois plus grande. Ensuite, le 
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fil REBaCuO a une bien meilleure résistance au champ magnétique par rapport au MgB2 et au 

Bi-2223, son Hc2 étant en effet bien plus élevé [94]. Cela se voit notamment à 20 K et 2 T, le 

REBaCuO ayant un Jc 5,6 fois plus élevée que le Bi-2223 alors que ce rapport n’était que de 

2,25 à 77 K en champ propre. Notons aussi que le REBaCuO à 20 K peut conserver des valeurs 

de Jc supérieures à 1000 A/mm2 même au-delà de 8 T. 

Enfin, le Tableau I.3 présente le coût indicatif des différents fils au mètre, ces valeurs sont 

bien évidemment variables selon les longueurs commandées. Il apparait logiquement que le 

REBaCuO est le fil le plus cher mais si l’on regarde en termes de prix par kA.m, le prix du  

Bi-2223 est alors deux fois supérieur à celui du REBaCuO. On remarque par ailleurs que le 

MgB2 est de loin le fil le moins cher dans les deux cas. 

II.3. Comportement et modélisation des fils et bobines HTS 

Comme nous venons de le voir, les fils supraconducteurs et par extension les bobines 

réalisées avec ces fils ne peuvent fonctionner qu’à l’intérieur de la surface critique. Par 

conséquent il est important de comprendre et modéliser correctement le comportement des fils 

à l’intérieur et à la limite de leur plage de fonctionnement. 

II.3.a. Dépendance au champ magnétique du courant critique 

 
Figure I.19 Courant critique de plusieurs rubans HTS 4 mm de largeur à 77 K (à gauche) et 

20 K (à droite) en fonction du champ magnétique lorsque appliqué dans son angle le plus 

critique [126], [127]. 

Le courant critique Ic de chaque fil supraconducteur dépend du champ magnétique, de son 

angle d’application (voir Figure I.20) et de la température selon une caractéristique 𝐼𝑐(𝐵, 𝜃, 𝑇) 
différente pour chaque fil puisque fortement influencée par le procédé de fabrication. Par 

conséquent, chaque fil doit être proprement caractérisé avant de pouvoir être utilisé. Pour les 

rubans HTS Bi-2223 (1G) et REBaCuO (2G), l’université de Wellington tient une base de 

données en caractérisant les rubans de différents fabricants [126], [127]. À partir de cette base 

de données, la Figure I.19 présente ainsi le courant critique des rubans de plusieurs fabricant à 

77 K et 20 K en fonction du champ magnétique lorsqu’il est appliqué avec l’angle le plus 

critique. On remarque que les performances et la forme des caractéristiques sont très différentes 

d’un ruban à l’autre. A 20 K par exemple, le ruban du fabricant SuperOx présente un courant 

critique plus important à faible champ que le ruban Fujikura mais ce dernier résiste mieux aux 
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forts champs magnétiques, les courbes se croisant autour de 1 T. Par ailleurs, certains fils ont 

des performances excellentes à 77 K mais bien moindres à 20 K comme par exemple le ruban 

THEVA. 

Il faut en revanche noter que ces performances, en plus d’être différentes d’un fabricant à 

l’autre et au sein des gammes proposées par chaque fabricant, diffèrent aussi au sein d’une 

même gamme. Par exemple, American Superconductor rapportait un écart type de 6.2 % sur un 

fil de 100 m de long en 2007 [128]. De forts progrès ont été réalisés depuis, puisque Fujikura 

rapporte un écart type de 1 % sur 600 m de fil en 2019 [103]. Généralement, les fabricants 

produisent des fils continus de longueur inférieure au km et précisent le courant critique 

minimal sur tout le fil. Les pièces ainsi produites sont classées selon leurs performances ce qui 

peut ainsi donner pour une même ligne de fabrication plusieurs qualités de fils influençant le 

prix. Il faut finalement garder à l’esprit que les fabricants ne mesurent en continu que le courant 

critique en champ propre à 77 K et que les caractéristiques complètes telles que celles de la 

Figure I.19 sont mesurées beaucoup plus sporadiquement et pas toujours communiquées. Il faut 

donc prendre garde lors de l’utilisation de ces données à la forte incertitude sur les performances 

réelles du fil que l’on va utiliser lors de la fabrication d’un équipement supraconducteur. 

 
Figure I.20 Dépendance du courant critique à l’angle du champ magnétique appliqué de 

différents rubans HTS pour une température de 30 K et un champ de 3 T. Un angle de 0° 

correspond à un champ magnétique perpendiculaire au ruban. 

Par ailleurs, la dépendance en champ magnétique dépend aussi fortement de l’angle 

d’application du champ magnétique θ comme le montre la Figure I.20. En effet, on voit que 

pour un fil Bi-2223 (1G) à 30 K et un champ appliqué de 3 T, le courant critique est presque 3 

fois plus élevé lorsque le champ est parallèle au fil (𝜃 = 90°) que lorsque le champ est 

perpendiculaire (𝜃 = 0° ). En règle générale, le cas le plus favorable se trouve être lorsque le 

champ magnétique est parallèle et le cas le plus défavorable lorsque le champ magnétique est 

perpendiculaire, comme pour le Bi-2223. On note cependant que certains fils dérogent 
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particulièrement à cette tendance comme le ruban REBaCuO (2G) de THEVA dont la méthode 

de dépôt implique une orientation cristalline différente donnant un maximum à 114°. De même, 

le ruban Fujikura à 30 K est à son courant critique minimum entre 0 ° et 70 ° selon l’amplitude 

du champ tandis que son maximum se situe toujours autour de 90 °. 

Pour modéliser la caractéristique 𝐼𝑐(𝐵, 𝜃) à une température donnée, on peut interpoler avec 

les données du fabricant la formule (I.1) dérivée du modèle de Kim-Anderson [129], [130] : 

𝐼𝑐(𝐵∥, 𝐵⊥) =
𝐼𝑐0

(

 1 +
√𝑘𝑎2𝐵∥

2 + 𝐵⊥
2

𝐵0
)

 

𝛽
 

(I.1) 

Où 𝐵∥ et 𝐵⊥ correspondent respectivement aux composantes du champ parallèle et 

perpendiculaire au ruban. La constante 𝐼𝑐0 est le courant critique du fil sous champ magnétique 

appliqué nul, les constantes 𝐵0 et 𝛽 rendent compte de la variation du courant critique avec 

l’amplitude du champ tandis que 𝑘𝑎 est un facteur d’anisotropie permettant de tenir compte de 

l’angle d’application du champ. Ce modèle fonctionne bien pour les rubans comme le  

Bi-2223 qui respectent la tendance générale (𝐼𝑐 maximum à 𝜃 = 90° et minimum à  

𝜃 = 0 °) mais ne s’interpole pas bien avec les caractéristiques de beaucoup de rubans 

REBaCuO récents qui, comme nous l’avons vu, ont des dépendances angulaires différentes. Par 

conséquent, il est commun d’utiliser une version simplifiée de ce modèle en prenant 𝑘𝑎 = 1 et 

de l’interpoler avec les valeurs de courant critiques minimales (angle d’application le plus 

critique) de la caractéristique du ruban : 

𝐼𝑐 (𝐵) =
𝐼𝑐0

(1 +
|𝐵|
𝐵0
)
𝛽

 
(I.2) 

Ce faisant, la modélisation est certes moins précise mais permet de s’assurer que le courant 

critique n’est pas surestimé. 

Pour finir, il est important de bien comprendre le procédé avec lequel les caractéristiques 

des rubans des figures I.19 et I.20 sont obtenues. En effet, la mesure est effectuée sur un 

échantillon court (typiquement 0,5 mm par 5 mm) plongé dans un champ magnétique produit 

par un électroaimant. La valeur du champ magnétique indiqué dans les caractéristiques 

correspond au champ magnétique appliqué par l’électroaimant et ne tient donc pas compte du 

champ propre du fil. Par conséquent les points 𝜇0𝐻 = 0 sur la Figure I.19 ne correspondent pas 

à un champ magnétique nul à proprement parler mais au champ magnétique propre dû au 

courant circulant dans le ruban seul sans champ magnétique extérieur additionnel. Il peut être 

important de garder ce point à l’esprit et de bien distinguer les deux champs magnétiques 

(propre et extérieur) lorsque l’on dimensionne certains équipements supraconducteurs comme 

les câbles par exemple [131], [132]. 

II.3.b. Phénomènes dissipatifs dans les supraconducteurs 

Bien que l’état supraconducteur se caractérise par une résistance nulle, cela n’implique pas 

que ceux-ci ne présentent aucune perte. Il existe en effet des phénomènes dissipatifs à l’œuvre 

dans les supraconducteurs lorsque ceux-ci fonctionnent proches de leur courant critique ou en 

régime alternatif. 
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Figure I.21 Comportement des supraconducteurs autour de la densité de courant critique Jc. 

(a) État supraconducteur non dissipatif. (b) État dissipatif ou s’applique la loi en puissance, 

appelé « Thermally assisted flux creep ». (c) État dissipatif appelé « flux flow ». 

Lorsque les supraconducteurs fonctionnent à une température proche de 0 K, la transition 

entre le régime supraconducteur non dissipatif et le régime dit « flux flow » que nous avons 

mentionné précédemment se fait brutalement au niveau de Jc. En revanche, lorsque les 

supraconducteurs fonctionnent à des températures plus élevées, la transition entre les deux 

régimes est plus progressive. En effet, au voisinage de Jc, les supraconducteurs sont dans un 

régime dissipatif causé par l’agitation thermique appelé « Thermally assisted flux creep » [95]. 

La Figure I.21 représente la transition (b) entre le régime non dissipatif (a) vers le régime « flux 

flow » (c). Ainsi, à cause de ce régime, la notion de courant critique n’est pas évidente puisque 

qu’il n’y a pas de transition claire. Par conséquent, Jc est définie comme la densité de courant 

pour laquelle le champ électrique E est égal au champ critique Ec fixé par convention à 1 μV/cm 

pour les HTS [133], [134]. La caractéristique E-J dans la zone (b) obéit à une loi en puissance 

dont l’expression est la suivante : 

𝐸(𝐽) = 𝐸𝑐 (
𝐽

𝐽𝑐(𝐵, 𝑇)
)
𝑛(𝐵,𝑇)

 (I.3) 

Où n est l’indice de la loi en puissance caractérisant la raideur de la transition. Comme 

détaillé précédemment, la valeur de Jc est dépendante de la température et du champ magnétique 

ce qui est aussi le cas de n qui est plus élevé à basse température et sous faible champ 

magnétique. L’expression (I.3) correspond à la forme locale de la loi en puissance. Celle-ci peut 

être exprimée sous forme globale en multipliant le champ électrique sur toute la longueur du fil 

et en intégrant la densité de courant sur toute sa section. On obtient ainsi une relation entre la 

tension et le courant du fil U-I : 

𝑈(𝐼) = 𝑈𝑐 (
𝐼

𝐼𝑐(𝐵, 𝑇)
)
𝑛(𝐵,𝑇)

 (I.4) 

Où Uc est la tension critique du fil égale au produit de Ec par la longueur du fil. Ainsi, la 

caractérisation d’un fil supraconducteur à une température et un champ magnétique donné, telle 

qu’elle est réalisée pour obtenir les courbes de la Figure I.19, nécessite de mesurer sa 
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caractéristique U-I pour déterminer les paramètres Ic et n de sa loi en puissance. Bien que n soit 

un paramètre moins important que Ic, celui-ci a tout de même un impact important sur le 

comportement du supraconducteur comme le montre la Figure I.22. L’ordre de grandeur de n 

pour un fil HTS au-dessus de 20 K est 20. Les BTS utilisés à beaucoup plus basse température 

peuvent quant à eux avoir des indices n supérieurs à 50. 

 
Figure I.22 Allure de la loi en puissance d’un fil supraconducteur pour plusieurs indices n. 

Un second type de pertes que l’on peut rencontrer dans les supraconducteurs se manifeste 

lorsque le courant ou le champ magnétique appliqué est alternatif. Dans ce cas, le 

supraconducteur est sujet à plusieurs types de pertes que l’on regroupe sous le terme général de 

pertes AC. Il y a quatre types de pertes AC que l’on retrouve dans les fils 

supraconducteurs [135] : 

• Les pertes par hystérésis, causées par le mouvement des vortex dans le 

supraconducteur lorsque celui-ci est pénétré par le champ magnétique. 

• Les pertes par couplage se manifestent lorsque deux filaments supraconducteurs sont 

couplés par une matrice conductrice, des boucles de courant se forment alors reliant 

les deux filaments au travers de la matrice.  

• Les pertes par courant de Foucault peuvent aussi se manifester dans les régions 

conductrices des fils et rubans, notamment les parties en cuivre ou en argent.  

• Les pertes par hystérésis ferromagnétiques peuvent aussi apparaitre lorsque des 

matériaux ferromagnétiques sont présents dans les substrats par exemple. 

Parmi ces quatre types de pertes, notons que seules les pertes par hystérésis sont 

fondamentalement dues au supraconducteur seul, les autres étant dues à la présence de parties 

non supraconductrices dans les fils et rubans. Comme nous l’avons mentionné précédemment, 

ces pertes peuvent être très importantes en comparaison des systèmes cryogéniques nécessaires 

à leur extraction et sont donc un sujet de recherche très important pour la réalisation d’induits 

supraconducteurs. 
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II.3.c. Courant critique d’une bobine supraconductrice 

Le courant critique d’une bobine supraconductrice 𝐼𝑐𝑏 est une grandeur différente du courant 

critique du fil supraconducteur 𝐼𝑐𝑓 utilisé pour réaliser cette bobine. En effet, le champ appliqué 

à une spire d’une bobine résulte du courant circulant dans toutes les autres spires. En supposant 

négligeable le champ d’une spire par rapport à celui de toute la bobine, le champ magnétique 

appliqué sur les fils est proportionnel au courant circulant dans la bobine Ib. Ainsi, lorsque le 

courant parcourant une bobine supraconductrice augmente, le courant critique du fil 𝐼𝑐𝑓(𝐼𝑏) 

diminue. Par conséquent, le courant 𝐼𝑐𝑏 correspond au courant pour lequel 𝐼𝑏 = 𝐼𝑐𝑓(𝐼𝑏). 

 
Figure I.23 Comportement électromagnétique d’une bobine supraconductrice de rayon 

55 mm comportant 300 tours du fil Bi-2223 Sumitomo (Ic0=780 A ; kA=0,1 ; B0=0,3 T ; 

β=0,5) Ib=300. (a) Distribution du champ magnétique. (b) Distribution du courant critique 

des rubans. 

Cependant, cette définition n’est pas suffisante puisque, comme le montre la Figure I.23 (a), 

le champ magnétique n’est pas homogène entre toutes les spires de la bobine ce qui implique, 

comme le montre la Figure I.23 (b), que le 𝐼𝑐𝑓 de tous les fils n’est pas homogène dans la bobine. 

On voit notamment que le courant critique est, pour le fil Bi-2223 sélectionné pour cet exemple, 

plus faible au niveau des extrémités supérieures et inférieures de la bobine puisque le Bi-2223 

est particulièrement sensible au champ normal à la surface du ruban. En conséquence, on peut 

utiliser deux définitions pour le courant critique de la bobine qui donnent des valeurs 

différentes. 

Une première manière consiste à considérer le courant critique de la bobine comme le 

courant pour lequel la tension aux bornes de la bobine est égale à 𝑈𝑐. Autrement dit, lorsque le 
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champ électrique moyen de la bobine est égal à 𝐸𝑐. Cette définition est celle généralement 

retenue d’un point de vue expérimental puisque l’on a généralement accès uniquement à la 

mesure de la tension aux bornes de la bobine et il semble compliqué de mesurer la distribution 

de champ électrique entre les spires. L’inconvénient de cette méthode est que puisque le champ 

électrique est moyenné, certaines spires de la bobine sont au-delà de leur courant critique. Par 

exemple, pour la bobine de la Figure I.23, le courant critique défini par cette méthode est 330 

A mais le champ critique des extrémités de la bobine peut atteindre 18 μV/cm pouvant générer 

un point chaud. Par ailleurs, ce courant critique est difficile à calculer a priori puisqu’il faut non 

seulement connaitre précisément la caractéristique 𝐼𝑐𝑓(𝐵, 𝑇) mais aussi 𝑛(𝐵, 𝑇). 

 
Figure I.24 Détermination du courant critique dimensionnant d’une bobine 

supraconductrice. Le courant critique correspond au point de croisement de la 

caractéristique 𝐼𝑐  (𝐵) du fil et de la caractéristique 𝐵(𝐼𝑏) de la bobine au point le plus 

critique. 

Une seconde manière ne nécessitant pas de connaitre le 𝑛(𝐵, 𝑇) du fil est de considérer que 

la bobine atteint son courant critique lorsque le champ électrique maximum est égal à 𝐸𝑐. Cette 

méthode permet de s’assurer qu’aucune spire n’est à un courant supérieur au courant critique 

du fil, elle est donc particulièrement adaptée pour le dimensionnement. Pour l’exemple de la 

Figure I.23, on se place au point le plus critique, c’est-à-dire là où le 𝐼𝑐𝑓 est minimal. On trace 

ensuite sur le même graphique les caractéristiques 𝐵(𝐼𝑏) et 𝐼𝑐𝑓(𝐵) comme le montre la  

Figure I.24. Le point de croisement des deux caractéristiques correspond ainsi au courant 

critique de la bobine qui vaut 300 A avec cette définition. Cette valeur est cependant 

difficilement mesurable en pratique mais nous allons voir que le courant critique n’est de toute 

manière pas le critère fixant véritablement la limite de fonctionnement d’une bobine. 
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II.3.d. Stabilité et protection des bobines de champ 

Afin de comprendre ce qui limite le courant de fonctionnement d’une bobine 

supraconductrice, il convient de regarder le comportement de la bobine aux abords du courant 

critique. Comme l’indique la loi en puissance, un fonctionnement proche du courant critique 

dissipe des pertes dans les fils supraconducteurs. Si ces pertes ne sont pas extraites, elles 

peuvent augmenter la température de la bobine diminuant le courant critique et augmentant 

ainsi les pertes causant un phénomène d’emballement thermique appelé « quench ». La limite 

de fonctionnement d’une bobine dépend donc très fortement de son système de refroidissement, 

le courant critique n’est en aucun cas un critère absolu de stabilité. En effet, avec un 

refroidissement performant, une bobine peut parfaitement fonctionner au-delà de son courant 

critique et à l’inverse quencher à un courant inférieur à son courant critique avec un 

refroidissement peu efficace.  

 
Figure I.25 Distribution de champ électrique dans la bobine de la Figure I.23 pour un 

courant de 330 A. 

La détermination du courant d’emploi limite d’une bobine est un problème complexe à 

résoudre dans la mesure où il faut pouvoir connaitre à la fois la distribution exacte du champ et 

du courant critique mais aussi de la température au sein de la bobine. Par ailleurs, la mesure de 

ce courant limite peut être, comme nous le verrons dans la suite, un essai destructif. Ainsi, il 

faut généralement prendre une marge entre le courant d’emploi et le courant critique de la 

bobine. Cette marge permet, en plus de limiter la dissipation de chaleur, d’avoir une marge sur 

l’inhomogénéité de la température au sein de la bobine. Par exemple, pour une bobine 

fonctionnant à 30 K sous 3 T en ruban Bi-2223, un rapport 𝐼𝑏 𝐼𝑐⁄ = 50 % permet de rester sous 

le courant critique jusqu’à 50 K tandis qu’un 𝐼𝑏 𝐼𝑐⁄ = 85 % ne permettra qu’une marge de 5 K 

[136], [137]. 

Un autre point important à prendre en compte lors de la conception d’une bobine 

supraconductrice est sa résilience vis-à-vis des quenchs. En effet, il est possible de concevoir 

des bobines de sorte à ce qu’elles puissent supporter une transition sans destruction. Comme 

nous l’avons mentionné précédemment et comme le montre la Figure I.25, l’inhomogénéité du 

courant critique des fils dans une bobine implique que les pertes se concentrent généralement 

autour d’un point chaud qui va subir l’emballement thermique pouvant causer une destruction 

locale. Les alimentations dédiées aux bobines supraconductrices intègrent des dispositifs de 

protection actifs qui peuvent détecter l’apparition d’un quench, couper l’alimentation de la 

bobine et lui permettre de dissiper son énergie dans une résistance dédiée [137]. Cependant, ces 

dispositifs actifs doivent s’accompagner d’une protection passive consistant à concevoir la 
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bobine de manière à ce que la chaleur d’un point chaud puisse se propager rapidement dans le 

reste de la bobine et limiter la température du point chaud [138].  

 
Figure I.26 (a) Schéma simplifié des courants dans une bobine non isolée. (b) Schéma 

électrique simplifié d’une bobine non isolée. 

Pour cela, on peut réaliser des bobines non-isolées électriquement permettant de ne pas avoir 

de matériaux isolants thermiquement entre les tours et d’avoir un bon contact thermique et 

électrique entre spires [139], [140]. Ainsi, lors de l’apparition d’un point chaud, le courant de 

la bobine peut contourner celui-ci en passant par les couches non supraconductrices pour aller 

dans une spire voisine. Par ailleurs, le contact thermique permet une bonne propagation de la 

chaleur. Cependant, la vitesse de montée du courant (temps de charge) se doit d’être plus lente 

pour une bobine non-isolée que pour une bobine isolée comme nous allons le montrer. 

Pour comprendre cela, on peut représenter la bobine par le modèle simplifié de la  

Figure I.26 (a) où l’on suppose que le courant total 𝑖 de la bobine comporte deux composantes, 

une composante 𝑖𝜃 correspondant au courant parcourant la bobine dans la partie 

supraconductrice et une composante 𝑖𝑟 préférant passer d’une spire à l’autre au travers des 

couches non supraconductrices [141], [142]. Cette bobine peut ainsi être représentée par le 

schéma simplifié de la Figure I.26 (b). Le courant 𝑖𝜃 circule dans une branche ou se trouve 

uniquement l’inductance 𝐿𝑐 de la bobine tandis que le courant 𝑖𝑟 court-circuite cette inductance 

au travers de la résistance caractéristique 𝑅𝑐 correspondant à une résistance équivalente inter-

spires. Pour une bobine isolée, cette résistance peut être considérée comme infinie. En régime 

permanent DC, la tension u aux bornes de la bobine est nulle et le courant i circule intégralement 

dans 𝐿𝑐, on a donc 𝑖 = 𝑖𝜃 et 𝑖𝑟 = 0, le fonctionnement est ainsi identique entre les bobines 

non˗isolées et isolées. Lors de la charge d’une bobine, on cherche à avoir une rampe de courant 

ce qui se caractérise par l’application d’une tension 𝑢 aux bornes de la bobine causant ainsi un 

courant 𝑖𝑟 = 𝑢 𝑅𝑐⁄  générant des pertes dans la bobine. Si la vitesse de charge de la bobine est 

trop rapide et donc 𝑢 trop élevée, ces pertes peuvent faire quencher la bobine, il est donc 

nécessaire de limiter la vitesse de charge de la bobine pour éviter cela. À partir de ce modèle, 

on peut donner une relation entre les pertes générées durant la charge 𝑝𝑐 et la vitesse de charge 

effective de la bobine 𝑑𝑖𝜃 𝑑𝑡⁄  : 
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𝑝𝑐 =
𝐿𝑐
2

𝑅𝑐
(
𝑑𝑖𝜃
𝑑𝑡
)
2

 (I.5) 

On voit ainsi que plus l’inductance 𝐿𝑐 de la bobine est grande, est donc son 𝐿𝑐 importante, 

plus il faudra limiter sa vitesse de charge pour que ses pertes puissent être absorbées par le 

système cryogénique. Il faut cependant noter que la valeur prédictive de (I.5) dépend de la 

capacité à estimer tous les paramètres. Si 𝐿𝑐 et 𝑑𝑖𝜃 𝑑𝑡⁄  sont simples à calculer, 𝑅𝑐 est en 

revanche un paramètre très complexe à déterminer a priori. Une alternative plus récente aux 

bobines non-isolées est de co-bobiner les rubans supraconducteurs avec des rubans d’acier 

inoxydable pour réaliser ce que l’on appelle une bobine « metal-as-insulation » [143]. Cette 

solution permet d’augmenter la valeur de 𝑅𝑐 tout en permettant toujours au courant de circuler 

entre les spires. Par ailleurs, il a été montré que cette méthode laissait moins d’incertitudes sur 

la valeur de 𝑅𝑐 [144], [145]. Enfin, le ruban en acier co-bobiné permet aussi de renforcer la 

résistance mécanique de la bobine aux efforts électromagnétiques. 

II.4. Comportement et modélisation des massifs HTS 

Dans l’état mixte, les supraconducteurs de type II ne sont plus des matériaux diamagnétiques 

parfaits, il devient ainsi possible de les magnétiser. Le principe permettant de piéger du champ 

magnétique dans un massif supraconducteur repose sur la loi de Lenz. En effet, dans l’état 

mixte, le supraconducteur peut être considéré comme un matériau conducteur parfait non 

diamagnétique, il est donc possible d’y piéger des boucles de courant persistantes. Nous allons 

voir dans cette partie l’aimantation et la modélisation des pastilles supraconductrices dans l’état 

mixte. 

II.4.a. Modèle de Bean 

Le modèle de Bean est un modèle analytique simple permettant de modéliser et de 

comprendre le fonctionnement des supraconducteurs dans l’état mixte [146]. Pour cela, il prend 

pour principale hypothèse que la densité de courant dans un supraconducteur ne peut être égale 

qu’à 0 lorsque le champ électrique est nul ou ±𝐽𝑐 autrement. Le modèle de Bean correspond 

donc à une loi en puissance d’indice 𝑛 = ∞. Par ailleurs, il suppose que la perméabilité 

magnétique relative du supraconducteur est égale à 1. Le reste du modèle découle des équations 

de Maxwell. 

Pour illustrer les différentes méthodes d’aimantation par le modèle de Bean, nous allons par 

la suite nous placer dans le cas d’un massif cylindrique de rayon R et de longueur infinie 

représenté sur la Figure I.27. La température de ce bulk est notée T et il est soumis à un champ 

magnétique extérieur variable Ba(t) dans la direction z. Dans ces conditions, les équations de 

Maxwell et du modèle de Bean s’écrivent : 

𝜕𝐵𝑧
𝜕𝑟

= −𝜇0𝐽𝜃 (I.6) 

𝜕𝐸𝜃
𝜕𝑟

+
𝐸𝜃
𝑟
= −

𝜕𝐵𝑧
𝜕𝑡

 (I.7) 

𝐽𝜃 = {

0 𝑠𝑖 𝐸𝜃 = 0
𝐽𝑐  𝑠𝑖 𝐸𝜃 > 0
−𝐽𝑐 𝑠𝑖 𝐸𝜃 < 0

 (I.8) 

Il faut ajouter la condition limite 𝐵𝑧(𝑅) = 𝐵𝑎(𝑡). Ces équations traduisent le fait que les 

boucles de courant dans le supraconducteur se développent en opposition aux variations du 
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champ magnétique. Par ailleurs, elles impliquent que les boucles de courant pénètrent le 

supraconducteur par sa périphérie et se propagent vers le centre. Puisque la norme de la densité 

de courant ne peut valoir que 𝐽𝑐, la variation spatiale dans la direction r du champ magnétique 

au sein du supraconducteur est linéaire avec une pente 𝜇0𝐽𝑐. 

 
Figure I.27 Cylindre supraconducteur de rayon R et de longueur infinie soumis à un champ 

magnétique variable dans la direction de son axe. 

Ainsi, puisque les boucles de courant sont responsables de l’aimantation, le champ 

maximum qu’il est possible de piéger correspond au cas où l’intégralité du cylindre est parcouru 

par des boucles de courant dans le même sens. On parle alors de pénétration complète du champ 

magnétique. Dans ce cas, la distribution du champ magnétique est conique et le modèle de Bean 

donne l’expression suivante du champ piégé maximum, aussi appelé champ de pénétration 𝐵𝑝 : 

𝐵𝑝 = 𝜇0𝐽𝑐𝑅 (I.9) 

À partir de la loi de Biot et Savart, il est aussi possible d’exprimer le champ magnétique 

maximum en pénétration complète à la surface d’un cylindre de hauteur finie en ajoutant un 

facteur de correction à (I.9) [147]. Nous allons maintenant utiliser le modèle de Bean pour 

décrire le principe des méthodes d’aimantation. 

II.4.b. Field cooling 

Le refroidissement sous champ, aussi appelé « field cooling » consiste, comme le montre la 

Figure I.28, à plonger le supraconducteur dans un champ magnétique 𝐵𝑚𝑎𝑥 tout au long de son 

refroidissement. Une fois en dessous de sa température critique, le champ magnétique appliqué 

décroit progressivement jusqu’à 0. Les boucles de courant se développant par opposition à la 

variation de champ vont ainsi permettre de piéger un champ dans la direction du champ appliqué 

initialement. Si 𝐵𝑚𝑎𝑥 ≥ 𝐵𝑝 le supraconducteur sera en pénétration complète et piégera donc 𝐵𝑝. 

En revanche, si 𝐵𝑚𝑎𝑥 < 𝐵𝑝, le supraconducteur sera en pénétration incomplète et ne piégera 

que 𝐵𝑚𝑎𝑥. Ce second cas permet de comprendre une caractéristique importante des 

supraconducteurs de type II. Ceux-ci sont capables de « mémoriser » le champ magnétique dans 

lequel ils sont plongés lors de leur refroidissement à condition que le champ à « mémoriser » 

soit inférieur au 𝐵𝑝. 
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Figure I.28 Principe de l’aimantation par field cooling pour 𝐵𝑚𝑎𝑥 > 𝐵𝑝. (a) Refroidissement 

sous champ magnétique. (b) décroissance du champ magnétique appliqué. (c) Champ 

magnétique piégé en pénétration complète. 

Le field cooling a permis d’établir les records de champ magnétiques piégés dans des massifs 

REBaCuO [116], [117], il s’agit de la méthode la plus répandue lorsque qu’il s’agit de piéger 

des champs très important dans des supraconducteurs. Elle nécessite cependant de disposer d’un 

électroaimant pouvant produire un fort champ magnétique et le maintenir pendant une longue 

durée. De plus, il faut pouvoir réaliser le refroidissement in situ du supraconducteur. Cette 

méthode peut cependant être réalisée simplement avec un aimant permanent posé à la surface 

d’un supraconducteur que l’on immerge dans l’azote avant de retirer l’aimant permanent mais 

ce dernier essai ne permet évidemment pas de piéger des champs importants. 

II.4.c. Zero field cooling et aimantation par champ pulsé 

Le « zero field cooling » est une autre méthode d’aimantation ne nécessitant pas le 

refroidissement in situ du supraconducteur, la pastille étant en effet refroidie avant son 

aimantation. Pour cela, le zéro field cooling, dont le principe est représenté sur la Figure I.29, 

nécessite de surpasser l’effet mémoire du supraconducteur en appliquant un champ magnétique 

croissant jusqu’à une amplitude 𝐵𝑚𝑎𝑥 > 𝐵𝑝. Durant cette phase de croissance, des courants en 

opposition vont complètement pénétrer le supraconducteur. Une fois 𝐵𝑚𝑎𝑥 atteint, le champ est 

ensuite ramené à 0 permettant à des boucles de courant dans le sens opposé de pénétrer le 

supraconducteur et ainsi de piéger le champ magnétique. La pénétration complète peut ainsi 

être réalisée à condition d’appliquer 𝐵𝑚𝑎𝑥 ≥ 2𝐵𝑝 auquel cas il est possible de piéger 𝐵𝑝. Si le 

champ est situé entre 2𝐵𝑝 > 𝐵𝑚𝑎𝑥 > 𝐵𝑝, il est possible de piéger 𝐵𝑚𝑎𝑥 2⁄ . Enfin, si  

𝐵𝑚𝑎𝑥 < 𝐵𝑝, le champ appliqué n’est pas suffisant pour outrepasser l’effet mémoire, la pastille 

ayant « mémorisé » un champ de 0 T lors de son refroidissement. Le principal inconvénient de 

cette méthode est qu’elle nécessite un inducteur pouvant produire le double du 𝐵𝑝 pour pouvoir 

outrepasser l’effet mémoire du supraconducteur et magnétiser complètement une pastille. 

Une version dérivée du zero field cooling est l’aimantation par champ pulsé. Cette méthode 

est similaire sur le principe mais diffère par la durée de l’aimantation. Dans un zero field cooling 

comme dans un field cooling, la vitesse de variation du champ magnétique est faible (quelques 

mT/min) pour limiter les pertes associées au mouvement du champ magnétique. Lors d’une 
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aimantation par champ pulsé, l’aimantation se fait en moins d’une seconde en déchargeant un 

banc de condensateurs dans une bobine de champ en cuivre. Cette méthode est ainsi de loin la 

moins chère et la plus simple à mettre en œuvre. Cependant, les pertes et l’échauffement induit 

par la variation très rapide du champ réduisent fortement le champ maximum qu’il est possible 

de piéger avec cette méthode. Dans les REBaCuO, le champ qu’il est possible de piéger en 

champ pulsé est de l’ordre de 5 T [148] contre plus de 17 T en field cooling [116], [117]. Il faut 

enfin noter que les effets thermiques font que le modèle de Bean est totalement inadapté pour 

prévoir l’aimantation par champ pulsé. Celui-ci permet uniquement d’en comprendre le 

principe. 

 
Figure I.29 Principe de l’aimantation par zero field cooling pour 𝐵𝑚𝑎𝑥 > 2𝐵𝑝. 

(a) Application d’un champ magnétique croissant et pénétration des courants en réaction. 

(b) Croissance  du champ magnétique appliqué au-delà de 𝐵𝑝, la pastille est complètement 

pénétrée. (c) Décroissance du champ appliqué, des courants en sens opposé pénètrent le 

supraconducteur. (d) Champ magnétique piégé en pénétration complète. 

II.4.d. Comportement diamagnétique des pastilles supraconductrices 

Bien que dans l’état mixte les supraconducteurs ne soient pas, comme nous l’avons vu, des 

diamagnétiques parfaits, ceux-ci peuvent manifester un comportement similaire au 

diamagnétisme. En effet, nous venons de voir qu’un supraconducteur peut « mémoriser » le 

champ magnétique dans lequel il est plongé lors de son passage à l’état supraconducteur. Si elle 

n’est pas plongée dans un champ, la pastille va donc chercher à maintenir un champ nul en son 

centre en développant des courants en réaction à tout champ extérieur. Ce comportement 

diamagnétique fonctionne seulement pour des champs appliqués d’amplitude 𝐵𝑚𝑎𝑥 < 𝐵𝑝, 

autrement la pastille piégera un champ par zero field cooling. Ainsi, on peut définir par le 

modèle de Bean, toujours dans le cas de la Figure I.27, la profondeur de pénétration 𝑑𝑝 du 

champ magnétique et des courants dans la pastille en fonction du champ extérieur 𝐵𝑎 : 

𝑑𝑝 =
𝐵𝑎
𝜇0𝐽𝑐

 (I.10) 
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Cette profondeur de pénétration est par ailleurs représentée sur la Figure I.30. Cette 

profondeur de pénétration limite donc la capacité de résistance au champ puisque toute la partie 

pénétrée par les courants n’est plus diamagnétique. On peut finalement noter à partir de (I.9) et 

(I.10) que lorsque 𝐽𝑐 → ∞ la pastille s’approche d’un comportement diamagnétique parfait 

puisque 𝑑𝑝 → 0 et 𝐵𝑝 → ∞. 

 
Figure I.30 Schéma de la réponse diamagnétique d’un supraconducteur de type II si il a été 

refroidi sous champ nul. (a) 𝐵𝑝 > 𝐵𝑎 > 0 (b) −𝐵𝑝 < 𝐵𝑎 < 0 

II.4.e. Densité de courant critique des massifs supraconducteurs 

À l’instar des fils et rubans supraconducteurs, la densité de courant critique 𝐽𝑐 des bulks est 

aussi dépendante de la température et du champ magnétique. La définition ainsi que la méthode 

de mesure de 𝐽𝑐 des pastilles sont cependant radicalement différentes de celles des fils. En effet, 

ces derniers sont caractérisés par une mesure 4 points où l’on mesure la tension pour chaque 

courant imposé. Les bulks sont quant à eux caractérisés en mesurant le moment magnétique 

d’un échantillon suffisamment petit pour que 𝐵𝑝 ≪ 𝐵𝑎. Les échantillons ont généralement la 

forme d’une fine plaque de longueur 2𝑎, de largeur 2𝑏 et de hauteur 𝑐 (𝑐 < 2𝑎 < 2𝑏) ayant un 

volume ne dépassant pas quelques mm3. La mesure consiste à balayer le cycle d’hystérésis avec 

un champ dirigé selon sa hauteur. La Figure I.31 (a), montre un exemple de cycle d’hystérésis 

mesuré sur un échantillon de GdBaCuO. À partir de ce cycle, on peut déduire le  𝐽𝑐 de 

l’échantillon à partir de la formule suivante [149]: 

𝐽𝑐(𝐵) =
∆𝑀(𝐵)

𝑎 (1 −
𝑎
3𝑏
)
 (I.11) 

Où ∆𝑀(𝐵) correspond à la taille du cycle d’hystérésis que montre la Figure I.31 (a). La 

Figure I.31 (b) montre quant à elle la courbe 𝐽𝑐(𝐵) déduite à partir de (I.11). Il faut noter que 

les valeurs données proches de 0 ne sont pas valides dans la mesure où, à champ nul, 

l’échantillon ne respecte pas 𝐵𝑝 ≪ 𝐵𝑎. Par ailleurs, l’effondrement de 𝐽𝑐 autour de 9 T pour la 

courbe à 50 K est un artefact de mesure. En effet, l’appareil de mesure ne pouvant dépasser les 

9 T, celui-ci ne peut parcourir entièrement le cycle réel à 50 K qui s’étend bien au-delà de la 
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limite de l’appareil, la chute est donc uniquement due à l’inversion de la pente du champ 

appliqué.  

 
Figure I.31 (a) Cycle d’hystérésis mesuré sur un échantillon de pastille GdBaCuO à 77 K et 

50 K (2a × 2b × c = 1,58 mm × 1,93 mm × 0,46 mm). (b) Densité de courant critique en 

fonction du champ appliqué dérivée du cycle d’hystérésis par le modèle de Bean [150]. 

La caractéristique 𝐽𝑐(𝐵) des pastilles REBaCuO ne fait pas que décroitre avec le champ 

magnétique contrairement aux rubans. En effet, on remarque sur la courbe à 50 K que 𝐽𝑐 atteint 

un maximum local à 5 T. Ce phénomène, appelé « fishtail effect », n’est pas encore bien 

compris mais est fortement dépendant de la microstructure cristalline [151]. Cette 

caractéristique permet donc aux pastilles REBaCuO qui présentent un fort « fishtail » de 

conserver d’excellentes performances à fort champ magnétique. 

II.4.f. Modélisation numérique en formulation en H 

Le modèle de Bean est très utile pour comprendre le comportement des pastilles 

supraconductrices. Cependant, les prédictions quantitatives du modèle de Bean sont 

généralement très imprécises à l’exception de quelques rares cas simples (cylindre ou plaque 

infiniment long ou infiniment fin). Afin de réaliser des calculs plus précis, il est nécessaire 

d’utiliser des méthodes numériques en 2D ou 3D dont la plus rependue est la méthode des 

éléments finis. Pour modéliser les supraconducteurs, il faut formuler les équations de Maxwell 

de la manière la plus adaptée au problème à résoudre [152], [153]. Dans ce manuscrit, nous 

n’utiliserons que la formulation en H car simple et appropriée à la modélisation des bulks [147]. 

La formulation en H consiste à résoudre l’équation de Maxwell-Faraday liant le champ 

magnétique 𝐻⃗⃗  au champ électrique 𝐸⃗  : 

∇⃗⃗ × 𝐸⃗ = −𝜇0
𝜕𝐻⃗⃗ 

𝜕𝑡
 (I.12) 

Cette formulation nécessite donc une résolution temporelle dans laquelle doivent être décrite 

toutes les étapes de l’aimantation du supraconducteur puisque ce dernier réagit aux variations 

du champ. Le comportement magnétique de la pastille est modélisé par une perméabilité 

magnétique égale à 𝜇0 et son comportement électrique par la loi E-J que l’on met sous la forme 

d’une résistivité électrique variable 𝜌(𝐽 ) dont l’expression est la suivante : 
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𝜌(𝐽 ) =
𝐸𝑐
𝐽𝑐
(
‖𝐽 ‖

𝐽𝑐
)

𝑛−1

 (I.13) 

Ainsi à partir de ces lois de comportement et de l’équation de Maxwell-Ampère, l’équation 

à résoudre numériquement est la suivante : 

∇⃗⃗ × (𝜌∇⃗⃗ × 𝐻⃗⃗ ) + 𝜇0
𝜕𝐻⃗⃗ 

𝜕𝑡
= 0 (I.14) 

Par ailleurs, les modèles réalisés en formulation en H peuvent comporter plusieurs niveaux 

de complexité selon le problème à résoudre [154]. Ces niveaux de complexité se manifestent 

notamment au travers des caractéristiques 𝐽𝑐(𝐵, 𝑇) et 𝑛(𝐵, 𝑇) considérées. L’aimantation par 

champ pulsé nécessite souvent de coupler la formulation en H avec une simulation thermique 

pour tenir compte des échauffements de la pastille tandis qu’une aimantation en field cooling 

d’un bulk peut se faire assez précisément sans simulation thermique et en considérant 𝐽𝑐 et 𝑛 

constant si l’échantillon présente un fishtail rendant son 𝐽𝑐 peu variable comme celui de la 

Figure I.31. Il faut enfin noter que même les modèles les plus complexes sont fortement limités 

par la difficulté de connaitre et mesurer précisément les propriétés complètes des massifs qui 

sont par ailleurs souvent non-homogènes [155]–[157]. 

 
Figure I.32 Distribution des courants normalisés par rapport à 𝐽𝑐 dans une pastille 

(Ø = 30 mm, hauteur = 15 mm, 𝐽𝑐 = 500 A/mm2
, n = 21) après un field cooling de 1 T.  

(a) Calculée par le modèle de Bean (b) Calculée numériquement avec une formulation en H. 

La Figure I.32 montre la différence entre le modèle de Bean et une simulation numérique 

pour le cas d’une pastille magnétisée par field cooling avec 𝐵𝑎 < 𝐵𝑝. La pastille simulée a des 

dimensions standards d’aimants supraconducteurs qui ne correspondent ni au cas d’un cylindre 

infiniment fin ni d’un cylindre infiniment long et la pénétration est incomplète. Par conséquent, 

il s’agit typiquement d’un cas totalement hors du domaine de validité du modèle de Bean, cela 

se remarque particulièrement aux extrémités supérieures et inférieures du bulk. En effet, le 

modèle de Bean étant un modèle analytique 1D, celui-ci ne tient pas compte de la pénétration 

par ces deux surfaces. Par ailleurs, on remarque que la densité de courant simulée 
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numériquement n’est pas égale à 𝐽𝑐 puisque 𝑛 ≠ ∞. Enfin, même sur le plan central (𝑟, 𝜃), les 

boucles de courant pénètrent au-delà de la profondeur de pénétration calculée par le modèle de 

Bean. Cet exemple illustre ainsi la nécessité de disposer de modèles numériques pour la 

modélisation des massifs supraconducteurs. Nous verrons de manière plus quantitative les 

différences entre le modèle de Bean et modèles numériques dans la suite de ce manuscrit. 

 

III. Les machines supraconductrices pour l’aéronautique 

III.1. Projets et démonstrateurs de machines 

Les nombreuses études théoriques que nous avons citées en début de chapitre montrent bien 

le potentiel des machines supraconductrices pour l’électrification de l’aéronautique. Par 

conséquent, plusieurs projets industriels de recherche ont abouti à la réalisation de 

démonstrateurs ou cherchent à en développer de nouveaux. Nous allons passer en revue 

différents projets majeurs, terminés ou en cours, portant sur les machines supraconductrices 

pour l’aviation. 

III.1.a. Alternateur à inducteur homopolaire 

 
Figure I.33 Alternateur à inducteur homopolaire 1,3 MW 10 500 tr/min testée par General 

Electrics Global Research en 2009 [158]. (a) Schéma 3D du générateur. (b) Photo du 

prototype. 

La Figure I.33 montre un générateur partiellement supraconducteur réalisé par General 

Electrics en 2009 en partenariat avec l’US Air Force [158]. La topologie de cette machine, 

brevetée en 1973 [159], et appelée « Homopolar Inductor Generator » se compose d’un rotor 

ferromagnétique à excitation homopolaire par une bobine supraconductrice BiSrCaCuO 

statique. L’intérêt de cette machine est de ne comporter ni aimants, contacts tournants ou 

cryogénie tournante au rotor ce qui permet à ce dernier de fonctionner à très haute vitesse. La 

haute fréquence inhérente à la vitesse élevée impose l’utilisation d’un induit en fil de Litz 

associé à un refroidissement liquide assuré par des canaux en alumine. La bobine 

supraconductrice est quant à elle refroidie par du néon circulant par gravité subissant un cycle 

ébullition puis recondensation par deux cryocoolers. 
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Sur le plan théorique, le projet a abouti à un design théorique d’une machine 5 MW, 

35 000 tr/min sensé atteindre 9 kW/kg pour un rendement de 98 %, cryocoolers inclus. Un 

prototype à puissance réduite a été réalisé afin de valider les modèles et la topologie. Ce 

prototype a pu être testé en charge jusqu’à 10 500 tr/min fournissant une puissance de 1,3 MW. 

L’institut de l’aviation de Moscou développe par ailleurs un prototype 100 kW adoptant une 

topologie similaire mais avec un induit supraconducteur. L’ajout de l’induit supraconducteur 

ainsi que les progrès importants réalisés sur les conducteurs HTS permettent aux auteurs 

d’affirmer qu’à 5 MW, 12 000 tr/min, cette topologie peut atteindre 27 kW/kg et 99,97 % de 

rendement si un refroidissement LH2 est disponible [160]. 

III.1.b. Advanced Superconducting Motor Experimental Demonstrator (ASuMED) 

Le projet européen ASuMED s’étendant de 2017 à 2020, porté par OSWALD 

Elektromotoren et faisant intervenir notamment Rolls-Royce, a permis le développement d’un 

démonstrateur de machine complètement supraconductrice 1 MW, 6000 tr/min [161]. 

 
Figure I.34 Photographie du démonstrateur développé dans le cadre du projet ASuMED 

Ce démonstrateur, que l’on peut voir sur la Figure I.34, est une machine synchrone 

comportant un stator sans dent ferromagnétique mais avec culasse et un bobinage triphasé 

réalisé en fil REBaCuO [162]. Le rotor se compose quant à lui d’aimant permanents 

supraconducteurs réalisés par empilement de rubans REBaCuO et magnétisés par l’induit [163]. 

Cette topologie de rotor a ainsi l’avantage de ne pas nécessiter de contacts tournants mais 

requiert en revanche une cryogénie tournante. Depuis la fin du projet, très peu d’informations 

sur les performances et les résultats de la machine complète sont disponibles dans la littérature 

ne permettant donc pas d’attester si l’objectif de 20 kW/kg a pu être atteint. Cependant, un 

nombre important de publications du consortium porte sur la démagnétisation des empilements 

de rubans [164]–[168] suggérant des problématiques expérimentales liés à cette 

démagnétisation. Il apparait donc que les empilements de rubans ne sont peut-être pas la 

solution la plus pertinente pour la réalisation d’aimants permanents supraconducteurs dans un 

environnement moteur bien que le record de champ piégé dans un empilement de rubans soit 

supérieur à celui des pastilles [169], [170]. 
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III.1.c. Essai en vol sur un Yak-40 

Début 2021, l’entreprise SuperOx, en partenariat avec le CIAM (Central Institute of Aviation 

Motors) et le SibNIA (Chaplygin Siberian Scientific Research Institute of Aviation) ont effectué 

la première mondiale d’un essai en vol d’une machine partiellement supraconductrice 500 kW, 

2500 tr/min [171].  

 
Figure I.35 (a) Photographie du moteur supraconducteur 500 kW de SuperOx. (b) Moteur 

supraconducteur avec son système de refroidissement par azote liquide sous-refroidit monté 

dans le nez d’un Yak-40. [171] 

La machine embarquée, que l’on peut voir sur la Figure I.35 (a) comporte un rotor à aimants 

permanents conventionnel et un stator supraconducteur comportant un bobinage REBaCuO et 

un circuit magnétique avec dents et culasse ferromagnétiques. Le refroidissement de la machine 

est assuré par une circulation de LN2 sous refroidi (T < 77 K). On peut voir la machine et son 

refroidisseur insérés dans le nez du Yak-40 sur la Figure I.35 (b). Le refroidissement par azote 

liquide, en plus de nécessiter un réservoir volumineux, limite la température de fonctionnement 

et donc les performances de la machine. Cependant, les auteurs indiquent que les pertes 

supraconductrices dans l’induit de cette machine sont de l’ordre de 0,5 % de sa puissance. Ainsi, 

cet essai, s’il ne permet pas de démontrer les performances de la supraconductivité, montre la 

faisabilité de l’embarquement d’une machine supraconductrice à bord d’un avion.  

Par ailleurs, l’entreprise SuperOx développe une chaine supraconductrice complète avec 

génératrice 700 kW, câbles DC et limiteurs de courant avec pour objectif un nouvel essai en 

vol en 2022 puis le remplacement du refroidissement LN2 par un refroidissement LH2. 

Cependant, le conflit Russo-Ukrainien est de nature à perturber ces objectifs. 

III.1.d. Hybrid Hydrogen & Electric Architecture (H2GEAR) 

L’entreprise GKN Aerospace porte depuis 2020 le projet H2GEAR financé à hauteur de 

27 M£ sur 5 ans par l’agence nationale de l’innovation britannique [172]. Ce projet vise à 

développer une chaine électrique de la pile à combustible jusqu’au moteur électrique [173]. 

Bien que ne comportant pas de composant supraconducteurs, cette chaine doit utiliser le LH2 

comme source de refroidissement pour faire fonctionner les câbles, moteurs et convertisseurs 

statiques à des températures cryogéniques par l’intermédiaire d’un circuit d’hélium [174], 

[175]. Ce projet fait donc face à des problématiques techniques similaires à celles rencontrées 

par les moteurs supraconducteurs. L’utilisation de matériau conventionnel, malgré des 
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performances théoriques moins élevées que les supraconducteurs, permet de s’affranchir des 

problématiques de quench et apparait comme une solution plus facilement abordable à court 

terme. Compte tenu de l’investissement et de la criticité du projet pour l’entreprise GKN, peu 

d’information techniques sont communiqués comme en témoigne le visuel de la Figure I.36. 

 
Figure I.36 Présentation du projet H2GEAR [173]. 

III.1.e. Advanced Superconducting & Cryogenic Experimental powertrain 

Demonstrator (ASCEND) 

 
Figure I.37 Présentation du projet ASCEND. [176] 

Depuis 2021, Airbus UpNext a lancé le développement d’une chaine supraconductrice et 

cryogénique 500 kW dans le cadre d’un projet baptisé ASCEND [176], [177]. La structure et 

les objectifs du projet sont résumés sur le visuel de la Figure I.37. Contrairement à la démarche 

de SuperOx, Airbus cherche à démontrer dans un premier temps les performances au sol en 
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employant un refroidissement adapté pour ensuite envisager des essais en vol à horizon 2029. 

La chaine en développement se compose ainsi d’un moteur, d’un convertisseur statique, de 

câbles AC et DC, un limiteur de courant et un système cryogénique commun à tous les 

composants [178]. 

Concernant le moteur supraconducteur devant être réalisé pour cette chaine, la topologie 

retenue pour celui-ci est une machine partiellement supraconductrice avec un rotor à aimants 

permanents conventionnel et un stator supraconducteur similaire à celui d’ASuMED avec un 

bobinage REBaCuO [179], [180]. 

III.1.f. Superconducting motor and cryo-cooled inverter engine (SOARING) 

En 2021 débute aux Etats-Unis un projet nommé ASCEND (Aviation-class Synergistically 

Cooled Electric-motors with iNtegrated Drivers) d’un montant total de 33 M$ au sein duquel 

7,2 M$ sont dédiés au projet SOARING. Le projet SOARING, porté par Raytheon, ambitionne 

de d’étudier un ensemble machine supraconductrice et électronique de puissance cryogénique 

intégrée d’une puissance de 2,5 MW [181] représenté sur la Figure I.38 et de réaliser un 

prototype à échelle réduite de 260 kW [182]. Ce projet s’inscrit dans le contexte d’un avion 

fonctionnant au gaz naturel liquéfié (LNG) permettant de disposer d’une réserve de froid à 

120 K. La machine supraconductrice doit comporter un rotor supraconducteur dont la 

technologie est en cours de spécification ainsi qu’un stator supraconducteur avec un bobinage 

MgB2. Pour permettre le fonctionnement de la machine autour de 20 K, un cryocooler 

magnétocalorique utilisant le LNG comme source chaude doit être développé. L’objectif du 

projet est d’atteindre une puissance massique globale de 12,5 kW/kg et un rendement supérieur 

à 93 %. 

 
Figure I.38 Représentation de la machine et du convertisseur du projet SOARING. [181] 



Les machines supraconductrices pour l’aéronautique 

50 

III.2. Machines à modulation de flux 

La machine dont il est question dans ce manuscrit appartient aux machines 

supraconductrices dites « à modulation de flux ». Les machines à modulation de flux sont des 

machines alternatives synchrones dont l’inducteur est divisé en deux parties. Une première 

partie génère un champ magnétique constant et une seconde partie vient dévier ce champ 

magnétique grâce à sa reluctance variable. L’intérêt principal de ces machines est que la 

première partie de l’inducteur peut se situer au stator tandis que la seconde compose le rotor. 

La topologie ainsi créée ne comporte pas de systèmes de collecteurs tournants et possède tout 

de même une induction beaucoup plus importante que les machines à reluctance variables. 

Avant de présenter la topologie exacte que nous allons étudier, nous allons voir un bref état de 

l’art des machines à modulation de flux. 

III.2.a. Machines à modulation de flux à saillances ferromagnétiques 

La méthode conventionnelle pour créer la reluctance variable qui va servir à moduler le flux 

est d’utiliser des saillances ferromagnétiques. Ainsi, on peut trouver beaucoup de machines 

conventionnelles utilisant la modulation de flux. Celles-ci se composent généralement de deux 

stators, un premier produisant le champ continu grâce à des aimants permanents ou à un 

électroaimant et un second stator alternatif polyphasé. Le rotor se compose quant à lui d’un 

modulateur créé par plusieurs plots ferromagnétiques [183], [184]. Le rotor modulateur peut-

être aussi utilisé pour réaliser des réducteurs magnétiques ou des machines à réducteur 

magnétique intégré [185]. 

Un premier type de machines supraconductrices à modulation de flux consiste à remplacer 

la source de champ continu par un système de bobines supraconductrices. Ainsi, l’alternateur à 

induction homopolaire dont il a été question en III.1.a est un type de machine à modulation de 

flux. La machine supraconductrice à plot saturés réalisée au GREEN est une autre structure de 

machine supraconductrice à modulation de flux à saillances ferromagnétiques [186], [187]. 

L’amplitude du champ magnétique de ces types d’inducteurs est principalement limitée par le 

champ de saturation du fer.  

III.2.b. Machines à modulation de flux à saillances diamagnétiques 

Une seconde manière de créer la reluctance variable est d’utiliser le comportement 

diamagnétique des pastilles supraconductrices pour réaliser des écrans magnétiques servant à 

dévier le champ magnétique. Sur ce principe, plusieurs structures d’inducteur ont été réalisées 

au GREEN. La première structure à flux radial, représentée sur la Figure I.39 (a), se compose 

de deux bobines supraconductrices parcourues par des courants de sens opposés générant un 

champ dans la direction radiale. Des pastilles supraconductrices sont disposées à la 

circonférence de l’inducteur pour dévier le flux et le concentrer dans les ouvertures entre les 

bulks. L’inducteur ainsi réalisé génère une variation spatiale de champ magnétique variant entre 

𝐵𝑚𝑎𝑥 entre les pastilles et ~0 T derrière les pastilles [68], [188]. L’induction de cette machine 

comporte donc une composante moyenne non nulle ne participant pas au couple. La  

Figure I.40 (a) montre une photo de l’inducteur réalisé en 2007, ce dernier est associé à un 

induit tournant conventionnel  [189].  
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Figure I.39 Principe de fonctionnement des inducteurs à modulation de flux réalisés par le 

GREEN. (a) Inducteur à modulation de flux radial [189] (b) Inducteur à pan coupé [190].  

Une seconde structure est la machine à pan coupé représentée sur la Figure I.39 (b), qui se 

compose aussi de deux bobines supraconductrices mais parcourues par des courants dans le 

même sens afin de générer un champ dans la direction axiale. Ce champ est ensuite dévié par 

une pastille supraconductrice placée en travers. La variation spatiale de champ magnétique 

résultante varie ainsi entre −𝐵𝑚𝑎𝑥 et +𝐵𝑚𝑎𝑥. Cette topologie permet ainsi d’éliminer la 

composante homopolaire. Une photographie de cet inducteur, réalisé en 2015, peut être trouvée 

sur la Figure I.40 (b). À l’instar du précédent prototype, l’inducteur est fixe tandis que l’induit 

est tournant et non supraconducteur [190]. 

 
Figure I.40 Photographies des inducteurs à modulation de flux réalisés par le GREEN. 

(a) Inducteur à modulation de flux radial [189] (b) Inducteur à pan coupé [190]. 
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Les machines à modulation de flux utilisant des pastilles supraconductrices sont aussi 

réalisables en structures à flux axiales [69]. Un prototype d’inducteur utilisant une bobine cuivre 

et deux pastilles HTS a par exemple été récemment réalisée à l’université de Khemis 

Miliana [191]. Mais le prototype le plus abouti, toute structures confondues, est celui que nous 

allons maintenant voir en détail. 

III.2.c. Prototype de machine à modulation de flux axiale 50 kW 

 

 
Figure I.41 Structure et composants actifs de la machine à modulation de flux axial réalisée 

dans le cadre du projet DGA RESUM [192]. 

Dans le cadre du projet RESUM (REalisation of a SUperconducting Motor) financé par la 

DGA (Direction Générale de l’Armement), le GREEN en partenariat avec SAFRAN et Absolut 

System a développé une machine à modulation de flux axiale dont la structure est représentée 

sur la Figure I.41. Cette machine est composée d’une bobine supraconductrice statique pour 

générer le champ magnétique, ce dernier est modulé par un rotor composé de pastilles 

supraconductrices. Enfin, deux induits statiques sont situés de part et d’autre du rotor. Les 

induits sont non supraconducteurs et comportent une culasse magnétique mais pas de dents. La 

modélisation, la conception et la construction de cette machine sont rapportées en détails dans 

la thèse d’Alexandre Colle [192]. 

La Figure I.42 montre le prototype réalisé et ses principaux composants, ce prototype, pesant 

52 kg, a été dimensionné pour une puissance nominale de 50 kW à une vitesse de 5000 tr/min. 

Pour cela, la bobine supraconductrice (b) a été réalisée en fils Bi-2223, le rotor (c) incorpore 5 

pastilles YBaCuO de 80 mm de diamètre obtenues par multi-seeding et l’induit (d) utilise du fil 

de Litz et un refroidissement à air. Le refroidissement cryogénique des composants 

supraconducteurs se fait par une circulation d’hélium obtenue grâce à une boucle froide [193] 

pouvant extraire 80 W à 30 K. Le refroidissement de la bobine et du rotor se fait en série en 

refroidissant d’abord la bobine puis les pastilles au travers d’un échangeur rotatif. Le maintien 

à 30 K du rotor et de la bobine est assuré par deux cryostats distincts. Le cryostat du rotor est 

fixe permettant de fixer l’induit à celui-ci et ainsi réduire l’entrefer. Ainsi, la cryogénie du rotor 

comporte deux systèmes d’étanchéité rotatives. La première étanchéité à assurer est celle de 
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l’hélium haute pression entre la canne d’arrivée d’hélium fixe et le rotor, cette étanchéité est 

obtenue à partir de joints à lèvre. La seconde étanchéité est celle au vide entre l’arbre tournant 

et le cryostat fixe qui devait être assurée par un joint ferrofluide comme nous le verrons par la 

suite. 

 
Figure I.42 Prototype de machine à modulation de flux axiale 50 kW. (a) Photographie de la 

machine. (b) Bobine supraconductrice Bi-2223. (c) Rotor comprenant 5 pastilles YBaCuO. 

(d) Induit cuivre. 

III.2.d. Principaux résultats théoriques et expérimentaux 

Le processus de conception [192] a nécessité de réaliser par calcul des arbitrages entre 

plusieurs solutions techniques pour arriver au prototype 50 kW.  Ces choix ont été effectués 

dans le but de maximiser la puissance massique. Cette machine servant de base aux présents 

travaux, nous allons lister les principaux arbitrages effectués et qui ne seront donc pas remis en 

question dans ce manuscrit : 

• Une étude comparative entre les inducteurs à flux radial et axial a été réalisée 

montrant que la topologie axiale est plus performante. 

• La structure à deux stators et un rotor a été préférée à la structure comportant deux 

rotors de part et d’autre d’un stator. 

• La machine à modulation de flux présente la possibilité d’empiler une succession de 

rotors et de stators [68], [69] tout en mutualisant la bobine supraconductrice ce qui 

permet théoriquement un gain important de puissance massique. Cependant, cette 

solution complique fortement la conception cryogénique et n’a par conséquent pas 

été retenue. 
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• Il a été envisagé d’utiliser des plots ferromagnétiques disposés entre les pastilles à 

l’endroit où le champ doit être concentré. Cette solution permet une augmentation du 

couple au prix d’une augmentation du poids du rotor. Ces deux effets se compensant, 

la puissance massique est équivalente au rotor utilisant des pastilles seules. Cette 

solution n’a donc pas été retenue. 

• Différentes formes de pastilles ont été étudiées, la forme idéale se trouve être le 

secteur d’anneau. Cependant, il n’était pas possible d’approvisionner des pastilles de 

grande taille avec cette forme lors de la réalisation du prototype. 

• La possibilité d’utiliser des pastilles percées pour réduire leur masse a été considérée. 

Cependant, le gain de masse est minime en comparaison de la perte de couple, les 

pastilles pleines sont donc une solution plus simple et plus efficace. 

• Le bobinage triphasé de l’induit est un bobinage concentré puisque celui-ci a été jugé 

plus simple et plus léger qu’un bobinage distribué, particulièrement pour la structure 

à flux axial. 

• La culasse magnétique permet une augmentation légère du couple massique pour une 

machine de 50 kW mais il a été montré qu’à plus forte puissance, celle-ci était 

totalement saturée et donc caduque. Celle-ci ne sera donc plus considérée par la suite. 

D’un point de vue expérimental, le prototype 50 kW n’a pu être testé que partiellement à 

cause de problème d’étanchéité au vide du cryostat du rotor. En effet, le champ magnétique 

important créé par la bobine sature le circuit magnétique du joint ferrofluide empêchant le bon 

fonctionnement de ce dernier. Cependant, quelques mesures et conclusions expérimentales ont 

tout de même pu être réalisées [194] : 

• Le champ créé par la bobine supraconductrice est conforme aux prédictions 

théoriques et à son dimensionnement. Celle-ci n’a cependant pas pu être montée à 

son courant nominal (250 A) à cause de la mise en défaut de l’alimentation. 

• La modulation du champ magnétique par le rotor a pu être mesurée sous champ 

magnétique réduit (en dessous de la saturation des joints ferrofluides), la distribution 

spatiale de champ magnétique a montré un mauvais écrantage du champ au niveau 

des frontières entre les grains des pastilles multi-seed (chacune réalisée à l’aide de 4 

graines) réduisant ainsi l’amplitude de la variation du champ magnétique. 

• Un essai à vide sous faible champ (120 A dans la bobine) et à faible vitesse 

(250 tr/min) a pu être réalisé. L’extrapolation de la tension à vide mesurée suggère 

que la puissance réelle de la machine est 41 kW pour une densité de courant dans 

l’induit de 10 A/mm2. Cette différence pouvant être attribuée au nombre de spires de 

l’induit plus faible que prévu, à une augmentation de l’épaisseur de la paroi du 

cryostat rotor se situant dans l’entrefer et enfin la réduction du champ magnétique 

évoqué au point précédent. 

Ces résultats expérimentaux et le retour d’expérience sur ce prototype permettront de guider 

les choix technologiques que nous effectuerons dans ce manuscrit. 
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III.3. Contexte et objectifs de la thèse 

Cette thèse se déroule dans le cadre du projet DGA FROST (Flux-barrier ROtating 

Superconducting Topology) impliquant le laboratoire GREEN ainsi que les sociétés SAFRAN 

et Absolut System. Ce projet prend la suite directe du projet RESUM et vise à maturer la 

technologie des machines à modulation de flux en développant un démonstrateur 500 kW basé 

sur la topologie du prototype 50 kW. L’objectif est de réaliser ce changement d’échelle sans 

augmentation significative de la masse et du volume de la machine pour atteindre 10 kW/kg. 

Pour cela, trois leviers technologiques ont été identifiés : 

• L’utilisation d’une bobine REBaCuO permettant de tripler le champ de l’inducteur 

pour des dimensions similaires à la bobine Bi-2223 grâce à l’augmentation de densité 

de courant entre les deux technologies. 

• Le changement de forme des pastilles du rotor pour utiliser des secteurs d’anneaux 

monocristallins désormais disponibles dans le commerce. 

• L’incorporation d’un refroidissement liquide de l’induit dans le but d’atteindre une 

densité de courant de 30 A/mm2. 

Ces trois leviers doivent permettre a priori d’atteindre 500 kW sans augmenter la masse de 

la machine. 

Dans ce contexte, les objectifs de la thèse sont les suivants : 

• Développer des modèles analytiques électromagnétiques de la machine à modulation 

de flux axiale, adaptés à la forme des pastilles en secteurs d’anneaux. 

• Concevoir, réaliser et tester, à partir du retour d’expérience du prototype 50 kW, le 

démonstrateur attendu dans le cadre du projet FROST. 

• Extrapoler les résultats et les enseignements des deux prototypes pour dimensionner 

théoriquement une machine à modulation de flux d’une puissance de 3 MW pour 

établir le potentiel réel de cette topologie pour l’électrification de l’aviation. 

 



 

 

 



 

 

Chapitre II  
Méthodologie semi-analytique pour la 

modélisation des saillances 

magnétiques 
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I. Introduction 

Le dimensionnement des actionneurs électromagnétiques nécessite de pouvoir évaluer 

rapidement les performances de plusieurs centaines voire milliers de configurations possibles 

afin d’en trouver les dimensions optimales. Le procédé de dimensionnement et d’optimisation 

nécessite donc de disposer de modèles électromagnétiques précis et rapides. La méthode des 

éléments finis (MEF) est la solution de modélisation numérique la plus employée, car précise 

et permettant de considérer des géométries très complexes ainsi que les effets non-linéaires. 

Cependant, pour les procédés d’optimisation, la MEF nécessite des temps de calcul importants 

notamment en 3D. Pour certaines géométries d’actionneurs, il peut être plus judicieux d’utiliser 

des modèles analytiques ou semi-analytiques moins précis, mais beaucoup plus rapides afin 

d’effectuer un dimensionnement qui peut être ensuite consolidé par une validation par la MEF. 

Comme indiqué dans le chapitre précédent, l’objet de ce manuscrit est une machine à 

modulation de flux axiale dont les pastilles supraconductrices sont des secteurs d’anneau. Afin 

de pouvoir effectuer des optimisations, nous cherchons, dans ce chapitre et le chapitre suivant, 

à développer un modèle semi-analytique 3D. Ce modèle est basé sur la méthode de séparation 

des variables et sur une représentation en séries de Fourier des grandeurs sous forme matricielle 

permettant, à l’aide du produit de Cauchy, de considérer des sous-domaines avec une 

perméabilité magnétique non-uniforme. 

Dans ce chapitre, après une revue de la littérature, nous justifierons la nécessité d’introduire 

des sous-domaines de perméabilité magnétique non-uniforme en montrant les limites des 

modèles ne comportant que des domaines à perméabilité magnétique homogène. Nous 

détaillerons l’apport du produit de convolution et de l’écriture matricielle pour la résolution de 

ces modèles à partir d’une revue de la littérature appliquée à un cas d’étude. Enfin, nous 

introduirons les concepts et outils supplémentaires requis pour pouvoir développer un modèle 

3D à partir de la méthode décrite dans la littérature. 

I.1. Modélisation analytique par séparations de variables 

La méthode de séparation des variables est une méthode de résolution des équations aux 

dérivées partielles qui consiste à chercher une solution revêtant la forme d’un produit de 

fonctions ne dépendant chacune que d’une seule variable [195]–[197]. La mise en œuvre d’un 

modèle utilisant cette méthode nécessite de subdiviser la géométrie du problème à résoudre en 

sous-domaines de propriétés similaires (aimantation, densité de courant, perméabilité, …) dans 

lesquels on résout les équations de Maxwell. La solution dans chaque sous-domaine ainsi que 

la répartition spatiale des sources s’expriment sous la forme de séries de fonctions orthogonales 

telles que les séries de Fourier lorsque ces fonctions sont trigonométriques. Les séries de Fourier 

apparaissant dans la majorité des modèles, nous nous concentrerons sur ce cas pour la suite, 

mais notons que les séries de Bessel ou encore de Tchebychev par exemple peuvent aussi 

intervenir. 

Cette méthode a permis de modéliser simplement et efficacement un grand nombre de 

topologies d’actionneurs en 2D ou en 3D. Nous allons distinguer ici les modèles selon leur 

qualificatif analytique ou semi analytique. 
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I.1.a. Modèles analytiques 

Les modèles dits analytiques sont ceux pour lesquels on peut obtenir une expression 

analytique des champs, des grandeurs dimensionnantes et des coefficients de la série de Fourier 

de la solution. Pour qu’un modèle soit analytique il est nécessaire que la solution dans chaque 

sous-domaine soit exprimée en séries de Fourier ayant les mêmes valeurs propres. Dans ce cas, 

les conditions de passage entre les sous-domaines peuvent typiquement s’exprimer sous la 

forme d’une relation entre les harmoniques de même rang. Pour que cela soit le cas, il faut que 

les différents sous domaines soient de même taille dans une (en 2D) ou deux (en 3D) dimensions 

de l’espace considéré. Par exemple, dans une machine à pôle lisse et à flux radial modélisée 

dans un repère 2D cylindrique, les sous-domaines sont des anneaux concentriques ayant donc 

la même dimension suivant 𝜃, cette dimension impose ainsi les valeurs propres de la série de 

Fourier.  

Les modèles analytiques sont ainsi les plus rapides puisque l’on peut même, pour les 

géométries les plus élémentaires, obtenir une expression simple et directe du couple par 

exemple. Parmi les géométries qu’il est possible de modéliser ainsi on peut citer, en 2D 

cylindrique (𝑟, 𝜃) si l’on néglige les effets d’encoches, les machines et accouplements 

synchrones à aimants, pôles lisses et flux radial ou encore des accouplements asynchrones 

[198]. De même, en négligeant les effets d’encoches, de bords et de courbure, on peut modéliser 

les mêmes structures, mais à flux axial en effectuant une linéarisation au rayon moyen 

permettant d’utiliser un modèle cartésien (𝑥, 𝑦) [199]–[201]. 

Pour les actionneurs à flux axial, il est aussi possible de les modéliser en 3D permettant des 

modèles plus précis, car tenant compte des effets de bords mais moins rapides, puisque 

nécessitant des harmoniques dans deux directions de l’espace. Les modèles 3D de machines à 

flux axial sont ainsi soit en repère Cartésien (𝑥, 𝑦, 𝑧) toujours en linéarisant en rayon moyen, 

soit en repère cylindrique (𝑟, 𝜃, 𝑧), plus précis, mais nécessitant l’utilisation des fonctions de 

Bessel plus complexes à manipuler. Ainsi, il est possible de modéliser les machines et 

accouplements asynchrones ou synchrones à aimants pour les topologies à pôles lisses aussi 

bien en Cartésien [202]–[204] qu’en cylindrique [205]–[207]. 

Enfin, on peut ajouter que d’autres dispositifs électromagnétiques sont modélisables comme 

des systèmes de bobines en repère axisymétrique (𝑟, 𝑧) [208], [209] ou en Cartésien 3D (𝑥, 𝑦, 𝑧) 
[210]. 

I.1.b. Modèles semi-analytiques 

Les modèles dits semi-analytiques correspondent quant à eux aux modèles où l’on peut 

obtenir une expression analytique des champs et de certaines grandeurs dimensionnantes, mais 

où la détermination des coefficients de la série de Fourier de la solution passe par l’inversion 

d’une matrice devant être réalisée numériquement. En effet, dans les cas où les différents 

sous-domaines n’ont pas les mêmes valeurs propres, les conditions de passage entre les 

domaines lient tous les harmoniques entres eux et le calcul nécessite de résoudre un système 

linéaire complexe. La résolution de ce système augmente ainsi le temps de calcul par rapport 

aux modèles analytiques tout en restant, d’une manière générale, plus rapide que des méthodes 

numériques.  

Les modèles semi-analytiques apparaissent par conséquent pour les topologies ayant des 

domaines de tailles différentes sur la dimension imposant les valeurs propres. Par exemple, on 

peut citer le cas des machines radiales lorsque l’on veut tenir compte des effets d’encoches 
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[211], [212]. Dans ce cas, l’entrefer est un domaine de forme annulaire tandis que les encoches 

sont des secteurs d’anneaux ne faisant pas la même taille suivant 𝜃. De manière générale, les 

modèles semi-analytiques sont nécessaires lorsque l’on souhaite modéliser des topologies 

présentant des saillances magnétiques.  

Grâce à ces modèles, une très grande variété de topologies peut être modélisée. En 2D 

cylindrique (𝑟, 𝜃), pour les machines à flux radial, on peut notamment citer les machine à 

aimants et à pôles saillants [213], les machines asynchrones [214], [215], les machines à 

réluctance variable [216], [217] ou encore les réducteurs magnétiques [218], [219]. 

En 2D cartésien (𝑥, 𝑦), il est possible de modéliser, toujours en négligeant les effets de bords 

et de courbure, les machines et accouplements à reluctance variable et à flux axial [220], les 

réducteurs magnétiques à flux axial [221] ou encore les machines à flux axial en tenant compte 

des effets d’encoches [222], [223]. 

On peut aussi citer la modélisation de systèmes de bobines comportant des saillances 

magnétiques comme des systèmes de transfert d’énergie par induction comportant une culasse 

magnétique en 2D cartésien (𝑥, 𝑦) [224], [225], ou encore des systèmes de magnétisation par 

champ pulsé ou des actionneurs linéaires tubulaires en 2D axisymétrique (𝑟, 𝑧) [226], [227]. 

En revanche, les modèles semi-analytiques en 3D, cylindriques (𝑟, 𝜃, 𝑧) ou Cartésiens 

(𝑥, 𝑦, 𝑧) sont beaucoup moins développés, car beaucoup plus complexes à cause de la 

multiplication des sous domaines de valeurs propres différentes. Nous illustrerons cette 

problématique par la suite en tentant un découpage en sous domaines de l’inducteur de la 

machine à modulation de flux. On peut cependant citer qu’il est possible bien que laborieux de 

résoudre ce type de problèmes en 3D cylindrique [228]. 

I.2. Application à la machine à modulation de flux 

I.2.a. Géométrie de la machine à modulation de flux 

Pour rappel, la machine à modulation de flux est une machine synchrone constituée de trois 

éléments actifs. L’inducteur qui est composé d’une bobine alimentée en courant continu réalisée 

avec des rubans HTS et de plusieurs pastilles HTS massives (une par paire de pôles) servant à 

dévier et moduler le champ magnétique créé par la bobine, ces pastilles se situent par ailleurs 

au rotor. L’induit est quant à lui composé d’un bobinage concentrique triphasé en cuivre sans 

culasse ni dents ferromagnétiques situé de part et d’autre du rotor. L’induit ainsi que la bobine 

HTS sont donc situés au stator. Ces éléments sont représentés sur la Figure II.1. Les autres 

éléments de la machine, notamment mécaniques et cryogéniques ne sont pas représentés ici, ils 

sont en effet pour la plupart composés de matériaux non-magnétiques et l’on néglige donc leur 

impact électromagnétique pour ce chapitre.  
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Figure II.1 Représentation des éléments actifs de l’inducteur et de l’induit d’une machine à 

modulation de flux axiale utilisant des pastilles en forme de secteurs d’anneau. 

La Figure II.2 montre les dimensions d’une paire de pôles de l’inducteur suivant les plans 

(𝑟, 𝜃) et (𝑟, 𝑧). La machine présentant une symétrie le long du plan (𝑟, 𝜃), on représente 

seulement la moitié d’une paire de pôle suivant 𝑧. Les paramètres géométriques de l’inducteur 

sont les suivants : 

• 𝑝 : Nombre de paires de pôles de la machine 

• 𝑅𝑏 : Rayon intérieur de la bobine HTS 

• 𝑊𝑏 : Epaisseur de la bobine HTS 

• 𝐿𝑏 : Longueur de la bobine HTS 

• 𝑅𝑒 : Rayon extérieur des pastilles HTS 

• 𝑅𝑖  : Rayon intérieur des pastilles HTS 

• 𝑊𝑦 : Epaisseur des pastilles HTS 

• 𝛼 : Ouverture des pastilles HTS par rapport à l’ouverture d’une paire de pôles 

• 𝐸𝑖  : Longueur de l’entrefer, ce dernier est défini comme l’écart entre la surface des 

pastilles et la surface de l’induit. 



Méthodologie semi-analytique pour la modélisation des saillances magnétiques 

62 

 
Figure II.2 Paramètres géométriques de l’inducteur. 

 
Figure II.3 Paramètres géométriques de l’induit. 
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La Figure II.3 représente quant à elle les dimensions géométriques de l’induit suivant les 

plans (𝑟, 𝜃) et (𝑟, 𝑧). Les paramètres géométriques de l’induit sont les suivants : 

• 𝑊𝑖 : Epaisseur du faisceau de conducteurs d’une bobine de l’induit 

• 𝐿𝑖  : Longueur d’une bobine de l’induit 

• 𝜃𝑐  : Angle d’ouverture d’une bobine de l’induit 

• 𝑅𝑤𝑒 : Rayon extérieur de la spire intérieure d’une bobine de l’induit 

• 𝑅𝑤𝑖  : Rayon intérieur de la spire intérieure d’une bobine de l’induit 

• 𝑊ℎ : Largeur des têtes de bobines 

On ajoute que pour l’induit et l’inducteur, on peut définir le rayon moyen 𝑅𝑚 qui correspond 

au rayon moyen de l’induit et des pastilles qui est défini comme 𝑅𝑚 =
𝑅𝑒+𝑅𝑖

2
=

𝑅𝑤𝑒+𝑅𝑤𝑖

2
. 

I.2.b. Modélisation de l’inducteur avec des sous-domaines de perméabilité 

uniforme 

Nous cherchons à développer un modèle 3D de la machine à modulation de flux. Puisque la 

machine ne comporte pas de matériaux ferromagnétiques et en supposant négligeable 

l’influence du champ créé par l’induit sur l’inducteur, nous pouvons modéliser séparément 

l’inducteur et l’induit. Nous allons donc dans un premier temps traiter le cas de l’inducteur qui 

est le composant le plus complexe à modéliser et nous traiterons le cas de l’induit dans un 

second temps. 

Afin de réaliser le modèle de l’inducteur nous allons chercher à subdiviser sa géométrie en 

sous-domaines de perméabilité magnétique uniforme. On modélisera la pastille HTS comme 

un matériau diamagnétique parfait (𝜇𝑟 → 0), comme nous l’avons vu dans le chapitre précédent, 

cette hypothèse revient à supposer que la densité de courant critique de la pastille est infinie 

[229] et donc que la pastille écrante parfaitement le champ magnétique de la bobine. Par 

conséquent, au niveau des frontières d’un sous-domaine correspondant à une pastille, le champ 

magnétique est tangentiel et il est donc possible de modéliser la pastille par des conditions aux 

limites de type isolation magnétique permettant d’avoir un domaine de moins à considérer. 

Nous discuterons la pertinence de cette hypothèse dans le chapitre suivant. 

Comme indiqué précédemment, les machines à flux axial sont modélisables en 3D soit en 

repère Cartésien (𝑥, 𝑦, 𝑧) soit en repère cylindrique (𝑟, 𝜃, 𝑧). Les modèles Cartésiens sont 

souvent préférés, car plus simples à mettre en œuvre et il a été démontré, pour les machines 

classiques à flux axial, que les effets de bords ont un impact non négligeable sur le résultat 

tandis que les effets de courbure étaient de moindre importance [205]. Cependant, bien que 

dans notre cas négliger les effets de courbures est une hypothèse pertinente pour les pastilles et 

l’induit qui ont des dimensions et formes similaires à ce que l’on peut trouver dans une machine 

à aimant, il s’agirait d’une hypothèse très forte concernant la bobine HTS. Par conséquent, si 

l’on souhaite traiter la géométrie complète de l’inducteur en un seul modèle, il faut passer par 

le repère cylindrique. 

Bien qu’un tel modèle en repère cylindrique soit théoriquement faisable, il s’agirait d’un 

modèle très complexe à résoudre et pas nécessairement très efficient. En effet, pour réaliser un 

modèle semi-analytique tel que décrit dans les références citées précédemment, il faut 

décomposer la géométrie en sous-domaines qui doivent notamment avoir une perméabilité 

magnétique uniforme et présenter une densité de courant ou une aimantation pouvant 

s’exprimer sous la forme d’une série de Fourier dans les deux dimensions définissant les valeurs 

propres. Ainsi, en exploitant les symétries de l’inducteur, en modélisant la pastille par une 
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frontière de type isolation magnétique et en définissant les valeurs propres en fonction des 

directions 𝜃 et 𝑧, on peut obtenir le découpage en 6 domaines de la Figure II.4. Ce nombre de 

régions est très important, surtout pour un modèle 3D qui, de plus, fait appel aux fonctions de 

Bessel dont l’intégration et la manipulation est complexe. C’est pourquoi nous faisons le choix 

de ne pas retenir cette solution. 

 
Figure II.4 Découpage en 6 domaines de la géométrie de l’inducteur en repère cylindrique. 

Comme évoqué précédemment, il n’est pas possible de modéliser par un seul modèle la 

géométrie complète en repère Cartésien (𝑥, 𝑦, 𝑧). Une alternative pourrait donc être de 

modéliser séparément la bobine HTS et les pastilles HTS au travers d’une fonction de 

modulation rendant compte de la capacité des pastilles à dévier le champ. Cette méthode a en 

effet été utilisée pour modéliser les machines à modulation de flux en topologie à flux radial 

[230] et à flux axial lorsque les pastilles sont de forme ronde [209] et a permis d’obtenir de 

bons résultats. Pour cela, on peut utiliser un modèle analytique 2D axisymétrique à deux sous-

domaines pour modéliser le champ créé par la bobine seule à l’intérieur de la machine [209]. 

Ce modèle étant analytique, il fournit directement une expression du champ magnétique et il 

est par conséquent très efficace en termes de précision et rapidité. Ce modèle étant disponible 

dans la littérature [192], [209], nous ne le redétaillerons pas dans ce manuscrit.  

On vient ensuite multiplier ce champ par une fonction de modulation qui est calculée en 

résolvant un second problème simplifié ou l’on plonge une pastille supraconductrice dans un 

champ magnétique uniforme et l’on calcule comment le champ magnétique est dévié par la 

présence de la pastille. En procédant ainsi, on tient compte des effets de courbures de la bobine 

tout en étant en mesure de négliger ceux de la pastille. En effet, pour la fonction de modulation, 

on peut utiliser un modèle Cartésien (𝑥, 𝑦, 𝑧) avec linéarisation au rayon moyen où la pastille 

est supposée de forme rectangulaire de longueur 𝛼2𝜋𝑅𝑚 𝑝⁄  et de hauteur 𝑅𝑒 − 𝑅𝑖 comme 

illustré sur la Figure II.5. Nous verrons dans le chapitre suivant que l’impact de cette 

linéarisation dépend notamment du rapport d’aspect de la pastille. 
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Figure II.5 Représentation de la pastille rectangulaire équivalente obtenue par linéarisation 

au rayon moyen. 

Pour passer du repère cylindrique (𝑟, 𝜃, 𝑧) vers Cartésien (𝑥, 𝑦, 𝑧), on effectue les 

transformations suivantes : 

𝑥 = 𝑟 − 𝑅𝑚 (II.1) 

𝑦 = 𝑅𝑚𝜃 (II.2) 

Par conséquent, la longueur après linéarisation d’une paire de pôles dans la direction 𝑢𝜃⃗⃗ ⃗⃗  
devient 𝜏 = 2𝜋𝑅𝑚 𝑝⁄ . 

Ainsi, à partir des symétries supplémentaires qui apparaissent pour ce problème simplifié, 

on peut proposer un découpage en trois sous-domaines I, II et III, représentés sur la Figure II.6, 

tous composées d’air et donc de perméabilité uniforme égale à 𝜇0. La source de champ 

magnétique est appliquée à partir d’une condition à la frontière 𝑧 qui, en l’absence de pastille, 

génère un champ magnétique uniforme orienté suivant 𝑢𝑧⃗⃗⃗⃗ . Nous détaillerons la nature de cette 

condition ainsi que les autres conditions aux frontières dans le chapitre suivant. 

On peut d’ores et déjà noter que la division de l’inducteur en deux modèles a permis de 

réduire de moitié le nombre de sous-domaines tout en s’affranchissant de l’utilisation des 

fonctions de Bessel. En revanche, il faut ajouter que le découpage proposé a été fait en 

considérant que les dimensions imposant les valeurs propres sont 𝑥 et 𝑦 et l’on peut noter 

qu’aucun des trois domaines ne fait la même taille sur ces deux dimensions. En conséquence, 

résoudre cette géométrie nécessite de manipuler trois systèmes de valeurs propres différentes 

impliquant une résolution qui reste loin d’être triviale. 
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Figure II.6 Problème Cartésien comportant 3 sous-domaines de perméabilité uniforme. 

On peut remarquer que le problème de la Figure II.6 pourrait être fortement simplifié en 

définissant des sous-domaines de perméabilité non-uniforme dans les directions 𝑥 et 𝑦 exprimés 

sous la forme de séries de Fourier comme il peut être fait pour les sources (magnétisation ou 

densité de courant). De la sorte, les domaines I et II ainsi que la pastille, en modélisant cette 

dernière par sa perméabilité et non plus par une condition aux frontières, pourraient être 

fusionnés en un seul domaine de taille identique au domaine III. La définition d’un tel sous-

domaine est simple, mais la résolution des équations de Maxwell au sein de celui-ci nécessite 

des outils mathématiques supplémentaires par rapport aux modèles décris dans la section I.1. 

Nous introduirons la méthode permettant de traiter des régions à perméabilité magnétique non-

uniforme dans la partie suivante. 

A ce stade, nous pouvons résumer les conclusions tirées de la revue de la littérature et des 

réflexions effectuées sur la modélisation dans cette partie.  

• Tout d’abord, il a été choisi de modéliser les pastilles supraconductrices au travers 

d’une perméabilité magnétique en considérant que le supraconducteur se comporte 

comme un matériau diamagnétique parfait.  

• Ce choix implique que la géométrie de l’inducteur comporte une saillance 

magnétique, la modélisation va donc nécessiter l’utilisation d’un modèle semi-

analytique.  

• Afin de simplifier la résolution, il a été décidé de modéliser séparément l’induit de 

l’inducteur.  

• Afin de diminuer le nombre de domaines, il a été décidé de diviser en deux problèmes 

la résolution du champ créé par l’inducteur en utilisant une fonction de modulation. 

La bobine HTS peut ainsi être modélisée en repère axisymétrique tandis que les 

pastilles HTS sont modélisées en repère Cartésien pour négliger les effets de 

courbure et s’affranchir des fonctions de Bessel.  

• Finalement, la dernière et principale conclusion de cette partie est qu’il serait 

opportun de considérer un sous-domaine de perméabilité magnétique non-uniforme 

afin de simplifier au plus la géométrie du problème. 
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II. Résolution des équations de Maxwell dans des 

domaines à perméabilité magnétique non-uniforme 

Nous venons de mettre en évidence l’intérêt que pourrait avoir l’utilisation de sous-domaines 

de perméabilité magnétiques non-uniforme. Pour ce faire, il faut utiliser des outils 

mathématiques supplémentaires n’intervenant pas dans les articles de modélisation que nous 

avons passé en revue jusqu’ici. En effet, la méthode que nous allons présenter n’est utilisée que 

par un nombre limité d’articles relativement récents, que nous passerons en revue par la suite, 

pour modéliser les actionneurs électromagnétiques. Par conséquents, nous prendrons le temps 

d’introduire en détail son fonctionnement et les subtilités mathématiques nécessaires à sa mise 

en œuvre en partant des modèles 2D qui constituent l’état de l’art de cette méthode pour arriver 

au formalisme requis pour passer à un modèle 3D. 

II.1.  Solution générale pour un problème 2D Cartésien 

Pour commencer, nous allons tout d’abord traiter un problème simplifié en 2D Cartésien 

permettant d’introduire et de développer les outils nécessaires au calcul de la solution générale 

des équations de Maxwell dans un domaine à perméabilité non-uniforme. 

II.1.a. Définition du problème 

La Figure II.7 présente la géométrie et les conditions aux limites d’un domaine 2D Cartésien 

(𝑥, 𝑦) comportant une perméabilité magnétique variable 𝜇(𝑦) dans la direction 𝑦. 

 
Figure II.7 Géométrie d’un problème Cartésien 2D. 

Pour ce problème, on considère qu’il n’y a aucune source volumique (ni densité de courant, 

ni aimantation) et on choisit d’utiliser une résolution en potentiel scalaire magnétique 𝜙(𝑥, 𝑦) 

qui est lié au champ magnétique 𝐻⃗⃗  par : 

𝐻⃗⃗ = −∇⃗⃗ 𝜙 (II.3) 

Sur la dimension 𝑦, la géométrie est bornée entre 𝑦 = 0 et 𝑦 = 𝑌𝐿 par des conditions aux 

limites périodiques impliquant que : 

𝜙(𝑥, 0) = 𝜙(𝑥, 𝑌𝐿) (II.4) 

𝜕𝜙(𝑥, 0)

𝜕𝑦
=
𝜕𝜙(𝑥, 𝑌𝐿)

𝜕𝑦
 (II.5) 
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Sur la dimension x, la géométrie est bornée entre 𝑥 = 0 et 𝑥 = 𝑋𝐿 par des conditions de 

Dirichlet ou de Neumann non-homogènes. Puisque seule nous intéresse la solution générale, il 

n’est pas nécessaire de détailler ces conditions. 

En utilisant la séparation des variables, les conditions aux limites périodiques suivant 𝑦 

impliquent que la solution soit aussi périodique suivant cette direction et on peut donc 

l’exprimer sous la forme d’une série de Fourier que l’on choisit de représenter sous forme 

exponentielle : 

𝜙(𝑥, 𝑦) = ∑ 𝜙𝑛̂(𝑥)𝑒
𝑗
2𝜋𝑛
𝑌𝐿

𝑦
+∞

𝑛=−∞

 (II.6) 

De même, cela suppose une périodicité dans la distribution du matériau magnétique : 

𝜇(𝑦) = ∑ 𝜇𝑛̂𝑒
𝑗
2𝜋𝑛
𝑌𝐿

𝑦
+∞

𝑛=−∞

 (II.7) 

Ou 𝜇𝑛̂ représente les coefficients de la décomposition en série de Fourier de 𝜇(𝑦). Enfin, 

d’après (II.3) et (II.6), les composantes 𝑥 et 𝑦 de l’excitation magnétique (𝐻𝑥(𝑥, 𝑦) et 𝐻𝑦(𝑥, 𝑦)) 

et du champ magnétique (𝐵𝑥(𝑥, 𝑦) et 𝐵𝑦(𝑥, 𝑦)) revêtent aussi la même forme : 

𝐺𝑢(𝑥, 𝑦) = ∑ 𝐺𝑢𝑛
̂ (𝑥)𝑒

𝑗
2𝜋𝑛
𝑌𝐿

𝑦
+∞

𝑛=−∞

 𝑎𝑣𝑒𝑐 𝐺 = 𝐻 𝑜𝑢 𝐵 𝑒𝑡 𝑢 = 𝑥 𝑜𝑢 𝑦 (II.8) 

Il reste donc à déterminer pour chaque harmonique la fonction 𝜙𝑛̂(𝑥). Pour cela, on part de 

la conservation du flux magnétique : 

∇ ∙ 𝐵⃗ =
𝜕𝐵𝑥
𝜕𝑥

+
𝜕𝐵𝑦

𝜕𝑦
= 0 (II.9) 

Puisque le milieu n’est pas aimanté, la loi de comportement du matériau est la suivante : 

𝐵⃗ (𝑥, 𝑦) = 𝜇(𝑦)𝐻⃗⃗ (𝑥, 𝑦) (II.10) 

On peut ainsi introduire (II.10) dans (II.9) : 

𝜇
𝜕𝐻𝑥
𝜕𝑥

+ 𝜇
𝜕𝐻𝑦

𝜕𝑦
+
𝜕𝜇

𝜕𝑦
𝐻𝑦 = 0 (II.11) 

On fait ensuite apparaitre le potentiel scalaire magnétique à partir de (II.3) : 

𝜇
𝜕2𝜙

𝜕𝑥2
+ 𝜇

𝜕2𝜙

𝜕𝑦2
+
𝜕𝜇

𝜕𝑦

𝜕𝜙

𝜕𝑦
= 0 (II.12) 

 

 

 



Méthodologie semi-analytique pour la modélisation des saillances magnétiques 

69 

Cette équation correspond à l’équation de Laplace avec un terme supplémentaire 
𝜕𝜇

𝜕𝑦

𝜕𝜙

𝜕𝑦
. Nous 

allons enfin remplacer 𝜙 et 𝜇 par leurs expressions en série de Fourier à partir de (II.6) et (II.7) : 

∑ 𝜇𝑛′̂𝑒
𝑗
2𝜋𝑛′
𝑌𝐿

𝑦
+∞

𝑛′=−∞

∑
𝜕2𝜙𝑛̂(𝑥)

𝜕𝑥2
𝑒
𝑗
2𝜋𝑛
𝑌𝐿

𝑦
+∞

𝑛=−∞

 

− ∑ 𝜇𝑛′̂𝑒
𝑗
2𝜋𝑛′
𝑌𝐿

𝑦
+∞

𝑛′=−∞

∑ (
2𝜋𝑛

𝑌𝐿
)
2

𝜙𝑛̂(𝑥)𝑒
𝑗
2𝜋𝑛
𝑌𝐿

𝑦
+∞

𝑛=−∞

 

+ ∑ 𝑗
2𝜋𝑛′

𝑌𝐿
𝜇𝑛′̂𝑒

𝑗
2𝜋𝑛′
𝑌𝐿

𝑦
+∞

𝑛′=−∞

∑ 𝑗
2𝜋𝑛

𝑌𝐿
𝜙𝑛̂(𝑥)𝑒

𝑗
2𝜋𝑛
𝑌𝐿

𝑦
= 0

+∞

𝑛=−∞

 

(II.13) 

En l’état, l’équation (II.13) ne semble pas pouvoir être résolue puisque qu’aucune 

factorisation simple n’apparait. En effet, pour reformuler correctement cette expression, il faut 

utiliser le produit de Cauchy. 

II.1.b. Application du produit de Cauchy 

Le produit de Cauchy (ou produit de convolution discret) permet de reformuler les produits 

de séries. Nous allons donc l’appliquer à l’équation (II.10) pour exprimer les harmoniques de 

𝐵⃗  en fonction de ceux de 𝐻⃗⃗  et de 𝜇 : 

𝐵𝑢𝑛
̂ (𝑥) = ∑ 𝜇𝑛−𝑛′̂𝐻𝑢𝑛′

̂(𝑥)

+∞

𝑛′=−∞

 𝑎𝑣𝑒𝑐 𝑢 = 𝑥 𝑜𝑢 𝑦 (II.14) 

On remarque donc à partir de l’équation (II.14) que, après l’application de la convolution, 

chaque harmonique de 𝐵 est lié à tous les harmoniques de 𝐻. De plus, (II.8) et (II.14) impliquent 

notamment la relation suivante : 

𝐵𝑢(𝑥, 𝑦) = ∑ ( ∑ 𝜇𝑛−𝑛′̂𝐻𝑢𝑛′
̂(𝑥)

+∞

𝑛′=−∞

)

+∞

𝑛=−∞

𝑒
𝑗
2𝜋𝑛
𝑌𝐿

𝑦
 𝑎𝑣𝑒𝑐 𝑢 = 𝑥 𝑜𝑢 𝑦 (II.15) 

Cette dernière relation montre que grâce au produit de Cauchy, il nous a été possible de 

factoriser le terme en exponentiel. De même, nous pouvons appliquer le produit de Cauchy à 

(II.13) afin de factoriser : 

∑ ∑ 𝜇𝑛−𝑛′̂ (
𝜕2𝜙𝑛′̂(𝑥)

𝜕𝑥2
− 𝑛𝑛′ (

2𝜋

𝑌𝐿
)
2

𝜙𝑛′̂(𝑥))

+∞

𝑛′=−∞

𝑒
𝑗
2𝜋𝑛
𝑌𝐿

𝑦
+∞

𝑛=−∞

= 0 (II.16) 

En observant (II.16), on remarque que chaque terme en facteur de 𝑒
𝑗
2𝜋𝑛

𝑌𝐿
𝑦

 doit être nul pour 

satisfaire l’équation impliquant donc que (II.16) est un système avec une équation par 

harmonique 𝑛 de la forme : 

∑ 𝜇𝑛−𝑛′̂(
𝜕2𝜙𝑛′̂(𝑥)

𝜕𝑥2
− 𝑛𝑛′ (

2𝜋

𝑌𝐿
)
2

𝜙𝑛′̂(𝑥)) = 0

+∞

𝑛′=−∞

 (II.17) 

Ainsi, chaque équation correspondant à un harmonique 𝑛 fait intervenir aussi harmoniques 

de rangs différents. On peut aussi noter que pour un domaine ayant une perméabilité 



Méthodologie semi-analytique pour la modélisation des saillances magnétiques 

70 

magnétique uniforme (donc 𝜇𝑛 = 0 pour 𝑛 ≠ 0), on retrouve bien l’équation de Laplace 

classique ou chaque harmonique est indépendant des autres. Ainsi, le système différentiel 

(II.16) comporte une infinité d’équations et d’harmoniques, il est donc indispensable 

d’effectuer une troncature pour pouvoir le résoudre. Nous ne travaillerons donc par la suite que 

sur un nombre d’harmoniques égal à 2𝑁 + 1, 𝑁 correspondant à l’indice de l’harmonique de 

plus haut rang, et nous ne résoudrons donc le système (II.16) que sur ces harmoniques. 

II.1.c. Résolution du système différentiel sous forme matricielle 

Pour la suite de ce chapitre, nous noterons en gras les grandeurs vectorielles et matricielles. 

Afin de résoudre le système différentiel (II.16), il est nécessaire de réécrire les grandeurs 

sous une forme matricielle qui sera par ailleurs bien plus aisée à manipuler. Pour cela, on pose 

toutes les grandeurs 𝑋(𝑥, 𝑦) (𝜙, 𝐵𝑥, 𝐵𝑦, 𝐻𝑦 et 𝐻𝑥 ) pouvant s’exprimer en série de Fourier de 

coefficients 𝑋𝑛̂(𝑥) sous la forme d’un vecteur colonne 𝑿 de longueur 2𝑁 + 1 de la manière 

suivante : 

𝑿 =

(

 
 

𝑋−𝑁̂(𝑥)
⋮

𝑋0̂(𝑥)
⋮

𝑋𝑁̂(𝑥) )

 
 

 (II.18) 

On peut par ailleurs repasser de la forme vectorielle à la forme scalaire et retrouver 𝑋(𝑥, 𝑦) 
à l’aide de l’opération suivante : 

𝑋(𝑥, 𝑦) = 𝑿𝑻exp (𝑗
2𝜋

𝑌𝐿
𝒅𝒊𝒂𝒈(𝑵)𝑦) (II.19) 

Avec 𝑿𝑻 la transposée non conjuguée de 𝑿 et 𝒅𝒊𝒂𝒈(𝑵) la fonction créant un vecteur colonne 

avec les éléments sur la diagonale de la matrice 𝑵 suivante : 

𝑵 = (
−𝑁 0 0
0 ⋱ 0
0 0 𝑁

) (II.20) 

En forme matricielle, la dérivation par rapport à 𝑦 d’une grandeur 𝑋 va s’écrire sous la 

forme : 

𝜕𝑿

𝜕𝑦
= 𝑗

2𝜋

𝑌𝐿
𝑵𝑿 (II.21) 

En conséquence, (II.3) s’écrit notamment : 

𝑯𝒙 = −
𝜕

𝜕𝑥
𝝓 (II.22) 

𝑯𝒚 = −𝑗
2𝜋

𝑌𝐿
𝑵𝝓 (II.23) 

Le produit de Cauchy de la loi de comportement (II.14) se traduit par l’utilisation d’une 

matrice de convolution 𝝁𝒄 permettant de traduire (II.14) sous forme matricielle : 

𝑩𝒖 = 𝝁𝒄𝑯𝒖 𝑎𝑣𝑒𝑐 𝑢 = 𝑥 𝑜𝑢 𝑦 (II.24) 
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La matrice de convolution 𝝁𝒄 est la matrice de Toeplitz des coefficients de la série de Fourier 

de 𝜇(𝑦) : 

𝝁𝒄 = (
𝜇0̂ ⋯ 𝜇−2𝑁̂
⋮ ⋱ ⋮
𝜇2𝑁̂ ⋯ 𝜇0̂

) (II.25) 

A partir de ces relations matricielles, nous pouvons réécrire l’équation différentielle à 

résoudre dans le domaine. On repart donc de la conservation du flux : 

𝜕

𝜕𝑥
𝑩𝒙 + 𝑗

2𝜋

𝑌𝐿
𝑵𝑩𝒚 = 0 (II.26) 

On introduit la loi de comportement (II.24) : 

𝝁𝒄
𝜕

𝜕𝑥
𝑯𝒙 + 𝑗

2𝜋

𝑌𝐿
𝑵𝝁𝒄𝑯𝒚 = 0 (II.27) 

Finalement, on exprime l’équation en potentiel scalaire à partir de (II.22) et (II.23) : 

𝝁𝒄
𝜕2

𝜕𝑥2
𝝓− (

2𝜋

𝑌𝐿
)
𝟐

𝑵𝝁𝒄𝑵𝝓 = 0 (II.28) 

On peut réécrire (II.28) sous une forme plus commode : 

𝜕2

𝜕𝑥2
𝝓− 𝑽𝟐𝝓 = 0 (II.29) 

Avec la matrice 𝑽 égale à : 

𝑽 = ((
2𝜋

𝑌𝐿
)
𝟐

𝝁𝒄
−1𝑵𝝁𝒄𝑵)

1
2

 (II.30) 

On remarque que l’intérêt majeur de la forme matricielle est que la perméabilité non-

uniforme se comporte, au travers de la matrice de convolution, comme une constante vis-à-vis 

de la dérivation permettant d’écrire la relation relativement lourde (II.16) sous une forme (II.29) 

très fortement similaire à l’équation différentielle que l’on aurait à résoudre en travaillant sur 

un domaine de perméabilité magnétique uniforme. Par ailleurs, on peut noter que si la 

perméabilité de la région est uniforme, les matrices 𝝁𝒄 et 𝑽 sont diagonales et on retrouve bien 

un système d’équation différentielles où chaque harmonique est indépendant des autres. En 

revanche, bien que la manipulation soit rendue fortement similaire à une résolution classique, 

il convient de garder à l’esprit la non commutativité des matrices lors de l’écriture des 

équations.  

 

 

 

 



Méthodologie semi-analytique pour la modélisation des saillances magnétiques 

72 

La solution générale de (II.29) revêt donc la même forme que le résultat d’une équation 

différentielle ordinaire du second ordre : 

𝝓 = 𝑒𝑽𝒙𝑪𝟏 + 𝑒
−𝑽𝒙𝑪𝟐 (II.31) 

Avec 𝑪𝟏 et 𝑪𝟐 les vecteurs comportant les coefficients inconnus de la solution générale dont 

la valeur est à déterminer à partir des conditions aux limites. Afin de bien appréhender (II.31), 

il faut rappeler quelques propriétés notables des exponentielles de matrices. La fonction 𝑒𝑽𝒙 est 

notamment défini comme : 

𝑒𝑽𝒙 =∑
𝑽𝑘𝑥𝑘

𝑘!

+∞

𝑘=0

 (II.32) 

De cette définition, il est possible de démontrer que l’exponentielle de matrice respecte les 

propriétés usuelles de la fonction exponentielle notamment son comportement vis-à-vis de la 

dérivation. De plus, une autre propriété importante de l’exponentielle de matrice décrit son 

comportement vis-à-vis des matrices diagonalisables. En effet, en diagonalisant 𝑽 de la manière 

suivante : 

𝑽 = 𝑷𝑫𝑷−𝟏 (II.33) 

Avec 𝑫 la matrice diagonale des valeurs propres de 𝑽 et 𝑷 la matrice avec les vecteurs 

propres correspondants. En réexprimant 𝑽 ainsi, il vient à partir de (II.32) la propriété suivante : 

𝑒𝑽𝒙 = 𝑒𝑷𝑫𝑷
−𝟏𝒙 = 𝑷𝑒𝑫𝒙𝑷−1 (II.34) 

On rappelle par ailleurs que l’exponentielle d’une matrice diagonale 𝑫 est égale à une 

matrice diagonale dont les termes sont égaux à l’exponentielle des termes de 𝑫. De plus, on 

note que si la perméabilité magnétique est uniforme dans le domaine, alors la matrice 𝑷 est 

égale à la matrice identité. 

A partir de (II.34), on peut donc finalement obtenir la forme utilisable de la solution générale 

(II.31) : 

𝝓 = 𝑷𝑒𝑫𝒙𝑷−1𝑪𝟏 + 𝑷𝑒
−𝑫𝒙𝑷−1𝑪𝟐 (II.35) 

Comme mentionné précédemment, pour déterminer les coefficients de la solution générale, 

il faut utiliser les deux conditions aux frontières suivant la direction 𝑢𝑥⃗⃗⃗⃗  du domaine. Nous 

n’irons pas plus loin dans le développement de cet exemple, car il a suffi à introduire l’intérêt 

et la capacité du produit de Cauchy et de l’écriture matricielle à résoudre les équations de 

Maxwell dans les régions à perméabilité magnétique non-uniforme. Comme il a été rappelé 

plusieurs fois précédemment, cette écriture s’applique bien entendu aussi au cas des régions à 

perméabilité constante. 

Par ailleurs, on peut noter que l’on peut tout à fait appliquer un développement similaire à 

celui que nous venons de faire à des problèmes exprimés en potentiel vecteur par exemple ou 

encore comportant des sources volumiques tel que des aimantations ou des densités de courant 

[231]. 
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II.1.d. Cas des problèmes avec des conditions aux limites non périodique 

L’exemple que nous venons de détailler correspond au cas des problèmes présentant des 

conditions aux limites périodiques sur une des deux dimensions. Ce point est fondamental 

puisque la forme (II.6) de la solution a pu être supposée précisément grâce à ces conditions 

périodiques et le déroulement faisant suite nécessite cette forme précise de solution. Il est donc 

important de se demander s’il est possible ou non de traiter le cas d’autres conditions aux 

limites. En effet, bien que les conditions périodiques correspondent au cas de beaucoup 

d’actionneurs électromagnétiques du fait de la polarité, certains problèmes nécessitent des 

conditions différentes. Nous allons montrer par un raisonnement qualitatif comment cette forme 

reste applicable aussi pour les cas où l’on a des conditions de type isolation magnétique (champ 

magnétique tangentiel à la frontière) et de type matériau magnétique parfait (champ magnétique 

normal à la frontière). 

En effet, puisque (II.6) correspond à une grandeur périodique suivant 𝑦, si l’on souhaite 

avoir des conditions autres que périodiques en 𝑦 = 0 et 𝑦 = 𝑌𝐿, il faut se ramener à un problème 

plus grand présentant des symétries de sources particulières. Pour cela, il faut tout d’abord 

rappeler un principe fondamental de magnétisme : Le champ magnétique est un pseudo vecteur 

(ou vecteur axial) ce qui implique qu’il soit tangent aux plans d’antisymétrie et normal aux 

plans de symétrie des sources (courants). On peut ainsi en déduire : 

• Une symétrie des sources et une condition de type matériau magnétique parfait sont 

mathématiquement équivalentes puisque les deux mènent à l’orthogonalité du champ 

magnétique sur la frontière (𝐻⃗⃗ × 𝑛⃗ = 0). 

• Une antisymétrie des sources et une condition de type isolation magnétique sont 

mathématiquement équivalentes puisque les deux mènent au parallélisme du champ 

magnétique sur la limite (𝐵⃗ ∙ 𝑛⃗ = 0). 

Afin de montrer comment s’applique ce principe et son impact sur la forme de (II.6), nous 

allons traiter l’exemple de la Figure II.8. Cet exemple est simplement composé d’un aimant et 

d’un morceau de fer. Bien que cela n’ait pas été explicité dans l’exemple précédent, il est tout 

à fait possible de prendre en compte des sources volumiques (aimantation ou densité de courant) 

en forme matricielle, cela ajoute simplement un second membre à l’équation différentielle. On 

suppose qu’en 𝑦 = 0 se trouve du fer de perméabilité supposée infinie amenant une condition 

de type matériau magnétique parfait. On suppose que les autres frontières (en 𝑥 = 0, 𝑥 = 𝑋𝐿 et 

𝑦 = 𝑌𝐿) sont suffisamment éloignées du système et on y impose des conditions de type isolation 

magnétique. Ce problème ne présente donc de condition périodique dans aucune des deux 

directions. Nous allons chercher, pour ce problème, à quel problème périodique équivalent il 

faut se ramener pour pouvoir exprimer le potentiel scalaire dans les domaines de la forme 

suivante : 

𝜙(𝑥, 𝑦) = ∑ 𝜙𝑛̂(𝑥)𝑒
𝑗
2𝜋𝑛
𝑇𝐿

𝑦
+∞

𝑛=−∞

 (II.36) 

Avec 𝑇𝐿 la période du problème périodique à considérer que l’on cherche à déterminer. On 

remarque que (II.36) implique que l’on cherche à avoir le problème périodique sur 𝑦 et donc 

un découpage en sous-domaines le long de 𝑥. 
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Figure II.8 Problème 2D Cartésien avec des conditions aux limites non-périodiques. 

D’après les deux principes énoncés précédemment, si l’on veut que la dimension 𝑦 impose 

les valeurs propres, il faut que la condition en 𝑦 = 0 soit une symétrie et la condition en 𝑦 = 𝑌𝐿 

une antisymétrie. On obtient ainsi le problème périodique représenté sur la Figure II.9. Il faut 

noter que pour la construction de ce problème équivalent, les symétries sont à prendre au sens 

physique permettant de respecter le comportement du pseudo vecteur. Ainsi, la symétrie et 

l’antisymétrie doivent concerner les densités de courant surfaciques équivalentes des aimants 

et non l’aimantation en elle-même, ce qui explique le résultat pouvant paraitre contre-intuitif 

de la Figure II.9. 

On peut donc déterminer que la période 𝑇𝐿 définissant les valeurs propres est 𝑇𝐿 = 4𝑌𝐿 à 

partir de la Figure II.9. Bien entendu, pour résoudre proprement ce modèle, il ne faut pas 

seulement utiliser la bonne valeur propre, mais il faut aussi que la décomposition en série de 

Fourier de l’aimantation et de la perméabilité soit effectuée sur tout le problème périodique et 

non seulement sur le problème physique initial. Par ailleurs, on remarque que, de par les 

symétries de glissement, les décompositions en série de Fourier de l’aimantation et de la 

perméabilité vont chacune comporter des harmoniques nuls, mais pas sur les mêmes rangs. Pour 

l’aimantation, les harmoniques de rang pair sont nuls tandis que pour la perméabilité ce sont les 

harmoniques de rang impair. Dans ce cas, il est important de bien intégrer tous les harmoniques, 

y compris ceux qui sont nuls, dans la représentation matricielle pour que le problème soit 

mathématiquement juste. Nous reviendrons sur l’impact de ces harmoniques nuls dans la 

conclusion de ce chapitre. 
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Figure II.9 Problème périodique équivalent à celui de la Figure II.8 permettant d’utiliser la 

forme (II.36).  

Afin de pouvoir visualiser les lignes de champ et valider le raisonnement, la Figure II.10 

montre une simulation MEF du problème périodique de la Figure II.9 nous permettant de 

visualiser les lignes de champ magnétique. On remarque bien que les lignes de champ sont 

orthogonales à la frontière en 𝑦 = 0 et tangentielles à la frontière en  
𝑦 = 𝑌𝐿. On obtient donc bien le comportement escompté aux limites du problèmes que l’on 

cherchait à résoudre. 

Cet exemple a permis de mettre en évidence comment traiter en forme matricielle des 

conditions autres que périodiques sur la dimension devant imposer les valeurs propres. Les 

conditions additionnelles que nous avons présentées, l’isolation magnétique et le matériau 

magnétique parfait, permettent ainsi de traiter une grande variété de problème et situations. Le 

matériau magnétique parfait est en effet souvent considéré lorsque l’on a une pièce en fer que 

l’on suppose de perméabilité infinie. Dans notre cas, pour la fonction de modulation que l’on 

cherche à obtenir, imposer une condition de type isolation magnétique sur une frontière très 

éloignée des pastilles HTS dans la direction 𝑥 (direction correspondant à 𝑟 après linéarisation 

au rayon moyen) va permettre de modéliser le fait que la pastille n’a plus d’impact sur le champ 

magnétique appliqué lorsque l’on s’éloigne suffisamment (voir Figure II.6). 

On peut noter que le procédé consistant à agrandir la taille du problème à résoudre va à 

l’encontre de ce que l’on cherche généralement à faire lorsque l’on traite des problèmes de 

magnétisme. En effet, généralement, en MEF comme en modélisation analytique, on cherche à 

utiliser au mieux les symétries pour réduire au maximum la géométrie sur laquelle on résout 

afin de diminuer le nombre d’éléments du maillage dans le premier cas et le nombre de 

domaines dans le second. Dans notre cas, l’agrandissement de la taille du problème dans la 

direction imposant les valeurs propres (𝑦 ici) n’a pas d’impact sur le temps de calcul. En effet, 

dans les modèles semi-analytiques, le temps de calcul est principalement imposé par le nombre 

d’harmoniques considérés et le nombre de domaines dans lesquels il faut résoudre. Ainsi, 

agrandir le problème dans la direction 𝑦 n’a augmenté ni l’un ni l’autre, il s’agit donc d’une 

transformation sans impact sur le temps de résolution. En revanche, il faut garder à l’esprit que 

ce n’est pas le cas pour la direction n’imposant pas de valeur propre (𝑥 dans notre cas) pour 
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laquelle il faut toujours exploiter au mieux les symétries sous peine d’une augmentation non 

nécessaire du nombre de sous-domaines. 

 
Figure II.10 Simulation MEF sur COMSOL des lignes de champ du problème périodique 

équivalent 

Pour finir, on peut ajouter que la réflexion et les principes utilisés ici ne sont pas valables 

uniquement pour les problèmes que l’on cherche à résoudre en forme matricielle, mais 

s’appliquent à tous les modèles analytiques et semi-analytiques. Cependant, dans les modèles 

semi-analytique avec des régions à perméabilité uniforme uniquement, on détermine les valeurs 

propres directement à partir des conditions aux limites en ne présumant pas à priori la forme de 

la solution au contraire de ce que nous avons fait avec (II.36). Généralement, on cherche 

mathématiquement la base de fonction propre s’appliquant au sous-domaine et on décompose 

ensuite la distribution des sources dans cette base de fonction propres. Néanmoins, le 

raisonnement physique que nous avons utilisé ici et le raisonnement mathématique 

généralement employé sont, pour les sous-domaines à perméabilité uniforme, équivalents et 

donnent les mêmes valeurs propres ainsi que les mêmes décompositions pour les sources. 

II.2.  Application à un problème 2D cylindrique 

Avant de nous attaquer à l’application des outils présentés aux problèmes 3D, nous devons 

nous autoriser une digression supplémentaire. La présentation de la méthode qui a été faite dans 

la partie II.1, en plus de ne pas développer le calcul jusqu’au bout, passe volontairement sous 

silence un certain nombre de subtilités techniques. Afin de présenter celles-ci, mais surtout de 

replacer les travaux de ce chapitre dans leur contexte bibliographique, nous allons traiter un 

problème 2D cylindrique (𝑟, 𝜃) simple dont les outils de résolutions sont entièrement fournis 

par la littérature que nous allons passer en revue. 

La modélisation de sous-domaines à perméabilité magnétique non-uniforme en utilisant la 

forme matricielle et le produit de Cauchy est une méthode assez récente [232] qui a été appliqué 

en 2D cylindrique (𝑟, 𝜃) pour traiter des plus simples au plus complexes topologies de machines 

à flux radial [231], [233]. Deux intérêts principaux à cette méthode ont été trouvés par les 
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auteurs. D’une part, les domaines annulaires de perméabilité non-uniforme utilisés permettent 

de réduire drastiquement le nombre de sous domaines lorsque l’on modélise un grand nombre 

de saillances magnétiques. Lorsque l’on souhaite tenir compte les effets d’encoches par 

exemple, on peut modéliser toutes les encoches et les dents en un seul domaine alors qu’il 

faudrait un domaine par encoche et un domaine par dent autrement. D’autre part, puisque les 

saillances magnétiques sont modélisées avec un perméabilité magnétique finie, il est possible 

d’intégrer à ces modèles semi-analytiques des algorithmes itératifs permettant d’y intégrer les 

phénomènes de saturation magnétique [234], [235]. En plus de ces modèles en repères 

cylindriques, on peut citer un modèle récent de machine à reluctance variable et à flux axial 

modélisée en 2D Cartésien (𝑥, 𝑦) en forme matricielle intégrant elle aussi un algorithme pour 

tenir compte de la saturation [236]. 

II.2.a. Présentation du problème 

La Figure II.11 présente la géométrie du problème que nous cherchons à résoudre. Il s’agit 

d’un pôle de machine synchrone à reluctance variable simplifiée. On considère que les culasses 

inférieure (en 𝑅1) et supérieure (en 𝑅3) de la machine sont de perméabilité infinie et n’ont donc 

pas à être modélisées. Le bobinage statorique est modélisé par une densité de courant de surface 

sinusoïdale 𝐾𝑠(𝜃) à l’alésage de l’entrefer en 𝑅3 ayant l’expression suivante : 

𝐾𝑠(𝜃) = 𝐾𝑠̂𝑐𝑜𝑠(𝑝𝜃 + 𝜓) (II.37) 

Avec 𝐾𝑠̂ l’amplitude de la distribution spatiale du courant de surface et 𝜓 la phase des 

courants statoriques. 

La polarité de la machine impose que le problème est périodique de période 2𝜋 𝑝⁄  avec 𝑝 le 

nombre de paires de pôles de la machine. Les pôles saillant du rotor ont une ouverture de pôle 

𝛽 et sont de perméabilité magnétique finie 𝜇𝑓𝑒𝑟. Ainsi, le problème peut être décomposé en 

deux domaines uniquement, le domaine I s’étendant de 𝑅1 à 𝑅2 correspond à la saillance 

magnétique tandis que le domaine II s’étendant de 𝑅2 à 𝑅3 correspond à l’entrefer. 

Puisque le problème ne comporte pas de densité de courant volumiques, on peut le résoudre 

en potentiel scalaire magnétique 𝜙 dont on suppose, par séparation de variable et à partir de la 

périodicité suivant 𝜃, qu’il revêt la forme suivante : 

𝜙𝑖(𝑟, 𝜃) = ∑ 𝜙𝑛̂
𝑖
(𝑟)𝑒𝑗𝑛𝑝𝜃

+∞

𝑛=−∞

 (II.38) 

Avec 𝑖 notant l’indice du domaine (I ou II). Les composantes 𝑟 et 𝜃 du champ magnétique 

et de l’excitation magnétique revêtent une forme similaire. Ainsi, la géométrie présentée ne 

comporte qu’un pôle, par conséquent les limites sur 𝜃 sont des conditions antipériodiques : 

𝜙𝑖 (𝑟, −
2𝜋

𝑝
) = −𝜙𝑖 (𝑟,

2𝜋

𝑝
) (II.39) 

La forme (II.38) respecte par définition bien cette condition. En 𝑟 = 𝑅1 la culasse de 

perméabilité relative infinie impose une condition de type conducteur magnétique parfait  

(𝐻𝜃
𝐼 = 0) qui se traduit de la manière suivante en potentiel scalaire : 

𝜙𝐼(𝑅1, 𝜃) = 0 (II.40) 
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En 𝑟 = 𝑅3, la culasse et la densité de courant de surface imposent la condition suivante : 

1

𝑅3

𝜕𝜙𝐼𝐼(𝑅3, 𝜃)

𝜕𝜃
= 𝐾𝑠(𝜃) (II.41) 

 
Figure II.11 Géométrie simplifiée d’un pôle de machine à reluctance variable. 

Finalement, la distribution spatiale de la perméabilité magnétique 𝜇𝐼(𝜃) dans le milieu I 

s’exprime aussi en série de Fourier : 

𝜇𝐼(𝜃) = ∑ 𝜇𝑛𝐼̂ 𝑒
𝑗𝑛𝑝𝜃

+∞

𝑛=−∞

 (II.42) 

Avec 𝜇𝑛𝐼̂  les coefficients de la décomposition en série de Fourier donnés par : 

𝜇𝑛𝐼̂ =

{
 

 
0 𝑝𝑜𝑢𝑟 𝑛 𝑖𝑚𝑝𝑎𝑖𝑟

𝜇0 + 𝛽(𝜇𝑓𝑒𝑟 − 𝜇0) 𝑝𝑜𝑢𝑟 𝑛 = 0

(𝜇𝑓𝑒𝑟 − 𝜇0)
2

𝑛𝜋
sin (

𝑛𝜋𝛽

2
) 𝑠𝑖𝑛𝑜𝑛

 (II.43) 

II.2.b. Produit de Cauchy 

Dans le domaine I, il faut exprimer la relation entre le champ magnétique et l’excitation 

magnétique à l’aide du produit de Cauchy tout en ne considérant qu’un nombre fini 

d’harmoniques 2𝑁 + 1 : 

𝐵𝑢𝑛
𝐼̂ (𝑥) = ∑ 𝜇𝑛−𝑛′

𝐼̂ 𝐻𝑢𝑛′
𝐼̂ (𝑥)

+𝑁

𝑛′=−𝑁

 𝑎𝑣𝑒𝑐 𝑢 = 𝑟 𝑜𝑢 𝜃 (II.44) 
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Dans la partie II.1, l’utilisation de ce produit a été présenté dans un cas général, mais dans 

le cas présent, on remarque que 𝜇𝐼(𝜃) est une fonction discontinue en −
𝛽𝜋

2𝑝
 et en 

𝛽𝜋

2𝑝
, nous allons 

voir maintenant que cette discontinuité peut poser des problèmes de convergence avec la 

troncature de la somme infinie et comment se prémunir de ceux-ci. 

Pour mettre en évidence le problème, il faut regarder séparément la relation constitutive dans 

les directions 𝑟 et 𝜃 : 

𝐵𝑟
𝐼(𝑟, 𝜃) = 𝜇𝐼(𝜃)𝐻𝑟

𝐼(𝑟, 𝜃) (II.45) 

𝐵𝜃
𝐼 (𝑟, 𝜃) = 𝜇𝐼(𝜃)𝐻𝜃

𝐼 (𝑟, 𝜃) (II.46) 

Les discontinuités de 𝜇𝐼(𝜃) correspondent à des changements de milieu magnétique. A partir 

des relations usuelles de passage entre deux milieux magnétiques, on peut affirmer que : 

• Les composantes 𝐵𝜃
𝐼 (𝑟, 𝜃) et 𝐻𝑟

𝐼(𝑟, 𝜃) sont continues en −
𝛽𝜋

2𝑝
 et en 

𝛽𝜋

2𝑝
. 

• Les composantes 𝐵𝑟
𝐼(𝑟, 𝜃) et 𝐻𝜃

𝐼 (𝑟, 𝜃) sont discontinues en −
𝛽𝜋

2𝑝
 et en 

𝛽𝜋

2𝑝
. 

Ainsi, on peut remarquer que (II.45) comporte un seul terme discontinu de chaque côté de 

l’équation tandis que (II.46) comporte un produit de deux termes comportant des discontinuités 

concourantes. D’après [237], l’application du produit de Cauchy tronqué (II.44) ne converge 

pas si il est appliqué à un produit de deux fonctions ayant des discontinuités concourantes. Par 

conséquent, utiliser (II.44) pour exprimer (II.45) est valable, mais ne l’est pas pour (II.46). 

Cependant, toujours d’après [237], il est possible de remédier à ce problème en appliquant 

la règle de l’inverse. Celle-ci stipule que pour converger, il faut réécrire (II.46) de la manière 

suivante : 

𝐻𝜃
𝐼 (𝑟, 𝜃) =

1

𝜇𝐼(𝜃)
𝐵𝜃
𝐼 (𝑟, 𝜃) (II.47) 

Exprimé ainsi, on remarque que (II.47) ne comporte plus de produit de termes discontinus. 

Il faut ainsi appliquer le produit de Cauchy tronqué à cette dernière équation : 

𝐻𝜃𝑛
𝐼̂ (𝑥) = ∑ (

1

𝜇
)
𝑛−𝑛′

𝐼̂

𝐻𝑢𝑛′
𝐼̂ (𝑥)

+𝑁

𝑛′=−𝑁

 (II.48) 

Avec (
1

𝜇
)
𝑛

𝐼̂

 les coefficients de la décomposition en série de Fourier de la fonction inverse de 

la perméabilité 
1

𝜇𝐼(𝜃)
. Cette décomposition est de forme similaire à (II.43) : 

(
1

𝜇
)
𝑛

𝐼̂

=

{
 
 

 
 

0 𝑝𝑜𝑢𝑟 𝑛 𝑖𝑚𝑝𝑎𝑖𝑟

1

𝜇0
+ 𝛽 (

1

𝜇𝑓𝑒𝑟
−
1

𝜇0
)  𝑝𝑜𝑢𝑟 𝑛 = 0

(
1

𝜇𝑓𝑒𝑟
−
1

𝜇0
)
2

𝑛𝜋
sin (

𝑛𝜋𝛽

2
) 𝑠𝑖𝑛𝑜𝑛

 (II.49) 
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Ainsi, on peut exprimer les deux relations constitutives sous forme matricielle de la même 

manière que (II.24), mais l’utilisation de la règle de l’inverse pour la composante 𝜃 implique 

que les matrices de convolutions sont différentes pour chaque composante : 

𝑩𝒓
𝑰 = 𝝁𝒄,𝒓

𝑰 𝑯𝒓
𝑰  (II.50) 

𝑩𝜽
𝑰 = 𝝁𝒄,𝜽

𝑰 𝑯𝜽
𝑰  (II.51) 

La matrice de convolution 𝝁𝒄,𝒓 est obtenue en formant une matrice de Toeplitz avec les 

coefficients 𝜇𝑛𝐼̂ , similairement à (II.25). En revanche, 𝝁𝒄,𝜽
𝑰  correspond à l’inverse de la matrice 

de Toeplitz formée avec les coefficients (
1

𝜇
)
𝑛

𝐼̂

 : 

𝝁𝒄,𝜽
𝑰 =

(

 
 
 

(
1

𝜇
)
0

𝐼̂

⋯     (
1

𝜇
)
−2𝑁

𝐼̂

⋮ ⋱ ⋮

    (
1

𝜇
)
2𝑁

𝐼̂

⋯ (
1

𝜇
)
0

𝐼̂

)

 
 
 

−1

 (II.52) 

II.2.c. Solution générale en forme matricielle 

Pour trouver la forme générale du potentiel scalaire dans chaque milieu, on utilise la forme 

matricielle pour toutes les grandeurs des deux domaines comme effectué dans la partie II.1.c. 

En forme matricielle et en repère cylindrique, la relation entre l’excitation magnétique et le 

potentiel scalaire s’écrit : 

𝑯𝒓
𝒊 = −

𝜕

𝜕𝑟
𝝓𝒊 (II.53) 

𝑯𝜽
𝒊 = −𝑗

𝑝

𝑟
𝑵𝝓𝒊 (II.54) 

Ainsi, à partir de la conservation du flux et des relations constitutives en forme matricielle, 

l’équation à résoudre dans chaque milieu pour trouver la solution générale est la suivante : 

𝜕2

𝜕𝑟2
𝝓𝒊 +

1

𝑟

𝜕

𝜕𝑟
𝝓𝒊 −

1

𝑟2
𝑽𝒊
2
𝝓𝒊 = 0 (II.55) 

Avec dans le milieu I : 

𝑽𝑰 = (𝑝2𝝁𝑰𝒄,𝒓
−1
𝑵𝝁𝒄,𝜽

𝑰 𝑵)

1
2
 (II.56) 

Et dans le milieu II : 

𝑽𝑰𝑰 = 𝑝𝑵 (II.57) 
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La matrice 𝑽𝑰 a besoin d’être diagonalisée avec 𝑽𝑰 = 𝑷𝑰𝑫𝑰𝑷𝑰
−1

 tandis que 𝑽𝑰 = 𝑫𝑰𝑰 est déjà 

une matrice diagonale puisque la perméabilité magnétique est uniforme dans le milieu II. On 

peut ainsi écrire la forme générale de la solution dans chaque milieu : 

𝝓𝑰 = 𝑷𝑰𝑟𝑫
𝑰
𝑷𝑰

−1
𝑪𝟏
𝑰 + 𝑷𝑰𝑟−𝑫

𝑰
𝑷𝑰

−1
𝑪𝟐
𝑰   (II.58) 

𝝓𝑰𝑰 = 𝑟𝑫
𝑰𝑰
𝑪𝟏
𝑰𝑰 + 𝑟−𝑫

𝑰𝑰
𝑪𝟐
𝑰𝑰 (II.59) 

Avec 𝑪𝟏
𝑰 , 𝑪𝟐

𝑰 , 𝑪𝟏
𝑰𝑰 et 𝑪𝟐

𝑰𝑰 les vecteurs contenant les coefficients à déterminer à partir des 

conditions aux limites et de passage. De manière similaire à la fonction exponentielle, 𝑟𝑫
𝒊
 est 

une matrice diagonale contenant 𝑟 à la puissance de chaque terme de 𝑫𝒊. 

II.2.d. Résolution avec les conditions aux limites 

Afin de déterminer les quatre vecteurs d’inconnues, il faut utiliser les deux conditions aux 

limites extérieures ainsi que les deux conditions de passage. Les conditions (II.40) et (II.41) se 

transcrivent sous forme matricielle : 

𝝓𝑰|𝑟=𝑅1 = 0 (II.60) 

𝝓𝑰|𝑟=𝑅3 = −
𝑗𝑅3
𝑝
𝑵−1𝑲𝒔 (II.61) 

Avec 𝑲𝒔 le vecteur correspondant à la densité de courant de surface que l’on écrit : 

𝑲𝒔 =

(

 
 
 
 
 
 
 
 

0
⋮
0

𝐾𝑠̂
2
𝑒𝑗𝜓

0
𝐾𝑠̂
2
𝑒−𝑗𝜓

0
⋮
0 )

 
 
 
 
 
 
 
 

 (II.62) 

Les conditions de passage entre le milieu I et II s’écrivent quant à elles : 

𝝓𝑰|𝑟=𝑅2 = 𝝓𝑰𝑰|𝑟=𝑅2 (II.63) 

𝝁𝒄,𝒓
𝑰
𝜕𝝓𝑰

𝜕𝑟
|
𝑟=𝑅2

= 𝜇0
𝜕𝝓𝑰𝑰

𝜕𝑟
|
𝑟=𝑅2

 (II.64) 

Ainsi, pour déterminer les quatre vecteurs de coefficients, il suffit de remplacer 𝝓𝑰 et 𝝓𝑰𝑰 
par leur forme générale dans les équations (II.60) à (II.64) puis résoudre numériquement le 

système d’équation linéaire correspondant. Cela nécessite l’inversion d’une matrice de taille 

(4𝑁 + 4)2. Généralement, les articles de la littérature se suffisent de ce système, il est 

cependant possible de le simplifier afin de réduire la taille de la matrice à inverser. Pour cela, il 

suffit de travailler analytiquement les équations, on pose notamment la relation suivante à partir 

de (II.63) : 

𝝓𝑰|𝑟=𝑅2 = 𝝓
𝑰𝑰|𝑟=𝑅2 = 𝒂 (II.65) 
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Avec 𝒂 un nouveau vecteur de coefficient inconnus. Nous allons nous arranger pour que la 

forme générale de 𝝓𝑰 et 𝝓𝑰𝑰 ne dépende plus que de ce vecteur qui sera ensuite calculé 

numériquement. Nous définissons à cet égard, les fonctions matricielles 𝑬𝑫(𝑢, 𝑣) et 𝑸𝑫(𝑢, 𝑣) 
pour 𝑫 une matrice diagonale quelconque et 𝑢, 𝑣 des scalaires quelconques : 

𝑬𝑫(𝑢, 𝑣) = (
𝑢

𝑣
)
𝑫

+ (
𝑣

𝑢
)
𝑫

 (II.66) 

𝑸𝑫(𝑢, 𝑣) = (
𝑢

𝑣
)
𝑫

− (
𝑣

𝑢
)
𝑫

 (II.67) 

Ainsi, à partir de (II.60) et (II.65), on peut réécrire 𝝓𝑰 sous la forme suivante : 

𝝓𝑰 = 𝑷𝑰
𝑸𝑫𝑰(𝑟, 𝑅1)

𝑸𝑫𝑰(𝑅2, 𝑅1)
𝑷𝑰

−𝟏
𝒂 (II.68) 

On note que, bien que 𝑸𝑫(𝑢, 𝑣) soit matricielle, on se permet d’utiliser la barre de fraction 

pour faciliter l’écriture, car il s’agit de matrices diagonales qui sont donc commutatives, ce qui 

n’est pas le cas des matrices 𝑷𝑰. 

De même, à partir de (II.61) et (II.65), on peut réécrire 𝝓𝑰𝑰 : 

𝝓𝑰𝑰 =
𝑸𝑫𝑰𝑰(𝑟, 𝑅3)

𝑸𝑫𝑰𝑰(𝑅2, 𝑅3)
𝒂 −

𝑗𝑅3
𝑝

𝑸𝑫𝑰𝑰(𝑟, 𝑅2)

𝑸𝑫𝑰𝑰(𝑅𝟑, 𝑅2)
𝑵−1𝑲𝒔 (II.69) 

Ainsi, il ne reste plus que le vecteur de coefficient 𝒂 à déterminer à partir de (II.64), le 

nombre de coefficients à déterminer a été divisé par 4 et la matrice à inverser est donc beaucoup 

plus petite ce qui permet d’augmenter la vitesse de résolution. Cette étape peut paraitre triviale, 

mais est très souvent oubliée ou passée sous silence dans la littérature. 

Finalement, on applique la relation de passage (II.64) : 

(𝝁𝒄,𝒓
𝑰 𝑷𝑰

𝑫𝑰

𝑅2

𝑬𝑫𝑰(𝑅2, 𝑅1)

𝑸𝑫𝑰(𝑅2, 𝑅1)
𝑷𝑰

−𝟏
− 𝜇0

𝑫𝑰𝑰

𝑅2

𝑬𝑫𝑰(𝑅2, 𝑅3)

𝑸𝑫𝑰(𝑅2, 𝑅3)
)𝒂

= −𝜇0
𝑗2𝑅3𝑫

𝑰𝑰

𝑝𝑅2 
𝑸𝑫𝑰𝑰(𝑅𝟑, 𝑅2)

−1𝑵−1𝑲𝒔 

(II.70) 

Afin de pouvoir déterminer 𝒂 en résolvant numériquement (II.70), il faut tenir compte d’une 

dernière subtilité. Pour que le système puisse être résolu, il faut que la matrice en facteur de 𝒂 

soit inversible, or, elle ne l’est pas en l’état. En effet, tel que définit jusqu’ici, les matrices 𝑫𝑰 
et 𝑫𝑰𝑰 ont un déterminant nul provenant de la définition de la matrice 𝑵 par (II.20). La matrice 

𝑵 est en effet la concaténation sur la diagonale du rang des harmoniques considérés, par 

conséquent, l’harmonique de rang 𝑛 = 0 se traduit par la présence d’un 0 sur la diagonale de 𝑵 

rendant cette matrice et celles qui en découlent non inversibles. De plus, si l’on raisonne par 

rapport à l’équation différentielle (II.55), on se rend compte que les formes (II.58) et (II.59) 

correspondent à la forme attendue de la solution uniquement pour 𝑛 ≠ 0, il est donc logique 

que le système ne puisse pas être résolu puisque la forme générale n’est pas solution de 

l’équation pour un des harmoniques. Pour pallier à ce problème, il faut affecter une valeur 

suffisamment faible, mais non nulle (par exemple 10−5) à la place d’un zéro pour rendre le 

système inversible [231]. On peut montrer la validité de cette manipulation par un 

développement limité en 𝑛 → 0. 
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II.2.e. Résultats 

Pour valider la méthode, nous allons comparer les résultats du modèle avec une simulation 

MEF sur COMSOL utilisant la même géométrie et les mêmes hypothèses. Les paramètres de 

l’exemple étudié sont donnés dans le Tableau II.1, nous prendrons 𝑁 = 100 pour le modèle 

analytique, ce choix est arbitraire car l’objectif n’est pas de faire une analyse de performances 

du modèle. 

On trace sur la Figure II.12 la distribution des composantes radiales et azimutales du champ 

magnétique sous une paire de pôle au milieu de l’entrefer pour 𝜓 = 45 ° (correspondant au 

couple maximum), calculé par la méthode semi-analytique et COMSOL. On remarque une 

correspondance parfaite entre les deux distributions de champ magnétique. 

 

Tableau II.1 Paramètres pour l’exemple de la machine à réluctance variable 

Paramètre Description Valeur 

𝑹𝟏 Rayon extérieur de la culasse rotorique 100 mm 

𝑹𝟐 Rayon extérieur du rotor 120 mm 

𝑹𝟑 Rayon d’alésage du stator 123 mm 

𝑳𝒖 Longueur utile de la machine 200 mm 

𝒑 Nombre de paires de pôles 4 

𝜷 Ouverture d’un pôle 0,5 

𝝁𝒇𝒆𝒓 Perméabilité magnétique des pôles saillants 100𝜇0 H/m 

𝑲𝒔̂ Amplitude de la densité de courant surfacique du stator 50 kA/m 
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Figure II.12 Distribution du champ magnétique dans l’entrefer de la machine à reluctance 

variable. 

On peut aussi vérifier le résultat du modèle en calculant le couple que l’on obtient à partir 

du tenseur de Maxwell au rayon d’alésage du stator 𝑅3. Pour ce rayon, l’excitation tangentielle 

est égale à la densité de courant surfacique qui ne comporte que le fondamental, ce qui permet 

d’écrire que le couple 𝑇𝑒𝑚 est égal à  

𝑇𝑒𝑚 = −𝜋𝐿𝑢𝑅3
2𝐾𝑠̂ (𝐵𝑟1

𝐼𝐼̂ (𝑅3)𝑒
−𝑗𝜓 + 𝐵𝑟−1

𝐼𝐼̂ (𝑅3)𝑒
𝑗𝜓) (II.71) 

On trace ainsi sur la Figure II.13 l’évolution du couple en fonction de 𝜓 calculé par la méthode 

semi-analytique et COMSOL, on note toujours une correspondance parfaite. Par ailleurs, on 

trace sur cette figure le couple obtenu par le modèle analytique, mais sans différentier les 

matrices 𝝁𝒄,𝜽
𝑰  et 𝝁𝒄,𝒓

𝑰  avec la règle de l’inverse afin de voir l’amélioration de convergence 

apportée par cette dernière. On remarque que la courbe du couple sans appliquer la règle de 

l’inverse est légèrement décalée par rapport aux deux autres à cause de la mauvaise 

convergence. Cet impact est cependant relativement faible dans le cas présent puisque l’erreur 

sur le couple maximum ne s’élève qu’à 0,7 %. Enfin, on trace la courbe obtenue par le modèle 

analytique, mais en prenant 𝜇𝑓𝑒𝑟 = 10𝜇0 afin de mettre en évidence la flexibilité du modèle. 

Comme on peut le voir sur le graphique, la perméabilité magnétique est, dans le cas présent, un 

paramètre ayant un impact important sur le couple ce qui montre l’apport non négligeable de 

bénéficier d’un modèle ne considérant pas le fer du pôle saillant comme étant de perméabilité 

infinie comme c’est le cas dans beaucoup de modèles semi-analytiques. 
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Figure II.13 Evolution du couple en fonction de la phase de la nappe de courant statorique 

pour l’exemple de la machine à reluctance variable. 

Le problème que nous venons de traiter a permis de présenter et d’évaluer les manipulations 

mathématiques nécessaires pour pouvoir résoudre des modèles comportant des sous-domaines 

de perméabilité magnétique non-uniforme. Les deux manipulations principales étant 

l’utilisation de la règle de l’inverse pour assurer une bonne convergence au niveau des 

discontinuités de perméabilité magnétique et le remplacement de l’harmonique nul par un 

harmonique non-nul de valeur très faible pour assurer que les matrices soient inversibles. En 

testant la méthode sur un cas simple que l’on a comparé avec un modèle MEF ayant les mêmes 

hypothèses physiques, nous avons pu valider la pertinence de la méthode et de son 

développement mathématique. Cette étape est importante parce que le modèle que nous allons 

développer par la suite pour la machine à modulation de flux comportera un certain nombre 

d’hypothèses physiques pour la rendre modélisable, nous pourrons donc attribuer les 

potentielles imprécisions aux hypothèses physiques et non au fonctionnement mathématique de 

la méthode. 
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II.3.  Forme matricielle pour les géométries 3D 

II.3.a. Construction vectorielle et matricielle 

Les travaux antérieurs à ce manuscrit portent uniquement sur les modèles 2D cylindriques 

et la méthode matricielle n’a pas été étendue aux problèmes 3D. Nous allons donc décrire dans 

cette partie un formalisme permettant de traiter les géométries 3D. 

La structure avec laquelle sont construites les matrices en 2D est relativement intuitive. Le 

traitement des problèmes 3D, quant à lui, nécessite d’utiliser une construction des matrices 

moins évidente. Pour cela, on se place dans le cas d’un repère Cartésien 3D (𝑥, 𝑦, 𝑧) ou l’on 

traite un domaine rectangulaire de perméabilité magnétique variable dans les directions 𝑥 et 𝑦. 

On suppose que les conditions aux limites sur 𝑥 (en 0 et 𝑋𝐿) ainsi qu’en 𝑦 (en 0 et 𝑌𝐿) respectent 

les conditions détaillées dans la partie II.1.d et permettent d’écrire les différentes grandeurs 

magnétiques 𝑋(𝑥, 𝑦, 𝑧) sous la forme suivante : 

𝑋(𝑥, 𝑦, 𝑧) = ∑ ∑ 𝑋𝑛,𝑘̂(𝑧)𝑒
𝑗
2𝜋𝑛
𝑋𝐿

𝑥
𝑒
𝑗
2𝜋𝑘
𝑌𝐿

𝑦
𝑁

𝑘=−𝑁

𝑁

𝑛=−𝑁

 (II.72) 

Pour pouvoir résoudre, il faut mettre (II.72) sous la forme d’un vecteur 𝑿 contenant les 

(2𝑁 + 1)2 harmoniques. Il y a plusieurs manières possibles de construire ce vecteur et aucune 

n’est aussi intuitive qu’en 2D. La littérature ne comportant aucun modèle 3D prescrivant la 

manière de concaténer les coefficients, nous proposerons ici une structure pour la suite de ce 

manuscrit, mais notons que d’autres structures sont possibles. 

Ainsi, on choisit de concaténer les harmoniques de la manière suivante : 

𝑿 =

(

 
 
 
 
 
 

𝑋−𝑁,−𝑁̂ (𝑧)

𝑋−𝑁+1,−𝑁̂ (𝑧)
⋮

𝑋𝑁,−𝑁̂(𝑧)

𝑋−𝑁,−𝑁+1̂ (𝑧)

𝑋−𝑁+1,−𝑁+1̂ (𝑧)

⋮
𝑋𝑁,𝑁̂(𝑧) )

 
 
 
 
 
 

 (II.73) 

De manière plus compacte, on écrit : 

𝑿 = 𝑋𝑚 = 𝑋𝑛,𝑘̂(𝑧) 

 

(II.74) 

Avec 𝑚 l’indice de position dans le vecteur qui est lié aux harmoniques 𝑛 et 𝑘 par les 

relations suivantes : 

𝑛 = 𝑚𝑜𝑑(𝑚 − 1,2𝑁 + 1) − 𝑁 (II.75) 

𝑘 = 𝑓𝑖𝑥 (
𝑚 − 1

2𝑁 + 1
) − 𝑁 (II.76) 
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Les fonctions 𝑓𝑖𝑥(𝑢) et 𝑚𝑜𝑑(𝑣,𝑤) correspondent respectivement à l’arrondi vers 0 de 𝑢 et 

au reste de la division de 𝑣 par 𝑤. 

Pour repasser à la forme scalaire, il faut utiliser la transformation suivante : 

𝑋(𝑥, 𝑦, 𝑧) = 𝑿𝑻exp (𝑗
2𝜋

𝑋𝐿
𝒅𝒊𝒂𝒈(𝑵𝒙)𝑥 + 𝑗

2𝜋

𝑌𝐿
𝒅𝒊𝒂𝒈(𝑵𝒚)𝑦) (II.77) 

On remarque ici qu’il y a deux matrices différentes concaténant les rangs d’harmoniques, la 

matrice 𝑵𝒙 correspond aux rang 𝑛 de la série de Fourier suivant 𝑥 tandis que la matrice 𝑵𝒚 

correspond aux rang 𝑘 de la série de Fourier suivant 𝑦. Ainsi, en accord avec la forme (II.73), 

on exprime ces matrices de la manière suivante : 

𝑵𝒙 = 𝑁𝑥𝑚,𝑙 = {
10−5 𝑠𝑖 𝑚 ≠ 𝑙

𝑚𝑜𝑑(𝑚 − 1,2𝑁 + 1) − 𝑁 𝑠𝑖 𝑚 = 𝑙
 (II.78) 

𝑵𝒚 = 𝑁𝑦𝑚,𝑙 = {
10−5 𝑠𝑖 𝑚 ≠ 𝑙

𝑓𝑖𝑥 (
𝑚 − 1

2𝑁 + 1
) − 𝑁 𝑠𝑖 𝑚 = 𝑙

 (II.79) 

Avec 𝑚 et 𝑙 les indices de position des composants des matrices. Comme dans la partie 

précédente, on remplace les rangs d’harmoniques nuls par une valeur très faible pour rendre la 

matrice inversible. 

Par conséquent, on peut exprimer les dérivées par rapport à 𝑥 et 𝑦 en utilisant les matrices 

𝑵𝒙 et 𝑵𝒚 : 

𝜕𝑿

𝜕𝑥
= 𝑗

2𝜋

𝑋𝐿
𝑵𝒙𝑿 (II.80) 

𝜕𝑿

𝜕𝑦
= 𝑗

2𝜋

𝑌𝐿
𝑵𝒚𝑿 (II.81) 

En 3D, la loi de comportement magnétique s’exprime aussi à l’aide du produit de Cauchy : 

𝐵𝑢𝑛,𝑘
̂(𝑧) = ∑ ∑ 𝜇𝑛−𝑛′,𝑘−𝑘′̂ 𝐻𝑢𝑛′,𝑘′

̂ (𝑧)

𝑁

𝑘′=−𝑁

𝑁

𝑛′=−𝑁

 𝑎𝑣𝑒𝑐 𝑢 = 𝑥, 𝑦 𝑜𝑢 𝑧 (II.82) 

Le produit de Cauchy 3D s’exprime de manière identique à (II.24) avec la matrice de 

convolution 𝝁𝒄 qui est toujours une matrice de Toeplitz construite de la manière suivante : 

𝝁𝒄 = 𝜇𝑐𝑚,𝑙 = 𝜇𝑛−𝑛′,𝑘−𝑘′̂  (II.83) 

Avec : 

𝑛 = 𝑚𝑜𝑑(𝑚 − 1,2𝑁 + 1) − 𝑁 (II.84) 

𝑘 = 𝑓𝑖𝑥 (
𝑚 − 1

2𝑁 + 1
) − 𝑁 (II.85) 

𝑛′ = 𝑚𝑜𝑑(𝑙 − 1,2𝑁 + 1) − 𝑁 (II.86) 

𝑘′ = 𝑓𝑖𝑥 (
𝑙 − 1

2𝑁 + 1
) − 𝑁 (II.87) 



Méthodologie semi-analytique pour la modélisation des saillances magnétiques 

88 

Bien entendu, on utilise la même construction lorsque l’on souhaite exprimer la loi de 

comportement à l’aide de la règle de l’inverse. 

II.3.b. Discontinuités de perméabilité magnétique 

Nous allons déterminer maintenant dans quel cas de figure et pour quelles composantes il 

faut utiliser la règle de l’inverse en cas de présence de discontinuité de la perméabilité 

magnétique en 3D. Pour cela, plaçons-nous dans le cas de la Figure II.14 qui présente un 

matériau magnétique rectangulaire entouré d’air. La saillance magnétique peut être soit 

ferromagnétique (𝜇𝑟 > 1) soit diamagnétique (𝜇𝑟 < 1). Dans les deux cas, cette géométrie 

présente une discontinuité notamment en 𝑥 = 𝑋1 et en 𝑦 = 𝑌1. 

 
Figure II.14 Géométrie 3D présentant des discontinuités de perméabilité magnétique dans 

les directions 𝑥 et 𝑦. 

Comme en 2D, il faut se prémunir de potentiels problèmes de convergence à l’endroit des 

deux discontinuités magnétiques considérées. Pour cela, nous allons, comme dans la partie 

I.2.b, lister les composantes du champ magnétique et de l’excitation magnétique qui sont 

continues ou discontinues sur les frontières de la saillance. 

Sur la frontière en 𝑥 = 𝑋1 : 

• Les composantes 𝐵𝑥, 𝐻𝑦 et 𝐻𝑧 sont continues. 

• Les composantes 𝐻𝑥, 𝐵𝑦 et 𝐵𝑧 sont discontinues. 

Sur la frontière en 𝑦 = 𝑌1 : 

• Les composantes 𝐻𝑥, 𝐵𝑦 et 𝐻𝑧 sont continues. 

• Les composantes 𝐵𝑥, 𝐻𝑧 et 𝐵𝑧 sont discontinues. 

Tout d’abord, on note que la composante 𝐵𝑧 est discontinue sur les deux frontières, par 

conséquent, il ne faut pas appliquer la règle de l’inverse pour cette composante. Pour les 

composantes 𝑥 et 𝑦 cependant, on remarque que lorsqu’une composante est continue sur une 

frontière, alors elle est discontinue sur l’autre. Cela implique que l’on ne peut pas assurer la 

convergence parfaite de toutes les composantes sur toutes les faces de la saillance. Le choix de 

la composante pour laquelle il vaut mieux assurer la convergence nécessite de distinguer les cas 

où la saillance est ferromagnétique ou diamagnétique. 

Dans le cas où la saillance est ferromagnétique (𝜇𝑟 > 1), les lignes de champ ont tendance 

à être normales aux frontières entre les milieux, par conséquent il vaut mieux assurer la 

convergence des composantes normales (𝐵𝑥 en 𝑋1 et 𝐵𝑦 en 𝑌1) puisque celles-ci seront de plus 
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forte amplitude devant les composantes tangentielles. Cela implique qu’il faut appliquer la règle 

de l’inverse sur la loi de comportement sur les composantes 𝑥 et 𝑦. 

Dans le cas où la saillance est diamagnétique (𝜇𝑟 < 1), les lignes de champ ont tendance à 

être tangentielles aux frontières entre les milieux. Ainsi à l’inverse du cas précédent, il faut 

donc assurer la convergence des composantes tangentielles (𝐵𝑦 en 𝑋1 et 𝐵𝑥 en 𝑌1) puisque les 

composantes normales seront d’amplitude plus faible. Ainsi, il ne faut appliquer la règle de 

l’inverse sur aucune des composantes dans ce cas. 

Dans les deux cas que nous venons d’évoquer, nous pouvons noter que bien qu’une des 

composantes ait une moins bonne convergence, l’exemple traité dans la partie II.2 montre que 

l’impact reste limité sur les résultats finaux. De plus, l’erreur générée dépend de l’amplitude de 

la discontinuité [237]. En effet, pour des discontinuités de faible amplitude, l’erreur générée est 

plus faible. Pour les discontinuités de fortes amplitude, l’erreur est plus importante mais, dans 

le même temps, le comportement des lignes de champ que nous venons de décrire à la frontière 

entre les milieux s’accentue. Par conséquent, les composantes affectées par la mauvaise 

convergence sont d’autant plus faibles ce qui compense l’augmentation de l’erreur. 

 

III. Conclusion et limites 

Dans ce chapitre, après avoir présenté la méthode de séparation des variables pour la 

modélisation d’actionneurs, nous avons mis en évidence l’intérêt de pouvoir construire des 

modèles semi-analytiques comportant des sous-domaines de perméabilité magnétique 

non˗uniforme. La méthode à employer pour résoudre de tels modèles a été présentée en détails 

à partir de la littérature sur le sujet ainsi que d’exemples qui ont permis d’introduire les 

conditions à respecter et les outils mathématiques nécessaires. Nous avons ensuite étendu cette 

méthode matricielle aux problèmes 3D en montrant les subtilités ainsi que le formalisme adapté. 

A ce stade, nous disposons donc de tous les outils nécessaires à la résolution du problème de la 

fonction de modulation de la Figure II.6. 

Avant de passer au chapitre suivant et à la modélisation de la machine à modulation de flux, 

nous pouvons ajouter quelques réflexions quant aux limites de la méthode matricielle dans un 

cadre plus général. En particulier, nous pouvons nous interroger sur les cas pour lesquels 

l’utilisation de cette méthode est pertinente. Comme nous l’avons montré en début de chapitre, 

les actionneurs comportant des saillances magnétiques sont nombreux et la méthode matricielle 

semble une solution séduisante pour nombre d’entre eux. En particulier, plus le nombre de 

saillances est important, plus le potentiel de la méthode matricielle en matière de réduction du 

nombre de sous-domaines est important. Cependant, bien que cette réduction du nombre de 

sous-domaines apporte un gain non négligeable en termes de simplicité de construction du 

modèle, cela ne s’accompagne pas nécessairement d’une réduction du temps de calcul. En effet, 

comme c’est le cas pour l’exemple II.1.d, lorsque la périodicité des sources et de la perméabilité 

est différente, cela nous force à faire apparaitre des harmoniques nuls dans les vecteurs de 

coefficients. Dans le cas de la Figure II.8, les harmoniques pairs de l’aimantation et les 

harmoniques impairs de la perméabilité sont nuls mais doivent tout de même être pris en compte 

dans les vecteurs. Pour d’autres types d’actionneurs, le nombre d’harmoniques nuls dont il faut 

tenir compte peut être encore plus grand. Typiquement, si l’on souhaite utiliser la méthode 

matricielle pour calculer le couple de détente d’une machine à aimants dont le nombre de dents 

n’est absolument pas multiple du nombre d’aimants, un grand nombre d’harmoniques de 

l’aimantation ainsi que de la perméabilité devront être égaux à zéro. Par conséquent, disposer 
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d’un nombre suffisant d’harmoniques non-nuls peut nécessiter un nombre total d’harmoniques 

très important qui va fortement ralentir la résolution. En comparaison, traiter ce type de 

problème sans forme matricielle avec des sous-domaines de perméabilité uniforme sera certes 

beaucoup plus fastidieux à développer mais nécessitera beaucoup moins d’harmoniques. Ce 

problème est d’autant plus exacerbé en 3D puisque la double décomposition en série de Fourier 

limite fortement le nombre d’harmoniques total qu’il est possible de calculer tout en gardant un 

temps de calcul raisonnable. Ainsi, nous pouvons en conclure que du point de vue du gain en 

temps de calcul, la méthode matricielle apporte un gain dans les cas où la saillance magnétique 

est de périodicité similaire à celle des sources. Le cas de la machine à modulation de flux est 

donc parfaitement adapté à cet égard. 

D’autre part, nous pouvons chercher dans quelle mesure la méthode matricielle pourrait être 

étendue à d’autres problèmes d’électromagnétisme en lien avec le dimensionnement des 

actionneurs. En premier lieu, il paraitrait opportun de tenter d’appliquer le produit de Cauchy à 

la loi d’Ohm locale afin de modéliser des sous-domaines de conductivité électrique 

non˗uniforme. Ainsi, il serait possible de modéliser des phénomènes de courants induits 

complexes sous forme matricielle dans les actionneurs. Enfin, l’extension au 3D que nous avons 

proposé se place dans le cadre des géométries 3D Cartésiennes, mais on peut s’interroger sur la 

possibilité de résoudre en forme matricielle des problèmes 3D cylindriques. Un premier 

obstacle à cela semble être le comportement des fonctions de Bessel lorsque l’argument est écrit 

sous forme matricielle. Cependant, il est possible de montrer, à partir de la définition en série 

entière de la fonction de Bessel, que celle-ci peut admettre des matrices diagonalisables en 

argument et conserver ses propriétés de récurrence. Ainsi, il est parfaitement possible de traiter 

des problèmes 2D axisymétriques faisant intervenir ces fonctions. En revanche, en 3D, la 

résolution de l’équation différentielle de Bessel nécessiterait non seulement d’utiliser des 

fonctions de Bessel dont l’argument est une matrice mais aussi dont l’ordre serait matriciel. 

Toujours en partant de la définition de la fonction de Bessel, cela ne semble impossible mais 

nécessite d’étudier le comportement de la fonction Gamma (fonction étendant le concept de 

factorielle aux nombres entier) avec des arguments matriciels et une telle étude va au-delà des 

notions mathématiques qui ont permis l’écriture de ce manuscrit. 



 

 

Chapitre III  

Modèle semi-analytique d’une 

machine axiale à modulation de flux 
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I. Introduction 

A l’aide des concepts présentés dans le chapitre précédent, nous disposons maintenant de 

tous les outils nécessaires au développement d’un modèle semi-analytique de la machine à 

modulation de flux. 

Dans ce chapitre nous allons donc présenter et résoudre les trois problèmes 

d’électromagnétisme, chacun correspondant à un des trois composants principaux de la 

machine, qui constituent le modèle global. Le problème principal, qui fera appel aux notions 

du chapitre précédent, consiste à calculer la fonction de modulation traduisant la capacité du 

rotor à dévier les lignes de champ magnétique. Le second problème correspond au calcul du 

champ magnétique créé par la bobine pour lequel nous nous contenterons de rappeler le résultat 

sans démonstration puisque celle-ci est déjà disponible dans la littérature antérieure à nos 

travaux. Enfin, le dernier problème consiste à calculer le couple de la machine à partir du flux 

magnétique ainsi que les pertes par courants de Foucault dans un induit sans circuit 

ferromagnétique. Une fois ces trois problèmes résolus et superposés, nous étudierons la validité 

du modèle en le confrontant à différents modèles MEF afin d’évaluer ses forces et ses limites. 

Enfin, nous verrons qu’il est possible de partiellement tenir compte du comportement 

magnétique des pastilles supraconductrices lorsque celles-ci ne sont pas supposées parfaites en 

tentant de modéliser la pénétration du champ magnétique à l’aide du modèle de Bean et d’une 

légère modification du modèle. 
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I.1. Rappel des paramètres géométriques de la machine 

Afin de faciliter la lecture, les figures III.1 et III.2 rappellent la notation des paramètres 

géométriques de l’inducteur et de l’induit de la machine à modulation de flux. 

 
Figure III.1 Paramètres géométriques de l’inducteur. 

 
Figure III.2 Paramètres géométriques de l’induit. 
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II. Modèle 3D de la machine à modulation de flux 

II.1. Présentation du modèle 

A partir des réflexions et développements du chapitre précédent nous allons récapituler les 

hypothèses et choix de méthode de modélisation retenus pour modéliser la machine à 

modulation de flux 

Les trois composants actifs de la machine (bobine HTS, le rotor et l’induit) sont modélisés 

séparément en résolvant et en superposant trois problèmes distincts relativement simples.  

• Un premier problème 2D axisymétrique permet de calculer le champ magnétique 

axial créé par la bobine HTS. Le modèle analytique correspondant a déjà été détaillé 

dans de précédent travaux sur la machine à modulation de flux [192], [209] et nous 

nous contenterons donc de donner l’expression du champ magnétique sans 

démonstration. 

• Le second problème permet de calculer une fonction de modulation traduisant la 

capacité des pastilles HTS à dévier le champ magnétique de la bobine HTS et à 

générer une variation spatiale du champ dans l’entrefer. Ce modèle 3D est développé 

à l’aide des outils et du formalisme matriciel adapté introduits dans le chapitre 

précédent. Le champ magnétique de l’inducteur sera ainsi obtenu en faisant le produit 

du champ de la bobine et de la fonction de modulation. 

• Le troisième et dernier problème permet de déduire le couple électromagnétique de 

la machine à l’aide du flux magnétique de l’inducteur et de coefficients de bobinage. 

La modélisation de l’induit permettra, par ailleurs, de calculer les pertes par courant 

de Foucault dans les conducteurs de l’induit. 

Le modèle proposé fait appel aux hypothèses suivantes. On suppose que les composants non 

actifs de la machine, non représentés sur la Figure II.1, sont amagnétiques et isolants électriques 

et ne sont donc pas pris en compte ici. Pour les composants restants, on suppose un 

comportement magnétique linéaire. 

II.2. Fonction de modulation 

II.2.a. Géométrie et conditions aux limites du problème 

Le calcul de la fonction de modulation nécessite d’imaginer un problème fictif dans lequel 

on place le rotor dans un champ magnétique qui serait uniforme en l’absence de pastilles HTS 

et de déterminer la déviation causée par ces dernières sur les lignes de champ. On obtient la 

fonction de modulation en divisant le champ magnétique en présence des pastilles par le champ 

magnétique uniforme appliqué. 

Pour cela, on fait l’hypothèse que les pastilles supraconductrices se comportent comme des 

matériaux diamagnétiques parfaits. Nous reviendrons sur cette hypothèse à la fin de ce chapitre. 

En outre, on néglige les effets de courbure des pastilles supraconductrices en effectuant la 

linéarisation au rayon moyen présentée sur la Figure II.5 permettant de simplifier le problème 

en utilisant un repère Cartésien (𝑥, 𝑦, 𝑧) avec les transformations (II.1) et (II.2).  

Ainsi, la Figure III.3 présente, dans les plans (x, z) et (y, z), la géométrie du problème 

Cartésien. Le problème est divisé en deux sous-domaines dans la direction 𝑧, le domaine I 

correspond à la région des pastilles HTS tandis que le domaine II correspond à l’environnement 
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face au rotor. L’objectif du problème est de déterminer la fonction de modulation dans le 

domaine II puisqu’il s’agit de l’endroit où se trouve l’induit et où sera calculé le flux. Le 

problème ne présentant aucune densité de courant, nous choisirons donc une résolution en 

potentiel scalaire magnétique. 

 
Figure III.3 Géométrie du problème Cartésien de la fonction de modulation dans (a) le plan 

(𝑥, 𝑧) et (b) le plan (𝑦, 𝑧). 

La polarité impose naturellement une périodicité dans la direction 𝜃 permettant de ne 

considérer qu’une pastille (et donc qu’une paire de pôles) et se traduit ici par des conditions 

périodiques en 𝑦 = −𝜏 2⁄  et 𝑦 = 𝜏 2⁄ . En potentiel scalaire, cela s’exprime par : 

𝜙𝑖 (𝑥,−
𝜏

2
, 𝑧) = 𝜙𝑖 (𝑥,

𝜏

2
, 𝑧)  𝑝𝑜𝑢𝑟 𝑖 = 𝐼 𝑜𝑢 𝐼𝐼 (III.1) 
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Par ailleurs, seule la demi épaisseur de la pastille dans la direction 𝑧 est considérée grâce au 

plan de symétrie en 𝑧 = 0 ce qui impose l’orthogonalité du champ sur cette surface. En potentiel 

scalaire, cela s’exprime par : 

𝜙𝐼(𝑥, 𝑦, 0) = 0 (III.2) 

Les autres conditions aux limites extérieures sont artificielles et viennent donc moins 

naturellement. Dans la direction 𝑥, on choisit d’imposer en 𝑥 = −𝐿 2⁄  et 𝑥 = 𝐿 2⁄  des 

isolations magnétiques traduisant le fait que la pastille n’a plus d’impact sur les lignes de champ 

lorsque l’on s’éloigne suffisamment de celle-ci. On a ainsi : 

𝜕𝜙𝑖

𝜕𝑥
(−

𝐿

2
, 𝑦, 𝑧) =

𝜕𝜙𝑖

𝜕𝑥
(
𝐿

2
, 𝑦, 𝑧) = 0 (III.3) 

Cette condition impose notamment que les lignes de champ soient dans la direction 𝑢𝑧⃗⃗⃗⃗  en 

l’absence de pastille. Ensuite, en 𝑧 = 𝑍2, on place une autre frontière artificielle servant à 

appliquer le champ magnétique. Pour cela, on impose la condition de Dirichlet suivante : 

𝜙𝐼𝐼(𝑥, 𝑦, 𝑍2) = −𝑍2
𝐵0
𝜇0

 (III.4) 

Ou 𝐵0 est la valeur du champ magnétique uniforme appliqué par cette condition. Il est en 

effet aisé de montrer que les conditions (III.3) et (III.4) imposent, en l’absence de pastille,  

𝐵⃗ = 𝐵0𝑢𝑧⃗⃗⃗⃗ . 

Dans le cas des limites artificielles (III.3) et (III.4), il faut qu’elles soient suffisamment 

éloignées de la pastille pour ne pas impacter la déviation des lignes de champ. Pour la suite 

nous prendrons donc 𝑍2 =
𝑊𝑦

2
+ 5𝑅𝑒 et 𝐿 = 3𝐷. 

II.2.b. Solution générale dans chaque domaine 

En utilisant les principes décris dans la partie Chapitre IIII.1.d, on peut écrire le potentiel 

scalaire dans chaque domaine sous la forme : 

𝜙𝑖(𝑥, 𝑦, 𝑧) = ∑ ∑ 𝜙𝑖
𝑛,𝑘

̂(𝑧)𝑒𝑗
2𝜋𝑛
𝐿
𝑥𝑒𝑗

2𝜋𝑘
𝜏
𝑦

𝑁

𝑘=−𝑁

𝑁

𝑛=−𝑁

 (III.5) 

En outre, on exprime aussi la distribution de perméabilité magnétique dans le milieu I sous 

la forme d’une série de Fourier : 

𝜇𝐼(𝑥, 𝑦) = ∑ ∑ 𝜇𝐼
𝑛,𝑘

̂𝑒𝑗
2𝜋𝑛
𝐿
𝑥𝑒𝑗

2𝜋𝑘
𝜏
𝑦

𝑁

𝑘=−𝑁

𝑁

𝑛=−𝑁

 (III.6) 
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Avec les coefficients 𝜇𝐼
𝑛,𝑘

̂  égaux à : 

𝜇𝐼
𝑛,𝑘

̂ =

{
 
 
 

 
 
 𝜇0 (1 − 𝛼

𝐷

𝐿
) + 10−4𝜇0 𝑝𝑜𝑢𝑟 𝑛 = 𝑘 = 0

−
𝜇0𝛼

𝜋𝑛
𝑠𝑖𝑛 (𝑛𝜋

𝐷

𝐿
)  𝑝𝑜𝑢𝑟 𝑛 ≠ 0 𝑒𝑡 𝑘 = 0

−
𝜇0𝐷

𝜋𝑘𝐿
𝑠𝑖𝑛(𝑘𝜋𝛼) 𝑝𝑜𝑢𝑟 𝑛 = 0 𝑒𝑡 𝑘 ≠ 0

−
𝜇0
𝜋𝑛𝑘

𝑠𝑖𝑛 (𝑛𝜋
𝐷

𝐿
) 𝑠𝑖𝑛(𝑘𝜋𝛼) 𝑝𝑜𝑢𝑟 𝑛 ≠ 0 𝑒𝑡 𝑘 ≠ 0

 (III.7) 

On remarque que l’on a ajouté 10−4𝜇0 à la valeur moyenne de la décomposition en série de 

Fourier parce qu’il n’est pas possible de considérer un matériau diamagnétique parfait (𝜇 = 0) 

puisque la perméabilité à besoin d’être inversée dans la résolution et ne peux donc pas être 

localement strictement nulle. 

On utilise pour la résolution la forme matricielle 3D décrite en dans le chapitre précédent. 

Comme nous l’avons précisé, le traitement des discontinuités ne fait appel à la règle de l’inverse 

pour aucune des composantes puisque le matériau est diamagnétique, on peut donc écrire la loi 

de comportement du milieu I sur chaque composante à partir d’une seule matrice de convolution 

𝝁𝒄
𝑰  : 

𝑩𝒖
𝑰 = 𝝁𝒄

𝑰𝑯𝒖
𝑰  𝑎𝑣𝑒𝑐 𝑢 = 𝑥, 𝑦 𝑜𝑢 𝑧 (III.8) 

Par ailleurs, la relation liant le potentiel scalaire magnétique et l’excitation magnétique 

s’écrit : 

𝑯𝒙
𝒊 = −𝑗

2𝜋

𝜏
𝑵𝒙𝝓

𝒊 (III.9) 

𝑯𝒚
𝒊 = −𝑗

2𝜋

𝐿
𝑵𝒚𝝓

𝒊 (III.10) 

𝑯𝒛
𝒊 = −

𝜕𝝓𝒊

𝜕𝑧
 (III.11) 

A partir de la conservation du flux, on peut écrire l’équation différentielle de 

magnétostatique à résoudre dans chaque domaine : 

𝜕2𝝓𝒊

𝜕𝑧2
− 𝑽𝒊

2
𝝓𝒊 = 0 (III.12) 

Avec dans le milieu I : 

𝑽𝑰 = ((
2𝜋

𝐿
)
2

𝝁𝒄
𝑰

−1

𝑵𝒙𝝁𝒄
𝑰𝑵𝒙 + (

2𝜋

𝜏
)
2

𝝁𝒄
𝑰

−1

𝑵𝒚𝝁𝒄
𝑰𝑵𝒚)

1
2

 
(III.13) 
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La matrice 𝑽𝑰 est diagonalisable : 

𝑽𝑰 = 𝑷𝑰𝑫𝑰𝑷𝑰
−1

 (III.14) 

Où 𝑫𝑰 la matrice diagonale des valeurs propres et 𝑷𝑰 la matrice diagonale des valeurs propres 

correspondantes. 

Dans le milieu II, la matrice 𝑽𝑰𝑰 est diagonale et égale à : 

𝑽𝑰𝑰 = ((
2𝜋

𝐿
)
2

𝑵𝒙
2 + (

2𝜋

𝜏
)
2

𝑵𝒚
2)

1
2

= 𝑫𝑰𝑰 (III.15) 

On remarque que l’équation (III.12) est similaire à l’équation Cartésienne 2D (II.29), seule 

l’expression des matrices 𝑽𝒊 est différente. On en déduit donc que la solution générale est, dans 

le milieu I : 

𝝓𝑰 = 𝑷𝑰𝑒𝑫
𝑰𝒙𝑷𝑰

−1
𝑪𝟏
𝑰 + 𝑷𝑰𝑒−𝑫

𝑰𝒙𝑷𝑰
−1
𝑪𝟐
𝑰  (III.16) 

Dans le milieu II, la matrice des vecteur propres est égale à la matrice identité, on a donc : 

𝝓𝑰𝑰 = 𝑒𝑫
𝑰𝑰𝒙𝑪𝟏

𝑰𝑰 + 𝑒−𝑫
𝑰𝑰𝒙𝑪𝟐

𝑰𝑰 (III.17) 

Les vecteurs 𝑪𝟏
𝑰 , 𝑪𝟐

𝑰 , 𝑪𝟏
𝑰𝑰 et 𝑪𝟐

𝑰𝑰 sont les vecteurs comportant les coefficients inconnus à 

déterminer à partir des conditions aux limites et aux frontières sur 𝑧. 

II.2.c. Calcul des coefficients à partir des conditions aux frontières et de passage 

Les conditions aux limites (III.2) et (III.4) ainsi que les conditions de passage entre le milieu 

I et le milieu II se traduisent sous forme matricielle de la manière suivante : 

𝝓𝑰|𝑧=0 = 0 (III.18) 

𝝓𝑰|𝑧=𝑍1 = 𝝓𝑰𝑰|𝑧=𝑍1 (III.19) 

𝝁𝒄
𝑰
𝜕𝝓𝑰

𝜕𝑧
|
𝑧=𝑍1

= 𝜇0
𝜕𝝓𝑰𝑰

𝜕𝑧
|
𝑧=𝑍1

 (III.20) 

𝝓𝑰𝑰|𝑧=𝑍2 = 𝝓𝟎 (III.21) 

Avec 𝝓𝟎 le vecteur correspondant à la condition de Dirichlet sur le potentiel scalaire en  

𝑧 = 𝑍2 construit de la manière suivante : 

𝝓𝟎 = 𝜙0𝑚 = {
−𝑍2

𝐵0
𝜇0
 𝑝𝑜𝑢𝑟 𝑚 = 2𝑁2 + 2𝑁 + 1

0     𝑠𝑖𝑛𝑜𝑛                             

 (III.22) 

Afin de simplifier la forme générale dans les deux domaines pour n’avoir plus qu’un seul 

vecteur de coefficients 𝒂 à déterminer, on réécrit la condition (III.19) de la manière suivante : 

𝝓𝑰|𝑧=𝑍1 = 𝝓𝑰𝑰|𝑧=𝑍1 = 𝒂 (III.23) 

Ainsi, à l’aide de (III.18) et (III.23), on peut réécrire la solution générale dans le milieu I : 

𝝓𝑰 = 𝑷𝑰
sinh (𝑫𝑰𝑧)

sinh (𝑫𝑰𝑍1)
𝑷𝑰

−1
𝒂 (III.24) 
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Comme mentionné précédemment, on se permet d’utiliser la barre de fraction pour les 

fonctions de type sinh (𝑫𝑰𝑧) car celles-ci sont diagonales donc commutatives. De même, on 

réécrit la solution générale dans le milieu II à l’aide de (III.21) et (III.23) : 

𝝓𝑰𝑰 =
sinh (𝑫𝑰𝑰(𝑧 − 𝑍2))

sinh (𝑫𝑰𝑰(𝑍1 − 𝑍2))
𝒂 +

sinh (𝑫𝑰𝑰(𝑧 − 𝑍1))

sinh (𝑫𝑰𝑰(𝑍2 − 𝑍1))
𝝓𝟎 (III.25) 

Il reste donc qu’un seul vecteur de coefficient à déterminer à partir de la dernière relation de 

passage (III.20) que l’on reformule : 

(𝝁𝒄
𝑰𝑷𝑰𝑫𝑰

cosh (𝑫𝑰𝑍1)

sinh (𝑫𝑰𝑍1)
𝑷𝑰

−1
− 𝜇0𝑫

𝑰𝑰
sinh (𝑫𝑰𝑰(𝑍1 − 𝑍2))

sinh (𝑫𝑰𝑰(𝑍1 − 𝑍2))
)𝒂

= 𝜇0𝑫
𝑰𝑰sinh (𝑫𝑰𝑰(𝑍2 − 𝑍1))

−1

𝝓𝟎 

(III.26) 

La détermination du vecteur d’inconnues 𝒂 se fait donc en résolvant numériquement le 

système (III.26). Il faut cependant prendre garde lors de la résolution numérique de ce système 

au fait que les fonctions hyperboliques ont du mal à être évaluées numériquement, car tendant 

rapidement vers des valeurs au-delà de la plus grande valeur de nombre stockable par les 

logiciels de calcul numérique pour les harmoniques de haut rang. Il est donc souvent nécessaire 

de reformuler (III.26) sous une forme comportant uniquement des termes qui tendent vers 0 

lorsque le rang des harmoniques augmente. 

II.2.d. Calcul de la fonction de modulation 

Le calcul du couple et des pertes par courant de Foucault par le modèle de l’induit que nous 

allons voir par la suite ne nécessite de connaitre que les composantes 𝑩𝒚
𝑰𝑰 et 𝑩𝒛

𝑰𝑰 qui s’expriment 

par : 

𝑩𝒚
𝑰𝑰 = −𝜇0

2𝜋

𝐿
𝑵𝒚 (

sinh (𝑫𝑰𝑰(𝑧 − 𝑍2))

sinh (𝑫𝑰𝑰(𝑍1 − 𝑍2))
𝒂 +

sinh (𝑫𝑰𝑰(𝑧 − 𝑍1))

sinh (𝑫𝑰𝑰(𝑍2 − 𝑍1))
𝝓𝟎) (III.27) 

𝑩𝒛
𝑰𝑰 = −𝜇0𝑫

𝑰𝑰(
cosh(𝑫𝑰𝑰(𝑧 − 𝑍2))

sinh (𝑫𝑰𝑰(𝑍1 − 𝑍2))
𝒂 +

cosh (𝑫𝑰𝑰(𝑧 − 𝑍1))

sinh (𝑫𝑰𝑰(𝑍2 − 𝑍1))
𝝓𝟎) (III.28) 

Pour ces deux composantes, on passe de la forme matricielle à la forme scalaire à l’aide de 

(II.77) : 

𝐵𝑦
𝐼𝐼(𝑥, 𝑦, 𝑧) = 𝑩𝒚

𝑰𝑰𝑻exp (𝑗
2𝜋

𝐿
𝒅𝒊𝒂𝒈(𝑵𝒙)𝑥 + 𝑗

2𝜋

𝜏
𝒅𝒊𝒂𝒈(𝑵𝒚)𝑦) (III.29) 

𝐵𝑧
𝐼𝐼(𝑥, 𝑦, 𝑧) = 𝑩𝒛

𝑰𝑰𝑻exp (𝑗
2𝜋

𝐿
𝒅𝒊𝒂𝒈(𝑵𝒙)𝑥 + 𝑗

2𝜋

𝜏
𝒅𝒊𝒂𝒈(𝑵𝒚)𝑦) (III.30) 
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Finalement, on calcule Υ𝜃(𝑟, 𝜃, 𝑧) et Υ𝑧(𝑟, 𝜃, 𝑧), respectivement les composantes 𝜃 et 𝑧 de la 

fonction de modulation, à partir du rapport entre le champ magnétique dans le domaine II en 

présence de la pastille et le champ uniforme 𝐵0 en l’absence de pastille sans oublier d’inclure 

le changement de repère (équations (II.1) et (II.2)) permettant de passer du repère Cartésien 

(𝑥, 𝑦, 𝑧) au repère cylindrique (𝑟, 𝜃, 𝑧) : 

Υ𝜃(𝑟, 𝜃, 𝑧) =
𝐵𝑦
𝐼𝐼(𝑟 − 𝑅𝑚, 𝑅𝑚𝜃, 𝑧)

𝐵0
 (III.31) 

Υ𝑧(𝑟, 𝜃, 𝑧) =
𝐵𝑧
𝐼𝐼(𝑟 − 𝑅𝑚, 𝑅𝑚𝜃, 𝑧)

𝐵0
 (III.32) 

Dans le repère cylindrique, cette fonction de modulation n’est utilisable que dans la zone de 

l’induit donc pour 𝑧 > 𝑊𝑦 2⁄ . 

II.3. Champ magnétique de l’inducteur 

On rappelle l’expression du champ magnétique axial 𝐵𝑏𝑜𝑏𝑧(𝑟, 𝑧) créé par la bobine HTS à 

l’intérieur de celle-ci (𝑟 < 𝑅𝑏 et −𝐿𝑏 2⁄ < 𝑧 < 𝐿𝑏 2⁄ ) lorsque celle-ci est parcourue par une 

densité de courant 𝐽𝑏 [192], [209] : 

𝐵𝑏𝑜𝑏𝑧(𝑟, 𝑧) = 𝜇0𝐽𝑏𝑊𝑏 −∑2𝜇0𝜒𝑛𝐾𝑛 cosh(𝜒𝑛𝑧)𝐽0(𝜒𝑛𝑟)

𝑁𝑏

𝑛=1

 (III.33) 

Avec 𝑁𝑏 le nombre d’harmoniques pour le modèle de la bobine. Le modèle de la bobine 

étant analytique, le nombre d’harmoniques n’a pratiquement aucun impact sur le temps de 

calcul global, nous nous permettons donc de prendre une valeur très élevée 𝑁𝑏 = 200. On 

définit 𝜒𝑛 par la relation suivante : 

𝜒𝑛 =
𝜉𝑛
3𝑅𝑏

 (III.34) 

Avec 𝜉𝑛 le n-ième 0 de la fonction de Bessel de rang 0 𝐽0(𝑥). 3𝑅𝑏 correspond à la limite 

artificielle du problème dans la direction 𝑟. 

Les constantes 𝐾𝑛 s’expriment par : 

𝐾𝑛 =
𝜎𝑛

2𝜒𝑛cosh (𝜒𝑛
𝐿𝑏
2 )

1

(1 − tanh (𝜒𝑛
𝐿𝑏
2 ) tanh(𝜒𝑛 (

𝐿𝑏
2 − 10𝐿𝑏)))

 
(III.35) 

10𝐿𝑏 correspond à la limite artificielle du problème dans la direction 𝑧. Cette valeur permet 

de s’assurer un éloignement suffisant de la frontière artificielle qui doit être définie lors de la 

résolution du problème 2D de la bobine [209]. 
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Les constantes 𝜎𝑛 s’expriment par : 

𝜎𝑛 =
2𝐽𝑏𝜋

2𝜒𝑛2(3𝑅𝑏)2𝐽1(3𝜒𝑛𝑅𝑏)2
𝑅𝑏(𝐻1(𝜒𝑛𝑅𝑏)𝐽0(𝜒𝑛𝑅𝑏) − 𝐻0(𝜒𝑛𝑅𝑏)𝐽1(𝜒𝑛𝑅𝑏)) 

−
2𝐽𝑏𝜋

2𝜒𝑛2(3𝑅𝑏)2𝐽1(3𝜒𝑛𝑅𝑏)2
(𝑅𝑏 +𝑊𝑏) (𝐻1(𝜒𝑛(𝑅𝑏 +𝑊𝑏))𝐽0(𝜒𝑛(𝑅𝑏 +𝑊𝑏))

− 𝐻0(𝜒𝑛(𝑅𝑏 +𝑊𝑏))𝐽1(𝜒𝑛(𝑅𝑏 +𝑊𝑏))) 

(III.36) 

Où 𝐻0(𝑥) et 𝐻1(𝑥) sont les fonctions de Struve de rang 0 et 1 respectivement et 𝐽1(𝑥) la 

fonction de Bessel d’ordre 1. 

Finalement, on reconstitue les composantes 𝜃 et 𝑧 du champ magnétique créé par l’inducteur, 

notées 𝐵𝑟𝑜𝑡𝑜𝑟𝜃 et 𝐵𝑟𝑜𝑡𝑜𝑟𝑧 à partir du produit du champ magnétique de la bobine et des fonctions 

de modulation : 

𝐵𝑟𝑜𝑡𝑜𝑟𝜃(𝑟, 𝜃, 𝑧) = 𝐵𝑏𝑜𝑏𝑧(𝑟, 𝑧) × Υ𝜃(𝑟, 𝜃, 𝑧) (III.37) 

𝐵𝑟𝑜𝑡𝑜𝑟𝑧(𝑟, 𝜃, 𝑧) = 𝐵𝑏𝑜𝑏𝑧(𝑟, 𝑧) × Υ𝑧(𝑟, 𝜃, 𝑧) (III.38) 

II.4. Modélisation de l’induit 

II.4.a. Calcul du couple électromagnétique 

Maintenant que le champ magnétique créé par l’inducteur est connu, nous pouvons en 

déduire le flux totalisé par l’induit et obtenir le couple de la machine. Cependant, dans les 

machines sans dents ferromagnétiques, l’absence de circuit magnétique pour guider le champ 

implique que toutes les spires de l’induit ne voient pas le même flux magnétique. Par 

conséquent, le couple ne peut pas être obtenu par une formule simple, nous devons donc mettre 

en place un modèle plus complexe pour calculer précisément le couple. 

On cherche ici à déterminer le couple électromagnétique maximum de la machine 𝑇𝑒𝑚 

lorsque celle-ci est alimentée par un courant sinusoïdal de valeur efficace 𝐼𝑟𝑚𝑠 et qu’elle tourne 

à une vitesse de rotation constante Ω. On part pour cela de la relation sur la puissance 

électromagnétique : 

𝑇𝑒𝑚 =
3𝐸1𝐼𝑟𝑚𝑠
Ω

 (III.39) 

Ici, 𝐸1 correspond à la valeur efficace du fondamental de la force électromotrice à vide de la 

machine. Cette force électromotrice est liée au flux magnétique par : 

𝐸1 = 𝑝Ωλ1 (III.40) 

Où λ1 est la valeur efficace du flux total d’une phase de l’induit généré par le fondamental 

(dans la direction 𝜃) du champ de l’inducteur. En l’absence de circuit magnétique, la 

détermination du flux total n’est pas aisée et constitue l’objectif des calculs de cette section. 

On représente sur la Figure III.4 les spires d’une bobine de l’induit. Il apparait naturellement 

que la spire (a) va enlacer un flux plus important que la spire (b). En effet, en absence de dent 

ferromagnétique, le champ de l’inducteur est fortement présent dans la zone où se situent les 

conducteurs ce qui n’est pas le cas usuellement dans les machines avec fer. Il faut donc pouvoir 

tenir compte, lors du calcul du flux, du fait que les spires situées à l’extérieur de la bobine voient 

un flux plus important que les spires intérieures. 
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Figure III.4 Représentation des spires d’une bobine de l’induit. En l’absence de circuit 

magnétique, chaque spire va voir un flux magnétique différent. La spire (a), en jaune, enlace 

un flux plus important que la spire (b), en gris. 

Par ailleurs, la Figure III.5 montre à titre d’exemple que la modulation du flux magnétique 

dans la zone où se situe l’induit n’est pas homogène dans la direction 𝑧. En effet, plus on 

s’éloigne de la surface de la pastille, plus la modulation s’atténue, par conséquent les spires 

situées dans le fond du bobinage créeront une force électromotrice plus faible que les spires les 

plus proches du rotor. Il faut donc aussi tenir compte de la position des spires dans la direction 

𝑧 lors du calcul du flux ce qui impose une intégration du champ magnétique dans les trois 

directions de l’espace pour calculer λ1. 
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Figure III.5 Carte du champ magnétique au rayon moyen dans la zone de l’induit obtenue 

par simulation MEF. 

Pour faciliter le calcul, il faut effectuer un changement de représentation harmonique du 

champ créé par l’inducteur. En effet, le calcul du couple et, comme nous le verrons par la suite, 

des pertes par courants de Foucault nécessite une décomposition harmonique du champ de 

l’inducteur dans la direction 𝜃 uniquement. Par conséquent, nous réexprimons 𝐵𝑟𝑜𝑡𝑜𝑟𝜃(𝑟, 𝜃, 𝑧) 

et 𝐵𝑟𝑜𝑡𝑜𝑟𝑧(𝑟, 𝜃, 𝑧) de la manière suivante : 

𝐵𝑟𝑜𝑡𝑜𝑟𝜃(𝑟, 𝜃, 𝑧) = ∑𝐵𝑟𝑜𝑡𝑜𝑟𝜃𝑘
̂ (𝑟, 𝑧)

𝑁

𝑘=0

sin (𝑘𝑝𝜃) (III.41) 

𝐵𝑟𝑜𝑡𝑜𝑟𝑧(𝑟, 𝜃, 𝑧) = ∑𝐵𝑟𝑜𝑡𝑜𝑟𝑧𝑘
̂ (𝑟, 𝑧)

𝑁

𝑘=0

cos (𝑘𝑝𝜃) (III.42) 

L’expression des harmoniques 𝐵𝑟𝑜𝑡𝑜𝑟𝜃𝑘
̂  et 𝐵𝑟𝑜𝑡𝑜𝑟𝑧𝑘

̂  se retrouve à partir du champ de la 

bobine et de la décomposition harmonique utilisée pour le calcul de la fonction de modulation 

dans la partie II.2 : 

𝐵𝑟𝑜𝑡𝑜𝑟𝜃𝑘
̂ (𝑟, 𝑧) = 

𝐵𝑏𝑜𝑏𝑧(𝑟, 𝑧) × ∑ 𝑗(
𝐵𝑦𝐼𝐼𝑛,𝑘
̂(𝑧)

𝐵0
𝑒𝑗
2𝜋𝑛
𝐿
(𝑟−𝑅𝑚) −

𝐵𝑦𝐼𝐼𝑛,−𝑘
̂ (𝑧)

𝐵0
𝑒𝑗
2𝜋𝑛
𝐿
(𝑟−𝑅𝑚))

𝑁

𝑛=−𝑁

 
(III.43) 
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𝐵𝑟𝑜𝑡𝑜𝑟𝑧𝑘
̂ (𝑟, 𝑧) = 

𝐵𝑏𝑜𝑏𝑧(𝑟, 𝑧) × ∑ (
𝐵𝑧𝐼𝐼𝑛,𝑘
̂(𝑧)

𝐵0
𝑒𝑗
2𝜋𝑛
𝐿
(𝑟−𝑅𝑚) +

𝐵𝑧𝐼𝐼𝑛,−𝑘
̂ (𝑧)

𝐵0
𝑒𝑗
2𝜋𝑛
𝐿
(𝑟−𝑅𝑚))

𝑁

𝑛=−𝑁

 
(III.44) 

Ainsi, en utilisant (III.42), on peut désormais travailler uniquement sur le fondamental du 

champ axial qui génère le couple. Cette forme nous permet par ailleurs d’introduire des 

coefficients de bobinage (distribution et raccourcissement) qui tiennent compte de la différence 

de flux enlacé par les spires selon leur position dans la direction 𝜃. Nous pouvons par 

conséquent nous concentrer uniquement sur le flux sous une paire de pôle puisque la forme et 

les asymétries de périodicité entre l’induit et la polarité de l’inducteur sont pris en compte par 

les coefficients de bobinage qui seront définis par la suite. 

Pour calculer la valeur efficace du flux total d’une phase, nous utiliserons l’expression 

suivante : 

λ1 =
1

𝐿𝑖
∫

𝑁𝑠𝐾𝑝𝐾𝑑

√2
∫ ∫𝐾ℎ(𝑟)𝐵𝑟𝑜𝑡𝑜𝑟𝑧1

̂ (𝑟, 𝑧)cos (𝑝𝜃)𝑟𝑑𝑟𝑑𝜃𝑑𝑧

𝜋
𝑝

−
𝜋
𝑝

𝑅𝑤𝑖+𝑊ℎ

𝑅𝑤𝑖−𝑊ℎ

𝑊𝑦
2
+𝐸𝑖+𝐿𝑖

𝑊𝑦
2
+𝐸𝑖

 (III.45) 

L’intégrale (III.45) étant assez lourde, prenons le temps d’analyser chacun de ses termes de 

droite à gauche : 

• La double intégrale sur 𝑟 et 𝜃 correspond, pour une position 𝑧, à l’amplitude du 

fondamental du flux sous une paire de pôle. 

• Le flux sous un pôle est modulé par une fonction 𝐾ℎ(𝑟) qui tient compte du fait que, 

dans la direction 𝑟, les spires situées à la périphérie du bobinage enlacent un flux plus 

important que les spires situées au centre. Par exemple, la spire (b) de la Figure III.4 

enlace le flux entre 𝑟 = 𝑅𝑤𝑖 et 𝑅𝑤𝑒 tandis que la spire (a) enlace le flux entre 
𝑟 = 𝑅𝑤𝑖 −𝑊ℎ et 𝑟 = 𝑅𝑤𝑒 +𝑊ℎ. La fonction 𝐾ℎ(𝑟) est représentée sur la  

Figure III.6. 

 
Figure III.6 Représentation de la fonction 𝐾ℎ(𝑟) qui tient compte de l’influence des têtes de 

bobines sur le flux total. La surface entre 𝑅𝑤𝑖 et 𝑅𝑤𝑒 est enlacée par toutes les spires tandis 

que, au-delà de 𝑅𝑤𝑒 et en deçà de 𝑅𝑤𝑖, la surface supplémentaire est enlacé par un nombre 

de spire décroissant linéairement. 
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• Un premier coefficient de bobinage est le coefficient de distribution 𝐾𝑑 qui 

dépend de l’agencement du bobinage. Comme indiqué dans le chapitre précédent, 

nous travaillons pour cette machine sur des bobinages concentrés. Le coefficient 

de distribution pour ce type de bobinage est classique et peut être calculé à partir 

de l’étoile des encoches avec la procédure détaillée dans [238]. 

• Le second coefficient de bobinage que nous considérons est le coefficient de 

raccourcissement 𝐾𝑝 des bobines. Dans une machine sans fer, son expression est 

légèrement différente de celle utilisée pour les machines ayant des dents 

ferromagnétiques. En effet, il doit tenir compte du raccourcissement global de la 

bobine (à partir de son ouverture 𝜃𝑐), mais aussi du fait que, selon leur position 

suivant 𝜃, toutes les spires n’enlacent pas le même flux comme illustré sur la 

Figure III.4 et de manière analogue à la fonction 𝐾ℎ(𝑟). Ainsi, d’après [239], 

l’expression de 𝐾𝑝 pour les stator sans fer est : 

𝐾𝑝 =
2

𝑝𝜃𝑚
sin (

𝑝

2
(𝜃𝑐 − 𝜃𝑚)) sin (

𝑝𝜃𝑚
2
) (III.46) 

Avec l’angle 𝜃𝑚 défini par : 

𝜃𝑚 =
𝑊𝑖

𝑅𝑚
 (III.47) 

• Le nombre de spires par phase de l’induit est noté 𝑁𝑠. 
• Tous les termes que nous venons de lister permettent donc de calculer le flux dans 

l’induit sur une surface située à une position 𝑧 donnée. Pour tenir compte de la 

décroissance de la modulation dans la profondeur de l’induit, illustrée par la  

Figure III.5, il faut ajouter une intégration suivant 𝑧 sur toute la zone où se situe le 

bobinage (entre 𝑧 =
𝑊𝑦

2
+ 𝐸𝑖 et 𝑧 =

𝑊𝑦

2
+ 𝐸𝑖 + 𝐿𝑖) afin de calculer la moyenne de 

l’amplitude du flux dans cette direction. 

L’intégration suivant 𝜃 de (III.45) étant triviale, elle peut être réalisée analytiquement, ce 

qui permet de reformuler l’expression de λ1 : 

λ1 =
2𝑁𝑠𝐾𝑝𝐾𝑑

√2𝑝 𝑖

∫ ∫ 𝐾ℎ(𝑟)𝐵𝑟𝑜𝑡𝑜𝑟𝑧1
̂ (𝑟, 𝑧)

𝑊𝑦
2
+𝐸𝑖+𝐿𝑖

𝑊𝑦
2
+𝐸𝑖

𝑟𝑑𝑟𝑑𝑧

𝑅𝑤𝑖+𝑊ℎ

𝑅𝑤𝑖−𝑊ℎ

 (III.48) 

Les deux intégrales restantes sont quant à elles calculées numériquement à partir du champ 

de l’inducteur. 

II.4.b. Calcul des pertes par courants de Foucault dans les conducteurs de l’induit 

Une autre conséquence importante de l’absence de dents ferromagnétiques au stator est que 

les conducteurs sont directement en contact avec le champ tournant ce qui créé des pertes par 

courants de Foucault dans les conducteurs de l’induit. Dans le cas des machines 

conventionnelles, ces pertes sont généralement faibles devant les pertes dues au courant 𝐼𝑟𝑚𝑠 
mais elles sont très importantes dans le cas des machines à modulation de flux pouvant 

représenter plus de 50 % des pertes de l’induit [192]p.200. Par conséquent, les pertes par courant 

de Foucault sont un paramètre important du dimensionnement des machines à modulation de 
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flux puisqu’il faut pouvoir déterminer la taille nécessaire des brins du fil de Litz à employer 

pour les maintenir à un niveau convenable. 

La méthode employée pour le calcul est de partir de l’expression des pertes par unité de 

longueur d’un fil rond soumis à un champ magnétique d’amplitude 𝐵𝑎̂ variable à une fréquence 

𝑓 en tenant compte de l’effet de peau [240] : 

𝑃𝑓𝑖𝑙 =
2𝜋𝜌

𝜇0
2 𝐵𝑎̂

2 𝑅𝑓𝑖𝑙

𝛿
𝜓1 (

𝑅𝑓𝑖𝑙

𝛿
)  (III.49) 

Avec 𝜌 la résistivité du fil et 𝑅𝑓𝑖𝑙 son rayon. 𝛿 est l’épaisseur de peau : 

𝛿 = √
𝜌

𝜇0𝜋𝑓
 (III.50) 

La fonction 𝜓1 (
𝑅𝑓𝑖𝑙

𝛿
) est définie par : 

𝜓1 (
𝑅𝑓𝑖𝑙

𝛿
) =

−(𝑏𝑒𝑟1 (
√2𝑅𝑓𝑖𝑙
𝛿

) 𝑏𝑒𝑖1
′ (
√2𝑅𝑓𝑖𝑙
𝛿

) − 𝑏𝑒𝑟1
′ (
√2𝑅𝑓𝑖𝑙
𝛿

) 𝑏𝑒𝑖1 (
√2𝑅𝑓𝑖𝑙
𝛿

))

𝑏𝑒𝑟0 (
√2𝑅𝑓𝑖𝑙
𝛿

)

2

+ 𝑏𝑒𝑖0 (
√2𝑅𝑓𝑖𝑙
𝛿

)

2  (III.51) 

Où les fonctions 𝑏𝑒𝑟𝜈 et 𝑏𝑒𝑖𝜈 sont les fonctions de Kelvin-Bessel dont les propriétés et les 

dérivées sont listées dans [241]. 

Pour passer des pertes dans un fil aux pertes dans tout le bobinage, on suppose tout d’abord 

que l’amplitude du champ magnétique généré par l’induit est négligeable devant le champ 

magnétique généré par l’inducteur, cette hypothèse permet ainsi de négliger les effets de 

proximité. Ensuite, nous appliquons la méthode décrite dans [242] qui consiste à appliquer la 

formule (III.49) pour chaque harmonique sur chaque fil de l’induit en discrétisant sur les 

différentes couches de conducteur suivant 𝑧 et en discrétisant en plusieurs sections suivant 𝑟 

pour tenir compte de l’inhomogénéité du champ dans ces directions. On arrive ainsi à 

l’expression suivante : 

𝑃𝑐𝑓 =
𝑑𝑟2𝜋𝜌𝑅𝑓𝑖𝑙

𝜇0
2 ∑∑𝑛𝑐𝑖

𝑙

𝑖=1

∑
𝜓1 (

𝑅𝑓𝑖𝑙
𝛿𝑘
)

𝛿𝑘
√𝐵𝑟𝑜𝑡𝑜𝑟𝑧𝑘

̂ 2
(𝑟𝑠, 𝑧𝑖)  + 𝐵𝑟𝑜𝑡𝑜𝑟𝜃𝑘

̂ 2
(𝑟𝑠, 𝑧𝑖)

𝑁

𝑘=1

𝑣

𝑠=1

 (III.52) 

Où 𝑁 est le plus haut rang d’harmoniques prit pour le calcul de la fonction de modulation, 

l est le nombre de couches de 𝑛𝑐𝑖 conducteurs dans la direction axiale, 𝑣 le nombre de sections 

radiales séparées par une distance 𝑑𝑟, 𝑟𝑠 est la coordonnée sur 𝑟 de la s-ième section radiale et 

𝑧𝑖 la cordonnée sur 𝑧 de la i-ième couche de conducteurs. Enfin, 𝛿𝑘 est l’épaisseur de peau du 

point de vue du k-ième harmonique : 

𝛿𝑘 = √
𝜌

𝜇0𝜋𝑘𝑓1
 (III.53) 
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Avec 𝑓1 la fréquence fondamentale du champ de l’inducteur qui vaut : 

𝑓1 =
𝑝Ω

2𝜋
 (III.54) 

La formule (III.52) a donné de très bon résultats par rapports aux mesures sur une machine 

à flux axial sans dents ferromagnétiques [242]. 

II.5. Validation du modèle 

II.5.a. Modèles numériques et machine de référence 

Afin de valider le modèle développé et d’évaluer l’impact des hypothèses que nous avons 

formulé, nous allons comparer les résultats avec deux modèles de référence faisant appel à la 

MEF en utilisant le logiciel COMSOL. Les trois modèles comparés sont les suivants : 

• Le modèle semi-analytique (MSA) que nous venons de développer constitue le 

premier modèle et celui que nous cherchons ici à évaluer. Celui-ci est implémenté 

sur le logiciel MATLAB. 

• Un modèle semi-MEF (SMEF) pour lequel seul l’inducteur est modélisé en MEF par 

un calcul stationnaire 3D considérant la géométrie réelle de l’inducteur tandis que le 

couple et les pertes par courants de Foucault sont obtenus à l’aide du modèle 

analytique de l’induit présenté dans la partie II.4. La géométrie et le maillage utilisé 

pour ce modèle sont représentés sur la Figure III.7 (a), grâce aux symétries, seul un 

quart d’une paire ne pôle n’a à être simulé ici. 

• Le dernier modèle est un modèle complétement MEF (CMEF) pour lequel l’induit et 

l’inducteur sont simulés en MEF avec un calcul 3D stationnaire. Dans ce modèle, 

l’induit est modélisé par un bloc conducteur homogénéisé, les pertes par courants de 

Foucault ne peuvent donc pas être calculés par ce modèle et le couple est calculé par 

la force de Laplace. La géométrie et le maillage utilisé sont représentés sur la  

Figure III.7 (b), à cause de la périodicité différente entre l’inducteur et l’induit, la 

seule symétrie exploitable est le plan (𝑟, 𝜃) au centre de la machine permettant de ne 

simuler que la moitié de celle-ci. 

 
Figure III.7 Géométrie et maillage du modèle SMEF (a) et CMEF (b). Les régions en gris 

transparent sont les parties de la machine n’ayant pas à etre simulées grâce aux symétries. 
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A l’aide de ces deux modèles de référence, il va être possible de discriminer les erreurs 

provenant des modèles semi-analytiques de l’induit et de l’inducteur. Le CMEF constituera le 

modèle de référence pour le calcul du couple puisque celui-ci considère la géométrie exacte de 

tous les composants de la machine. Le SMEF sera quant à lui le modèle de référence pour les 

pertes par courants de Foucault puisque le CMEF ne permet pas de les calculer. Il faudra 

cependant rester prudent puisque le SMEF utilise la même méthode pour le calcul des pertes, 

la seule différence avec le MSA étant le champ magnétique de l’inducteur. Ainsi, le SMEF ne 

permettra pas de juger de la fiabilité de (III.52) mais donnera seulement une indication sur la 

précision globale du modèle de l’inducteur proposé par le MSA. 

Les paramètres de la machine de référence simulée par les différents modèles dans cette 

partie sont présentés dans le Tableau III.1. Ce jeu de paramètres correspond à la machine qui 

sera présentée dans les chapitres suivants. 

 

Tableau III.1 Paramètres de la machine étudiée 

 Paramètre Description Valeur 

G
lo

b
al

 𝑝 Nombre de paires de pôles 5 

𝐸𝑖 Epaisseur de l’entrefer 3 mm 

𝑅𝑚 Rayon moyen 116,5 mm 

B
o
b
in

e 
H

T
S

 𝑅𝑏 Rayon intérieur de la bobine 230 mm 

𝑊𝑏 Epaisseur de la bobine 11,6 mm 

𝐿𝑏 Longueur de la bobine 113 mm 

𝐽𝑏 Densité de courant 316 A/mm2 

P
as

ti
ll

es
 H

T
S

 𝑅𝑒 Rayon extérieur d’une pastille 148 mm 

𝑅𝑖 Rayon intérieur d’une pastille 85 mm 

𝛼 Ouverture par rapport à une paire de pôle 0,5 

𝑊𝑦 Epaisseur d’une pastille 20 mm 

In
d
u
it

 

𝑅𝑤𝑒 Rayon extérieur de la spire intérieure 148 mm 

𝑅𝑤𝑖 Rayon intérieur de la spire intérieure 85 mm 

𝑊𝑖 Epaisseur du faisceau de conducteurs 18 mm 

𝐿𝑖 Largeur du faisceau de conducteurs 10 mm 

𝑊ℎ Largeurs des têtes de bobines 18 mm 

𝜃𝑐 Angle d’ouverture d’une bobine concentrée 29 ° 

𝑅𝑓𝑖𝑙 Rayon des brins du fil de Litz 160,5 μm 

𝐾𝑐𝑢 Coefficient de remplissage de l’induit 0,56 

𝑁𝑠𝐼𝑟𝑚𝑠 Nombre d’Ampères-tours par phase 15,4 kA 
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II.5.b. Distribution du champ magnétique dans l’entrefer 

Tout d’abord, nous allons visualiser l’allure du champ magnétique de l’inducteur dans 

l’entrefer tel qu’obtenu par le MSA d’une part et les modèles MEF d’autres part. Pour le MSA, 

nous explorerons différentes valeurs de 𝑁 pour le problème de la fonction de modulation. Il 

faut garder à l’esprit que le rang harmonique maximal qu’il est possible de prendre en 3D est 

beaucoup plus faible qu’en 2D car il y a des harmoniques pour les deux directions de l’espace. 

Puisque nous ne comparons que le champ de l’inducteur, les modèles SMEF et CMEF sont 

équivalents. Le champ magnétique sera visualisé à la surface de l’induit 𝑧 =
𝑊𝑦

2
+ 𝐸𝑖 pour 

différentes positions radiales. 

Les figures III.8 et III.9 montrent respectivement les composantes axiales et azimutales au 

rayon moyen 𝑟 = 𝑅𝑚 obtenues par le MSA avec 𝑁 = 10 et 𝑁 = 20 ainsi que par le SMEF. 

Pour 𝑁 = 20, le MSA correspond bien aux simulations numériques pour les deux composantes. 

Pour 𝑁 = 10, les ondulations dues au peu d’harmoniques pris sont beaucoup plus visibles, mais 

le MSA donne tout de même une estimation raisonnable de la distribution du champ 

magnétique. On note cependant que 𝑁 = 10 n’est pas suffisant pour prédire la valeur maximale 

du champ orthoradial. 

Les figures III.10 et III.11 montrent quant à elles la composante axiale au niveau des rayons 

extérieur et intérieur du bulk respectivement. Dans les deux cas, la précision est satisfaisante, 

mais on remarque tout de même qu’au rayon extérieur, le MSA surestime la modulation quel 

que soit le nombre d’harmoniques pris. Cela peut s’expliquer par le fait que le champ créé par 

la bobine augmente avec la position sur 𝑟 tandis que la fonction de modulation est calculée pour 

un champ appliqué supposé homogène, ainsi la déviation réelle des lignes de flux est légèrement 

différente de celle supposé par la fonction de modulation. 

 
Figure III.8 Composante axiale du champ magnétique de l’inducteur au rayon moyen  

(𝑟 = 𝑅𝑚 et 𝑧 =
𝑊𝑦

2
+ 𝐸𝑖). 
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Figure III.9 Composante azimuthale du champ magnétique de l’inducteur au rayon moyen  

(𝑟 = 𝑅𝑚 et 𝑧 =
𝑊𝑦

2
+ 𝐸𝑖). 

 
Figure III.10 Composante axiale du champ magnétique de l’inducteur proche du rayon 

extérieur (𝑟 = 𝑅𝑒 − 10 𝑚𝑚 et 𝑧 =
𝑊𝑦

2
+ 𝐸𝑖). 
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Figure III.11 Composante axiale du champ magnétique de l’inducteur proche du rayon 

intérieur (𝑟 = 𝑅𝑖 + 10 𝑚𝑚 et 𝑧 =
𝑊𝑦

2
+ 𝐸𝑖). 

II.5.c. Précision sur le couple et les pertes par courants de Foucault 

Observer la distribution du champ magnétique dans l’entrefer n’est pas suffisant pour 

évaluer correctement la précision d’un modèle. Pour cela, les grandeurs dimensionnantes 

comme le couple et les pertes par courants de Foucault sont plus pertinentes puisqu’il s’agit des 

valeurs que le modèle cherche à évaluer. De plus, seul le premier harmonique compte pour le 

calcul du couple moyen tandis que tous les harmoniques sont nécessaires à la détermination 

précise des pertes par courants de Foucault, par conséquent, le couple nous donnera une 

indication sur la précision du premier harmonique déterminé par le MSA et les pertes par 

courants de Foucault nous informerons sur la précision des harmoniques de plus haut rang. 

La Figure III.12 présente l’erreur sur le calcul du couple du MSA par rapport au CMEF en 

fonction du rang harmonique maximal 𝑁 ainsi que l’erreur du SMEF par rapport au CMEF qui 

ne dépend évidemment pas du nombre d’harmoniques. On note tout d’abord que l’écart entre 

le SMEF et le CMEF est inférieure à 0,3 % validant donc méthode de calcul du couple présentée 

dans la partie II.4.a. La précision du MSA dépend quant à elle du rang harmonique, on remarque 

que le couple est sous-estimé pour 𝑁 = 5 et surestimé au-delà de 𝑁 = 10. L’augmentation du 

rang harmonique permet de réduire l’erreur mathématique commise par calcul de la fonction 

de modulation. Cette erreur mathématique correspond à l’erreur faite à cause de la troncature 

pour la résolution du problème de la fonction de modulation et diminue lorsque 𝑁 augmente. 

Pour 𝑁 = 30, le couple calculé par le MSA est 2,1 % supérieur au SMEF, cette erreur peut 

quant à elle être attribué aux hypothèses physiques qui ont été prises sur géométrie et la 

modélisation de l’inducteur (linéarisation du rayon moyen et découplage de la bobine et des 

pastilles). La précision du MSA reste donc très bonne au regard des simplifications nécessaires 

à la construction du modèle. 
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Figure III.12 Erreur relative sur le couple du MSA et du SMEF par rapport au CMEF en 

fonction du rang harmonique maximal 𝑁. 

 
Figure III.13 Illustration des deux principaux arrangement de l’induit par rapport aux 

pastilles HTS. (a) les pastilles ne recouvrent que la partie purement radiale du bobinage 

(𝑅𝑒 = 𝑅𝑤𝑒 et 𝑅𝑖 = 𝑅𝑤𝑖). (b) les pastilles recouvrent la partie purement radiale ainsi que les 

têtes de bobines (𝑅𝑒 = 𝑅𝑤𝑒 +𝑊ℎ et 𝑅𝑖 = 𝑅𝑤𝑖 −𝑊ℎ). 

Dans la formule utilisée pour le calcul du couple présentée dans la partie II.4.a, nous avons 

introduit une fonction 𝐾ℎ(𝑟) permettant de tenir compte du fait que les têtes de bobines, bien 

que le courant les parcourant n’est pas dirigé uniquement dans la direction radiale, contribuent 

aussi à la génération du couple. Le gain de précision apporté par cette fonction dépend beaucoup 

du mode de réalisation de l’induit par rapport aux pastilles. La Figure III.13 présente les deux 

arrangements principaux. Dans le cas (a), la pastille ne recouvre que la partie de l’induit ou le 
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courant est purement radial, mais pas les têtes de bobines, il s’agit du mode de réalisation 

correspondant aux dimensions données dans le Tableau III.1 puisque 𝑅𝑒 = 𝑅𝑤𝑒 et 𝑅𝑖 = 𝑅𝑤𝑖. 
En revanche, dans le cas (b), la pastille recouvre l’intégralité d’une bobine ce qui mène à  

𝑅𝑒 = 𝑅𝑤𝑒 +𝑊ℎ et 𝑅𝑖 = 𝑅𝑤𝑖 −𝑊ℎ. 

Ainsi, le Tableau III.2 présente le couple calculé pour la machine ayant les paramètres du 

Tableau III.1 dans les deux cas présentés sur la Figure III.13. Pour le SMEF, on présente le 

résultat obtenu avec le modèle de l’induit normal (1) tenant compte de l’influence des têtes de 

bobines, mais aussi le résultat obtenu si l’on avait considéré uniquement la partie purement 

radiale (2). 

 

Tableau III.2 Couple calculé par chaque modèle pour les cas (a) et (b) de la Figure III.13. 

(1) Modèle SMEF 

(2) Modèle SMEF où le flux n’est intégré que entre 𝑅𝑤𝑖 et 𝑅𝑤𝑒. 

Modèle Cas Figure III.13 (a) Cas Figure III.13 (b) 

CMEF 213 Nm 334 Nm 

MSA N=10 213 Nm 331 Nm 

SMEF (1) 212 Nm 329 Nm 

SMEF (2) 203 Nm 266 Nm 

Plusieurs choses sont à observer dans les résultats de ce tableau. D’une part, on remarque 

que dans le cas de la Figure III.13 (a), ne pas tenir compte de l’influence des têtes de bobine 

n’est pas très grave puisque cela ne mène qu’à une erreur supplémentaire de 4,2 %. En revanche, 

dans le cas de la Figure III.13 (b), le SMEF (2) donne une erreur supplémentaire sur le couple 

de 18,9 %, montrant l’intérêt de tenir compte des têtes de bobine dans le calcul. Par ailleurs, on 

peut noter que la couverture des têtes de bobines par les pastilles permet d’augmenter de 

manière significative le couple de la machine, mais nous rediscuterons de l’arrangement idéal 

à adopter dans le prochain chapitre. Finalement, on remarque que le MSA reste précis pour les 

deux arrangements. 

La précision du MSA vis-à-vis du calcul du couple étant établie voyons maintenant la 

précision de celui-ci par rapport au calcul des pertes par courant de Foucault. Comme indiqué 

précédemment, le CMEF ne peut pas calculer celles-ci, nous nous contentons juste ici de 

comparer le MSA et le SMEF. Cependant, il faut ajouter une précision quant à ce dernier 

modèle. En effet, la précision de celui-ci est très dépendante de la finesse du maillage dans la 

région où se situe l’induit. Pour le calcul du couple, un maillage grossier permet une évaluation 

précise et il n’est guère nécessaire d’adopter un maillage trop fin. Cependant, pour le calcul des 

pertes par courant de Foucault, un maillage fin est nécessaire pour pouvoir distinguer les 

harmoniques de haut rang, mais impactant fortement le temps de résolution. Ainsi, nous allons 

ici distinguer deux SMEF, un premier avec un maillage grossier de la zone de l’induit, employé 

précédemment pour le calcul du couple, ayant un nombre total de 230 000 éléments et un second 

SMEF avec un maillage comportant 1 470 000 éléments permettant d’avoir un calcul très précis 

des harmoniques d’espace de haut rang du champ inducteur. A titre de comparaison, le maillage 

du CMEF comporte 299 000 éléments. 



Modèle semi-analytique d’une machine axiale à modulation de flux 

114 

 
Figure III.14 Pertes par courants de Foucault normalisées en fonction du rang harmonique 

maximal 𝑁. Les valeurs sont normalisées par rapport aux pertes calculées par le SMEF à 

1 470 000 éléments et 𝑁 = 30. 

La Figure III.14 présente les pertes par courants de Foucault du MSA et du SMEF (pour les 

deux maillages) en fonction du rang harmonique 𝑁. Pour le SMEF, 𝑁 correspond au rang du 

plus grand harmonique prit en compte dans le calcul des pertes. Les pertes sont normalisées par 

rapport à la valeur la plus précise à notre disposition, à savoir les pertes obtenues par le SMEF 

1 470 000 éléments pour 𝑁 = 30. Cette figure permet d’observer plusieurs choses. Tout 

d’abord, on remarque que les deux maillages du SMEF donnent le même résultat lorsque seuls 

les harmoniques de rang relativement faibles sont pris en compte (𝑁 < 15), mais que les 

courbes se découplent lorsque 𝑁 augmente. Ensuite, bien que 𝑁 = 5 suffisait au MSA pour 

obtenir une valeur précise du couple, l’erreur sur les pertes est de 30 %, mais l’écart se réduit 

rapidement à mesure que le nombre d’harmoniques augmente pour atteindre une erreur de 

3,5 % pour 𝑁 = 30.  

Il faut cependant noter qu’il y a deux sources à cette erreur. La première est due au manque 

d’harmoniques lui-même puisque chaque harmonique non calculé par le MSA n’est 

logiquement pas pris en compte dans le calcul des pertes. La seconde source est due à 

l’imprécision sur le calcul des harmoniques par le MSA à cause des hypothèses prises. Il est 

possible de dissocier ces deux sources d’erreur grâce à la Figure III.14. En effet, pour un 𝑁 

donné, le SMEF est aussi soumis à la première source d’erreur, mais pas la seconde si le 

maillage est suffisant puisque la géométrie exacte de l’inducteur est considérée. Par exemple, 

pour 𝑁 = 10, l’erreur totale de 11,2 % peut être distinguée entre celle due au manque 

d’harmonique qui correspond à l’écart entre le SMEF 𝑁 = 10 et le SMEF 𝑁 = 30, soit 8,9 % 

et l’imprécision du MSA sur le calcul des harmoniques qui est donc l’écart entre le MSA 

𝑁 = 10 et le SMEF 𝑁 = 10 soit 2,3 %. On en conclu donc que le MSA reste très précis par 
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rapport au SMEF, mais qu’il est nécessaire de prendre un nombre suffisant d’harmoniques pour 

évaluer précisément les pertes par courants de Foucault. 

 
Figure III.15 Temps de calcul nécéssaire à la résolution de chaque modèle en fonction du 

rang harmonique maximal 𝑁. 

Finalement, la Figure III.15 présente le temps de calcul nécessaire à la résolution de chaque 

modèle. On remarque que le temps de résolution du MSA augmente très rapidement avec 𝑁 

mais reste inférieur à 5 s jusqu’à 𝑁 = 15 ce qui reste beaucoup plus efficace que les modèles 

MEF. On observe que le SMEF avec maillage grossier reste rapide puisqu’il se résout en 8 s, 

on note cependant que ce temps ne correspond que à la résolution du problème en éléments 

finis, le calcul et l’extraction des harmoniques pour le couplage avec le modèle analytique de 

l’induit augmente le temps total de calcul de la méthode. Telle que nous l’avons implémentée, 

cette extraction peut prendre plusieurs dizaines de secondes, il est sans doute possible 

d’augmenter la rapidité de ce modèle mais cela sort du cadre et des objectifs de ce chapitre. 

 Le CMEF reste quant à lui relativement rapide compte tenu du fait que la moitié de la 

géométrie est simulée avec une résolution en 26 s. Enfin, pour 𝑁 = 30, le MSA devient plus 

lent que tous les autres modèles avec une résolution en 116 s contre 92 s pour le SMEF avec 

maillage fin, le MSA n’est donc pertinent que pour un nombre d’harmoniques relativement 

réduit. 

Ainsi, compte tenu du temps de résolution et de la précision, le MSA 𝑁 = 10 semble être le 

compromis idéal entre précision et temps de calcul en permettant une résolution en moins de 

2 s tout en conservant l’erreur sur les pertes par courants de Foucault inférieures à 12 %. 
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II.5.d. Influence des paramètres géométriques 

Le jeu de paramètres présentés dans le Tableau III.1 est le résultat d’un dimensionnement et 

correspond donc à une machine avec des dimensions « cohérentes », la partie précédente a 

montré que le MSA était précis pour ce design, mais il faut maintenant regarder la sensibilité 

de la précision vis-à-vis des paramètres géométriques. Pour cela, nous allons faire une étude 

paramétrique et observer l’erreur du MSA par rapport au SMEF pour 𝑁 = 10 en explorant les 

paramètres suivants : 

• 𝑅𝑤𝑒 dans l’intervalle [100 mm : 250 mm] (4 valeurs) 

• Le rapport 𝑅𝑤𝑒 𝑅𝑤𝑖⁄  dans l’intervalle [0,45 : 0,7] (6 valeurs) 

• 𝛼 dans l’intervalle [0,3 : 0,7] (5 valeurs) 

• Le rapport 𝐿𝑏/𝑅𝑒 dans l’intervalle [0,5 : 1] (3 valeurs) 

• Nous ferons l’étude pour les deux cas de la Figure III.13 (2 valeurs) 

Ainsi, 720 combinaisons sont explorées. Par ailleurs, les résultats sont étudiés au regard du 

rapport d’aspect des pastilles HTS qui dépend des paramètres de la pastille et que nous 

définissons de la manière suivante : 

𝑅𝑎𝑝𝑝𝑜𝑟𝑡 𝑑′𝑎𝑠𝑝𝑒𝑐𝑡 =
𝑝(𝑅𝑒 − 𝑅𝑖)

2𝜋𝛼𝑅𝑚
=
𝐻𝑎𝑢𝑡𝑒𝑢𝑟

𝑙𝑜𝑛𝑔𝑢𝑒𝑢𝑟
 (III.55) 

La Figure III.16 présente l’erreur relative sur le calcul du couple par MSA par rapport au 

SMEF en fonction du rapport d’aspect pour toutes les combinaisons de paramètres. On 

remarque une corrélation importante entre le rapport d’aspect et l’erreur sur le couple. En effet, 

lorsque celui-ci est faible (largeur suivant 𝜃 > hauteur suivant 𝑟), le MSA a tendance à 

surestimer le couple tandis que lorsque le rapport d’aspect est grand (largeur suivant 𝜃 < hauteur 

suivant 𝑟), le MSA a plus tendance à les sous-estimer. Par ailleurs, on note que l’erreur est, en 

valeur absolue, plus faible lorsque le rapport d’aspect est compris entre 1 et 2. En règle générale, 

les machines à flux axial ont rarement des rapports d’aspect très élevés ou très faibles. Dans 

tous les cas, l’erreur maximale du MSA sur cette gamme de paramètres est de 5,3 % ce qui est 

très satisfaisant. 

La Figure III.17 présente quant à elle l’erreur relative sur le calcul des pertes pour les 

paramètres explorés. La corrélation observée sur la figure précédente est beaucoup moins claire 

pour les pertes. On remarque aussi que l’erreur et la dispersion est beaucoup plus importante 

que pour le couple avec une erreur maximale de 17,1 %. Ce niveau d’erreur est cohérent dans 

la mesure où il dépend de la précision de tous les harmoniques contrairement au couple qui ne 

dépend que du fondamental. Le calcul ainsi que la mesure des pertes par courant de Foucault 

étant beaucoup plus complexe en soi que le calcul du couple, la précision du modèle proposé 

est jugée satisfaisante pour du dimensionnement. 

A partir des résultats précédents, nous considérons le MSA avec 𝑁 = 10 comme valide pour 

le dimensionnement des machines à modulation de flux puisqu’il apparait comme un bon 

compromis entre précision et temps de calcul. Cependant, il peut encore être enrichi en 

implémentant un comportement magnétique des pastilles plus proche de leur comportement 

réel que le diamagnétisme parfait. 
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Figure III.16 Erreur relative sur le couple du MSA par rapport au SMEF en fonction du 

rapport d’aspect des pastilles pour les paramètres explorés. 

 
Figure III.17 Erreur relative sur les pertes par courants de Foucault du MSA par rapport au 

SMEF en fonction du rapport d’aspect des pastilles pour les paramètres explorés. 
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II.6. Pénétration du flux dans les pastilles 

II.6.a. Implémentation du modèle de Bean dans le MSA 

La méthode et les modèles numériques que nous venons de décrire sont basés sur l’hypothèse 

principale que les massifs HTS sont parfaitement diamagnétiques ce qui, pour des 

supraconducteurs de type II, revient à dire que leur densité de courant critique 𝐽𝑐 est infinie. 

Cette hypothèse est valide à basse température pour des supraconducteurs de très bonne qualité 

uniquement [229] et il est important de pouvoir modéliser le comportement magnétique des 

pastilles pour avoir une idée précise des performances d’une machine à modulation de flux. La 

méthode la plus communément utilisée pour cela est une simulation MEF temporelle en 

formulation en H en implémentant la loi E-J du supraconducteur [147], [192]. Cependant, un 

tel modèle prendrait plusieurs minutes de résolution et ne peux donc pas être utilisé dans un 

processus d’optimisation. En revanche, nous pouvons proposer une amélioration du MSA en 

utilisant le modèle de Bean afin de tenter de tenir compte de la pénétration du flux dans les 

pastilles. 

 
Figure III.18 Principe d’implémentation du modèle de Bean dans le MSA. La pénétration du 

champ magnétique est modélisée par une variation de la perméabilité magnétique au lieu 

d’une densité de courant. 

Pour cela, nous supposons que la densité de courant critique de la pastille est homogène et 

ne dépend pas du champ magnétique. Comme nous l’avons vu dans le Chapitre I, le modèle de 

Bean suppose que la densité de courant dans la pastille est égale à ±𝐽𝑐 sur les extrémités de la 

pastille et sur la profondeur de pénétration 𝑑𝑝 du champ. Cette densité de courant fait ainsi 

décroitre linéairement le champ magnétique jusqu’à ce que celui-ci soit nul à l’intérieur de la 

pastille. Ainsi, pour une excitation magnétique appliquée au massif 𝐻𝑎, la relation entre la 

densité de courant et la profondeur de pénétration est : 

𝑑𝑝 =
𝐻𝑎
𝐽𝑐

 (III.56) 

La méthode utilisée pour développer le MSA permet de considérer des distributions de 

perméabilité complexes tant qu’elles peuvent s’exprimer par une décomposition en série de 

Fourier. Ainsi, la décroissance linéaire du champ magnétique en pénétrant dans la pastille peut 



Modèle semi-analytique d’une machine axiale à modulation de flux 

119 

être modélisé par une décroissance linéaire de la perméabilité magnétique comme illustré sur 

la Figure III.18. Pour déterminer la profondeur de pénétration, on calcule 𝐻𝑎 à l’aide du champ 

créé par la bobine au niveau du rayon moyen : 

𝐻𝑎 =
𝐵𝑏𝑜𝑏𝑧(𝑅𝑚, 0)

𝜇0
 (III.57) 

Afin d’implémenter le modèle de Bean dans le MSA, il suffit de modifier la décomposition 

en série de Fourier de la perméabilité magnétique et donc la matrice 𝝁𝒄
𝑰  en recalculant 𝜇𝐼

𝑛,𝑘
̂ . La 

nouvelle distribution de perméabilité à adopter est représentée sur la Figure III.19 pour un quart 

d’une pastille. 

 
Figure III.19 Distribution de perméabilité dans un quart de la région I en implémentant le 

modèle de Bean pour une pénétration incomplète du champ magnétique. Les domaines (a), 

(b) et (c) correspondent aux régions ou la perméabilité magnétique est décroissante. 

Le centre de la pastille est toujours diamagnétique tandis que la perméabilité dans les trois 

secteurs aux extrémités est exprimée par : 

Dans le secteur (a) : 

𝜇𝐼(𝑥, 𝑦) =
𝜇0
𝑑𝑝
(𝑦 −

𝛼𝜏

2
+ 𝑑𝑝) (III.58) 

Dans le secteur (b) : 

𝜇𝐼(𝑥, 𝑦) =
𝜇0
𝑑𝑝
(𝑥 −

𝐷

2
+ 𝑑𝑝) (III.59) 

Dans le secteur (c) : 

𝜇𝐼(𝑥, 𝑦) = 𝜇0(1 −
(𝑥 −

𝐷
2) (𝑦 −

𝛼𝜏
2 )

𝑑𝑝2
) (III.60) 
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Il faut prendre garde au fait que la Figure III.19 représente le cas d’une pénétration 

incomplète du champ magnétique (𝑑𝑝 < 𝐷 2⁄  et 𝑑𝑝 < 𝛼𝜏 2⁄ ), et que trois autres cas doivent 

aussi être considérés : 

• Si la pénétration est complète dans la direction 𝑥 uniquement (𝑑𝑝 > 𝐷 2⁄  et 

𝑑𝑝 < 𝛼𝜏 2⁄ ), seuls les secteurs (b) et (c) sont présents. 

• Si la pénétration est complète dans la direction 𝑦 uniquement (𝑑𝑝 < 𝐷 2⁄  et 

𝑑𝑝 > 𝛼𝜏 2⁄ ), seuls les secteurs (a) et (c) sont présents. 

• Si la pénétration est complète dans les deux directions (𝑑𝑝 > 𝐷 2⁄  et 𝑑𝑝 > 𝛼𝜏 2⁄ ), le 

secteur (c) recouvre le massif entier. 

Les expressions des coefficients 𝜇𝐼
𝑛,𝑘

̂  correspondants à tous les cas de figure sont données 

dans l’annexe A. 

II.6.b. Résultats et limites 

Afin d’évaluer la pertinence du MSA enrichi par le modèle de Bean (MSAB), nous 

utiliserons un autre modèle de référence MEF sur COMSOL (HMEF). Ce modèle utilise la 

même géométrie que le SMEF, mais la pastille est modélisée par sa loi E-J avec une densité de 

courant critique constante et uniforme et l’exposant de la loi en puissance égal à 20. Les 

équations de Maxwell sont résolues en temporel avec une formulation en H. La bobine est 

alimentée par une rampe de courant pour atteindre sa valeur nominale (𝐽𝑏 = 316 𝐴/𝑚𝑚2) en 

60 s puis le courant est maintenu constant pendant 60 s pour atteindre le régime permanent. On 

calcule ensuite le couple de la machine en utilisant le modèle de l’induit de la partie II.4. 

La Figure III.20 montre le couple normalisé en fonction de la densité de courant critique des 

pastilles tel ce calculé par le MSAB et le HMEF. Le couple est normalisé par rapport au couple 

maximum obtenu pour des pastilles diamagnétiques. On note tout d’abord que les deux modèles 

ont le même comportement, si le courant critique est très faible, la modulation ne peut être 

réalisée correctement et donc le couple est faible. Lorsque la densité de courant augmente, la 

modulation devient plus efficace jusqu’à atteindre une asymptote correspondant au 

diamagnétisme parfait. On remarque d’ailleurs que dans le cas présent, une densité de courant 

critique supérieure à 5000 A/mm2 n’apporte plus d’amélioration de performances.  
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Figure III.20 Couple normalisé en fonction de la densité de courant critique des pastilles 

HTS pour les modèles MSAB avec N=10 et HMEF. Le couple est normalisé par rapport aux 

performances de pastilles parfaites. 

Cependant bien que la forme des courbes soient identiques elles ne sont absolument pas 

confondues, le couple du HMEF décroit beaucoup plus tôt que celle du MSAB. Les deux 

courbes correspondent en effet avec un courant critique 2 à 3 fois plus élevé pour le MSAB. 

Cela s’explique par la forme des pastilles qui n’est pas vraiment adaptée à l’utilisation du 

modèle de Bean puisque ce dernier n’est valable que pour les films fins ou au contraire les 

pastilles de hauteur (dans la direction 𝑧) très grande devant les autres dimensions [146] ce qui 

n’est pas du tout notre cas. Par conséquent, la pénétration supposée dans le modèle de Bean ne 

correspond pas à la pénétration représentée sur la Figure III.21 telle que calculée par le HMEF 

pour 𝐽𝑐 = 500 𝐴/𝑚𝑚
2. En effet, la profondeur de pénétration n’est pas homogène suivant 𝑧 et 

celle-ci est de 5,5 mm au minimum contre 2,1 mm tel que calculé par le modèle de Bean, le 

rapport entre les deux est donc similaire à celui que l’on observe sur la courbe du couple. 

Plusieurs choses peuvent expliquer ce facteur, comme mentionné précédemment la hauteur 

suivant 𝑧 n’est pas suffisamment grande pour supposer que 𝜕𝐵𝑟 𝜕𝑧⁄ = 0 comme le fait le 

modèle de Bean. Par ailleurs, le modèle de Bean suppose que le champ aux extrémités de la 

pastille est égal au champ appliqué, or celui-ci est plus élevé à cause de la concentration du 

flux. Finalement, comme le montre la Figure III.21, la densité de courant aux extrémités n’est 

pas égale à 𝐽𝑐 mais plutôt 0,9𝐽𝑐. 
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Figure III.21 Distribution de la densité de courant normalisée au courant critique dans la 

pastille tel que calculé par le HMEF pour 𝐽𝑐 = 500 𝐴/𝑚𝑚2. 

On peut ainsi conclure que l’amélioration proposée est, à partir des hypothèses formulées à 

priori, très imprécise. Il faut cependant remarquer que le MSAB reste toujours plus précis que 

le MSA bien qu’il garde le même domaine de validité à savoir celui des pastilles avec de très 

bonnes propriétés supraconductrices, c’est-à-dire des 𝐽𝑐 très grands. Par ailleurs, ce résultat 

n’est guère surprenant dans la mesure où nous avons vu dans le Chapitre I que le modèle de 

Bean reste un modèle très simplifié du comportement magnétique des supraconducteurs. Il faut 

aussi ajouter que l’incapacité de la méthode analytique à considérer une distribution de 

perméabilité variable suivant 𝑧 reste une limitation permettant difficilement d’envisager 

l’utilisation de modèles plus complexes. On peut en revanche remarquer que le temps de calcul 

du MSAB est identique à celui du MSA tandis qu’un modèle plus complet bien que riche en 

hypothèses comme le HMEF (densité de courant critique uniforme et indépendante de B) 

requiert un temps de calcul très important. Selon la densité de courant critique, il faut entre 15 

minutes et 3 heures de résolution ce qui le rend totalement inutilisable dans un procédé 

d’optimisation de machine. 

Ainsi, à la lumière de ces résultats, nous nous utiliserons le MSAB pour les 

dimensionnements des prochains chapitres puisque nous chercherons toujours à utiliser des 

pastilles de la meilleure qualité possible afin de maximiser les performances de la machine. 
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III. Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons, à l’aide des outils du chapitre précédent, développé un modèle 

semi-analytique de la machine à modulation de flux en superposant trois problèmes. Le premier 

problème consistait à calculer le champ magnétique créé par la bobine supraconductrice, le 

second problème évaluait la capacité des pastilles du rotor à dévier les lignes de champ 

magnétique et le dernier correspond au calcul du flux magnétique et des pertes par courants de 

Foucault dans un induit sans dents ferromagnétiques.  

Le modèle a montré de très bons résultats par rapports à la MEF lorsque l’on suppose des 

pastilles supraconductrices parfaites tout en étant beaucoup plus rapide. Plusieurs limites ont 

cependant été mis en évidence par les résultats, le caractère 3D du modèle limite fortement le 

nombre d’harmoniques qu’il est possible de prendre tout en gardant une durée de résolution 

efficace. En conséquence, il n’est pas possible de calculer précisément un grand nombre 

d’harmoniques ce qui impacte le calcul des pertes par courants de Foucault. Par ailleurs, bien 

que de nombreuses hypothèses géométriques aient été nécessaires pour parvenir au modèle 

final, la précision du modèle reste assez peu dépendante de la géométrie de la machine puisque 

que l’étude paramétrique mettant ce phénomène en évidence a montré que l’erreur sur le couple 

restait inférieure à 6 % sur la plage de paramètres explorée. 

La capacité de la méthode semi-analytique à tenir compte de distribution de perméabilité 

complexe a aussi permis de tenir compte partiellement de la pénétration du champ magnétique 

dans les pastilles supraconductrices qui ne peuvent pas toujours être considérées comme des 

diamagnétiques parfaits. Pour cela, nous avons utilisé le modèle de Bean pour en déduire la 

perméabilité magnétique de la pastille. Toutefois, le modèle proposé, bien que 

considérablement plus rapide que la MEF, s’est révélé uniquement capable de prédire la 

tendance du comportement de la pastille sans être précis quantitativement à cause des trop 

nombreuses hypothèses. Cependant cette amélioration est sans impact sur le temps de calcul et 

toujours plus précise que de considérer les pastilles comme parfaitement diamagnétiques. Nous 

avons donc décidé de la conserver puisque, par le passé, la pénétration du champ dans les 

pastilles supraconductrices n’était étudiée qu’à postériori [192]p.129 et qu’il est donc maintenant 

possible d’en tenir compte partiellement dans les procédés d’optimisation. 



 

 

 



 

 

Chapitre IV  
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I. Introduction 

Bien que les procédés d’optimisation électromagnétique soient très efficaces pour 

déterminer les dimensions maximisant le couple massique d’une machine pour une puissance 

donnée, ceux-ci ne peuvent suffire à aboutir à une conception détaillée. Assurément, la 

réalisation d’une machine électrique comporte nombre de contraintes techniques, logistiques 

ou encore budgétaires qu’il est difficile de prendre en compte lors d’une optimisation a priori. 

Au cours de ce chapitre, nous allons décrire les différents calculs et études qui ont été 

nécessaires au dimensionnement électromagnétique du démonstrateur de machine à modulation 

de flux attendue pour le projet FROST. Nous verrons notamment que le modèle analytique 

développé dans le chapitre précédent n’est pas suffisant pour évaluer l’intégralité des 

phénomènes électromagnétiques impactant le dimensionnement. En outre, les différentes 

contraintes rencontrées ont imposé des changements de dimensions très importants par rapport 

au résultat de l’optimisation ayant été réalisée en début de projet. Par conséquent, nous 

proposerons dans ce chapitre une démarche de dimensionnement dont le choix de la majorité 

des paramètres est guidé par la prise en compte de contraintes, notamment électromagnétiques 

et thermiques, amenées par la montée en puissance et en densité de couple, mais aussi par les 

problèmes d’approvisionnement rencontrés au cours du projet. À chaque étape de cette 

démarche, nous utiliserons le modèle semi-analytique MASB du chapitre précédent pour 

évaluer l’évolution des performances de la machine. 

Afin de faciliter la lecture de ce chapitre, on rappelle la notation des principaux paramètres 

géométriques de la machine à modulation de flux sur les figures IV.1 et IV.2. 

 

 
Figure IV.1 Paramètres géométriques de l’inducteur. 
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Figure IV.2 Paramètres géométriques de l’induit. 

I.1. Prédimensionnement de la machine 

La démarche que nous proposons ici nécessite de disposer d’un prédimensionnement de la 

machine. Celui-ci peut provenir d’une optimisation ou d’une étude paramétrique préliminaire. 

Dans notre cas, nous allons partir des dimensions du prototype 50 kW réalisé au cours du projet 

RESUM [192] sur lequel on applique les trois leviers identifiés dans le Chapitre I pour 

permettre d’atteindre 500 kW: 

• L’utilisation du fil REBaCuO (Fujikura FESC-SCH04 [103]) en lieu et place du fil 

Bi˗2223. La nouvelle bobine supraconductrice comporte ainsi le même nombre de 

tours (900 tours), mais son épaisseur est divisée par deux (de 17,5 mm à 8,25 mm) 

tandis que son courant est multiplié par 1,5 (de 250 A à 375 A) permettant 

d’augmenter sa densité de courant d’un facteur 3,5 (de 210 A/mm2 à 730 A/mm2). 

• L’utilisation d’un refroidissement liquide de l’induit doit permettre une 

augmentation de la densité de courant de 10 A/mm2 à 30 A/mm2. Comme mentionné 

dans l’introduction, la culasse ferromagnétique de l’induit n’est pas conservée pour 

ce démonstrateur. 

• Le passage de pastilles en forme de disque vers des pastilles en forme de secteur 

d’anneau impose quant à lui des changements importants sur le rotor. On suppose 

des pastilles de même épaisseur (10 mm) d’ouverture 0,57 et recouvrant les têtes de 

bobines comme présenté sur la Figure III.13 (b). 

Ainsi, les valeurs des principaux paramètres correspondants à ce prédimensionnement sont 

présentées dans le Tableau III.1. Comme nous le verrons par la suite, quasiment toutes ces 

dimensions auront été modifiées lorsque nous arriverons aux termes du dimensionnement. Nous 

allons en effet voir que certaines contraintes rendent ce prédimensionnement non viable. Ce 

dernier a pour but principal de fournir un point de départ pour la conception détaillée. 
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Tableau IV.1 Prédimensionnement de la machine 

 Paramètre Description Valeur 

G
lo

b
al

 𝑝 Nombre de paires de pôles 5 

𝐸𝑖 Epaisseur de l’entrefer 3 mm 

𝑅𝑚 Rayon moyen 108,5 mm 

B
o
b
in

e 
H

T
S

 

𝑅𝑏 Rayon intérieur de la bobine 174 mm 

𝑊𝑏 Epaisseur de la bobine 8,25 mm 

𝐿𝑏 Longueur de la bobine 56 mm 

𝐼𝑐𝑏 Courant critique de la bobine 415 A 

𝐽𝑏 Densité de courant 730 A/mm2 

P
as

ti
ll

es
 H

T
S

 𝑅𝑒 Rayon extérieur d’une pastille 155.5 mm 

𝑅𝑖 Rayon intérieur d’une pastille 61.5 mm 

𝛼 Ouverture par rapport à une paire de pôle 0,57 

𝑊𝑦 Epaisseur du rotor 10 mm 

In
d
u
it

 

𝑅𝑤𝑒 Rayon extérieur de la spire intérieure 137,5 mm 

𝑅𝑤𝑖 Rayon intérieur de la spire intérieure 79,5 mm 

𝑊𝑖 = 𝑊ℎ Epaisseur du faisceau de conducteurs 18 mm 

𝐿𝑖 Largeur du faisceau de conducteurs 10 mm 

𝑁𝑏𝑜𝑏 Nombre de bobine par induit 12 

𝜃𝑐 Angle d’ouverture d’une bobine concentrée 29 ° 

𝐷𝑓𝑖𝑙 Diamètre des brins du fil de Litz 812 μm 

𝐾𝑐𝑢 Coefficient de remplissage de l’induit 70 % 

𝐽𝑟𝑚𝑠 Densité de courant dans l’induit 30 A/mm2 

I.2. Performances et bilan des masses 

En utilisant le modèle MSAB (𝑁 = 20) en supposant une densité de courant critique des 

pastilles de 500 A/mm2, hypothèse que nous discuterons dans le chapitre suivant, pour une 

température des pastilles et de la bobine inductrice de 30 K, nous pouvons évaluer si cette 

machine peut a priori répondre au cahier des charges et estimer ses performances. 

I.2.a. Bilan massique 

L’estimation de la masse de la machine passe tout d’abord par l’évaluation des trois 

principaux composants actifs. La masse de la bobine 𝑀𝑏𝑜𝑏𝑖𝑛𝑒 est estimée par l’expression 

suivante : 

𝑀𝑏𝑜𝑏𝑖𝑛𝑒 = 𝜌𝑑𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛𝜋(2𝑅𝑏𝑊𝑏 +𝑊𝑏
2)𝑊𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛𝑁𝑝𝑎𝑛 (IV.1) 
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Où 𝑊𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛 est la largeur des rubans (4 mm) et 𝑁𝑝𝑎𝑛 est le nombre de bobines de type 

« pancake » qui composent la bobine. La structure de la bobine et cette notion de « pancakes » 

sera explicitée par la suite. La bobine dont il est question ici comporte 12 pancakes de 75 tours 

chacun. 

La masse des pastilles se calcule par : 

𝑀𝑏𝑢𝑙𝑘𝑠 = 𝜌𝑑𝑏𝑢𝑙𝑘𝑊𝑦𝜋𝛼(𝑅𝑒
2 − 𝑅𝑖

2) (IV.2) 

Enfin la masse globale des deux induits se calcule par excès à l’aide de : 

𝑀𝑖𝑛𝑑𝑢𝑖𝑡 = (𝜌𝑑𝑐𝑢𝑖𝑣𝑟𝑒𝐾𝑐𝑢 + 𝜌𝑑𝑖𝑠𝑜𝑙𝑎𝑛𝑡(1 − 𝐾𝑐𝑢)) 

× (2𝑊𝑖𝐿𝑖(2𝑁𝑏𝑜𝑏(𝑅𝑤𝑒 − 𝑅𝑤𝑖) + 2𝜋(𝑅𝑤𝑒 + 𝑅𝑤𝑖))) 
(IV.3) 

Où 𝑁𝑏𝑜𝑏 est le nombre de bobines d’un induit. Le Tableau IV.2 détaille la valeur des 

différentes masses volumiques. La masse volumique de l’Inox 304 interviendra dans la suite de 

ce chapitre. 

 

Tableau IV.2 Masses volumiques des composants actifs 

Matériau Notation Masse volumique 

Ruban REBaCuO 𝜌𝑑𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛 8700 kg/m3 

Pastille REBaCuO 𝜌𝑑𝑏𝑢𝑙𝑘 6900 kg/m3 

Cuivre 𝜌𝑑𝑐𝑢𝑖𝑣𝑟𝑒 8960 kg/m3 

Isolant 𝜌𝑑𝑖𝑠𝑜𝑙𝑎𝑛𝑡 1100 kg/m3 

Inox 304 𝜌𝑑𝑖𝑛𝑜𝑥 7850 kg/m3 

La masse totale d’une machine n’est pas constituée uniquement de celles des composants actifs, 

il faut aussi tenir compte des parties inactives du point de vue électromagnétique (cryostats, 

carters, arbre, supports mécaniques, …). Le poids de ces composants passifs est compliqué à 

évaluer sans effectuer le dessin complet de la machine. Pour simplifier l’étude 

électromagnétique, nous nous baserons sur le retour d’expérience du prototype 50 kW. Ce 

dernier comportait en effet 16 kg de composants actifs pour une machine pesant au total 52 kg. 

En effet, le dimensionnement mécanique de la machine avait été fait de manière conservative, 

ce qui explique le poids important des composants passifs. Pour le présent démonstrateur, les 

composants passifs ne seront pas non plus optimisés. Nous estimerons ainsi les masses 

supplémentaires par l’expression suivante : 

𝑀𝑝𝑎𝑠𝑠𝑖𝑣𝑒 = (𝑀𝑖𝑛𝑑𝑢𝑖𝑡 +𝑀𝑏𝑜𝑏𝑖𝑛𝑒 +𝑀𝑏𝑢𝑙𝑘𝑠)
52 − 16

16
 (IV.4) 

En appliquant ces formules aux dimensions du Tableau III.1, on obtient le bilan des masses 

présenté dans le Tableau IV.3. Grâce à la diminution de l’épaisseur et donc du poids de la 

bobine HTS on parvient à une machine plus légère que le prototype 50 kW. 
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Tableau IV.3 Bilan massique aux termes du prédimensionnement 

Composant Notation Masse 

Bobine supraconductrice 𝑀𝑏𝑜𝑏𝑖𝑛𝑒 3,9 kg 

Pastilles supraconductrices 𝑀𝑏𝑢𝑙𝑘𝑠 2,5 kg 

Bobinages des induits 𝑀𝑖𝑛𝑑𝑢𝑖𝑡 6.6 kg 

Masses passives 𝑀𝑝𝑎𝑠𝑠𝑖𝑣𝑒 29.1 kg 

Masse totale 𝑀𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 42,1 kg 

I.2.b. Bilan des performances 

Les principales performances électromagnétiques calculées par le MSAB (N=20) de la 

machine prédimensionnée sont détaillées dans le Tableau IV.4. En appliquant simplement ces 

changements par rapport au prototype 50 kW, la puissance est fortement augmentée bien que 

l’on ne parvienne pas encore à l’objectif de 500 kW du projet FROST. En revanche, la puissance 

massique atteint quant à elle quasiment les 10 kW/kg. 

 

Tableau IV.4 Bilan des performances aux termes du prédimensionnement 

Grandeur Description Valeur 

Ω Vitesse de rotation 5000 tr/min 

𝑇𝑒𝑚 Couple électromagnétique 712 Nm 

𝑃𝑒𝑚 Puissance électromagnétique 373 kW 

𝑃𝑡𝑀 Puissance massique 8.9 kW/kg 

𝑃𝑐𝑓 Pertes par courants de Foucault dans l’induit 10,9 kW 

𝑃𝑐 Pertes par courants de conduction 15,9 kW 

η Rendement 92,8 % 

Cependant, il faut noter que le rendement correspondant n’est que de 92,8 % impliquant des 

pertes très élevées localisées dans le bobinage cuivre. Comme mentionné dans le chapitre 

précédent, ces pertes ont deux sources d’ordres de grandeurs équivalents. Les pertes par 

conduction 𝑃𝑐 sont dues à la forte densité de courant (30A/mm2) circulant dans les bobinages 

tandis que les pertes par courants de Foucault 𝑃𝑐𝑓 sont elles dues aux courants induits causées 

par le champ tournant de l’inducteur. 𝑃𝑐 se calcule simplement par la loi d’Ohm tandis que le 

calcul de 𝑃𝑐𝑓 a été détaillé précédemment. Ces 27 kW de pertes nécessitent d’être évacuées par 

le système de refroidissement de l’induit, la capacité de ce dernier à évacuer la chaleur semble 

donc, à ce stade, être un obstacle à la faisabilité de ce design. Par ailleurs, l’impact de 

l’augmentation de l’amplitude du champ dans l’entrefer sur les pièces conductrices des 

composants non actifs électromagnétiquement doit être évalué. Finalement, il faut prendre en 

compte la faisabilité et la disponibilité des composants actifs. Nous allons maintenant procéder 

à l’analyse de ces problématiques en passant tout d’abord en revue le rotor et l’induit avant 

d’aborder la question de la bobine supraconductrice puis enfin la stabilité thermique des 

bobinages cuivre. 
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II. Conception du rotor et de l’induit 

II.1. Choix de la polarité et du bobinage 

Dans les machines conventionnelles il peut être intéressant d’augmenter la polarité afin de 

réduire au maximum l’épaisseur des culasses ferromagnétiques et ainsi diminuer la masse [54]. 

Ce principe ne s’applique évidemment pas ici puisque la machine ne comporte pas de circuit 

ferromagnétique. Dans notre cas, il est donc préférable de chercher à minimiser la polarité afin 

de minimiser la fréquence électrique de la machine. En effet, les pertes par courants de Foucault 

dans les brins du fil de Litz sont, en l’absence d’effet de peau, proportionnelles au carré de la 

fréquence et doivent impérativement être limitées. Afin de faciliter le bobinage et de limiter 

l’encombrement et la taille des têtes de bobines, il a été décidé d’employer un bobinage 

concentré. Cependant, le principal inconvénient des bobinages concentrés réside dans leur 

contenu harmonique souvent plus important que les bobinages distribués, pouvant causer de 

fortes ondulations de couple.  

Dans cette section, nous cherchons à déterminer le nombre de paires de pôles 𝑝 minimum 

permettant de réaliser un bobinage concentré en double couches à 𝑁𝑏𝑜𝑏 bobines par induit 

générant suffisamment peu d’ondulations de couple. Pour cela nous appliquons une procédure 

en plusieurs étapes 

La première étape est de déterminer la faisabilité des différentes combinaisons de 𝑁𝑏𝑜𝑏 et 𝑝 

à partir de l’étoile des encoches [238], pour cela il faut calculer le nombre de périodicités 𝑁𝑝𝑒𝑟 

du bobinage en calculant le plus grand diviseur commun entre 𝑁𝑏𝑜𝑏 et 𝑝. On peut ensuite 

déterminer si un bobinage triphasé concentré double couche est faisable en s’assurant que 

𝑁𝑏𝑜𝑏 3𝑁𝑝𝑒𝑟⁄  est un nombre entier. 

 

Tableau IV.5 Analyse de bobinages concentrés à faible polarité. 

En gris : bobinage concentré non réalisable 

En rouge : harmoniques pairs présents dans le spectre 

En bleu : coefficient de raccourcissement du fondamental trop faible 

En vert : bobinages pertinents 

𝑵𝒃𝒐𝒃 \ 𝒑  1 2 3 4 5 6 7 

6 0,348    0,868   

9       0,470 

12 0,178 0,348 0,348  0,758  0,897 

15        

18 0,119    0,554  0,723 

Dans la majorité des machines, le champ magnétique créé par un pôle nord de l’inducteur 

est l’antisymétrique du champ créé par le pôle sud. Dans ce cas, le champ du rotor ne comporte 

pas d’harmoniques pairs, ceux-ci ne peuvent donc pas générer d’ondulations de couple, même 

s’ils sont présents dans le champ de l’induit. En revanche, le champ créé par l’inducteur d’une 

machine à modulation de flux ne comporte pas, comme le montre la Figure III.8, d’antisymétrie 

de glissement. Par conséquent, la distribution de champ comporte des harmoniques de rang 
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pair, il faut donc sélectionner un bobinage approprié. Le critère à respecter pour annuler les 

harmoniques pairs est que le nombre 𝑁𝑏𝑜𝑏 𝑁𝑝𝑒𝑟⁄  soit pair [238]. 

On calcule ensuite, le coefficient de raccourcissement à nombre d’Ampères-tours par phase 

constant (30 kAt) du fondamental de chaque bobinage restant aux termes des deux étapes 

précédentes que l’on concatène dans le Tableau IV.5. On représente aussi dans celui-ci les 

combinaisons non faisables en gris et en rouge celles qui ne respectent pas la seconde étape. 

Parmi les 11 bobinages restant, seuls 4 ont un coefficient de raccourcissement supérieur à 0,6 

pour le fondamental, les bobinages en bleu ne généreront pas suffisamment de couple et ne sont 

donc pas pertinents. Il faut noter que, puisque le coefficient de bobinage total est nécessairement 

inférieur ou égal au coefficient de raccourcissement, ce dernier suffit à éliminer les bobinages 

qui vont générer trop peu de couple. L’analyse est ainsi plus rapide puisqu’il suffit d’appliquer 

l’expression (III.46). 

On peut maintenant regarder en détail, dans le Tableau IV.6, les coefficients de bobinage 

(raccourcissement et distribution) des 4 bobinages restants pour le fondamental ainsi que pour 

les harmoniques 5,7,11 et 13, susceptibles de générer des ondulations de couple. On remarque 

qu’ils semblent tous robustes face aux ondulations bien que les bobinages à 𝑝 = 7 soient 

légèrement meilleurs. Cependant, choisir 𝑝 = 7 au lieu de 𝑝 = 5 implique une augmentation 

de fréquence qui doublerait quasiment les pertes par courants de Foucault, il est donc préférable 

de rester à 𝑝 = 5. 

 

Tableau IV.6 Comparaison des coefficients de bobinages pour 

plusieurs harmoniques et pour le fondamental. 

𝒑 𝑵𝒃𝒐𝒃 1 5 7 11 13 

5 6 0,868 0,095 0,004 0,024 0,086 

5 12 0,732 0,106 0,001 0,084 0,113 

7 12 0,867 0,000 0,031 0,015 0,066 

7 18 0,698 0,090 0,012 0,009 0,041 

Parmi les deux bobinages restants, celui à 𝑁𝑏𝑜𝑏 = 6 est donc le plus performant car générant 

un couple presque 20 % supérieur à son homologue à 𝑁𝑏𝑜𝑏 = 12 pour des ondulations de couple 

similaires. Ce résultat est assez contre-intuitif dans la mesure où dans les machines 

conventionnelles avec fer, le coefficient de bobinage du fondamental de la configuration 𝑝 = 5 

et 𝑁𝑏𝑜𝑏 = 12 est de l’ordre de 0,5 puisque chaque bobine englobe plus d’un pôle et demi. 

Cependant, dans notre cas, l’étalement des bobinages fait que chaque bobine n’embrasse en 

moyenne que 1,1 pôle, rendant son flux plus important. 

L’analyse des différents bobinages a été effectuée en début de projet en calculant les 

coefficients de bobinage sans tenir compte de l’étalement des bobines. Ainsi, le bobinage à 

𝑁𝑏𝑜𝑏 = 6 avait été éliminé pour la raison évoquée dans le paragraphe précédent. L’analyse que 

nous venons de mener n’a quant à elle pu être réalisée que plus tard lorsque le bobinage était 

déjà figé. Par conséquent, nous conserverons pour la suite le bobinage à 𝑁𝑏𝑜𝑏 = 12 malgré ses 

performances moins élevées. Nous reconsidérerons tout de même ce bobinage dans le  

Chapitre VI. Avec cette polarité et ce bobinage, les ondulations de couple attendues sont, 

d’après un calcul numérique sur COMSOL, de 1,3 %. 
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II.2. Dimensionnement du rotor 

II.2.a. Dimensions des pastilles 

Comme mentionné dans le Chapitre I, les bulks du rotor doivent être réalisés en REBaCuO 

monocristallins dont la fabrication est très complexe pour les pastilles de grande taille. La forme 

particulière des pastilles recherchées ici, en secteur d’anneau, n’est pas fabriquée tel quel. Pour 

obtenir ces pastilles il faut produire un disque de plus grande taille puis découper la forme 

voulue à l’intérieur. Pour obtenir les pastilles du Tableau III.1, il faudrait découper dans un 

disque de 124 mm de diamètre non disponible puisque les plus grands disponibles 

commercialement atteignent 100 mm de diamètre [99]. Ainsi, les dimensions des pastilles 

doivent être changées pour pouvoir être approvisionnées. En tenant compte de cette contrainte, 

les bulks seront réalisés suivant les dimensions de la Figure IV.3. 

 
Figure IV.3 Dimensions des pastilles du rotor que l’on peut découper dans un disque de 100 

mm de diamètre. 

Ainsi, le rayon extérieur des pastilles devient 𝑅𝑒 = 148 mm, le rayon intérieur 𝑅𝑖 = 85 mm 

et l’ouverture par rapport à une paire de pôle 𝛼 = 0,5. 

II.2.b. Choix du nombre de pastilles et épaisseur du rotor 

Le système de refroidissement du rotor du prototype 50 kW intégrait des anneaux en cuivre 

entourant chaque pastille pour les refroidir par leur périphérie. Pour les pastilles en secteur 

d’anneau, il n’est pas possible d’adopter le même système. À la place, le système de 

refroidissement proposé par la société Absolut System consiste à dédoubler les pastilles (deux 

pastilles par paire de pôles) afin de les thermaliser par leur face intérieure à l’aide d’une fine 

plaque en aluminium disposée entre chaque couple de pastille comme le montre la Figure IV.4. 

La plaque en aluminium assure ainsi un pont thermique entre les pastilles et l’échangeur 

cryogénique rotatif disposé au centre du rotor permettant la cryogénie tournante. 

Par conséquent, 10 pastilles et non plus 5 sont nécessaires à la réalisation du rotor. 

Intuitivement, l’épaisseur de chaque pastille devrait être réduite à 5 mm afin de conserver une 

épaisseur du rotor 𝑊𝑦 de 10 mm. Cependant, le fabricant des bulks trouvait trop risqué de 
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fabriquer des pastilles aussi fines, celui-ci ne garantissant que les épaisseurs au-delà de 10 mm. 

Il semblait aussi trop risqué de les faire découper dans leur longueur. Ainsi, le rotor sera 

composé de 10 pastilles de 10 mm d’épaisseur portant l’épaisseur du rotor à 𝑊𝑦 = 20 mm soit 

l’épaisseur d’un couple de pastilles en négligeant l’épaisseur de la plaque. 

 
Figure IV.4 Principe de la thermalisation des pastilles par une fine plaque en aluminium 

connectée à un échangeur rotatif développé par Absolut system. 

II.3. Dimensionnement de l’induit 

À cause de la contrainte d’approvisionnement sur les pastilles, les dimensions de ces 

dernières ont été fortement impactées passant d’une hauteur (𝑅𝑒 − 𝑅𝑖) de 94 mm à seulement 

63 mm. Il faut donc maintenant adapter les dimensions de l’induit à ces nouvelles pastilles. 

Pour cela, on peut envisager de les redimensionner pour recouvrir les têtes de bobines comme 

sur la Figure III.13 (b). Cependant, lorsque nous avons fait l’analyse de la meilleure disposition 

dans le chapitre précédent, ce sont les pastilles dont les dimensions étaient modifiées entre les 

deux configuration (a) et (b) tandis que les dimensions de l’induit étaient conservées. Puisque 

nous sommes ici dans la situation opposée, nous devons donc recalculer les deux cas. 

 

Tableau IV.7 Comparaison des cas (a) et (b) de la Figure III.13 pour des 

dimensions de pastilles fixes 

Cas Rwi Rwe Pem 

(a) Têtes de bobines non recouvertes 85 mm 148 mm 264 kW 

(b) Têtes de bobines recouvertes 103 mm 130 mm 202 kW 
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Il est clair, d’après les résultats présentés dans le Tableau IV.7, qu’il faut privilégier le cas 

de la Figure III.13 (a). En effet, lorsque la taille des pastilles est fixée, il est préférable de 

prendre des bobines plus grandes pour s’assurer que l’intégralité du flux modulé va passer dans 

la zone dite « utile » (entre 𝑅𝑤𝑖 et 𝑅𝑤𝑒) de l’induit plutôt que dans les têtes de bobines. Par 

conséquent, les dimensions 𝑅𝑤𝑖et 𝑅𝑤𝑒 sont respectivement changées pour 85 mm et 148 mm 

contre 79.5 mm et 137,5 mm. 

II.4. Modes de fonctionnement de la machine 

II.4.a. Présentation des modes de fonctionnement 

La modulation de flux telle que présentée dans le Chapitre I, n’est, pour les machines 

intégrant des pastilles supraconductrices, qu’un mode de fonctionnement potentiel parmi 

d’autres. En effet, deux autres modes de fonctionnement sont possibles comportant chacun des 

avantages et des inconvénients par rapport à la modulation de flux. Dans cette section, nous 

allons détailler les différents modes de fonctionnement afin de sélectionner le plus pertinent 

vis-à-vis du démonstrateur que l’on souhaite dimensionner. Il s’agit notamment de voir si un 

mode de fonctionnement différent de la modulation de flux permettrait de compenser la perte 

de puissance subie à cause de la réduction de la taille des pastilles par rapport au 

prédimensionnement. Pour présenter les trois options possibles, la Figure IV.5 présente les 

étapes de mise en fonctionnement de chaque mode. Pour chacun de ces modes, il est nécessaire 

que les champs appliqués soient inférieurs à 2 fois le champ de pénétration des pastilles. 

La Figure IV.5 (a) présente les étapes de mise en service du mode classique de modulation 

de flux seule. L’étape (1) correspond à l’état initial de la machine où la bobine et le rotor sont 

à température ambiante et non supraconducteurs. Ces deux composants sont refroidis 

simultanément jusqu’à 30 K au cours de l’étape (2). Enfin, dans l’étape (3), la bobine est 

alimentée à son courant nominal 𝐼𝑏 créant une aimantation en sens opposé, résultante des 

courants induits dans la pastille, grâce au comportement diamagnétique de la pastille. Ainsi, 

comme nous l’avons déjà vu précédemment, le champ résultant dans l’entrefer est très faible 

derrière les pastilles et se concentre entre ces dernières. 

Un second mode de fonctionnement, présenté sur la Figure IV.5 (b), consiste à aimanter la 

pastille par field cooling afin de réaliser une machine à « aimants permanents 

supraconducteurs ». Pour cela, en repartant du même état initial (1), il faut refroidir uniquement 

la bobine dans un premier temps au cours de l’étape (2), puis alimenter la bobine à son courant 

nominal (3). L’étape (4) consiste alors à refroidir sous champ la pastille jusqu’à 30 K en 

maintenant la bobine alimentée. Enfin, en coupant l’alimentation de la bobine (5), la pastille va 

s’aimanter par courants induits de sorte à piéger le champ qui lui avait été appliqué. Ainsi, à 

l’inverse du mode (a), le champ résultant dans l’entrefer est concentré derrière les pastilles et 

très faibles entre celles-ci. Dans ce mode de fonctionnement, la bobine supraconductrice n’est 

employée que lors de la mise en service, ce qui a pour avantage de diminuer fortement le champ 

magnétique résiduel aux alentours de la machine et de diminuer fortement les pertes 

cryogéniques des amenées de courant lors du fonctionnement. En revanche, il faut tout de même 

la maintenir à froid si l’on veut pouvoir contrôler l’amplitude du champ inducteur en y 

réinjectant du courant. 
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Figure IV.5 Etapes de mise en fonctionnement et représentation du champ résultant dans 

l’entrefer pour les 3 modes : (a) modulation de flux seule, (b) magnétisation par field cooling, 

(c) magnétisation par field cooling et modulation de flux. 
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Enfin la Figure IV.5 (c) présente le dernier mode de fonctionnement combinant les deux 

précédents. Pour celui-ci, les étapes (1-5) sont identiques au mode (b). On part de l’état initial 

à température ambiante (1) pour refroidir uniquement la bobine (2). La bobine est ensuite 

alimentée à son courant nominal −𝐼𝑏 pour refroidir la pastille sous un champ négatif (4). En 

coupant l’alimentation de la bobine (5), la pastille s’aimante dans le sens du champ qui lui avait 

été appliqué. L’étape supplémentaire (6) consiste quant à elle à alimenter la bobine à nouveau 

à son courant nominal mais dans le sens opposé +𝐼𝑏. Ainsi, l’aimantation de la pastille est 

pratiquement doublée grâce à la réaction de la pastille qui va chercher à maintenir en son centre 

le champ qu’elle a « enregistrée » lors du field cooling. Le champ résultant dans l’entrefer est 

donc négatif derrière les pastilles et positif dans les ouvertures, l’amplitude de la distribution 

spatiale est donc elle aussi pratiquement doublée [67], [68]. 

Le mode de fonctionnement combiné (c) semble donc idéal du point de vue de la puissance 

massique puisqu’il permet soit, de pratiquement doubler la puissance de la machine par rapport 

au mode (a), soit de générer la même puissance avec une bobine supraconductrice comportant 

deux fois moins d’Ampères-tours. En revanche, comme nous venons de le voir, ce mode 

comporte beaucoup plus d’étapes pour mettre la machine en fonctionnement. Le critère de choix 

principal étant de maximiser la puissance massique, nous choisirons donc le mode (c) malgré 

la mise en œuvre légèrement plus complexe. 

II.4.b. Modélisation des modes de fonctionnement 

Avant de procéder à la suite du dimensionnement, nous devons nous arrêter sur la 

modélisation de ces différents modes de fonctionnement. En effet, nous avons développé dans 

le Chapitre III un modèle analytique s’appliquant au cas de la modulation de flux simple de la 

Figure IV.5 (a), qui n’est donc pas celui sélectionné au final. Néanmoins, nous allons 

maintenant montrer que ce modèle n’est pas caduc pour autant et que celui-ci peut s’appliquer 

simplement aux deux autres modes. Pour cela, il faut revenir au comportement des massifs HTS 

que nous avons décrit dans la section II.4 du Chapitre I. Au cours de celui-ci, nous avons détaillé 

qualitativement les différentes méthodes d’aimantation ainsi que la réponse diamagnétique à 

l’aide du modèle de Bean. Nous avons vu notamment que la variation du champ appliqué 

détermine le sens des courants dans les pastilles tandis que la profondeur de pénétration est 

imposée par la différence entre le champ que voit la pastille lors de son refroidissement et le 

champ final. De plus, la réponse diamagnétique d’un bulk supraconducteur correspond en fait 

au piégeage par field cooling d’un champ initial nul. Par conséquent, l’aimantation et la 

modulation de flux sont, du point de vue des courants dans une pastille, strictement identiques 

pour une amplitude entre le champ de la bobine au refroidissement des bulks et en 

fonctionnement donnée. 

Pour s’en convaincre, nous construisons un modèle numérique 2D axisymétrique en 

formulation en H sur COMSOL d’une pastille circulaire (𝐽𝑐 = 1000 A/mm2, 𝑛 = 20, 80 mm de 

rayon, 10 mm de hauteur) afin de simuler les trois cas suivants : 

• Le cas de la Figure IV.5 (a) : La pastille est refroidie sous champ nul puis un champ 

magnétique extérieur de 1 T est appliqué pour générer une réaction diamagnétique. 

• Le cas de la Figure IV.5 (b) : La pastille est refroidie sous un champ magnétique 

appliqué de - 1 T puis celui-ci est progressivement coupé afin de réaliser une 

aimantation par field cooling. 

• Un cas similaire à la Figure IV.5 (c) : La pastille est refroidie sous un champ 

magnétique appliqué de - 0,5 T puis celui-ci est progressivement inversé pour 

atteindre + 0,5 T combinant ainsi l’aimantation et la modulation. 
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On trace ensuite pour ces trois cas la distribution du champ magnétique à 3 mm de la surface 

de la pastille sur la Figure IV.6. On observe bien que le champ produit dans les trois cas est 

identique à l’exception de leur valeur moyenne. En effet, dans le cas simulé ici, la valeur 

moyenne du mode (a) est supérieure d’exactement 1 T à celle du (b) et de 0,5 T à celle du (c). 

Autrement, en dehors de cette valeur moyenne, les courbes se superposent parfaitement. La 

différence étant strictement égale au champ magnétique appliqué à l’état final, cela implique 

donc bien que le comportement de la pastille soit équivalent dans les trois cas. Et en effet, la 

distribution des courants dans la pastille est identique elle aussi, puisque la différence entre le 

champ appliqué initial et final est de 1 T à chaque fois. 

 
Figure IV.6 Comparaison du champ à 3 mm de la surface d’une pastille circulaire pour 

chaque mode de fonctionnement potentiel. 

En conséquence, puisque les trois modes sont équivalents du point de vue comportemental 

pour les bulks, il est possible d’utiliser le MSAB pour modéliser chaque cas. Si l’on fait fi de 

la valeur moyenne, la modélisation du mode (b) ne nécessite aucune modification tandis que le 

mode (c) ne nécessite qu’un léger changement. En effet, pour une même bobine, le mode (c) 

s’apparente à un doublement du nombre d’Ampères-tours de la bobine inductrice par rapport 

au mode (a). Il faut donc ajouter un facteur 2 dans l’expression (III.57) ainsi que dans les 

expressions du champ inducteur. Ainsi on obtient bien la distribution de champ avec la bonne 

amplitude, mais sans la valeur moyenne ce qui est suffisant pour le calcul du couple et des 

pertes par courants de Foucault puisque la valeur moyenne n’intervient dans le calcul d’aucun 

des deux. Notons tout de même qu’il est possible d’intégrer cette valeur moyenne au calcul des 

modes (b) et (c) en soustrayant le champ appliqué par la bobine de la distribution calculée par 

le MSAB. 

Ainsi, en appliquant ce principe à notre machine, on peut calculer que le passage du mode 

modulation (a) au mode combiné (c) permet de passer la puissance de la machine de 264 kW à 

475 kW sans aucun changement sur les dimensions et donc sur les masses actives. Il est à noter 
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ici que l’on ne gagne qu’un facteur 1,8 sur la puissance à cause de la pénétration du champ 

magnétique dans les bulks. Si les pastilles étaient parfaites (densité de courant critique 𝐽𝑐 
infinie), le rapport des puissances entre les modes (a) et (c) serait de 2 précisément. 

 

III. Conception de la bobine supraconductrice 

III.1. Structure de la bobine supraconductrice 

 
Figure IV.7 Schéma en coupe dans le plan r – z de la bobine supraconductrice et du cryostat 

et notation des différentes épaisseurs à prendre en compte pour définir le rayon intérieur de 

la bobine. 

La structure de la bobine supraconductrice est représentée sur la Figure IV.7, celle-ci se 

compose de plusieurs bobines élémentaires appelées « pancakes » ou « galettes », représentées 

en jaune. Les galettes sont chacune constituées d’un nombre de tour 𝑁𝑡𝑜𝑢 de rubans empilés, le 

nombre de pancakes 𝑁𝑝𝑎𝑛 est un nombre pair puisqu’elles sont appairées pour former des 

doubles-galettes comportant chacune une cale isolante de séparation de 0,5 mm d’épaisseur. 

L’épaisseur d’une double galette est donc de 8,5 mm de largeur (2 fois la largeur du ruban + 

0,5 mm). Ces doubles galettes sont toutes connectées en séries et sont séparées par des cales en 

cuivre servant à les thermaliser, l’écart entre chaque double pancake est de 1 mm.  

Ainsi, le dimensionnement électromagnétique d’une bobine supraconductrice consiste à 

déterminer le nombre de galettes 𝑁𝑝𝑎𝑛, le nombre de tour de chacune d’entre elles 𝑁𝑡𝑜𝑢 et enfin 

son rayon intérieur 𝑅𝑏. La longueur de la bobine 𝐿𝑏 et son épaisseur 𝑊𝑏 étant liés à ces 

grandeurs par les expressions : 
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𝐿𝑏 = 𝑊𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛𝑁𝑝𝑎𝑛 +
𝑁𝑝𝑎𝑛

2
× 0,5 𝑚𝑚 + (

𝑁𝑝𝑎𝑛

2
− 1) × 1 𝑚𝑚 (IV.5) 

𝑊𝑏 = 𝑁𝑡𝑜𝑢𝐸𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛 (IV.6) 

Où 𝐸𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛 est l’épaisseur du ruban utilisé (0,11 mm pour le FESC-SCH04) 𝑊𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛 sa 

largeur égale à 4 mm. Enfin, le courant critique de la bobine 𝐼𝑐𝑏 est déterminé selon la seconde 

définition présentée dans la section II.3.c du Chapitre I en utilisant la valeur du champ 

magnétique à l’extrémité (𝑟 = 𝑅𝑏 +
𝑊𝑏

2
 , 𝑧 =

𝐿𝑏

2
) de la bobine. On applique ensuite un 

coefficient de sécurité de 0,9 entre le courant d’emploi de la bobine et le courant critique ; la 

densité de courant effective 𝐽𝑏 circulant dans la bobine se calcule donc par : 

𝐽𝑏 = 0,9
𝑁𝑝𝑎𝑛𝑁𝑡𝑜𝑢𝐼𝑐𝑏

𝑊𝑏𝐿𝑏
 (IV.7) 

III.2. Dimensionnement de la bobine 

III.2.a. Nombre de galettes 

 
Figure IV.8 Puissance normalisée en fonction du nombre de galettes à nombre de tours total 

de la bobine constant. 

Pour réaliser le prédimensionnement, nous avons repris exactement le nombre de galettes et 

de tours du prototype 50 kW (𝑁𝑝𝑎𝑛 = 12, 𝑁𝑡𝑜𝑢 = 75) ainsi que son rayon intérieur  

(𝑅𝑏 = 174 mm). Nous allons maintenant modifier ces valeurs pour rendre la bobine réalisable 

et plus optimale. En premier lieu nous allons étudier l’influence du nombre de galettes sur la 

puissance de la machine. Le prix d’une bobine REBaCuO dépendant majoritairement de la 

longueur totale de ruban nécessaire à sa fabrication, il est important que la forme soit optimale 

pour un nombre de tours donné. Pour cela, on réalise une étude paramétrique de la machine 

pour plusieurs valeurs de 𝑁𝑝𝑎𝑛. Pour chaque point, on adapte donc le nombre de tours par 
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galette 𝑁𝑡𝑜𝑢 afin que le nombre de tours global de la bobine reste identique. Le résultat de cette 

étude est présenté sur la Figure IV.8. Dans la mesure où le rayon intérieur de la bobine sera 

modifié dans la section suivante, on réalise cette étude pour 𝑅𝑏 = 200 mm et 𝑅𝑏 = 230 mm 

en plus de 𝑅𝑏 = 174 mm afin de s’assurer que le nombre de galettes sélectionné reste pertinent 

en cas d’augmentation du rayon. 

D’après la Figure IV.8, le nombre de galettes permettant de maximiser la puissance pour  

𝑅𝑏 = 174 mm est 𝑁𝑝𝑎𝑛 = 24, on remarque cependant que la puissance varie assez peu autour 

de ce maximum puisqu’aucune des options entre 12 et 44 galettes ne cause une perte de plus de 

5 % de puissance par rapport à l’optimum. Concernant les rayons plus grands, on voit que le 

maximum se décale vers des nombres de galettes plus élevés. Néanmoins, pour 𝑅𝑏 = 200 mm 

et 𝑅𝑏 = 230 mm, prendre 24 pancakes ne diminue la puissance que de 1 % et 4 % par rapport 

à leurs optimums respectifs contre 9 % et 13 % si l’on conserve 12 galettes. Par ailleurs, 

augmenter le nombre de pancakes implique un plus gros cryostat pour la bobine, ce dernier 

étant un des composant les plus lourds, il faut prendre garde à ne pas utiliser une bobine trop 

longue. Nous adopterons donc 𝑁𝑝𝑎𝑛 = 24 pour la suite. 

III.2.b. Pertes dans le cryostat en aluminium 

En première approche, il semble logique de choisir le rayon intérieur 𝑅𝑏 le plus faible 

possible afin de diminuer le flux magnétique qui est perdu entre les pastilles et l’alésage de la 

bobine. Cependant, l’espace entre rayon extérieur de l’induit (𝑅𝑤𝑒 +𝑊𝑖) et l’alésage de la 

bobine (𝑅𝑏) est, comme le montre la Figure IV.7, encombré par plusieurs parois indispensables 

au bon fonctionnement de la machine.  

Le Tableau IV.8 décrit les différentes parois et la valeur de leurs épaisseurs dans le prototype 

RESUM 50 kW. Au total, 14,5 mm séparaient les bobines de l’induit de la bobine 

supraconductrice. Dans le cas présent, nous avons, dans la partie II.3, augmenté la taille des 

bobinages de l’induit, portant son rayon extérieur à 166 mm contre 155,5 mm initialement ne 

laissant que 8 mm pour intercaler les 4 parois. Par conséquent, il n’est pas possible de conserver 

un rayon intérieur de bobine 𝑅𝑏 à 174 mm, celui-ci doit nécessairement être augmenté. Par 

ailleurs, l’expérience a montré qu’un écartement de 14,5 mm était un peu trop étroit, le vide 

d’isolement par exemple limitait le nombre de couches de MLI (Multi-Layer Insulation) qu’il 

était possible d’enrouler pour isoler thermiquement la bobine. Ainsi, nous augmenterons pour 

le présent démonstrateur ces différentes épaisseurs aux valeurs de la dernière colonne du 

Tableau IV.8. 

 

Tableau IV.8 Epaisseurs des différentes parois situées entre les têtes de bobines et l’alésage de la 

bobine dans le prototype 50 kW (RESUM) et retenues dans le démonstrateur 500 kW (FROST). 

Épaisseur Description RESUM  FROST 

𝑒1 Support mécanique de la bobine en G11 5 mm 15 mm 

𝑒2 Vide d’isolement 4 mm 6 mm 

𝑒3 Paroi inférieure du cryostat en aluminium 3 mm 4 mm 

𝑒4 Paroi supérieure du carter de l’induit 2,5 mm 39 mm 

L’épaisseur du support mécanique 𝑒1 a été fixée à 15 mm de G11 par le fabricant de la bobine 

pour des raisons que nous évoquerons dans le prochain chapitre. Les épaisseurs du vide 
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d’isolement 𝑒2 et de la paroi du cryostat 𝑒3 ont été légèrement augmentées pour rendre plus 

robuste la réalisation mécanique de la machine. Enfin, on remarque que l’épaisseur 𝑒4 a été 

drastiquement augmentée, portant 𝑅𝑏 à 230 mm. Contrairement aux autres épaisseurs, celle-ci 

n’a pas été changée à cause de contraintes mécaniques ou de montage mais bien à cause de 

phénomènes électromagnétiques qu’il est indispensable de prendre en compte. 

En effet, le cryostat est réalisé en aluminium 2017A qui, bien que non magnétique, possède 

une forte conductivité électrique (~20 MS/m) pouvant interagir avec les champs magnétiques 

variables. En particulier, la paroi inférieure se trouve proche du rotor et donc est soumis au 

champ tournant de l’inducteur. En conséquence, des boucles de courants induits vont se former 

dans cette paroi pouvant générer des pertes très importantes. Pour évaluer précisément ces 

pertes, un modèle temporel numérique 3D a été réalisé sur COMSOL simulant sur plusieurs 

périodes la rotation du rotor et les courants induits par le champ tournant. La Figure IV.9 montre 

la distribution des courants induits et des pertes par unité de volume associées dans le cryostat 

de la bobine en régime permanent. On remarque que ceux-ci sont bien localisés principalement 

dans la paroi inférieure séparant les bulks de la bobine, les autres parois ne subissent quant à 

elles presque aucunes pertes. 

 
Figure IV.9 Répartition des courants (flêches) et des pertes dues au champ tournant dans le 

cryostat aluminium. Grâce aux symétries, seul un dixième de la machine n’est simulé. 

On réalise cette simulation pour plusieurs valeurs de 𝑅𝑏 en ajustant le nombre de tours par 

galette 𝑁𝑡𝑜𝑢 afin que la machine atteigne toujours les 500 kW. On trace les résultats de cette 

étude sur la Figure IV.10 ainsi que le nombre total de tours de chaque bobine. On remarque que 

les pertes peuvent être très importantes puisqu’elles atteignent, pour le rayon le plus faible de 

cette étude (𝑅𝑏 = 200 mm), pratiquement 20 kW. Cette valeur est d’autant plus importante que 

ces pertes sont localisées dans un espace restreint et peu accessible ce qui rend difficile leur 

extraction. Ainsi, la paroi du cryostat peut être sujette à un échauffement très important Les 

pertes diminuent cependant rapidement à mesure que le rayon augmente et passent en dessous 

de 1,5 kW un peu avant 𝑅𝑏 = 230 mm. Pour la suite nous resterons donc sur cette valeur pour 
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laquelle les pertes sont de 1300 W et qui nécessite 1632 tours au total (𝑁𝑡𝑜𝑢 = 68) soit une 

augmentation de 81 % par rapport aux 900 tours de la bobine du projet RESUM. A titre 

d’information, si les épaisseurs et 𝑅𝑏 de RESUM avaient été conservés, les pertes dans le 

cryostat seraient de 35 kW.  

 
Figure IV.10 Pertes par courants de Foucault dans le cryostat de la bobine en fonction du 

rayon et nombre de tours total nécéssaire pour atteindre 500 kW pour chaque rayon. 

Avant de passer à la suite, on peut noter qu’il aurait été possible de supprimer ces pertes en 

employant un matériau isolant comme le G11 pour réaliser le cryostat. Cependant, les courants 

induits ont aussi pour effet d’écranter le champ magnétique et ainsi de protéger la bobine. En 

effet, la bobine étant composée de matériaux conducteurs (rubans et cuivre de thermalisation), 

celle-ci est aussi vulnérable au champ tournant. La bobine étant à température cryogénique, 

chaque Watt généré dans celle-ci est très couteux à refroidir, il est donc préférable de garder le 

cryostat en aluminium. Par ailleurs, le bobine étant un composant beaucoup plus complexe à 

représenter, à mailler et donc à simuler que la paroi du cryostat, il est donc difficile d’en calculer 

précisément les pertes. 

III.3. Calcul et gestion des contraintes mécaniques 

III.3.a. Évaluation des contraintes mécaniques  

La conception d’une bobine de champ nécessite de prendre en compte l’impact des efforts 

électromagnétiques sur le comportement du fil. En effet, les bobines supraconductrices génèrent 

d’importants champs magnétiques avec de fortes densités de courants impliquant donc des 

grandes densités volumiques de forces de Laplace. Ces forces s’appliquent principalement dans 

la direction radiale et sont responsables d’une contrainte 𝜎 en traction sur les rubans appliquée 

majoritairement dans la direction ortho-radiale. Lorsque les rubans supraconducteurs sont 

soumis à une contrainte en traction, leur courant critique diminue de manière non-linéaire [101]. 

Lorsque la contrainte est faible, le courant critique diminue peu (moins de 10 %) et la 
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dégradation disparait lors du relâchement de la contrainte. En revanche, lorsque la contrainte 

dépasse un certain seuil, le courant critique chute et la dégradation devient irréversible. Par 

conséquent, il faut s’assurer que les contraintes électromagnétiques restent inférieures à la 

contrainte limite nominale du ruban que nous prendrons, pour le FESC-SCH04, à 500 MPa 

[103]. 

L’évaluation des contraintes 𝜎 n’est pas un problème trivial dans la mesure où la structure 

d’une bobine supraconductrice est, comme nous l’avons vu sur la Figure IV.7, complexe et 

anisotrope. Nous tacherons cependant de les évaluer en comparant plusieurs modèles. Chaque 

modèle nécessite de connaitre la distribution du champ magnétique 𝐵(𝑟, 𝑧) dans la bobine et la 

densité de courant. La densité de courant que nous utiliserons ici est celle circulant de manière 

effective dans le ruban que nous noterons 𝐽𝑏𝑡 lorsque la bobine est parcourue par son courant 

critique 𝐼𝑐𝑏 : 

𝐽𝑏𝑡 =
𝐼𝑐𝑏

𝑊𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛𝐸𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛
 (IV.8) 

La méthode la plus simple pour estimer les contraintes est d’utiliser la formule « JBR » 

[243] : 

𝜎(𝑟, 𝑧) = 𝐽𝑏𝑡 × 𝐵(𝑟, 𝑧) × 𝑟 (IV.9) 

Cette formule permet d’obtenir une expression très rapide de la contrainte maximum, il suffit 

pour cela de l’évaluer au point P1 (r = 𝑅𝑏 , 𝑧 = 0) de la Figure IV.11. Ainsi, pour la bobine 

dimensionnée au cours de la partie précédente, dont le courant critique est 𝐼𝑐𝑏 = 401 A, la 

contrainte maximum est de 940 MPa, ce qui est largement supérieur à la limite nominale. 

 
Figure IV.11 Représentation de la bobine pour les calculs de contraintes mécaniques. La 

bobine est considérée comme un bloc homogène. Le point P1 (𝑟 = 𝑅𝑏 , 𝑧 = 0) correspond au 

point où les contraintes maximum s’appliquent. Le point P2 (𝑟 = 𝑅𝑏 +𝑊𝑏 , 𝑧 = 0) est le 

second point dont le champ est nécéssaire pour le modèle linéaire 1D. Dans le modèle MEF, 

on applique une conditions d’encastrement aux deux extrémités (𝑧 = ±𝐿𝑏 2⁄ ). 

Bien que très pratique par sa facilité d’utilisation, la formule JBR n’est en réalité valable que 

pour les solénoïdes très longs (𝐿𝑏 → ∞) et fins (𝑊𝑏 → 0). Lorsque l’on est en dehors de ces 

conditions, JBR à tendance à surestimer les contraintes. En effet, JBR suppose que le champ à 

l’extérieur du solénoïde (𝑟 > 𝑅𝑏 +𝑊𝑏) est négligeable devant le champ à l’intérieur. Le champ 

sur la face extérieure étant dans le sens opposé, il est responsable d’une force de Laplace qui va 

mitiger partiellement celle du champ intérieur, diminuant donc les contraintes. Dans notre cas, 

le champ au point P2 (r = 𝑅𝑏 +𝑊𝑏 , 𝑧 = 0) est de 2,5 T contre 4,5 T au point P1, il n’est donc 

absolument pas négligeable. Par ailleurs, notre bobine est épaisse et les différents tours sont en 

appuis les uns sur les autres ce qui a tendance à répartir la contrainte sur tous les rubans. En 
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conclusion, la formule JBR est donc loin d’être la plus pertinente, mais permet de se faire une 

idée rapide de la limite haute des contraintes. 

Pour estimer les contraintes plus finement, on peut utiliser un modèle 1D plus complexe, 

mais tenant mieux compte de la géométrie [136], [244], [245]. Pour cela, on doit tout de même 

supposer que la bobine est un bloc solidaire et isotrope dont le coefficient de Poisson est de 

0,32 [245]. On va étudier à l’aide de celui-ci la répartition des contraintes sur la ligne délimitée 

par les points P1 et P2. Pour ce modèle, on suppose que la variation du champ magnétique est 

linéaire suivant 𝑟 entre P1 et P2 s’exprimant donc : 

𝐵(𝑟) =
𝐵(𝑅𝑏, 0) − 𝐵(𝑅𝑏 +𝑊𝑏 , 0)

𝑊𝑏

(𝑅𝑏 − 𝑟) + 𝐵(𝑅𝑏) (IV.10) 

On peut ensuite calculer la contrainte ortho-radiale par l’expression suivante [136] : 

 𝜎(𝑟, 0) =
3𝑀𝜎𝑟

2

8
−
2𝐾𝜎𝑟

3
−
𝛾𝜎
𝑟2
+ 𝛽𝜎 + 𝑟𝐽𝑏𝑡𝐵(𝑟) (IV.11) 

L’expression des constantes 𝑀𝜎, 𝐾𝜎, 𝛾𝜎 et 𝛽𝜎 ainsi que le détail du calcul peut être trouvé 

dans l’annexe B. 

Finalement, nous construisons aussi un modèle numérique 2D couplé magnétique et 

mécanique sur COMSOL calculant les contraintes de Von Mises afin d’avoir un troisième ordre 

d’idée. Pour celui-ci, on suppose aussi que la bobine est un bloc solidaire et isotrope de 

coefficient de poisson 0,32. On prend comme conditions aux limites un encastrement 

(déformation nulle) aux extrémités en ±𝐿𝑏 2⁄  comme le montre la Figure IV.11. 

 
Figure IV.12 Distribution des contraintes entre les points P1 et P2 obtenue par le modèle 1D, 

le modèle numérique 2D et la formule JBR. 
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La Figure IV.12 compare ainsi les contraintes entre les points P1 et P2 calculées par les trois 

méthodes proposées pour la bobine dimensionnée dans la section précédente. On voit bien que 

la formule JBR surestime fortement les contraintes maximales par rapport aux deux autres 

modèles. Ces derniers sont quant à eux très proches et donnent une contrainte au point P1 de 

209 MPa ce qui est inférieur à la contrainte nominale limite de 500 MPa. Le modèle 1D et le 

modèle numérique divergent cependant légèrement sur la répartition de la contrainte dans le 

reste de la bobine puisque le modèle numérique varie beaucoup plus selon le rayon (entre 209 

MPa et 138 MPa) que le modèle 1D (entre 209 MPa et 200 MPa). Ainsi, si on en croit ces deux 

derniers modèles, a priori plus précis car nécessitant moins d’hypothèses, la contrainte 

maximale est largement inférieure à la limite. Cependant, l’hypothèse principale de ces modèles 

est que la bobine soit un bloc solidaire et isotrope, ce qui est discutable dans la mesure où il 

s’agit d’un assemblage de plusieurs matériaux. Il s’agit donc de rester vigilent vis-à-vis de ces 

résultats. Néanmoins, la marge entre la contrainte calculée et la limite étant importante, nous 

considérons que l’utilisation d’une frette n’est pas nécessaire. De plus, nous allons voir que la 

bobine va tout de même intégrer un renforcement mécanique provenant du choix de son 

isolation. 

III.3.b. Renforcement associée à l’isolation métallique 

Dans la section II.3.d du Chapitre I, nous avons discuté de plusieurs méthodes d’isolation 

des bobines supraconductrices dont certaines permettent de renforcer la stabilité thermique et 

la fiabilité. En résumé les bobines isolées ont une faible résilience vis-à-vis de quenchs 

potentiels, mais supportent des rampes de courant plus raides tandis que les bobines non-isolées 

sont beaucoup plus fiables, mais leur chargement nécessite une rampe de courant à faible pente. 

La solution que nous sélectionnons ici est l’isolation métallique qui est à mi-chemin entre les 

deux précédentes. L’isolation métallique, ou « metal as insulation » consiste à bobiner 

simultanément le ruban supraconducteur avec un ruban en acier inoxydable qui, sans être 

isolant, permet de conserver une résistance inter-spire assez élevée. En outre, le ruban en acier 

permet de renforcer mécaniquement la bobine de deux manières. D’une part, l’épaisseur du 

renforcement permet de répartir les forces électromagnétiques sur une surface plus grande 

diminuant ainsi la contrainte que subit le ruban supraconducteur. Par ailleurs, le ruban en acier 

possède, comme nous allons le voir, un module de Young plus élevé que celui du ruban 

supraconducteur. Puisque le déplacement du ruban HTS et de son renforcement sont identiques, 

la contrainte va se répartir préférentiellement sur le matériau le plus rigide donc l’acier inox. 

Nous allons étudier ici le bobinage simultané avec un ruban en inox 304 d’épaisseur  

𝐸𝑖𝑛𝑜𝑥 = 25 µm. L’ajout de ce ruban a pour effet d’augmenter l’épaisseur 𝑊𝑏 et la masse 

𝑀𝑏𝑜𝑏𝑖𝑛𝑒, il faut donc modifier les équations (IV.1) et (IV.6) pour en tenir compte : 

𝑊𝑏 = 𝑁𝑡𝑜𝑢(𝐸𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛 + 𝐸𝑖𝑛𝑜𝑥) (IV.12) 

𝑀𝑏𝑜𝑏𝑖𝑛𝑒 = (
𝜌𝑑𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛𝐸𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛 + 𝜌𝑑𝑖𝑛𝑜𝑥𝐸𝑖𝑛𝑜𝑥

𝐸𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛 + 𝐸𝑖𝑛𝑜𝑥
)𝜋(2𝑅𝑏𝑊𝑏 +𝑊𝑏

2)𝑊𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛𝑁𝑝𝑎𝑛 (IV.13) 

La masse volumique 𝜌𝑑𝑖𝑛𝑜𝑥 de l’inox 304 est donnée dans le tableau Tableau IV.2. 

Afin de calculer la répartition des contraintes avec le renforcement, il faut tout d’abord 

disposer des modules de Young du ruban supraconducteur et de l’acier. Pour ce dernier, son 

module de Young à froid 𝑌𝑖𝑛𝑜𝑥 est de 215 GPa [246]. Le ruban supraconducteur étant un 

matériau composite, son module de Young dépend des épaisseurs des différents matériaux qui 

le composent. En tenant compte des deux principales couches que sont l’hastelloy et le cuivre 



Conception électromagnétique du démonstrateur 

147 

et du fait qu’étant solidaires leur déplacement est identique, on peut calculer le module de 

Young du ruban 𝑌𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛 à partir de [245] : 

𝑌𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛 =
𝑌ℎ𝑎𝑠𝐸ℎ𝑎𝑠 + 𝑌𝑐𝑢𝐸𝑐𝑢

𝐸ℎ𝑎𝑠 + 𝐸𝑐𝑢
 (IV.14) 

Avec 𝑌ℎ𝑎𝑠 le module de Young de l’hastelloy égal à 217 GPa et 𝑌𝑐𝑢 celui du cuivre valant 

139 GPa [245], [246]. 𝐸ℎ𝑎𝑠 et 𝐸𝑐𝑢 sont les épaisseurs respectives de l’hastelloy et du cuivre. 

Dans notre cas, ces deux épaisseurs sont d’environ 50 µm [103], le module de Young du ruban 

est donc de 178 GPa. On peut finalement calculer la contrainte s’appliquant sur le 

supraconducteur 𝜎𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛 en présence du renforcement [245] : 

𝜎𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛 =
𝜎𝐸𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛

𝐸𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛 + 𝐸𝑖𝑛𝑜𝑥
𝑌𝑖𝑛𝑜𝑥
𝑌𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛

 
(IV.15) 

Où 𝜎 est la contrainte qui serait appliquée sur le ruban sans renforcement que l’on calcule à 

l’aide des modèles précédents en tachant de bien prendre en compte la bonne épaisseur de 

bobine 𝑊𝑏 dans le calcul du champ magnétique. Ainsi, la contrainte maximale subie par le 

ruban est, d’après le modèle mécanique 1D, réduite à 172 MPa seulement. 

III.4. Modification de la bobine suite au choix du fabricant 

III.4.a. Changement de fil supraconducteur 

 
Figure IV.13 Courant critique en fonction du champ appliqué à 30 K des fils Fujikura 

sélectionné initialement et celui utilisé par la société SHSCTEC. 

La bobine que nous venons de dimensionner, a été pensée en sélectionnant l’un des rubans 

supraconducteurs les plus performants du marché et a été conçue de manière à atteindre 

l’objectif de puissance du projet FROST. Cependant, aucun candidat à l’appel d’offre qui a été 
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émis pour sa réalisation ne proposait l’utilisation de ce fils. En effet, les fabricants de bobine 

sont souvent eux-mêmes fabricants de fil et préfèrent utiliser leurs rubans. Dans le cas présent, 

l’entreprise Shanghai superconducting Technology (SHSCTEC) a remporté l’appel d’offre 

imposant donc l’utilisation de son fil. Le ruban employé est aussi de 4 mm de largeur, mais son 

épaisseur est de 95 µm (𝐸ℎ𝑎𝑠 = 50 µm et 𝐸𝑐𝑢 = 40 µm). Comme le montre la Figure IV.13, le 

courant critique du fil est aussi très différent puisqu’environ deux fois plus faible sur toute la 

caractéristique à 30 K. La bobine devra par conséquent comporter plus de tours pour produire 

le même champ que la bobine initiale et sera donc plus lourde. 

III.4.b. Réduction de la taille à cause de la contrainte budgétaire 

La bobine supraconductrice est le composant le plus couteux à réaliser de la machine 

puisqu’elle nécessite plusieurs kilomètres de fils supraconducteurs dont le prix s’élève, comme 

le montrait le Tableau I.3 à plusieurs dizaines d’euros par mètre. Lors de l’appel d’offre, le 

budget disponible pour réaliser la bobine n’était pas suffisant pour obtenir une bobine créant un 

champ magnétique équivalent à celle dimensionnée initialement. Après discussion avec le 

fabricant, la bobine SHSCTEC comporte ainsi 24 galettes de 97 tours chacun portant la 

longueur totale de ruban à 3,4 km. La Figure IV.14 montre la distribution radiale du champ créé 

par la bobine commandée ainsi que celle de la bobine initialement dimensionnée. Le champ au 

centre est ainsi 25 % plus faible que souhaité au départ. 

 
Figure IV.14 Distribution du champ magnétique suivant le rayon en 𝑧 = 0 par la bobine 

dimensionnée avec le fil Fujikura et la bobine commandée à SHSCTEC.  
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III.4.c. Récapitulatif  

Maintenant que toutes les contraintes techniques et budgétaires ont été prises en compte, 

nous pouvons résumer les dimensions de la bobine. Pour cela, le Tableau IV.9 récapitule les 

dimensions de la bobine dimensionnée et de celle commandée. 

 

Tableau IV.9 Récapitulatif des dimensions de la bobine dimensionnée initialement et de 

celle finalement commandée. 

Paramètre Description Dimensionnée Commandée 

𝑅𝑏 Rayon intérieur de la bobine 230 mm 230 mm 

𝑁𝑝𝑎𝑛 Nombre de galettes 24 24 

𝑁𝑡𝑜𝑢 Nombre de tours par galette 68 97 

𝐿𝑏 Longueur de la bobine 113 mm 113 mm 

𝑊𝑏 Epaisseur de la bobine 9,2 mm 11,6 mm 

𝐼𝑐𝑏 Densité de courant critique de la bobine 410 A 206 A 

𝐽𝑏 Densité de courant 580 A/mm2 329 A/mm2 

Par ailleurs, le Tableau IV.10 compare les différentes grandeurs de sortie pour ces deux 

mêmes bobines. Comme attendu, la bobine est bien moins performante puisque générant un 

champ plus faible tout en étant plus lourde. Par conséquent, la puissance qu’il sera possible 

d’atteindre avec cette bobine n’est que de 387 kW. En revanche, la contrainte mécanique vue 

par les rubans est plus de deux fois plus faible dans la mesure où le champ et la densité de 

courant sont réduites. Enfin les pertes dans la paroi du cryostat sont elles aussi plus faibles ce 

qui facilitera le refroidissement. 

 

Tableau IV.10 Comparatif des performances de la bobine dimensionnée initialement et de 

celle finalement commandée 

Grandeur Description Dimensionnée Commandée 

𝐵𝑐𝑒𝑛𝑡𝑟𝑒 Champ créé au centre de la bobine  1,57 T 1,12 T 

𝜎𝑟𝑢𝑏𝑎𝑛 Contrainte maximale sur les rubans 172 MPa 70 MPa 

𝑃𝑒3 Pertes dans la paroi du cryostat 1300 W 660 W 

𝑀𝑏𝑜𝑏𝑖𝑛𝑒 Masse du fil et du renforcement 11.1 kg 14,1 kg 

𝑃𝑒𝑚 Puissance atteignable avec cette bobine 509 kW 387 kW 

Le dimensionnement de la bobine étant désormais terminé, les dimensions complètes de 

l’inducteur sont figées. Il reste maintenant à s’assurer, par une étude thermique, que l’induit 

puisse atteindre les performances attendues pour atteindre les 387 kW. 
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IV. Conception thermique de l’induit 

Le prédimensionnement réalisé en début de chapitre repose sur l’hypothèse d’une densité de 

courant de 30 A/mm2. Une telle concentration de courant implique des pertes très importantes 

et donc de fortes contraintes thermiques. Dans cette partie, nous allons déterminer si cette 

densité de courant est atteignable et discuter des options disponibles pour améliorer les 

performances thermiques de l’induit. 

IV.1. Sélection du fil de Litz 

L’une des particularités de la machine à modulation de flux supraconductrice est que 

l’absence de fer implique, comme nous l’avons vu, des pertes par courants de Foucault très 

importantes dans le bobinage de l’induit. En effet, le flux magnétique très important créé par la 

bobine inductrice saturerait complètement de potentielles dents en fer rendant celles-ci inutiles. 

En revanche, l’utilisation du fil de Litz, composé d’une multitude de brins en parallèles isolés 

les uns des autres et tressés afin que chaque brin soit exposé au même champ, permet de mitiger 

ces pertes. Dans cette partie, nous procéderons à la sélection du fil en recherchant notamment 

à quel point la taille des brins du fil doit être réduite. 

IV.1.a. Coefficient de remplissage du fil de Litz 

La méthode la plus simple pour réduire les pertes par courant de Foucault 𝑃𝑐𝑓 dans les 

bobinages est de choisir un fil de Litz dont les brins sont plus fins afin que les boucles de 

courants soient plus petites. Cependant, en subdivisant ainsi le fil en brins plus petits, le 

coefficient de remplissage du fil diminue à cause de l’isolant autour de chaque brin et de la 

difficulté à arranger les brins de manière « harmonieuse » et compacte. Avant de procéder à 

l’étude des pertes, nous allons en premier lieu étudier l’impact de la subdivision du fil sur le 

coefficient de remplissage. 

Pour définir la taille des brins, nous utiliserons l’American Wire Gauge (AWG) car très 

employée par les fabricants. Pour rappel, plus l’AWG est grande, plus le diamètre des brins est 

petit, la formule reliant le diamètre des brins 𝐷𝑓𝑖𝑙 à l’AWG est la suivante : 

𝐷𝑓𝑖𝑙 = 0,127 × 92
36−𝐴𝑊𝐺

39  [𝑚𝑚] (IV.16) 

Ainsi, le fil employé pour le prototype 50 kW et donc repris dans le dimensionnement, est 

un fil 20 AWG soit des brins de 0,812 mm de diamètre.  

 
Figure IV.15 Disposition idéale des brins d’un fil de Litz pour maximiser le coefficient de 

remplissage. 
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La Figure IV.15 représente les brins isolés du fil de Litz dans leur arrangement idéal qui 

maximise le taux de remplissage. On cherche à calculer le coefficient de remplissage de cette 

disposition en tenant compte de l’épaisseur 𝐸𝑖𝑠𝑜 de l’isolant. Pour cela, il suffit de calculer le 

remplissage du triangle équilatéral dont les sommets correspondent aux centres de trois brins 

adjacents puisque ce triangle représente le motif élémentaire de la disposition des brins. La 

validité de ce calcul suppose bien entendu que le nombre de brins soit très grand pour que le 

motif se répète suffisamment. Le coefficient de remplissage 𝐾𝑐𝑢 correspond ainsi au rapport 

entre l’aire du triangle constituée de cuivre (un demi disque de diamètre 𝐷𝑓𝑖𝑙) sur l’aire totale 

du triangle dont le coté est égal à 𝐷𝑓𝑖𝑙 + 2𝐸𝑖𝑠𝑜 : 

𝐾𝑐𝑢 =
𝜋

2√3

𝐷𝑓𝑖𝑙
2

(𝐷𝑓𝑖𝑙 + 2𝐸𝑖𝑠𝑜)
2 (IV.17) 

En l’absence d’isolant, le taux de remplissage ne varie pas avec la taille des brins et vaut 

90,7 %. En revanche, lorsque l’isolant est présent et si son épaisseur ne varie pas avec la taille 

des brins, le remplissage est décroissant. Par ailleurs, l’épaisseur d’isolant est une valeur qui 

dépend de beaucoup de paramètres, le type d’isolant, la taille des brins ou encore le procédé du 

fabricant influent sur cette valeur. Il est donc complexe de déterminer quelle valeur de 𝐸𝑖𝑠𝑜 

intégrer dans (IV.17) pour avoir une valeur de 𝐾𝑐𝑢, d’autant que 𝐸𝑖𝑠𝑜 n’est pas constant pour 

chaque diamètre de fil. Afin de conserver un modèle simple, nous allons tout de même chercher 

à utiliser une valeur de 𝐸𝑖𝑠𝑜 constante. Pour trouver celle-ci, nous allons confronter le modèle à 

des données constructeurs sur les fils disponibles en stocks d’un fabricant de fil de Litz [247]. 

Les données recueillies portent sur les deux principaux types de fils de Litz représentés sur la 

Figure IV.16 pour des tailles de brins entre 10 AWG et 30 AWG. 

 
Figure IV.16 Représentation des deux types de fils de Litz les plus employés. (a) Fil de Litz 

à profil rectangulaire. (b) Fil de Litz à profil rond. 

Le fil de Litz à profil rectangulaire, représenté sur la Figure IV.16 (a) consiste à tresser les 

brins pour former un fil s’apparentant à un ruban. Ce fil est le plus adapté à la forme de bobines 

que nous souhaitons construire pour l’induit, c’est donc celui-ci que nous utiliserons. Le fil de 

Litz à profil rond, représenté sur la Figure IV.16 (b), est composé des brins torsadés pour former 

un fil cylindrique, ce fil ne sera pas utilisé mais nous l’incluons tout de même pour augmenter 

le nombre de points de données. 

La Figure IV.17 compare la formule (IV.17) pour plusieurs valeurs de 𝐸𝑖𝑠𝑜 aux données du 

constructeur. On remarque tout d’abord une assez grande disparité dans les taux de remplissage 

des différents fils même pour des tailles de brin identique. En effet, les fils correspondant à 

chaque point n’utilisent pas tous le même isolant et ne comportent pas le même nombre de 

brins. On peut raisonnablement s’attendre à ce qu’il soit plus complexe de tresser un fil ayant 

un grand nombre de brin selon la disposition idéale de la Figure IV.17. Cependant, la formule 
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(IV.17) avec 𝐸𝑖𝑠𝑜 = 45 µm suit la même tendance et approxime assez bien la plupart des fils. 

Nous conserverons donc cette valeur pour l’étude des pertes et du coefficient de distribution. 

Une fois le choix du fil arrêté, nous pourrons utiliser directement le taux de remplissage 

spécifique communiqué par le fabricant. 

 
Figure IV.17 Coefficient de remplissage du fil de Litz en fonction de la taille des brins de 

plusieurs fils du fabricant Osco et calculé par la formule (IV.17) avec plusieurs valeurs de 

l’épaisseur d’isolant. 

IV.1.b. Pertes par courants de Foucault 

Maintenant que nous disposons d’une expression du taux de remplissage nous pouvons 

étudier l’impact de la taille des brins du fil de Litz sur les performances électromagnétiques de 

la machine. Pour cela, on suppose que la résistivité du bobinage en cuivre est uniforme et égale 

à 27 nΩm correspondant à une température de 150 °C.  

On trace sur la Figure IV.18 l’évolution des pertes par courant de Foucault 𝑃𝑐𝑓 en fonction 

de la taille des brins ainsi que la puissance électromagnétique de la machine 𝑃𝑒𝑚 et les pertes 

par conduction 𝑃𝑐 pour 30 A/mm2. Comme escompté, la réduction de la taille des brins permet 

de diminuer 𝑃𝑐𝑓 de manière drastique. Il est en effet possible de réduire de pratiquement 90 % 

en passant d’un fil 20 AWG à 28 AWG. Dans la mesure où, comme dans le 

prédimensionnement, un fil 20 AWG amène à avoir des pertes par courant de Foucault d’ordre 

similaire aux pertes par conduction, cette réduction de pertes est non négligeable. En revanche, 

le passage du coefficient de remplissage de 73 % à 55 % avec ce changement de fil fait chuter 

𝑃𝑒𝑚 de 100 kW. Par ailleurs, 𝑃𝑐 est réduit en proportion identique dans la mesure où ces deux 

valeurs sont proportionnelles au coefficient de remplissage. Comme nous le verrons par la suite, 

les pertes par conductions amenées par les 30 A/mm2 sont déjà un objectif exigeant pour le 

système de refroidissement. En conséquence, nous préférons sélectionner un fil générant moins 

de pertes malgré la réduction de puissance associée. La taille des brins est donc fixée à du 28 

AWG soit 𝐷𝑓𝑖𝑙𝑠 = 321 µm, pour laquelle 𝑃𝑐𝑓 = 1340 W et .𝑃𝑐 = 14 400 W. 
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Figure IV.18 Pertes dans l’induit et puissance électromagnétique de la machine en fonction 

de la taille des brins composants le fil de Litz. 

IV.1.c. Calcul de la force électromotrice 

Afin de pouvoir spécifier le nombre de brins et les dimensions extérieures du fil, nous devons 

déterminer le nombre de spires subdivisant l’induit. Cette subdivision n’a pas d’impact sur la 

puissance de la machine mais seulement sur sa tension et son courant nominaux. En effet, une 

machine forte tension et faible courant comportera beaucoup de spires constituées d’un fil fin 

tandis qu’une machine faible tension, fort courant aura à l’inverse un fil avec une grande section 

mais effectuant peu de tours. Pour cela, nous devons établir la relation entre le fondamental de 

la force électromotrice 𝐸1 et le nombre de spires par phase 𝑁𝑠. En repartant de la définition de 

la puissance électromagnétique, on peut écrire la relation suivante pour les deux induits 

connectés en série : 

𝑃𝑒𝑚 =
3𝐸1𝑁𝑠𝐼𝑟𝑚𝑠

𝑁𝑠
 (IV.18) 

La relation (IV.18) fait apparaitre le nombre d’Ampères-tours par phase 𝑁𝑠𝐼𝑟𝑚𝑠 que l’on 

peut relier à la densité de courant efficace 𝐽𝑟𝑚𝑠, au coefficient de remplissage 𝐾𝑐𝑢, au nombre 

de bobine par stator 𝑁𝑏𝑜𝑏 ainsi qu’aux dimensions de l’induit 𝑊𝑖 et 𝐿𝑖 par : 

𝑁𝑠𝐼𝑟𝑚𝑠 =
2𝑁𝑏𝑜𝑏
3

𝐾𝑐𝑢𝑊𝑖𝐿𝑖𝐽𝑟𝑚𝑠 (IV.19) 

Ainsi, la force électromotrice est reliée au nombre de tours par phase par : 

𝐸1 =
𝑁𝑠𝑃𝑒𝑚

2𝑁𝑏𝑜𝑏𝐾𝑐𝑢𝑊𝑖𝐿𝑖𝐽𝑟𝑚𝑠
 (IV.20) 

Le courant nominal de la machine 𝐼𝑟𝑚𝑠 se recalcule ensuite simplement avec (IV.18).  
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Figure IV.19 Valeur efficace du courant et de la force électromotrice phase-neutre au point 

nominal en fonction du nombre de spires par bobine (3𝑁𝑠 2𝑁𝑏𝑜𝑏⁄ ) pour une densité de 

courant de 30 A/mm2. Les deux induits sont connectés en série. 

La Figure IV.19 présente l’évolution de la force électromotrice phase-neutre et du courant 

en fonction du nombre de spires par bobine. Le cahier des charges du projet ne spécifiant pas 

ces valeurs, nous pouvons les sélectionner à notre convenance. Dans notre cas, nous souhaitons 

limiter la valeur du courant pour éviter des amenées de courants trop grosses pour le stator. 

Nous ne souhaitons néanmoins pas une tension trop élevée pour des questions de sécurité. En 

conséquence, les bobines seront réalisées avec 9 spires par bobine soit 𝑁𝑠 = 72 donnant une 

force électromotrice efficace de 310 V et un courant efficace de 330 A. La valeur du courant 

sera amenée à évoluer en fonction de la densité de courant qu’il sera possible de faire passer 

dans l’induit. 

IV.1.d. Propriétés du fil retenu 

À partir de la taille des brins retenue et des 9 spires par bobine à réaliser, le fil de Litz retenu 

a les propriétés suivantes : 

• Largeur de la tresse :  10 mm 

• Épaisseur de la tresse :  2 mm 

• Diamètre des brins :  28 AWG (0,321 mm) 

• Coefficient de remplissage : 54 % 

• Masse linéique :   0,103 kg/m 

• Isolation :    Polyester MW77-C Classe 180 °C 

• Pas de torsadage :   76,2 mm 
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Chaque spire fait environ 250 mm de longueur, le pas de torsadage choisi par le fabricant est 

bien au moins 2 fois inférieur à la longueur d’une spire de sorte à éviter les pertes par couplage 

entre les brins. Au total, 54 m de fil sont nécessaires à la réalisation des deux induits. 

IV.2. Calcul de la densité de courant admissible 

IV.2.a. Modèle thermique de l’induit 

Afin de calculer la densité de courant admissible par l’induit, il faut disposer d’un modèle 

thermique du refroidissement liquide des bobinages. La Figure IV.20 (a) représente, pour une 

bobine, la structure du carter de refroidissement. Le fil est bobiné autours de mandrins en G11, 

puis insérés dans les poches du carter réalisé lui aussi en G11, un matériau isolant thermique 

(0,63 W.m-1.K-1 [246]). On suppose que chaque bobine génère la même quantité de pertes 

réparties uniformément dans celles-ci, il n’y a donc, par symétrie, pas de flux de chaleur 

transitant d’une bobine à l’autre où d’un faisceau de conducteur à l’autre. La face inférieure de 

chaque bobine est en contact avec la paroi servant de cryostat au rotor, le vide d’isolement 

suppose donc aussi un flux nul sur cette face. Ainsi, seule la face supérieure de chaque bobine 

est disponible pour être refroidie, ce refroidissement se fait par convection forcée en faisant 

circuler sur cette surface de l’huile de refroidissement à une température 𝑇ℎ. Finalement, on 

néglige le flux de chaleur passant par les parois (non représentées sur la Figure IV.20 (a)) ou le 

mandrin en G11 par rapport à celui passant par le bobinage. 

 
Figure IV.20 Représentation du modèle thermique de l’induit. (a) Schéma des poches du 

carter de l’induit. (b) Représentation de la direction du flux de chaleur, les pertes sont 

évacués par le passage de l’huile sur la face supérieure de la bobine. 

Pour modéliser ce refroidissement, on utilise le modèle schématisé sur la Figure IV.20 (b). 

Puisque le flux thermique ne peut sortir de la bobine que par sa face supérieure, la direction du 

gradient de chaleur suit uniquement l’axe 𝑥. Le point le plus chaud de la bobine se situe donc 

en 𝑥 = 0, soit la face inférieure en contact avec le fond des poches du carter tandis que le point 

le plus froid est en 𝑥 = 𝐿𝑖, soit la face supérieure où se fait l’échange convectif avec l’huile. 

Afin de trouver la distribution de température 𝑇(𝑥) dans la bobine, on résout l’équation de la 

chaleur : 

𝜕2𝑇

𝜕𝑥2
= −

𝑄

𝑘𝑖𝑆𝑖𝐿𝑖
 (IV.21) 
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Avec 𝑘𝑖 la conductivité thermique dans la direction 𝑥 du bobinage, 𝑄 = (𝑃𝑐𝑓 + 𝑃𝑐) (2𝑁𝑏𝑜𝑏)⁄  

la quantité de pertes par bobine et 𝑆𝑖 l’aire de la face supérieure d’une bobine que l’on calcule 

par : 

𝑆𝑖 = 𝑊𝑖 (2(𝑅𝑤𝑒 − 𝑅𝑤𝑖) +
2𝜋

𝑁𝑏𝑜𝑏
(𝑅𝑤𝑒 + 𝑅𝑤𝑖)) (IV.22) 

La paroi isolante en 𝑥 = 0 impose un flux de chaleur nul comme condition à cette limite, en 

conséquence, la solution à l’équation (IV.21) s’écrit : 

𝑇(𝑥) = −
𝑄

2𝑘𝑖𝑆𝑖𝐿𝑖
𝑥2 + 𝑇(0) (IV.23) 

Avec, comme mentionné précédemment, 𝑇(0) correspond à la température maximale du 

bobinage. Pour déterminer 𝑇(0), on calcule l’échange convectif en 𝑥 = 𝐿𝑖  : 

𝑇(𝐿𝑖) = 𝑇ℎ +
𝑄

ℎ𝑖𝑆𝑖
 (IV.24) 

Avec ℎ𝑖 le coefficient d’échange convectif entre la face supérieure de l’induit et le débit 

d’huile. On peut donc, à partir de (IV.23) et (IV.24), déterminer 𝑇(0) : 

𝑇(0) = 𝑇ℎ +
𝑄

ℎ𝑖𝑆𝑖
+

𝑄

2𝑘𝑖𝑆𝑖
𝐿𝑖 (IV.25) 

Par ailleurs, la température moyenne du bobinage se calcule par : 

𝑇𝑚𝑜𝑦 = 𝑇(0) −
𝑄

6𝑘𝑖𝑆𝑖
𝐿𝑖 (IV.26) 

IV.2.b. Conductivité thermique et coefficient d’échange convectif 

Pour utiliser le modèle thermique, il est nécessaire de déterminer la valeur de la conductivité 

thermique du fil 𝑘𝑖 et du coefficient d’échange convectif ℎ𝑖.  

 
Figure IV.21 Détermination éxpérimentale des paramètres du modèle thermique. 

(a) Échantillon pour mesure de conductivité effective par la méthode fluxmétrique. (b) Veine 

d’huile pour la mesure du coefficient de convection. (c) Motorette comportant trois bobines 

réalisées en fil 20 AWG refroidie par la veine d’huile [248]. 

La conductivité thermique effective du fil de Litz dans le sens de sa largeur a été mesurée à 

l’université de Nantes (Capacité SAS) par méthode fluxmétrique. L’échantillon mesuré est, 
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comme le montre la Figure IV.21 (a), composé de plusieurs fils disposés en bloc rectangulaire 

compact, l’échantillon est ensuite disposé entre deux fluxmètres (blocs de mica dont la 

conductivité est connue). La mesure de la température et du flux de l’échantillon permet de 

déterminer la résistance thermique et donc la conductivité de ce dernier. D’après cette mesure, 

la conductivité thermique 𝑘𝑖 du fil 28 AWG est de 4,9 W.m-1.K-1 tandis que celle du fil 20 AWG 

du prototype 50 kW est de 6,7 W.m-1.K-1. Ces deux valeurs varient assez peu avec la 

température sur la plage étudiée. 

La mesure du coefficient d’échange convectif a quant à elle été réalisée par Safran tech à 

l’aide de la veine d’huile que l’on peut voir sur la Figure IV.21 (b) [248]. Une motorette 

composée, comme le montre la Figure IV.21 (c), de trois bobines identiques à celles du 

prototype 50 kW est refroidie par un débit de 35 L.min-1 d’huile siliconée à 40 °C. La structure 

de la veine d’huile, met la motorette dans des conditions similaires au carter de refroidissement 

qui sera utilisé pour le démonstrateur. Ce banc de test permet de mesurer la température 

moyenne et les pertes de chaque bobine. Le coefficient d’échange convectif est ensuite calculé 

à partir des formules (IV.25) et (IV.26) : 

ℎ𝑖 =
𝑄

𝑆𝑖 (𝑇𝑚𝑜𝑦 − 𝑇ℎ −
𝑄𝐿𝑖
3𝑘𝑖𝑆𝑖

)
 

(IV.27) 

Les essais sur cette motorette ont permis de mettre en évidence qu’un coefficient de 

convection ℎ𝑖 d’au moins 1900 W.m-2.K-1 était atteignable (𝑄 = 400 W, 𝑇𝑚𝑜𝑦 = 155 °C). Nous 

supposerons donc que le coefficient de convection du carter du démonstrateur permet 

d’atteindre au moins cette valeur. 

IV.2.c. Résultats 

 
Figure IV.22 Évolution des températures moyenne et maximale du bobinage de l’induit en 

fonction de la densité de courant efficace. 
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Maintenant que tous les paramètres du modèle thermique sont connus, nous pouvons 

procéder au calcul des températures et de la densité de courant admissible. Pour cela, on trace 

sur la Figure IV.22 les températures moyenne et maximale du bobinage en fonction de la densité 

de courant dans l’induit 𝐽𝑟𝑚𝑠. À l’aide de ce graphique, on peut déterminer la densité de courant 

admissible correspondant au point de croisement entre la température maximale et la 

température limite. Cette dernière vaut 180 °C soit la température limite des isolants ainsi que 

du G11. 

Dans notre cas, la densité de courant admissible est de seulement 25,5 A/mm2 soit 15 % de 

moins que l’objectif initial de 30 A/mm2. Cependant, la densité de courant n’est pas, à elle 

seule, un critère suffisant pour évaluer la performance d’un induit et de son système thermique. 

En effet, la Figure IV.23 montre la densité de courant admissible lorsque l’on fait varier la 

largeur 𝐿𝑖 du bobinage. Lorsque la largeur de l’induit est faible, 𝐽𝑟𝑚𝑠 est plus élevée car la 

résistance thermique du bobinage est plus faible rendant la chaleur plus facile à extraire. On 

trace par ailleurs le nombre d’Ampères-tours 𝑁𝑠𝐼𝑟𝑚𝑠 par phase correspondant à chaque valeur 

de 𝐿𝑖. On remarque que celui-ci atteint un maximum vers 𝐿𝑖 = 24 mm environ, en deçà de ce 

point, malgré une densité de courant très élevée, la section du bobinage est faible tandis qu’au-

delà du maximum, la densité de courant devient trop faible à cause de la difficulté à refroidir le 

bobinage. Ainsi, on voit bien que la densité de courant en soi n’est pas le critère le plus pertinent 

pour évaluer l’induit. 

 
Figure IV.23 Densité de courant admissible et Ampères-tours par phase correspondant en 

fonction de la largeur 𝐿𝑖 du bobinage. 

On pourrait penser que 𝑁𝑠𝐼𝑟𝑚𝑠 serait un critère plus approprié, mais cette valeur ne tient pas 

compte du fait que, comme nous l’avons vu dans le chapitre précédent, les Ampères-tours les 

plus proches du rotor génèrent un couple plus élevé que ceux les plus éloignés. Par conséquent, 

l’augmentation de 𝐿𝑖 ajoute certes des Ampères-tours, mais ceux-ci travaillent moins que ceux 

situés proche du rotor. Ainsi, on trace sur la Figure IV.24 la puissance de la machine en fonction 
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de 𝐿𝑖 sur laquelle on voit que la valeur optimale de 𝐿𝑖 ne correspond pas au maximum de 𝑁𝑠𝐼𝑟𝑚𝑠, 
mais se situe à 8 mm seulement. On note aussi que comme mentionné précédemment, les 

bobinages avec une densité de courant plus élevée ne sont pas nécessairement ceux générant le 

plus de couple. 

 
Figure IV.24 Puissance électromagnétique 𝑃𝑒𝑚 de la machine en fonction de la largeur 𝐿𝑖 
de l’induit. 

Finalement, avec le fil sélectionné en IV.1.d, la largeur de l’induit est de 10 mm et on se 

situe proche de la puissance maximale atteignable par l’induit avec moins de 3 % de différence. 

On conservera donc ce fil et 𝐿𝑖 = 10 mm pour laquelle la puissance de la machine est de 261 kW 

et le courant nominal 𝐼𝑟𝑚𝑠 égal à 280 A. À titre d’information, la charge électrique au rayon 

moyen atteinte par chaque induit de cette machine est de 83 kA/m. 
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V. Bilan du dimensionnement 

V.1. Dimensions du démonstrateur 

Une fois arrivé au terme de la conception électromagnétique, la majorité des paramètres du 

Tableau III.1 a été modifiée suites aux différents calculs et études que nous venons de mener. 

Ainsi, les dimensions finales des composants actifs du démonstrateur sont récapitulées dans le 

Tableau IV.11. 

 

Tableau IV.11 Dimensions du démonstrateur FROST. 

 Paramètre Description Valeur 

G
lo

b
al

 𝑝 Nombre de paires de pôles 5 

𝐸𝑖 Epaisseur de l’entrefer 3 mm 

𝑅𝑚 Rayon moyen 116,5 mm 

B
o
b
in

e 
H

T
S

 

𝑅𝑏 Rayon intérieur de la bobine 230 mm 

𝑁𝑝𝑎𝑛 Nombre de galettes 24 

𝑁𝑡𝑜𝑢 Nombre de tours par galette 97 

𝑊𝑏 Epaisseur de la bobine 11,6 mm 

𝐿𝑏 Longueur de la bobine 113 mm 

𝐼𝑐𝑏 Courant critique de la bobine 206 A 

𝐽𝑏 Densité de courant 328.5 A/mm2 

P
as

ti
ll

es
 H

T
S

 𝑅𝑒 Rayon extérieur d’une pastille 148 mm 

𝑅𝑖 Rayon intérieur d’une pastille 85 mm 

𝛼 Ouverture par rapport à une paire de pôle 0,5 

𝑊𝑦 Epaisseur du rotor 20 mm 

In
d
u
it

 

𝑅𝑤𝑒 Rayon extérieur de la spire intérieure 148 mm 

𝑅𝑤𝑖 Rayon intérieur de la spire intérieure 85 mm 

𝑊𝑖 Epaisseur du faisceau de conducteurs 18 mm 

𝐿𝑖 Largeur du faisceau de conducteurs 10 mm 

𝑁𝑏𝑜𝑏 Nombre de bobine par induit 12 

𝜃𝑐 Angle d’ouverture d’une bobine concentrée 29 ° 

𝐷𝑓𝑖𝑙 Diamètre des brins du fil de Litz 321 μm 

𝐾𝑐𝑢 Coefficient de remplissage de l’induit 54 % 

𝐽𝑟𝑚𝑠 Densité de courant dans l’induit 25,5 A/mm2 

 



Conception électromagnétique du démonstrateur 

161 

V.2. Performances et bilan des masses 

V.2.a. Bilan massique 

Le Tableau IV.12 présente le bilan des masses du démonstrateur. On remarque que la masse 

a augmenté de 30 kg par rapport au prédimensionnement à cause principalement de 

l’augmentation de la taille et donc du poids de la bobine supraconductrice. En effet, la forte 

augmentation du nombre de tours et surtout l’augmentation de plus de 50 mm de son rayon 

intérieur a multiplié la masse de ce composant par 3,6. Pour les autres composants actifs, on 

note que les pastilles ont vu leur masse augmenter de 30 % tandis que les bobinages de l’induit 

sont 12 % plus légers. Les masses passives étant estimées à partir d’un coefficient appliqué aux 

masses actives, elles augmentent dans les mêmes proportions que la masse active totale soit une 

augmentation de 80 %.  

 

Tableau IV.12 Bilan massique du démonstrateur FROST. 

Composant Notation Masse 

Bobine supraconductrice 𝑀𝑏𝑜𝑏𝑖𝑛𝑒 14,1 kg 

Pastilles supraconductrices 𝑀𝑏𝑢𝑙𝑘𝑠 3,2 kg 

Bobinages des induits 𝑀𝑖𝑛𝑑𝑢𝑖𝑡 5,8 kg 

Masses passives 𝑀𝑝𝑎𝑠𝑠𝑖𝑣𝑒 52 kg 

Masse totale 𝑀𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 75,1 kg 

V.2.b. Bilan des performances 

On peut enfin récapituler les performances et grandeurs de sortie du démonstrateur dans le 

Tableau IV.13. 

 

Tableau IV.13 Bilan des performances du démonstrateur FROST. 

Grandeur Description Valeur 

Ω Vitesse de rotation 5000 tr/min 

𝑇𝑒𝑚 Couple électromagnétique 498 Nm 

𝑃𝑒𝑚 Puissance électromagnétique 261 kW 

𝐸1 Force électromotrice phase-neutre efficace 310 V 

𝐼𝑟𝑚𝑠 Courant nominal efficace 280 A 

𝑃𝑡𝑀 Puissance massique 3,5 kW/kg 

𝑃𝑐𝑓 Pertes par courants de Foucault 1,3 kW 

𝑃𝑐 Pertes par courants de conduction 10,4 kW 

𝑃𝑒3 Pertes dans la paroi du cryostat 660 W 

η Rendement 95,3 % 
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Le principal point ressortant de ce bilan est que la puissance nominale du démonstrateur 

n’est que de 261 kW contre 373 kW d’après le prédimensionnement et donc en deçà des 500 kW 

attendus dans le cadre de FROST. En effet, les différentes contraintes auxquelles nous avons 

fait face, dont principalement celles portant sur l’approvisionnement de la bobine, ont impactées 

de manière importante la puissance du démonstrateur. Par ailleurs, le refroidissement de l’induit 

en cuivre s’avère bien plus complexe qu’envisagé au début du projet à cause notamment du fil 

de Litz très fin que nous avons dû employer pour faire face aux pertes par courants de Foucault. 

La conductivité thermique et le remplissage de ce fil de Litz étant limité, le nombre d’Ampères-

tours par phase de l’induit est passé de 30 kAt dans le prédimensionnement à seulement 20 kAt 

au final.  

Néanmoins, la capacitée plus limitée que prévue du refroidissement liquide à évacuer la 

chaleur implique que les pertes dans le bobinage soient beaucoup plus faibles qu’envisagées 

initialement. Le prédimensionnement prévoyait 26,8 kW de pertes contre 12,4 kW au final. 

Ainsi, le rendement du démonstrateur est bien meilleur qu’attendu puisque de 95,2 % contre 

92,8 % lors du prédimensionnement d’autant que les pertes dans la paroi du cryostat n’avaient 

alors pas encore été prises en compte. 

Finalement, la densité de puissance attendue pour ce démonstrateur n’est que de 3,5 kW/kg, 

inférieur aux 10 kW/kg attendus pour le project FROST, mais tout de même plus 3 fois plus 

élevé que le prototype 50 kW du projet RESUM. 

V.2.c. Impact des performances des pastilles HTS 

 
Figure IV.25 Puissance électromagnétique du démonstrateur en fonction de l’hypothèse 

prise sur la densité de courant des pastilles HTS dans le MSAB. 

Comme nous l’avons observé dans le chapitre précédent, la puissance électromagnétique de 

la machine dépend de la performance des pastilles. Dans ce chapitre, nous avons supposé une 

densité de courant critique 𝐽𝑐 de 500 A/mm2 pour utiliser le MSAB. Cette valeur est assez 
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pessimiste au regard de celles qu’il est possible d’atteindre à 30 K, un 𝐽𝑐 de 5000 A/mm2 est 

par exemple rapportée dans [249]. Dans le prochain chapitre, nous étudierons de manière 

expérimentale les pastilles pour évaluer leurs performances. Mais avant cela, nous pouvons déjà 

regarder la sensibilité de la puissance du démonstrateur avec 𝐽𝑐. Pour cela, on trace sur la  

Figure IV.25 la puissance de la machine en fonction de la densité de courant des pastilles. Ce 

graphique met bien en évidence qu’une marge de progression assez importante est possible si 

les performances des pastilles s’avèrent excellentes. En effet, avec un 𝐽𝑐 de 5000 A/mm2, la 

puissance selon le MSAB pourrait atteindre 295 kW, soit une augmentation de près de 15 %. 

Cependant, comme nous le verrons, la caractérisation des pastilles est loin de se résumer à une 

simple valeur de densité de courant critique. 

V.3. Conclusions 

Dans ce chapitre, nous avons mis en évidence les étapes et études électromagnétiques 

nécessaires pour concevoir une machine à modulation de flux. Nous avons par ailleurs détaillé 

les contraintes budgétaires et logistiques qui se sont imposées pour le démonstrateur du projet 

FROST. Au cours du dimensionnement, nous avons pu voir quels étaient les obstacles entre la 

philosophie générale du projet devant permettre d’atteindre les 500 kW et le design 

électromagnétique détaillé final ne faisant que 261 kW de puissance nominale. En effet, le 

projet devait, à partir du prototype 50 kW précédent, atteindre 500 kW par trois leviers 

principaux. Le premier d’entre eux était le changement de forme des pastilles qui a pu être 

effectué depuis des disques vers des secteurs d’anneaux. Le procédé de fabrication des pastilles 

a cependant limité nos marges de manœuvre sur la taille des pastilles et donc du rotor. 

Le second levier consistait à employer une bobine supraconductrice en REBaCuO devant 

permettre, à masse identique, de tripler le champ inducteur par rapport à une bobine 

BiSrCaCuO. En pratique, les bobines REBaCuO en sont parfaitement capables en utilisant les 

fils les plus performants, mais l’intégration d’une telle bobine dans la machine est plus 

complexe. En effet, les pertes dans la paroi du cryostat conducteur créé par l’important champ 

tournant obligent à éloigner la bobine du rotor nécessitant d’autant plus de tours pour générer 

le même champ. En outre, le coût important d’une bobine supraconductrice de cette taille n’a 

pas permis d’atteindre le champ inducteur voulu. Néanmoins, la modification du mode de 

fonctionnement de la machine, en adoptant un système où les pastilles sont magnétisées en plus 

de moduler le flux, a permis de fortement mitiger cette perte de champ inducteur. Grâce à ce 

mode, il est effectivement possible de pratiquement doubler le champ inducteur pour une même 

bobine supraconductrice. 

Enfin, le dernier levier était l’utilisation d’un refroidissement liquide de l’induit pour 

parvenir à une densité de courant de 30 A/mm2. Si le refroidissement direct à huile sélectionné 

permet en effet d’atteindre cette densité voir même de la dépasser pour des induits très fins, 

nous avons vu que les performances de l’induit ne se résument pas à sa densité de courant. En 

effet, le fort champ inducteur cause des pertes importantes dans le bobinage cuivre, la réduction 

de celle-ci a imposé l’utilisation d’un fil de Litz plus fin ayant un remplissage et une 

conductivité thermique moindre. Ainsi, bien qu’il soit possible, pour des bobinages composés 

de peu de tours (et donc faciles à refroidir), d’atteindre voir même de dépasser les 30 A/mm2, 

il n’a pas été possible d’atteindre les 30 kA d’Ampères-tours par phase qui étaient espérés avec 

ce refroidissement. 

Ainsi toutes ces considérations suggèrent une puissance massique de 3,5 kW/kg pour ce 

démonstrateur. De surcroit, toutes les valeurs que nous avons calculées dans ce chapitre ne sont 

que théoriques, seule la réalisation du démonstrateur, dont il sera question dans le chapitre 
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suivant, permettra de montrer les performances réelles de cette machine. Nous verrons 

notamment si le coefficient choisi dans ce chapitre pour estimer les masses passives est 

pertinent lorsque nous ferons le bilan réel des masses. 

Enfin, il faut noter que certains leviers pour augmenter la puissance massique n’ont pas pu 

être exploités. Nous avons notamment vu que la puissance pourrait être augmentée de façon 

importante en utilisant une bobine supraconductrice plus optimisée avec un fil plus performant 

ou encore en utilisant un bobinage à 6 bobines par induit. Nous pourrons ainsi revenir dans le 

Chapitre VI sur le dimensionnement de ce démonstrateur en s’affranchissant notamment des 

contraintes qui ne sont pas inhérentes à la topologie étudiée pour voir les performances que la 

machine à modulation de flux est techniquement capable d’atteindre.
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Chapitre V  
Essais préliminaires et construction 

du démonstrateur 
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I. Introduction 

Le pénultième chapitre de ce manuscrit porte sur la réalisation du démonstrateur de machine 

à modulation de flux dimensionné dans le chapitre précédent. Nous tacherons ici de présenter 

la conception mécanique et cryogénique ainsi que la construction des différentes pièces de la 

machine. Avant de débuter ce chapitre, il faut préciser que la construction du démonstrateur 

n’est pas achevée à l’heure de l’écriture de ce mémoire. En conséquence, le niveau de détail 

apporté à la présentation de chaque pièce sera inégal selon leur état d’avancement. En effet, 

certaines pièces n’ont pas encore été lancées en fabrication et seuls les dessins et la conception 

théoriques de celles-ci pourront être présentés. En revanche, d’autres pièces ont été 

complètement construites, nous pourrons donc les aborder avec plus de précision.  

A l’instar du précédent chapitre, chaque partie portera sur un composant de la machine. Nous 

verrons ainsi la réalisation des trois composants actifs, la bobine, l’induit et le rotor mais aussi 

les différents cryostats et l’intégration mécanique globale. Nous détaillerons par ailleurs 

certains calculs et essais expérimentaux préliminaires ayant été réalisés au laboratoire GREEN. 

Concernant la conception mécanique et cryogénique, celle-ci ayant été réalisée par la société 

Absolut System, certains calculs et études associées ne pourront pas être présentés en détail. 

Enfin, nous donnerons le bilan réel des masses de ce démonstrateur. 

 

II. Réalisation du rotor et de son cryostat 

II.1. Structure mécanique et cryogénique du rotor 

 

Figure V.1 Structure mécanique (a) et cryogénique (b) du rotor. 

La structure mécanique du rotor, que l’on peut voir sur la Figure V.1 (a), est similaire à celle 

du prototype RESUM [192]p.208. On y retrouve notamment la roue en G11 entourant les pastilles 

absorbant le couple et le treillis en titane transmettant celui-ci à l’arbre tout en assurant le 
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découplage thermique. Toute la mécanique du démonstrateur FROST a été dimensionnée pour 

transmettre la puissance de 500 kW ciblée initialement soit un couple de 955 Nm. Ce couple 

étant 10 fois plus élevé que celui du précédent prototype, l’arbre en inox a été remplacé par un 

arbre en titane plus large. Par ailleurs, le doublement des pastilles a rendu le rotor plus lourd, 

une frette en carbone a donc été incorporée afin d’absorber les forces centrifuges.  

Le refroidissement cryogénique du rotor est présenté sur la Figure V.1 (b). Comme 

mentionné au chapitre précédent, les pastilles sont refroidies par conduction au travers d’une 

plaque en aluminium sur laquelle est collé chaque couple de pastilles. Le refroidissement de 

chaque pastille s’effectue ainsi au travers d’une des faces principales assurant une meilleure 

conductance thermique. Les plaques de thermalisation en aluminium sont connectées à un 

échangeur cryogénique rotatif en cuivre permettant de transférer la chaleur du rotor à l’hélium 

gazeux qui n’a pas, contrairement au système du prototype RESUM, à circuler dans le rotor. 

Le refroidissement par conduction a été conçu pour assurer que la température des pastilles ne 

dépasse pas 40 K lorsque la température de l’hélium entrant dans l’échangeur est de 30 K tout 

en extrayant les 28 W de pertes détaillées dans le Tableau V.1. Les pertes dans les pastilles ont 

été évaluées à partir du modèle numérique développé à cet effet dans [192]p.167 tandis que les 

pertes par conduction et rayonnement ont été évaluées par le partenaire Absolut System. 

 

Tableau V.1 Estimation des flux de chaleur à extraire du 

rotor. 

Source Flux de chaleur 

Flux radiatif 8 W 

Flux conductif 10 W 

Pertes dans les pastilles 10 W 

Flux total 28 W 

À l’heure de l’écriture de ce manuscrit, le rotor a seulement été lancé en fabrication, nous ne 

pourrons donc pas discuter de sa construction. Cependant, les pastilles supraconductrices qui le 

composent ont été réalisées, nous allons donc pouvoir étudier leurs performances. 

II.2. Réalisation et caractérisation des pastilles GdBaCuO 

II.2.a. Réalisation des pastilles 

Les 10 pastilles supraconductrices ont été commandées à l’entreprise CAN Superconductors, 

celles-ci ont été réalisées selon le plan de la Figure IV.3 en usinant les secteurs d’anneaux dans 

un disque monocristallin de 100 mm de diamètre en GdBaCuO dopé à l’argent. Des congés ont 

été ensuite ajoutés aux angles des pastilles par découpe laser afin de limiter la concentration des 

contraintes. Une photo des dix pastilles finales, numérotés de S1 à S10, est donnée sur la Figure 

V.2. Par ailleurs, une onzième pastille a été réalisée afin de pouvoir effectuer des mesures de 

densité de courant critique par MPMS (Magnetic Properties Measurement System). Les essais 

par MPMS sont destructifs puisqu’ils nécessitent de découper de petits échantillons à différents 

endroits de la pastille, ils ne peuvent donc pas être réalisés sur les massifs devant être intégrés 

au rotor. Les mesures par MPMS ont été réalisées à l’aide des installations de l’Institut Jean 

Lamour. 
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Figure V.2 Photographie des dix pastilles supraconductrices. 

II.2.b. Mesure de la densité de courant critique par MPMS 

Afin de mesurer la caractéristique 𝐽𝑐(𝐵) de la onzième pastille, un échantillon rectangulaire 

a été découpé en son centre. Le moment magnétique en fonction du champ magnétique a été 

mesuré grâce au MPMS. La densité de courant critique 𝐽𝑐 est déduite à partir du modèle de 

Bean comme expliqué dans le Chapitre I. La Figure V.3 montre ainsi cette caractéristique entre 

0 et 9 T pour plusieurs températures. On remarque que, grâce à l’effet « fishtail », la densité de 

courant critique à 40 K reste toujours supérieure à 1650 A/mm2 dans la zone où les pastilles 

sont censées fonctionner (entre 0 et 3 T). Ainsi, l’hypothèse consistant à prendre 𝐽𝑐 = 500 

A/mm2 dans le MSAB que nous avons utilisée au chapitre précédent semble à priori pertinente 

dans la mesure où la fin du Chapitre III avait montré que le 𝐽𝑐 à supposer dans le MSAB devait 

être le 𝐽𝑐 réel réduit d’un facteur 2 à 3. Nous allons voir cependant que, au vu de la taille de 

l’échantillon, la mesure au MPMS n’est que locale et n’est pas nécessairement représentative 

des performances de l’intégralité d’un bulk. 

 
Figure V.3 Mesure locale de la densité de courant critique des pastilles GdBaCuO/Ag par 

MPMS pour différentes températures. 
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II.2.c. Contrôle post-production 

Le fournisseur CAN Superconductors a réalisé la fabrication des pastilles ainsi que leur 

usinage mais la découpe laser a été réalisée ailleurs. Avant l’envoie en découpe laser, CAN 

Superconductors a effectué des contrôles sur les dix pastilles. Deux mesures ont été effectuées 

à l’azote liquide, la mesure de la force de lévitation des pastilles à l’aide d’un aimant et le champ 

magnétique piégé au centre par field cooling avec un champ appliqué de 0,6 T. Les valeurs 

communiquées sur ces deux contrôles sont présentées sur la Figure V.4 

 
Figure V.4 Champ magnétique piégé au centre et force de lévitation des pastilles 

supraconductrices à 77 K avant la découpe laser mesuré en post-production par CAN 

Superconductors. 

On remarque que les valeurs mesurées sont homogènes d’une pastille à l’autre avec une 

étendue relative à la moyenne de 7,1 % pour la force de lévitation et de 11,8 % pour le champ 

piégé au centre. Cependant, ces mesures ne rendent compte des performances que de manière 

globale, elles ne permettent pas de visualiser l’homogénéité au sein de chaque pastille. Par 

ailleurs, ces valeurs ont été mesurées avant la découpe laser, elles ne rendent donc pas compte 

de l’impact potentiel que cette dernière étape peut potentiellement avoir sur le comportement 

magnétique des pastilles. Ainsi, une caractérisation supplémentaire est nécessaire sur les 

pastilles finales pour évaluer les pastilles. 
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II.2.d. Caractérisation par piégeage de champ des dix pastilles 

Afin de caractériser la capacité des dix bulks à piéger et écranter le champ magnétique, nous 

avons mesuré au laboratoire GREEN les cartes de champ magnétique piégé par field cooling 

dans chaque pastille. Pour rappel, le principe de la magnétisation par field cooling a été 

présentée dans le Chapitre I. Pour cela, chaque pastille a été magnétisée à l’aide de l’aimant 

supraconducteur présenté sur la Figure V.5 (a) pouvant générer 9 T dans une zone de travail de 

150 mm de diamètre.  

 
Figure V.5 Dispositif expérimental pour la magnétisation par field cooling des pastilles à 

77 K. (a) Électro-aimant supraconducteur 9 T. (b) Porte échantillon démontable. (c) Table 

de mesure 3D pour les cartes de champ magnétique. (d) Centrage des pastilles. 

La magnétisation a été réalisée à 77 K à l’aide du porte échantillon que l’on peut voir sur la 

Figure V.5 (b) dans lequel est placée la pastille à mesurer. On dispose le porte échantillon dans 

l’aimant et on applique 3 T sur la pastille encore à température ambiante. Une fois les 3 T 

atteints, le porte échantillon est rempli d’azote liquide afin de réaliser le refroidissement sous 

champ. Lorsque l’ébullition de l’azote terminée et la pastille froide, le champ magnétique est 

ramené à zéro. Le porte échantillon peut ensuite être retiré de l’aimant et être placé sous la table 

3D de mesure du champ magnétique que l’on peut voir sur la Figure V.5 (c). Le porte 

échantillon dispose d’une pièce de centrage, que l’on voit sur la Figure V.5 (d), pour assurer le 
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bon alignement de la pastille mesurée. Le champ magnétique est ainsi relevé tous les mm à 1 

mm de la surface de chaque pastille en immergeant la sonde à effet Hall dans l’azote liquide. 

La Figure V.6 présente la carte du champ magnétique piégé dans chacune des pastilles. Sur 

cette figure, seuls les champs magnétiques positifs sont tracés, les zones en blanc correspondent 

donc aux points de mesure où le champ magnétique est négatif signifiant donc une absence de 

champ piégé. Cette représentation permet ainsi de voir la localisation des zones à faibles 

performances de chaque pastille. On peut par exemple voir que toute une bande au centre de la 

pastille S1 ne piège aucun champ tandis que la pastille S6 ne présente aucune zone faiblement 

supraconductrice. Il apparait que les pastilles S1, S2, S3, S5 et S7 ont des défauts de différentes 

tailles tandis que les pastilles S4, S6, S8, S9 et S10 en sont pratiquement exempt. Ces zones 

faiblement supraconductrices se ressentent sur le pic de champ piégé par chaque pastille, le 

champ moyen piégé par les 5 meilleures pastilles étant de 0,99 T contre 0,84 T pour les 5 

comportant des défauts. La pastille S4 est celle atteignant le pic le plus important avec 1,08 T 

tandis que la pastille S1 atteint le plus faible pic avec seulement 0,75 T. 

Il est difficile à partir de ces seuls résultats d’estimer l’origine des zones non 

supraconductrices. Il semble tout de même que les cartes de champs sont beaucoup moins 

homogènes entre elles que ne l’étaient les mesures de force de lévitation et de champ au centre 

mesuré en post production. Cela suggère que l’étape de la découpe laser serait responsable des 

zones à faibles performances. En effet, la bande sans champ piégé que l’on détecte sur la carte 

de la pastille S1 passe par le centre de la pastille. Si elle était présente avant la découpe laser, 

le fournisseur n’aurait pas pu mesurer 0,49 T à cet endroit. Pour en être sûr, il aurait fallu 

mesurer la carte de champ magnétique entre chaque étape du procédé de fabrication. On peut 

tout de même envisager que le système de fixation utilisé pendant la découpe laser puisse 

générer des fractures internes aux pastilles si trop de contraintes sont appliquées localement. 

Cela expliquerait pourquoi les défauts sont situées aux bords des pastilles 

Comme nous l’avons expliqué au chapitre précédent, les performances en piégeage et en 

écrantage sont les mêmes puisque la circulation des courants est identique dans les deux cas. 

Par conséquent, les zones où le champ n’est pas piégé sont aussi des zones qui ne peuvent 

l’écranter. L’impact de ces zones sur les performances de la machine est difficile à évaluer à 

partir de ces cartes puisque ces mesures ont été réalisées à 77 K tandis que le rotor est refroidi 

à 40 K. Il est possible qu’elles se résorbent à plus basse température dans la mesure où la densité 

de courant critique à 40 K est 10 fois plus élevée qu’à 77 K. Par ailleurs, les pastilles pouvant 

piéger à minima 1 T à 77 K, il est raisonnable de s’attendre à ce qu’elles soient en mesure de 

piéger et d’écranter les 3 T auxquelles elles seront soumises dans la machine. 

En prévision de l’éventualité où les défauts persisteraient à 40 K, les pastilles seront 

appariées de manière à ce que chaque pôle de la machine soit composé d’une pastille avec et 

une pastille sans défaut disposées sur la même plaque de thermalisation. Cette superposition 

des deux permettra ainsi d’équilibrer la distribution de champ de l’inducteur. Par ailleurs, des 

capteurs à effet Hall seront disposés dans l’induit, proche de l’entrefer afin de pouvoir mesurer 

cette distribution de champ en fonctionnement. 
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Figure V.6 Cartes du champ piégé par field cooling à 77 K avec un champ appliqué de 3 T 

à 1 mm de la surface des dix pastilles devant être montées sur le rotor. La distance entre deux 

graduations est de 10 mm. 



Essais préliminaires et construction du démonstrateur 

173 

II.3. Cryostat du rotor 

II.3.a. Structure du cryostat 

A l’instar du prototype RESUM, le cryostat du rotor du démonstrateur FROST est fixe. En 

effet, comme le montre la Figure V.7, l’enceinte à vide se compose des parois inférieures des 

carters de l’induit, que nous présenterons plus tard, de deux cloches et d’une entretoise assurant 

la fermeture de l’enceinte entre les deux carters. L’étanchéité au niveau de cette entretoise ne 

nécessite aucune fixation particulière puisque la pression atmosphérique suffit à rentre les 

carters et l’entretoise solidaires lorsque l’on fait le vide dans l’enceinte. L’arrivée d’hélium 

permettant le refroidissement du rotor se fait au travers d’une canne connectée à l’échangeur 

rotatif. Ainsi, toute l’enceinte à vide ainsi que la canne d’hélium ne tournent pas, cette structure 

nécessite donc une étanchéité tournante pour le vide au niveau des cloches et à l’hélium 

cryogéniques au niveau de l’échangeur du rotor. 

 
Figure V.7 Structure du cryostat du rotor. (a) Vue 3D extérieur du cryostat. (b) Vue en coupe 

du cryostat. 

Le principal intérêt d’employer un cryostat fixe pour le rotor est qu’il permet de réduire la 

taille de l’entrefer [192]p.193. En effet, l’entrefer dans le cas d’un cryostat tournant se 

composerait de quatre couches : 

• Le vide d’isolement du rotor. 

• La paroi de l’enceinte à vide. 

• Un entrefer mécanique permettant la rotation du cryostat tournant. 

• La paroi du carter de refroidissement de l’induit. 

Dans le cas présent, l’emploi d’un cryostat fixe permet de mutualiser la paroi de l’enceinte 

à vide et la paroi interne du carter de l’induit. L’entrefer électromagnétique résultant se compose 

ainsi de 1 mm de paroi (carter/enceinte à vide) et 2 mm de vide d’isolement. 

II.3.b. Etanchéité tournante au vide 

La complexité de ce cryostat est d’assurer une étanchéité tournante entre les parois fixes du 

cryostat et les traversées rotatives que sont l’arbre et le port d’accueil de la canne de transfert 

apportant l’hélium au rotor. Dans le prototype RESUM, cette étanchéité était assurée par des 
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joints ferrofluides, dont une photo est présentée sur la Figure V.8 (a). La Figure V.8 (b) présente 

quant à elle le principe de fonctionnement des joints ferrofluides. Ils sont composés d’un aimant 

disposé dans un circuit magnétique dont une partie est fixe et l’autre en rotation, ces deux parties 

sont séparées par un entrefer dans lequel se trouve le ferrofluide. En s’alignant avec les lignes 

de champ magnétique, le ferrofluide créé une barrière étanche assurant une très bonne 

étanchéité tournante au vide [192]p.203. 

 
Figure V.8 Présentation des joints ferrofluides. (a) Photographie d’un joint ferrofluide. 

(b) Vue en coupe et principe fonctionnement d’un joint ferrofluide. 

 
Figure V.9 Présentation des joints à lèvre. (a) Vue en coupe et principe de fonctionnement 

d’un joint à lèvre [250]. (b) Joint du fabricant Omniseal. (c) Joint du fabricant Parker. (d) 

Joint du fabricant AHPseals. 

Cependant, lors du fonctionnement de la machine, le flux magnétique créé par la bobine 

supraconductrice sature complétement le circuit magnétique du joint ferrofluide et expulse le 
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ferrofluide de l’entrefer entrainant la perte du vide dans le cryostat du rotor. En conséquence, 

nous avons dû trouver une solution alternative qui ne soit pas impacté par le champ magnétique. 

La solution choisie pour assurer l’étanchéité tournante est l’utilisation de joints composés 

d’une ou plusieurs lèvres en polymère dont le principe est représenté sur la  

Figure V.9 (a). Le joint est fixe et la lèvre est plaquée sur la surface de l’arbre frottant ainsi sur 

ce dernier lors de sa rotation. L’étanchéité est assurée par le contact entre la lèvre et l’arbre. 

Bien que ce type de joint soit employé pour différentes applications et différents types 

d’étanchéités, nous avons souhaité nous assurer que cette solution permette d’atteindre des 

niveaux de vide similaires à celui atteignable avec un joint ferrofluide. Pour cela, nous avons 

sélectionné, après échange avec les différents fabricants, les trois références présentées sur la 

Figure V.9. Les dimensions des joints Omniseal (b) et AHPseals (d) correspondent aux 

dimensions d’arbre et d’alésage du joint ferrofluide utilisé pour le prototype RESUM tandis 

que la géométrie du joint Parker (c) est différente à l’exception la dimension d’arbre.  

Un banc d’essai, présenté sur la Figure V.10, a été conçu pour qualifier les différentes 

références commandées. Ce banc se compose d’une enceinte à vide en deux parties, une 

première partie comprenant deux ports pour le pompage et la mesure du vide dans laquelle se 

trouve un arbre maintenu par des roulements. La seconde partie de l’enceinte se compose d’une 

chambre démontable permettant d’accueillir le joint à tester. Deux chambres différentes ont été 

réalisées, une adaptée au joints Omniseal et AHPseal et une autre adaptée au joint Parker. Les 

deux parties de l’enceintes sont connectés au travers d’une bride et l’arbre peut ainsi sortir de 

l’enceinte et être connecté à une machine d’entrainement. 

 
Figure V.10 Présentation du banc d’essai pour les joints d’étanchéité rotative au vide. (a) 

Vue en coupe du banc d’essai. (b) Photographie du banc. 

La Figure V.10 (b) montre le banc assemblé avec la machine d’entrainement et la pompe à 

vide connectée à l’un des ports de pompage, le second ayant été bouché. La mesure du vide se 

fait ici sur le même port que le pompage. Ce banc permet ainsi de mesurer en dynamique 
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l’évolution du vide pour différentes vitesses de rotation de l’arbre. Cependant, les essais des 

joints n’ont pu être réalisés que partiellement puisque le banc a été détruit par le blocage d’un 

roulement à cause de problèmes d’alignement. 

  
Figure V.11 Résultats des essais partiels réalisés avant la destruction du banc. La vitesse de 

rotation est de 900 tr/min pour les essais sur le joint ferrofluide et le joint Parker tandis que 

la vitesse de rotation a été variée selon les paliers indiqués sur la figure pour le joint 

Omniseal. 

La Figure V.11 montre les quelques résultats qu’il a été possible d’obtenir, chacun des essais 

présentés a été réalisé avec le groupe de pompage (Pfeiffer Hicube 300) actif. 

• Le joint Parker a pu notamment être testé pendant une heure à 900 tr/min, montrant 

un vide statique (à 0 tr/min) de 2.10-6 mbar et ne dépassant pas 6.10-5 mbar en 

rotation.  

• L’essai du joint Omniseal ayant entrainé la destruction du banc a quant à lui duré 

presque 45 minutes au cours desquels la vitesse a été augmentée par paliers successifs 

de 480 tr/min toutes les 10 minutes jusqu’à 2400 tr/min. Le joint Omniseal a 

maintenu un vide statique de 1.10-6 mbar. Le vide en rotation est resté en dessous de 

6.10-5 jusqu’à l’enclenchement de l’arrêt d’urgence. On remarque que 

l’augmentation de la vitesse ne cause pas nécessairement une baisse de la pression 

puisque le vide à 2400 tr/min est meilleur que celui à 1440 tr/min. On peut attribuer 

cela à des vibrations du banc qui étaient plus importantes dans la mesure où le banc 

était plus bruyant à 1440 tr/min qu’aux autres vitesses.  

• Enfin, à titre de comparaison, un petit essai de 5 minutes à 900 tr/min a pu être 

effectué avec le joint ferrofluide montrant un vide statique de 3.10-6 mbar et 

descendant à 1.10-5 mbar en rotation.  
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On remarque aussi que chaque joint subit une remontée en pression momentanée à la mise 

en rotation. Par ailleurs, bien que le joint AHPseal n’ai pas pu être testé sur ce banc, celui-ci a 

été utilisé en remplacement du joint ferrofluide sur le prototype RESUM permettant d’y 

maintenir un vide statique de 3,8.10-5 mbar à température ambiante et de 1,1.10-6 mbar à basse 

température à l’aide du cryopompage. 

D’après les résultats obtenus, le joint Omniseal semble être le plus efficace, il s’avère aussi 

être le plus simple à intégrer à la machine et à approvisionner. Nous avons donc sélectionné 

celui-ci pour le démonstrateur FROST malgré que les essais n’aient été faits que partiellement. 

Un nouveau banc similaire mais plus robuste mécaniquement a, par ailleurs, été lancé en 

fabrication afin de compléter les essais. 

II.3.c. Matériau des cloches 

La principale contrainte de l’utilisation d’un cryostat fixe est que les pièces composant ce 

dernier sont soumises à un champ variable, imposant donc l’utilisation de matériaux 

faiblements conducteurs. Parmi les trois parties composant l’enceinte à vide du cryostat, la paroi 

du carter de l’induit est le composant le plus critique car se trouvant dans l’entrefer 

électromagnétique, faisant directement face au rotor. Ainsi, il ne peut pas être réalisé en 

matériau conducteur sous peine de subir des pertes électromagnétiques très importantes à cause 

du champ inducteur. Les cloches et l’entretoise sont quant à elles plus éloignées mais peuvent, 

à l’instar du cryostat de la bobine, être exposées à une partie du champ tournant et subir des 

pertes. L’entretoise servant uniquement de portée pour des joints toriques, peut sans soucis être 

réalisée en G11. En revanche, les cloches, que l’on peut voir sur la Figure V.12 (a), sont, d’après 

l’expérience d’Absolut system, des pièces plus complexes à réaliser en matériau non métallique 

puisque composées de nombreux trous taraudés et servant d’alésage aux joints à vide ainsi 

qu’aux roulements. 

 
Figure V.12 (a) Représentation d’une cloche. (b) Répartition des pertes dues au champ 

tournant dans une cloche en acier inoxydable 304. 

Afin d’évaluer différents matériaux, un modèle temporel numérique 3D sur COMSOL a été 

développé de manière similaire à celui utilisé dans le chapitre précédent pour le cryostat de la 

bobine. La Figure V.12 (b) montre ainsi la distribution des pertes dans une cloche en acier 

inoxydable de nuance 304. Les pertes sont plus importantes au niveau de la gorge accueillant 

le joint assurant l’étanchéité entre la cloche et le carter. En effet, cette gorge étant la partie la 

plus proche du rotor, c’est elle qui est exposée au champ variable de plus forte amplitude. Le 

Tableau V.2 récapitule la masse et les pertes pour différents matériaux conducteurs ainsi que 

pour le G11 à titre indicatif. Il apparait que l’aluminium 2017A, bien que le plus léger des 
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métaux étudiés, génère beaucoup plus de pertes que l’acier inoxydable ou le titane. A partir de 

ces résultats, il a été décidé de réaliser la cloche en Titane TA6V puisque donnant le meilleur 

compromis entre masse et pertes. 

 

Tableau V.2 Pertes et masse d’une cloche selon le matériau employé. 

Matériau 
Conductivité 

électrique 

Masse 

volumique 

Pertes par 

cloche 

Masse d’une 

cloche 

Aluminium 2017A 19,6 MS/m 2790 kg/m3 177 W 0,9 kg 

Acier inox 304 1,4 MS/m 7850 kg/m3 23 W 2,5 kg 

Titane TA6V 0,6 MS/m 4430 kg/m3 10 W 1,4 kg 

Composite G11 ~0 MS/m 1850 kg/m3 0 W 0,6 kg 

 

III. Réalisation de l’induit 

III.1. Carter de refroidissement 

Les deux induits composant la machine doivent être refroidis par circulation d’huile sur leur 

face située du côté opposé à l’entrefer. Pour cela, un carter étanche démontable en G11 a été 

conçu dont on peut voir le montage représenté sur la Figure V.13. Un carter se compose de 

deux pièces principales, la première est le corps du carter servant de réceptacle aux bobinages 

ainsi que de paroi pour l’enceinte à vide du rotor comme le montrait la Figure V.7. Le corps, 

dont une photographie est disponible sur la Figure V.14 (a), dispose de 12 poches pour accueillir 

les 12 bobines, la paroi dans le fond des poches étant située dans l’entrefer électromagnétique 

n’est épais que de 1 mm seulement. Cette partie du carter est la plus complexe à usiner puisque 

composée de différents trous de perçages, poches et gorges pour joints toriques ainsi qu’à cause 

de la finesse de la paroi dans le fond des poches et des tolérances associées. Par ailleurs, une 

feuille de mylar dorée est collée à la surface du carter située dans l’entrefer afin de réduire 

fortement son émissivité, cette feuille est indispensable pour limiter les pertes par rayonnement 

du rotor à 8 W, valeur indiquée dans le Tableau V.1. 

 
Figure V.13 Structure d’un carter de refroidissement de l’induit. (a) Montage du carter avec 

la cloche. (b) Capot du carter avec ses deflecteurs. 

Le capot du carter, représenté sur la Figure V.13 (b), est la seconde pièce principale 

composant le carter, il dispose de deux ports pour l’entrée et la sortie de l’huile de 
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refroidissement. Ces ports sont séparés par une paroi située sur le corps du carter forçant l’huile 

à circuler dans tout le carter. Ce capot a été étudié par SAFRAN de manière à maximiser 

l’échange convectif à la surface des bobinages. Pour cela, la section de passage de l’huile a été 

optimisée pour augmenter la vitesse de circulation. De plus, des déflecteurs réalisés en 

fabrication additive ont été ajouté afin d’accélérer la circulation de fluide au niveau des bobines. 

Ces déflecteurs sont fixés dans des encoches que l’on peut notamment voir sur la photographie 

du capot de la Figure V.14 (b).  

 
Figure V.14 (a) Photographie du corps d’un carter (b) Photographie du capot d’un carter. 

 
Figure V.15 Contraintes de pression appliquées au carter. (a) Représentation des pressions 

différentielles maximales que peut subir le caret. (b) Déformation et contraintes du corps du 

carter causée par la différence entre la pression interne du carter et le vide dans l’entrefer 

simulé par SAFRAN. 

Les pertes de charge de chaque carter, calculée par analyse numérique par SAFRAN, sont 

de l’ordre de 0,8 bar pour un débit de 30 L/min d’huile KRYO 51 du fabricant LAUDA. Ce 

débit élevé permet une température homogène entre les bobines. La pression absolue maximale 

d’entrée d’huile que le carter peut supporter est de 2,5 bar. Comme le montre la Figure V.1 (a), 

le capot du carter subit en conséquence une pression différentielle de 1,5 bar à cause de la 

différence entre l’atmosphère extérieure et l’huile à l’intérieur tandis que le corps du carter subit 

une pression différentielle de 2,5 bar puisqu’il sert de paroi à l’enceinte à vide. Ainsi, le carter 

est dimensionné pour que la flèche, que l’on peut voir sur la Figure V.15 (b), ne dépasse pas 

0,3 mm. Pour tenir ces contraintes, le fond des poches sera renforcé par le collage des bobinages 

à la paroi. 
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III.2. Bobinage de l’induit 

III.2.a. Fil de Litz 

La Figure V.16 montre le fil de Litz utilisé pour le bobinage, celui-ci correspond aux 

propriétés détaillées dans le chapitre précédent. Le fil se compose de 133 brins de 0,321 mm de 

diamètre, les brins sont regroupés et torsadés par 7, les 19 groupes de brins sont ensuite tressés 

pour former le fil de section rectangulaire. On voit par ailleurs que la disposition exacte des fils 

sur la Figure V.16 (b) est plus chaotique et moins compacte que la disposition idéale de la 

Figure IV.15 étudiée dans le chapitre précédent. 

 
Figure V.16 Fil de Litz utilisé pour le bobinage des induits. (a) Photographie en vue 

supérieure. (b) Photographie en vue de coupe. 

III.2.b. Réalisation du bobinage 

Le schéma de bobinage de chaque induit est représenté sur la Figure V.17 (a), les 4 bobines 

composant chaque phase sont disposées en deux paires situées à 180° l’une par rapport à l’autre. 

Le sens de roulage du fil est inversé entre deux bobines adjacente si elles sont de la même phase 

ou identique si elles sont de deux phases différentes. Le bobinage de chaque phase est effectué 

sans coupure de fil entre les 4 bobines d’une même phase afin de limiter au maximum le nombre 

de connexions à réaliser sur le fil de Litz. En effet, les brasures sur ce type de fil ne sont pas 

triviales. Les bornes d’entrée et de sortie de chaque phase sont disposées à la périphérie du 

corps du carter, le fil de Litz est soudé sur ces bornes conçues pour être des traversées 

électriques de paroi étanches. 

La Figure V.17 (b) montre l’induit bobiné à l’intérieur du carter. Les 12 bobines ont été 

bobinées autour d’un mandrin démontable avant d’être disposées et collées au fond des poches. 

Ces mandrins sont chacun composés de deux trous percés utilisés par le bobineur pour réaliser 

les bobines. Ces trous serviront par ailleurs à y disposer les capteurs à effet Hall pour la mesure 

du champ inducteur.  

Trois induits et leurs carters ont été réalisés afin d’en disposer de deux pour la machine et 

d’un troisième sur lequel effectuer des mesures thermiques pour évaluer finement la capacité 

de refroidissement du carter. Ce carter supplémentaire dispose, comme le montre la  

Figure V.17 (b) d’un grand nombre de thermocouples pour la mesure des températures. Les 
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essais sur ce troisième induit n’ont pas encore pu être réalisés à l’heure de la rédaction de ce 

manuscrit. 

 
Figure V.17 Bobinage d’un induit. (a) Schéma de bobinage des trois phases, la paroi 

séparant l’entrée et la sortie d’huile est située à 90° entre les bornes V+ et U-. (b) 

Photographie d’un induit bobiné à l’intérieur d’un carter. 

III.3. Mise en série des induits 

Comme mentionné dans le chapitre précédent, les deux induits doivent être connectés en 

série, ceux-ci ayant tous été construits et bobinés de la même manière, il convient de prendre 

garde à la position des phases. En effet, les deux induits étant disposés l’un face à l’autre, la 

phase U d’un des induits fait face à la phase V de l’autre et la phase W est face à son inverse. 

En conséquence, il convient de connecter les deux induits selon le schéma de la Figure V.18 

afin de former les phases A, B et C de la machine. Cette connexion impose par ailleurs que la 

paroi séparant les ports d’entrée et de sortie d’huile, située entre V+ et U- sur la Figure V.17 

(a), soit à la verticale dirigée vers le haut des deux côtés de la machine. 

 
Figure V.18 Schéma de connexion pour la mise en série de deux induits identiques placés en 

vis-à-vis. 
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IV.  Réalisation de la bobine supraconductrice et de son 

cryostat 

IV.1. Construction de la bobine supraconductrice 

IV.1.a. Structure de la bobine 

 
Figure V.19 Structure et principaux composants de la bobine supraconductrice. 

La Figure V.19 représente la structure de la bobine supraconductrice, celle-ci se compose 

des 12 doubles galettes de fil REBaCuO. Chaque double galette est composée de 200 tours 

environ, soit entre 291 m et 294 m de ruban chacune pour une longueur totale de 3504 m. Les 

doubles galettes sont séparées par des cales de thermalisation reliées entre elles par des 

barreaux. Ces barreaux relient les cales à deux plaques épaisses de thermalisation disposées aux 

deux extrémités de la bobines connectées à un pont de refroidissement sur lequel doit venir 

s’installer l’échangeur avec l’hélium gazeux. Tout ce système de thermalisation par conduction 

est réalisé en cuivre OFHC (oxygen-free high conductivity). Les bornes électriques, sur 

lesquelles doivent venir se connecter les amenées de courant sont disposées sur la même face 

de la bobine. Enfin, un mandrin en G11 soutient tout l’ensemble, ce mandrin comprend par 

ailleurs des trous de perçages permettant d’y connecter le support mécanique reliant la bobine 

au bâti du cryostat que nous verrons plus loin. 
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IV.1.b. Courant critique individuel des doubles galettes 

 

Tableau V.3 Organisation et propriétés à 77 K des doubles galettes 

composant la bobine supraconductrice. 

N° Nombre de tours Longueur (m) Ic (A) n 

1 198 294 65,8 28 

2 196 291 61,8 28 

3 196 291 60,0 28 

4 196 291 58,0 27 

5 196 291 42,2 26 

6 196 291 42,9 26 

7 198 294 37,5 25 

8 196 291 45,8 24 

9 198 294 57,5 28 

10 196 291 57,9 29 

11 198 294 66,2 29 

12 196 291 66,9 27 

 

 
Figure V.20 Photographie de la bobine supraconductrice. 

Comme nous venons de le voir, la bobine est construite en assemblant les doubles galettes, 

celles-ci sont donc toutes bobinées séparément. Avant l’assemblage de la bobine, le courant 

critique 𝐼𝑐 et l’exposant de la loi en puissance 𝑛 de chaque double galette a été mesuré par le 

fabricant à l’azote liquide. Le Tableau V.3 présente ainsi les propriétés des différentes doubles 
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galettes à 77 K d’après les résultats fournis par le fabricant. On note que le courant critique est 

très variable entre les doubles galettes avec un 𝐼𝑐 moyen de 55,2 A et une étendue relative à la 

moyenne de de 53 % tandis que 𝑛 est quant à lui beaucoup plus stable puisqu’ayant une étendue 

relative à la moyenne de seulement 18 % pour une moyenne de 27. Ces différences de 

performances sont probablement dues à l’inhomogénéité des fils supraconducteurs lors de la 

production. Afin de mitiger les écarts, les galettes sont assemblées dans l’ordre de numérotation 

utilisé dans le Tableau V.3 afin que les meilleures galettes se situent aux extrémités, là où le 

champ perpendiculaire est le plus important. Les bobines ayant des 𝐼𝑐 plus faibles sont quant à 

elles disposées au centre, là où le champ est principalement parallèle à la largeur des rubans. 

À l’heure de l’écriture de ce manuscrit, la bobine supraconductrice n’a pas encore été reçue, 

celle-ci ayant pris du retard en raison de l’apparition de moisissure sur deux doubles galettes 

Une photo de la bobine fournie par le fabricant est tout de même présentée sur la Figure V.20. 

IV.2. Structure du cryostat de la bobine 

 
Figure V.21 Structure du cryostat de la bobine. (a) Vue 3D extérieure du cryostat. (b) Vue 

en coupe du cryostat. 

La Figure V.21 présente la structure du cryostat de la bobine. Contrairement au prototype 

RESUM, les parois de l’enceinte à vide sont ici réalisées avec deux matériaux différents. En 

effet, nous avons vu sur la Figure IV.9 que les courants écrantant le champ tournant rotorique 

sont localisés principalement dans la paroi interne qui sera donc réalisée en aluminium 2017A. 

Pour la paroi externe, celle-ci comporte plusieurs trous taraudés, il est donc préférable de la 

réaliser aussi en aluminium. En revanche, les deux parois latérales venant fermer le cryostat 

peuvent être réalisées en G11 puisqu’il s’agit de deux simples paques annulaires avec des 

portées de joints. Ainsi, la fabrication du cryostat est simplifiée par rapport au prototype 50 kW 

qui était composé d’une pièce comportant 3 des 4 parois et d’un couvercle de fermeture. La 

bobine supraconductrice est fixée à la paroi supérieure à l’aide de supports en G11 disposés de 

part et d’autre de la bobine. Cette structure permet ainsi d’éviter que la bobine soit en porte-à-

faux comme dans la structure du projet RESUM que nous avions représenté sur la Figure IV.7. 

Le refroidissement de la bobine se fait quant-à-lui par circulation d’hélium dans des échangeurs 

fixés sur le pont de refroidissement de la bobine. 
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IV.3. Refroidissement cryogénique de la bobine 

IV.3.a. Pertes intrinsèques de la bobine 

Contrairement au rotor, une sous-estimation de la température de la bobine supraconductrice 

n’entrainera pas uniquement des performances moindres mais peut aussi impacter sa stabilité à 

cause de l’emballement thermique d’un quench potentiel. Pour s’en rendre compte, on peut 

calculer les pertes intrinsèques générées dans la bobine lorsqu’elle est parcourue par son courant 

nominal de 185 A. Pour cela, on utilise le modèle électromagnétique de la bobine pour calculer 

en tout point de celle-ci le courant critique du fil. On peut ensuite calculer les pertes à l’aide de 

la loi en puissance. On réalise ainsi cette étude pour plusieurs températures en supposant celle-

ci uniforme dans toute la bobine. On obtient ainsi la courbe présentée sur la Figure V.22 sur 

laquelle il apparait que les pertes sont inférieures à 1 W en dessous de 38 K et dépassent les 

50 W vers 44 K. De plus, on trace le courant critique minimal du fil sur cette même figure, on 

voit ainsi que le courant nominal de la bobine est égal au courant critique de la bobine à 38,6 K. 

Par ailleurs, nous avons vu dans le Chapitre I que ces pertes sont localisées aux extrémités de 

la bobine puisque le champ électrique peut atteindre localement 2,5 fois le champ critique, il 

faudra tenir compte de cela dans le modèle thermique que nous présenterons plus loin. 

 
Figure V.22 Evolution des pertes intrinsèques et du courant critique minimal du ruban dans 

la bobine supraconductrice en fonction de sa température à son courant nominal de 185 A. 

En conséquence de ces résultats, nous fixons à 40 K la température maximum à ne pas 

dépasser dans la bobine. Nous prendrons donc par sécurité les 5 W de pertes à 40 K comme 

valeur pour le modèle thermique de la bobine. 

IV.3.b. Pertes dans les amenées de courant 

La seconde et principale source de pertes dans une bobine supraconductrice provient de ses 

amenées de courant. Ces amenées de courant sont des pièces conductrices faisant le lien entre 
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l’alimentation à température ambiante et la bobine à température cryogénique. Elles apportent 

des pertes à cause de l’effet Joule causé par le courant d’alimentation de la bobine, mais aussi 

parce qu’elles sont un pont thermique entre la bobine et l’extérieur du cryostat. Le 

dimensionnement d’une amenée de courant nécessite de trouver l’équilibre entre ces deux effets 

puisqu’une amenée avec une section trop grande génèrera peu de pertes Joule mais apportera 

un flux important par conduction thermique. À l’inverse, une amenée de faible section apportera 

moins de chaleur de l’extérieur mais les pertes Joule seront plus élevées. 

 
Figure V.23 Pertes apportées à la bobine par deux amenées de courant de 100 mm de 

longueur en fonction de leur section pour plusieurs matériaux conducteurs et un courant de 

185 A. 

Pour des amenées de courant en cuivre, il existe une formule simple permettant d’estimer le 

rapport longueur 𝐿 sur section 𝑆 optimal d’une amenée de courant en fonction de son courant 𝐼 
qui la traverse [251]p.175 : 

𝐿

𝑆
𝐼 = 𝐴𝐶𝐿(𝑇𝑐ℎ𝑎𝑢𝑑, 𝑇𝑓𝑟𝑜𝑖𝑑) (V.1) 

Où 𝐴𝐶𝐿 dépend de la température de la bobine et de la température extérieure du cryostat. 

Dans notre cas, nous supposerons que l’extérieur est à 300 K et la bobine à 30 K, valeurs pour 

laquelle on a 𝐴𝐶𝐿 = 4500 A/mm [251]. Le courant nominal de notre bobine est de 185 A, on 

cherche par ailleurs à ce que la longueur des amenées soit de 100 mm afin de lui donner une 

forme flexible absorbant les dilatations différentielles. En appliquant (V.1), on trouve donc une 

section optimale de 4,1 mm2. 

Si cette section optimale est respectée, alors on peut appliquer une autre formule estimant 

les pertes pour deux amenées 𝑃𝐶𝐿 [251]p.176 : 

𝑃𝐶𝐿
2𝐼

= 𝐵𝐶𝐿(𝑇𝑐ℎ𝑎𝑢𝑑, 𝑇𝑓𝑟𝑜𝑖𝑑) (V.2) 
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De même, 𝐵𝐶𝐿 dépend des températures aux extrémités des amenées, pour 300 K et 30 K, 

on a 𝐵𝐶𝐿 = 40 mW/A, soit 14,8 W pour nos deux amenées. 

En outre, il pourrait être opportun de réaliser les amenées de courant dans un matériau autre 

que le cuivre puisqu’une bonne conductivité électrique n’est pas indispensable pour une amenée 

de courant dans la mesure où cela s’accompagne d’une bonne conductivité thermique pour les 

métaux. Pour évaluer d’autres matériaux, on réalise un modèle numérique 1D sur COMSOL 

résolvant l’équation de la chaleur en stationnaire dans l’amenée de courant avec les 

températures de 300 K et 30 K imposées comme condition aux frontières aux extrémités et un 

courant de 185 A. Pour que le calcul soit précis, on intègre à ce modèle les courbes de résistivité 

électrique et de conductivité thermique en fonction de la température que l’on peut trouver pour 

différents matériaux dans [246] pour les températures cryogéniques. À partir de ce modèle, on 

trace sur la Figure V.23 les pertes pour deux amenées de courant en cuivre, aluminium, laiton 

et bronze en fonction de leur section. De plus, le Tableau V.4 donne la section optimale et les 

pertes minimales pour chacun de ces matériaux. 

 

Tableau V.4 Section optimale et pertes dans deux amenées de 

courant pour plusieurs matériaux. 

Matériau 
Section 

optimale 

Pertes pour  

I = 185 A 

Pertes à 

vide 

Cuivre RRR = 30 4,4 mm2 16,1 W 10,8 W 

Aluminium RRR = 30 6,7 mm2 15,2 W 10,5 W 

Laiton 22,5 mm2 17,7 W 10,0 W 

Bronze 39,2 mm2 18,7 W 9,3 W 

On remarque ainsi que l’optimum de pertes pour ces quatre matériaux est compris entre 

15 W et 19 W, mais que la section optimale est très différente selon la conductivité des 

matériaux. En effet, les matériaux les plus conducteurs (cuivre, aluminium) ont des sections 

optimales faibles tandis que les matériaux les moins conducteurs (laiton, bronze) ont des 

sections optimales beaucoup plus grandes. On note aussi que le cuivre n’est pas le matériau 

permettant de réaliser une amenée avec le moins de pertes possible puisque l’aluminium permet 

de descendre à 15,2 W contre 16,1 W pour le cuivre. Par ailleurs, on peut retenir que les 

formules (V.1) et (V.2) prédisent assez bien l’optimum du cuivre puisque la section idéale 

calculée par le modèle numérique est de 4,4 mm2. 

Le Tableau V.4 fait aussi apparaitre les pertes à vide (𝐼 = 0) de chaque amenée calculées à 

partir des intégrales de conductivités thermiques [246], [252]. Ces valeurs montrent ainsi que 

le bronze, bien que moins bon matériau au courant nominal, puisse se révéler intéressant pour 

une bobine qui ne serait utilisée que ponctuellement puisque ses pertes à vides sont les plus 

faibles. Ce cas de figure peut se présenter si l’on réalise une machine à modulation de flux 

fonctionnant en mode aimantation (mode (b) de la Figure IV.5).  

Pour la présente machine, malgré des pertes légèrement plus élevées que celles de 

l’aluminium, nous sélectionnons tout de même le cuivre pour la réalisation des amenées de 

courant car une section plus faible rend plus simple la réalisation d’une amenée souple pouvant 

rattraper les contractions thermiques. 
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IV.3.c. Pertes par conduction et rayonnement 

Les deux supports reliant la bobine à son cryostat doivent apporter le moins de flux de 

chaleur possible à la bobine tout en la soutenant mécaniquement. Pour cela, ces deux supports 

sont réalisés en G11 qui est un matériau isolant thermiquement permettant de limiter l’apport 

de chaleur. Pour quantifier ce flux, un modèle thermique 3D stationnaire des support a été 

réalisé en y intégrant la courbe de conductivité thermique en fonction de la température du 

G11 [246]. En supposant le cryostat à une température de 300 K et la bobine à 30 K, on estime 

ainsi que les pertes par conduction apportées par le support sont de 6,5 W. 

La dernière source de pertes cryogéniques dans la bobine provient des échanges radiatifs 

entre le cryostat et la bobine au travers du vide d’isolement de la bobine. A cause des différences 

de température importantes entre les surfaces, ces pertes peuvent être très importantes dans les 

dispositifs cryogéniques si aucune précaution n’est prise. Nous allons proposer ici une 

estimation par excès de ces pertes à l’aide de plusieurs hypothèses simplificatrices : 

• On suppose que l’intégralité du flux émit par le cryostat atteint la bobine (facteur de 

forme unitaire) 

• On suppose que la bobine et son cryostat sont des corps noir (émissivité respectives 

𝜀𝑓 = 𝜀𝑐 = 1). 

• En simplifiant la géométrie de la bobine en la réduisant un cylindre creux (215 mm 

de rayon intérieur, 285 mm de rayon extérieur et 200 mm de longueur) sa surface 

rayonnante, noté 𝑆𝑓, est de 0,85 m2. 

• La géométrie de la surface interne du cryostat est elle aussi réduite à un cylindre 

creux (210 mm de rayon intérieur, 340 mm de rayon extérieur et 220 mm de 

longueur) donnant une surface rayonnante, notée 𝑆𝑐 de 1,21 m2. 

• On suppose enfin que les températures du cryostat (𝑇𝑐) et de la bobine (𝑇𝑓) sont de 

300 K et 30 K respectivement. 

A partir de ces hypothèses, on peut évaluer les pertes par rayonnement 𝑃𝑅𝑎 à l’aide de 

l’expression suivante [252]: 

𝑃𝑅𝑎 =
𝜎𝑆𝐵𝑆𝑓(𝑇𝑐

4 − 𝑇𝑓
4)

(
1 − 𝜀𝑓
𝜀𝑓

) + 1 +
𝑆𝑓
𝑆𝑐
(
1 − 𝜀𝑐
𝜀𝑐

)

 
(V.3) 

Où 𝜎𝑆𝐵 est la constante de Stephan-Boltzmann (5,67.10-8 W.m-2.K-4). Notons que dans (V.3), 

𝑇𝑓
4 est négligeable car inférieur de 4 ordres de grandeurs à 𝑇𝑐

4. Puisque nous avons supposé un 

comportement de corps noirs, ce qui est une hypothèse pertinente pour le G11 dont l’émissivité 

est de 0,95 mais pas pour l’aluminium ou le cuivre dont l’émissivité est bien plus faible, les 

pertes radiatives atteignent 390 W ce qui est bien trop élevé pour le système de refroidissement 

disponible.  

Il est donc nécessaire de recouvrir la bobine avec de la MLI (isolation multi-couche) 

composée de plusieurs feuilles de mylar aluminisées séparées par des espaceurs en fibre de 

verre. Ces feuilles ayant une émissivité de l’ordre de 0,03 [251]p.516 elles vont permettre de 

réfléchir la majeur partie du flux. En outre, les N différentes couches étant « flottantes », donc 

non thermalisées, elles permettent de diviser le flux radiatif par N + 1 [252]. Il faut garder à 

l’esprit que cette règle de calcul n’est rigoureusement valable que si les le cryostat et la bobine 

ont la même émissivité que les feuilles, autrement le calcul du flux thermique est beaucoup 
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moins trivial. Cependant, afin de garder un calcul simple mais surdimensionnant, on supposera 

que la première couche a pour effet d’imposer son émissivité au cryostat et à la bobine, réduisant 

le flux à 7 W en utilisant (V.3), et que les N - 1 couches supplémentaires divisent ce flux par N. 

Ainsi, avec 5 couches de MLI seulement, le flux radiatif peut être ramené à moins de 1,5 W. 

Pour la suite, nous garderons cette valeur par sécurité, bien que plus de couches devraient 

pouvoir être disposées lors de l’assemblage. 

IV.3.d. Thermalisation de la bobine 

Afin de s’assurer que la température maximale de la bobine ne dépasse pas les 40 K, nous 

allons réaliser un modèle thermique complet de la bobine. Pour cela, on récapitule les différents 

flux de chaleur à évacuer dans le Tableau V.5. 

 

Tableau V.5 Estimation des flux de chaleur à extraire de la bobine. 

Source Flux de chaleur 

Pertes intrinsèques 5,0 W 

Amenées de courant 16,1 W 

Flux radiatif 1,5 W 

Flux conductif 6,5 W 

Flux total 29,1 W 

Pour refroidir la machine, nous disposons de la boucle hélium présentée dans [193], celle-ci 

peut extraire une puissance de 20 W à 20 K et 80 W à 30 K, la machine complète ayant au total 

57 W de pertes cryogénique, la boucle froide est donc en capacité de la refroidir. La bobine et 

le rotor seront refroidis en série, la bobine étant le composant le plus critique, elle sera donc 

refroidie en amont du rotor. 

Le modèle thermique est un modèle numérique 3D stationnaire réalisé sur COMSOL 

calculant les transferts de chaleur par conduction. On néglige dans ce modèle les résistances de 

contact et on suppose l’échangeur hélium parfait de sorte que la puissance froide de la bouche 

hélium se trouve directement disponible à la surface du pont de thermalisation. Les pertes du 

Tableau V.5 sont localisées dans le modèle comme suit : 

• Les pertes intrinsèques sont réparties dans les deux doubles galettes situées aux 

extrémités (N°1 et N° 12 du Tableau V.3). 

• Les pertes des amenées de courant sont localisées aux bornes électriques sur 

lesquelles ces amenées sont connectées. 

• Les pertes par rayonnement sont réparties de manière homogène entre toutes les 

doubles galettes 

• Le support étant inclus dans le modèle, ce dernier calcule lui-même la distribution 

du flux conductif. 

La Figure V.24 présente ainsi la distribution de température dans la bobine calculée par le 

modèle numérique. Il apparait que la majorité de la bobine est très bien thermalisée puisque la 

température moyenne des fils supraconducteurs est de 27,7 K. En effet les nombreuses pièces 

en cuivre constituant la bobine permettent une forte conductance thermique. En revanche, les 

bornes d’entrée électriques étant éloignées du pont de refroidissement, les pertes des amenées 
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de courant doivent en partie passer par les fils supraconducteurs avant d’atteindre les plaques 

de thermalisation. Il en résulte l’apparition de deux points chauds dans les fils HTS au niveau 

des connections électriques où la température des supraconducteurs atteint 53 K. 

 
Figure V.24 Distribution de température au sein de la bobine supraconductrice sans 

thermalisation des bornes électriques. 

Afin d’éviter ce point chaud, il est nécessaire de thermaliser les bornes électriques en fixant 

à celles-ci un échangeur connecté au circuit d’hélium. Ce faisant, le flux apporté par les amenées 

de courant pourra être évacué en amont du reste de la bobine. En adaptant le modèle en 

supposant cet échangeur parfait, on calcule que la température maximale des fils HTS est 

réduite à seulement 26,2 K pour une température moyenne de 24,7 K. Il apparait donc que sous 

réserve de la thermalisation des bornes électriques, la température de la bobine peut être 

maintenu en dessous des 40 K avec une marge suffisante. 

En effet, en tenant compte du fait que le rotor nécessite une température de circulation 

d’hélium de 30 K maximum pour se maintenir à 40 K avec 28 W de pertes, ainsi que des 80 W 

de puissance froide que fourni la boucle à 30 K, nous disposons d’une puissance maximale de 

52 W pour refroidir la bobine. Cette puissance froide maximale est supérieure de 23 W à celle 

nécessaire d’après le bilan du tableau Tableau V.5. En introduisant ces 23 W admissibles en 

pertes supplémentaires dans le modèle thermique, il en résulte une température maximale de 

37,5 K. On en conclu donc que la stabilité de la bobine devrait être assurée même en cas de 

sous-estimation importante des pertes cryogéniques. Enfin, on peut ajouter que les 16,7 kg de 

cuivre constituant le système de thermalisation de la bobine constituent une réserve enthalpique 

importante de 7 kJ entre 30 K et 40 K permettant une bonne stabilisation en cas d’échauffement 

transitoire. 
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V. Assemblage et bilan des masses 

V.1. Intégration des différents composants 

V.1.a. Structure mécanique de la machine 

 
Figure V.25 Vue eclatée des sous ensembles composant la machine. 

Les différents composants de la machine et leurs cryostats s’assemblent, comme le montre 

la Figure V.25, pour former la machine à l’aide de deux flasques en G11 reliant mécaniquement 

le cryostat de la bobine et les cloches. L’ensemble intègre par ailleurs deux circuits de 

refroidissement à eau permettant d’extraire les pertes de la paroi en aluminium du cryostat de 

la bobine. La température maximale de l’écran peut être estimée à partir d’un modèle thermique 

simple donnant l’équation suivante : 

𝑇𝑚𝑎𝑥 = 𝑇𝑒𝑎𝑢 +
𝑃𝑒3
2
(

𝐿𝑝𝑎𝑟𝑜𝑖

𝑘𝑝𝑎𝑟𝑜𝑖𝑆𝑝𝑎𝑟𝑜𝑖
+

1

ℎ𝑒𝑎𝑢𝑆𝑒𝑎𝑢
) (V.4) 

Avec 𝑇𝑒𝑎𝑢 = 20 °C la température de l’eau, 𝑃𝑒3 = 660 W les pertes dans le cryostat, 

𝐿𝑝𝑎𝑟𝑜𝑖 =107 mm la longueur entre le centre de l’écran et le centre de la conduite d’eau, 

𝑘𝑝𝑎𝑟𝑜𝑖 = 134 W.m-1K-1 la conductivité thermique de l’aluminium 2017A, 𝑆𝑝𝑎𝑟𝑜𝑖 = 47 cm2 la 

section de la paroi dans la direction du flux de chaleur, 𝑆𝑒𝑎𝑢 =258 cm2 la surface d’échange 

convectif entre l’écran et la conduite et enfin ℎ𝑒𝑎𝑢 le coefficient d’échange convectif. On 

souhaite maintenir la température de l’écran en aluminium à une température inférieure à 100°C 

nécessitant un ℎ𝑒𝑎𝑢 > 600 W.m-2K-1 ce qui est largement atteignable avec les arrivées d’eau 

disponibles au laboratoire. 

V.1.b. Comparaison avec les dimensions de RESUM 

La Figure V.26 montre une comparaison des dimensions du démonstrateur FROST avec le 

prototype RESUM. Bien que la philosophie initiale du projet fût de permettre la montée en 
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puissance sans changement de dimensions, le démonstrateur FROST est presque 4 fois plus 

volumineux que son précurseur à cause du diamètre beaucoup plus grand de sa bobine. Les 

deux machines atteignent ainsi la même densité volumique de puissance. Cependant, la machine 

FROST est beaucoup plus évidée et donc moins dense permettant, comme nous allons le voir, 

un gain de puissance spécifique. 

 
Figure V.26 Comparaison des dimensions du démonstrateur FROST et du prototype RESUM. 

(a) Vue de face. (b) Vue latérale. 

V.2. Bilan des masses 

V.2.a. Bilan massique du rotor 

 

Tableau V.6 Bilan des masses du rotor. 

Paramètre Masse 

Pastilles GdBaCuO 3,1 kg 

Echangeur rotatif 0,5 kg 

Plaques de thermalisation 0,2 kg 

Roue en G11 1,5 kg 

Moyeu, treillis et arbre 1,5 kg 

Visserie et autres 1,1 kg 

Total 7,9 kg 

Le Tableau V.6 présente le bilan des masses du rotor, celui-ci pèse pratiquement 8 kg soit 

environ deux fois plus lourd que celui du prototype RESUM à cause du doublement de son 

épaisseur et malgré un diamètre légèrement plus faible. Le système d’échangeur rotatif est en 

effet légèrement plus lourd mais moins complexe et plus efficace. 
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V.2.b. Bilan massique de l’induit 

Le Tableau V.7 présente le bilan des masses pour les deux induits et leurs carters à sec. 

Chaque induit pèse pratiquement 10 kg majoritairement composés de parties passives 

électromagnétiquement puisque les bobinages n’en représentent que le quart environ. Cet induit 

est environ 3 fois plus lourd que l’induit du précédent prototype à cause du carter de 

refroidissement qui doit entourer complètement les bobinages et supporter la pression de l’huile 

et du vide.  

 

Tableau V.7 Bilan des masses de l’induit. 

Paramètre Masse 

Bobinages 5,3 kg 

Corps des carters 5,7 kg 

Capots des carters 6,3 kg 

Mandrins de bobinage 0,5 kg 

Visserie et autres 2,1 kg 

Total 19,9 kg 

V.2.c. Bilan massique de la bobine 

Le Tableau V.8 présente le poids des différents composants de la bobine dont la masse totale 

est de 38,4 kg. Il apparait que le composant actif, les fils supraconducteurs, ne représentent pas 

la partie la plus lourde puisqu’ils ne comptent que 35 % du poids de la bobine. En effet, le 

fabricant est resté conservatif sur la quantité de cuivre servant à la thermalisation de la bobine 

avec 16,7 kg. Nous avons vu que cela permet en effet de maintenir une température très 

homogène mais pénalise lourdement la masse de l’ensemble. De plus, cela augmente l’épaisseur 

du mandrin en G11 de la bobine qui doit supporter un poids important. Ainsi, la masse de cette 

bobine est elle aussi environ 3 fois plus lourde que la bobine BiSrCaCuO de la machine 

RESUM. Ici aussi, la principale cause d’augmentation provient du diamètre beaucoup plus 

important de la bobine de la machine FROST. 

 

Tableau V.8 Bilan des masses de la bobine supraconductrice 

Paramètre Masse 

Fil supraconducteur 13,5 kg 

Thermalisation en cuivre 16,7 kg 

Mandrin et supports en G11 6,4 kg 

Visserie et autres 1,8 kg 

Total 38,4 kg 
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V.2.d. Bilan massique des cryostats et des pièces mécaniques externes 

Enfin, le Tableau V.9 présente les masses des éléments composant les différents cryostats 

non comptés précédemment ainsi que les éléments d’intégration mécanique comme les flasques 

en G11. Ces éléments, tous passifs électromagnétiquement, représentent la plus lourde partie 

de la machine avec 54,2 kg. Ils sont environ 2 fois plus lourds que leurs équivalents du prototype 

RESUM. Dans le détail, le composant ayant vu la plus grosse augmentation de masse est 

l’enceinte du cryostat de la bobine qui est passé de 8 kg à 27,5 kg. En effet, le cryostat servant 

d’enveloppe extérieure à la machine, sa masse a été augmentée en conséquence de 

l’augmentation du diamètre de la bobine. 

 

Tableau V.9 Bilan des masses des cyrostats et de l’ensemble 

mécanique. 

Paramètre Masse 

Cloches 2,8 kg 

Enceinte à vide de la bobine 27,5 kg 

Flasques mécaniques 18,3 kg 

Circuit de refroidissement à eau 3,0 kg 

Tuyauterie, visserie et autres 2,6 kg 

Total 54,2 kg 

V.2.e. Récapitulatif massique du démonstrateur 

 

Tableau V.10 Bilan des masses des machines FROST & RESUM. 

Paramètre FROST RESUM 

Rotor 7,9 kg 6,0 kg 

Induit 19,9 kg 5,8 kg 

Bobine supraconductrice 38,4 kg 12,0 kg 

Cryostats et ensemble mécanique 54,2 kg 28,2 kg 

Total 120,4 kg 52,0 kg 

Les différents composants que nous venons de détailler sont résumés dans le Tableau V.10. 

La masse totale du démonstrateur FROST représente ainsi 120 kg soit 2,3 fois celle du prototype 

RESUM. Parmi ses composants, on voit bien que la majorité du poids de la machine provient 

de la bobine et son cryostat. Le rotor et l’induit ne représentant à eux deux qu’à peine 23 % du 

poids total. On peut ainsi comparer cette masse à l’hypothèse qui avait été prise dans le chapitre 

précédent d’un rapport masse active sur masse totale de 31 % à partir de l’expérience du projet 

RESUM, il apparait ici que ce rapport est ici de l’ordre de 18 %. En conséquence, l’estimation 

des masses passives a été sous-estimée d’un facteur 1,9. En revanche, la masse des composants 

actifs est quant à elle conforme au dimensionnement avec 21,9 kg là où le dimensionnement 

prévoyait 23,1 kg. 
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VI. Conclusion 

Tout au long de ce chapitre, nous avons présenté en détail la réalisation des différentes pièces 

et composants du démonstrateur FROST. Les inadéquations entre le calendrier de cette thèse et 

de construction de la machine n’ont malheureusement pas permis de présenter toutes les pièces 

construites ni la machine assemblée. De plus, certains plans présentés ne sont pas des versions 

finales et seront peut-être amenées à changer. Cependant, l’analyse détaillée des plans et de la 

structure mécanique et cryogénique de la machine nous donne tout de même matière à conclure 

sur les performances de ce démonstrateur. 

Il apparait en premier lieu que les dimensions des trois composants actifs de la machine sont 

bien conformes au dimensionnement effectué au chapitre précédent. En effet, les dimensions 

des pastilles supraconductrices sont identiques à l’exception des congés ajoutés par découpe 

laser, le nombre de tours de la bobine est de 2360 pour 2328 calculés et le bobineur du stator a 

réussi à bobiner 9 tours par bobine de l’induit. Ce dernier point est important à relever dans la 

mesure où seulement 11 tours sur 14 n’avaient pu être réalisés dans le précédent prototype. 

En revanche, l’hypothèse qui avait été formulée pour le dimensionnement au cours du 

Chapitre IV pour estimer les masses mécaniques s’est avérée complètement erronée puisque la 

machine pèse 1,6 fois ce qui avait été estimé. Cette sous-estimation de la masse provient du fait 

que cette nouvelle machine comporte bien plus de matière non-active que la précédente. On 

peut citer notamment l’induit dont le refroidissement liquide nécessite d’entourer complètement 

le bobinage augmentant ainsi la proportion de G11 par rapport au cuivre. Mais la principale 

cause de l’augmentation de masse se trouve être l’augmentation très importante du diamètre de 

la bobine supraconductrice pour limiter les pertes dans son cryostat. En effet, celle-ci apparait 

alors que les diamètres du rotor et de l’induit ont peu varié entre les deux machines. Il en résulte 

une machine bien plus volumineuse pour un espace d’entrefer, où travaillent réellement les 

forces électromagnétiques, presque identique. Ainsi, l’ensemble formé par la bobine 

supraconductrice, son cryostat et les flasques, les trois composants principalement liés aux 

dimensions extérieures de la bobine, représentent 70 % du poids total de FROST contre 63 % 

pour RESUM alors même que des matériaux plus légers ont été utilisés pour les flasques 

notamment. 

Néanmoins, bien que la masse de la machine soit passé de 52 kg à 120 kg, l’important gain 

sur la puissance attendue de la machine permet tout de même une augmentation importante de 

la puissance massique. En effet, compte tenu de la masse réelle de la machine, celle-ci devrait 

exhiber 2,17 kW/kg de puissance spécifique. A titre de comparaison, les quelques essais qui 

avaient étés réalisés sur le prototype RESUM permettaient de s’attendre à une puissance de 

41 kW pour une densité de courant de 10 A/mm2, soit une puissance massique de 0,79 kW/kg. 

Il convient cependant de rester prudent lors de la comparaison de ces deux valeurs dans la 

mesure où l’une provient d’une puissance calculée uniquement tandis que l’autre provient d’une 

mesure. Cependant, on peut tout de même noter que la capacité de l’induit de RESUM à 

fonctionner avec 10 A/mm2 avec un simple refroidissement à air n’a pas été confirmée 

expérimentalement tandis que les essais thermiques présentés dans le chapitre précédent 

permettent d’être assez confiant sur les 25 A/mm2 de l’induit FROST. A l’inverse, il apparait 

après les essais de magnétisation que la force électromotrice du démonstrateur FROST risque 

d’être en deçà de celle attendue à cause de problème d’écrantage comme cela avait déjà été le 

cas pour RESUM. 
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En conclusion, malgré les enseignements de ce chapitre, les essais complets de la machine 

seront nécessaires pour dresser le bilan final de ce démonstrateur. Nous tacherons tout de même 

d’utiliser le retour d’expérience de ces deux machines pour évaluer dans le prochain chapitre le 

plein potentiel de cette topologie.



 

 

Chapitre VI  

Leviers et perspectives pour 

l’amélioration des machines à 

modulation de flux 
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I. Introduction 

Dans cet ultime chapitre nous allons tenter de dresser un bilan des possibilités et des 

performances offertes par les machines à modulation de flux pour la propulsion électrique des 

avions. Pour cela, l’expérience acquise au cours des projets RESUM et FROST est primordiale 

puisqu’elle permet de mettre en évidence les verrous physiques et techniques de cette topologie. 

Cependant, les deux machines émanant de ces projets ont vu leurs performances limitées par 

des contraintes logistiques, d’organisation et budgétaires. De plus, ces machines sont des 

prototypes de laboratoire n’ayant pas de cadre applicatif précis, la vitesse et le couple qu’elles 

visent ne correspondent donc pas nécessairement à ceux attendus dans un avion. En 

conséquence, quelques analyses et discussions supplémentaires sont nécessaires avant de 

pouvoir extrapoler les résultats de ces deux projets vers des applications potentielles. 

Pour cela, nous allons présenter et évaluer les leviers techniques n’ayant pas pu être mis en 

œuvre dans les précédents projets et voir la mesure de l’amélioration de performances qu’ils 

offrent. Nous tenterons ensuite de réévaluer la puissance que le démonstrateur aurait pu 

atteindre si tous les outils potentiels avaient pu être employés. Enfin, nous aborderons en 

substance l’intégration des machines à modulation de flux dans des architectures de propulsion 

électrique. Nous tenterons par cet exercice d’entrevoir les performances que peut atteindre cette 

topologie à des puissance supérieures au MW. Nous verrons aussi que plusieurs obstacles sont 

encore à lever avant que la pertinence de cette topologie ne soit démontrée pour la propulsion 

électrique. 

 

II. Leviers technologiques  

II.1. Fil de Litz à haute conductivité thermique transverse 

Au cours du Chapitre IV, l’étude thermique de l’induit a mis en évidence que, comme pour 

les machines conventionnelles, la densité de courant était limitée notamment par la faible 

conductivité thermique des fils de Litz dans la mesure où, dans l’équation (IV.25), la conduction 

représentait 60 % de la résistance thermique du bobinage. L’augmentation de cette conductivité 

semble ainsi être une voie d’amélioration des performances de l’induit, nous tacherons ici de 

mettre en évidence deux voies pour y parvenir. 

II.1.a. Modèle thermique du fil de Litz 

Afin de faire ressortir les paramètres influençant la conductivité thermique transverse du fil 

de Litz, nous allons développer un modèle thermique de celui-ci. Le calcul de la conductivité 

thermique dans la direction perpendiculaire au passage du courant d’un faisceau de fils 

imprégné est un problème déjà résolu dans la littérature scientifique pour des fils à section ronde 

comme rectangulaire [253]. Cette conductivité thermique, que nous noterons 𝑘⊥ peut ainsi être 

dans notre cas être estimée par l’expression suivante : 

𝑘⊥ = 𝑘𝑖𝑠𝑜
(1 + 𝐾𝑐𝑢)𝑘𝑐𝑜𝑛 + (1 − 𝐾𝑐𝑢)𝑘𝑖𝑠𝑜
(1 − 𝐾𝑐𝑢)𝑘𝑐𝑜𝑛 + (1 + 𝐾𝑐𝑢)𝑘𝑖𝑠𝑜

 (VI.1) 

Avec 𝐾𝑐𝑢 le taux de remplissage, 𝑘𝑖𝑠𝑜 la conductivité thermique de l’isolant et 𝑘𝑐𝑜𝑛 celle du 

conducteur électrique. Pour les fils de Litz en cuivre, on prendra 𝑘𝑖𝑠𝑜 = 0,2 W.m-1.K-1 et  
𝑘𝑐𝑜𝑛 = 380 W.m-1.K-1.  
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À la lumière de cette formule, il semble que, sans changement de matériau, seule une 

amélioration de 𝐾𝑐𝑢 permette d’augmenter 𝑘⊥. Cependant, cette formule n’est pas suffisante 

dans la mesure où, dans le cas des deux fils identifiés dans le chapitre IV, le fil 28 AWG  

(𝐾𝑐𝑢 = 54 %) avait une conductivité de 6,7 W.m-1.K-1 supérieure à celle du fil 20 AWG  

(𝐾𝑐𝑢 = 76 %) qui était de 4,9 W.m-1.K-1. De plus, en appliquant l’expression (VI.1) à ces deux 

fils, on trouve respectivement 0,7 W.m-1.K-1 et 1,5 W.m-1.K-1 ce qui est bien en deçà des valeurs 

mesurées. Il apparait donc que la chaleur parvient à traverser le fil par une autre voie que celle 

de 𝑘⊥. En effet, comme le montre la Figure VI.1, cette voie est offerte par le tressage des brins 

permettant à la chaleur de passer d’un coté à l’autre du fil tous les demis pas de tressage. 

 
Figure VI.1 Représentation des deux voies par lesquelles la chaleur peut traverser le fil dans 

la direction transverse (direction de 𝐿𝑖). Une première en passant directement au travers les 

isolants avec un flux 𝜑⊥ et une seconde suivant la longueur des brins avec un flux 𝜑∥. 

Pour quantifier l’impact de la part de la chaleur traversant le fil suivant la longueur des brins, 

nous allons chercher à déterminer une conductivité équivalente 𝑘∥ (correspondant au flux 𝜑∥) 
en parallèle avec 𝑘⊥ (correspondant au flux 𝜑⊥). Pour cela, on étudie un demi pas de tressage. 

La longueur 𝐿𝑒 de fil que doit traverser le flux suivant la longueur d’un brin pour passer d’un 

coté à l’autre du fil est : 

𝐿𝑒 = √(
𝐿𝑝

2
)
2

+ 𝐿𝑖
2 (VI.2) 

Où 𝐿𝑝 est la longueur d’un pas de tressage et 𝐿𝑖 la largeur du fil. Sur un demi pas, le flux de 

chaleur doit traverser la longueur 𝐿𝑒 au sein du cuivre puis les deux couches d’isolant latérales. 

Ainsi, en mettant les deux résistances thermiques correspondantes en série et en les ramenant 

sur la distance 𝐿𝑖, on peut en déduire la conductivité thermique équivalente 𝑘∥ : 

𝑘∥ =
𝐿𝑖
2

𝐿𝑒𝐿𝑝
2𝑘𝑐𝑜𝑛𝐾𝑐𝑢

+
𝐿𝑝𝐸𝑖𝑠𝑜
𝑘𝑖𝑠𝑜

 
(VI.3) 

L’équation (VI.3), dont le développement peut être trouvé dans l’annexe C, fait ainsi 

intervenir deux paramètres supplémentaires. Le pas de tressage 𝐿𝑝, qui est de 80 mm pour le fil 

20 AWG et de 76 mm pour le fil 28 AWG, et l’épaisseur de la couche d’isolant de chaque brin 

𝐸𝑖𝑠𝑜. Dans le Chapitre IV, nous avions estimé cette épaisseur à l’aide du coefficient de 
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remplissage en supposant une disposition parfaite des brins. Cependant, comme nous l’avons 

vu dans le Chapitre V, la disposition réelle est beaucoup plus désordonnée, impliquant des 

valeurs plus faibles de 𝐸𝑖𝑠𝑜. Dans le cas des calculs du  

Chapitre IV, cela n’avait pas d’impact sur les calculs puisque seul importait le remplissage 𝐾𝑐𝑢. 

Afin d’obtenir les valeurs pratique de 𝐸𝑖𝑠𝑜, la section d’un brin 20 AWG et du fil 28 AWG 

ont été observées par microscopie optique. Bien que les microphotographies de la Figure VI.2 

montrent des sections déformées, on peut estimer 𝐸𝑖𝑠𝑜 à 45 µm pour le fil 20 AWG et à 25 µm 

pour le fil 28 AWG. 

 
Figure VI.2 Microphotograpie de la section du fil 20 AWG utilisé pour l’induit du prototype 

RESUM (a) et du fil 28 AWG utilisé pour celui du démonstrateur FROST. 

À partir de ces valeurs, il est possible d’amender l’équation (IV.17) estimant le remplissage 

en y ajoutant un coefficient d’imperfection 𝛾𝑖 tenant compte de la disposition désordonnée des 

brins : 

𝐾𝑐𝑢 = 𝛾𝑖
𝜋

2√3

𝐷𝑓𝑖𝑙
2

(𝐷𝑓𝑖𝑙 + 2𝐸𝑖𝑠𝑜)
2 (VI.4) 

𝐷𝑓𝑖𝑙 correspond au diamètre des brins en cuivre, tandis que le coefficient 𝛾𝑖 est purement 

empirique valant environ 1 pour le fil 20 AWG et 0,8 pour le fil 28 AWG. Bien que la capacité 

prédictive de cette expression se voit fortement réduite, elle permet tout de même d’étudier des 

variations légères de dimensions autour de celles des fils connus.  

Finalement, la conductivité transverse totale du fil de Litz 𝑘𝑖 se retrouve en effectuant la 

somme des deux conductivités en parallèles : 

𝑘𝑖 = 𝑘∥ + 𝑘⊥ (VI.5) 

On peut donc appliquer les formules (VI.1), (VI.3) et (VI.5) aux deux fils dont la 

conductivité thermique a été mesurée. Le Tableau VI.1 compare ainsi le résultat de ce modèle 

aux valeurs mesurées par Capacité SAS, il apparait clairement que 𝑘∥ calculé par (VI.3) est le 

chemin privilégié de la chaleur dans la mesure où son incorporation au calcul de 𝑘𝑖 nous permet 

de trouver un résultat très proche des valeurs mesurées. Il convient cependant de rester prudent 
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compte tenu d’une part de l’incertitude sur la mesure de la conductivité mise en évidence dans 

le Tableau VI.1 par une étendue relative de 13 % pour le fil 20 AWG et de 21 % pour le fil 28 

AWG. D’autre part, les expressions de conductivité sont aussi sensibles aux incertitudes sur 

leurs paramètres d’entrée. À titre d’exemple, le Tableau VI.1 donne pour chaque fil la 

différence de conductivité entre une augmentation et une diminution de 20 % de 𝑘𝑖𝑠𝑜. On trouve 

ainsi une sensibilité de 41 % pour le fil de la Figure VI.2 (a) et de 31 % pour celui de la Figure 

VI.2 (b).  

 

Tableau VI.1 Conductivité thermique calculée et mesurée par Capacité SAS pour les deux 

fils de la Figure VI.2. 

Fil de Litz 
Conductivité 

mesurée 
Etendue 

Conductivité 

Calculée 

Sensibilité à  

± 20 % de 𝒌𝒊𝒔𝒐 

20 AWG 

Figure VI.2 (a) 
4,86 W.m-1.K-1 0,64 W.m-1.K-1 5,19 W.m-1.K-1 2,15 W.m-1.K-1 

28 AWG 

Figure VI.2 (b) 
6,72 W.m-1.K-1 1,38 W.m-1.K-1 6,61 W.m-1.K-1 2,04 W.m-1.K-1 

Malgré ces incertitudes, ce modèle permet d’ores et déjà de comprendre pourquoi le fil 

20 AWG a une conductivité thermique moins bonne que le fil 28 AWG malgré un remplissage 

bien meilleur. En effet, 𝑘∥ prenant le pas sur 𝑘⊥ (𝑘∥ = 3,7 W.m-1.K-1
,  𝑘⊥ = 1,5 W.m-1.K-1

  pour 

le 20 AWG et 𝑘∥ =5,9 W.m-1.K-1
,  𝑘⊥ = 0,7 W.m-1.K-1

 pour le 28 AWG), il apparait que le 

remplissage est finalement de moindre importance face à 𝐿𝑝 et 𝐸𝑖𝑠𝑜. Par ailleurs, ce modèle va 

nous permettre d’identifier et de quantifier des axes d’amélioration de cette conductivité. 

II.1.b. Fil de Litz aluminium isolé par de l’alumine 

Dans la mesure où la conductivité thermique du bobinage est très sensible à celle de l’isolant 

utilisé, il semble opportun de chercher à augmenter celle-ci. Pour cela, les fils aluminiums 

présentent un avantage certain en comparaison des fils cuivre puisque pouvant être isolés, par 

un procédé d’oxydation, par de l’alumine (Al2O3), une céramique ayant une conductivité 

thermique plus élevée que les isolants classiques. En effet, sous forme de pastilles, la 

conductivité thermique de l’alumine est de l’ordre de 25 W.m-1.K-1 [254]. Sous forme de couche 

isolante sur des fils, cette conductivité a été estimée à 2 W.m-1.K-1 dans [52], valeur qui, bien 

que beaucoup plus faible que celle d’une pastille, est bien au-delà des isolants classiques. Ainsi, 

un fil 28 AWG aux dimensions et épaisseurs identiques à celles du fil de la Figure VI.2 (b), 

mais en aluminium avec une couche d’alumine comme isolant aurait une conductivité 

thermique de 13,9 W.m-1.K-1. On obtient donc un doublement de la conductivité thermique bien 

que la conductivité thermique de l’aluminium ne soit que de 230 W.m-1.K-1. 

En revanche, l’utilisation d’un fil en aluminium en lieu et place d’un fil en cuivre 

s’accompagne d’un changement de résistivité électrique qui augmente de 50 %. Pour rappel, 

puisque l’effet de peau est négligeable pour des brins 28 AWG, les pertes par conduction dans 

le bobinage sont proportionnelles à la résistivité électrique tandis que les pertes par courants de 

Foucault sont proportionnelles à la conductivité électrique. Ainsi, les pertes par conduction vont 

augmenter de 50 % et les pertes par courants de Foucault diminuer de 33 % si l’on utilise des 

fils en aluminium. Nous verrons par la suite que ce changement peut être opportun dans certains 

cas. Pour la suite, on supposera les fils en aluminium isolés par de l’alumine et les fils en cuivre 

par des isolants polymériques classiques.  
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II.1.c. Augmentation du pas de tressage 

Le second paramètre pouvant être modifié est le pas de tressage 𝐿𝑝 du fil. En effet, il apparait 

dans (VI.3) qu’une réduction de 𝐿𝑝 permet d’améliorer la conductivité thermique en réduisant 

la distance que la chaleur doit parcourir le long d’un brin avant d’atteindre l’autre extrémité de 

la tresse. Cela se voit en effet sur la Figure VI.3 montrant la conductivité thermique 𝑘𝑖 du fil de 

Litz 28 AWG (cuivre et aluminium) en fonction de 𝐿𝑝. 

 
Figure VI.3 Evolution de la conductivité thermique du fil 28 AWG en cuivre et en aluminium 

en fonction du pas de tressage 𝐿𝑝. 

Cependant, deux obstacles empêchent une réduction trop importante de 𝐿𝑝. En premier lieu, 

lorsque le pas est réduit, la quantité de cuivre par mètre de fil augmente proportionnellement au 

rapport 2𝐿𝑒 𝐿𝑝⁄ . Bien que cette quantité de cuivre supplémentaire n’augmente pas le couple, 

elle augmente la résistance du fil créant des pertes par conduction et par courants de Foucault 

supplémentaires. On peut quantifier l’impact de 𝐿𝑝 sur la valeur des pertes 𝑃𝑖 par l’expression 

suivante : 

𝑃𝑖(𝐿𝑝) =
2𝐿𝑒
𝐿𝑝

𝑃𝑖(𝐿𝑝 → ∞) (VI.6) 

La valeur 𝑃𝑖(𝐿𝑝 → ∞) correspond aux pertes dans le bobinage pour un fil qui ne serait pas 

tressé du tout, cette valeur est celle qui est calculée par les formules utilisées dans les 

chapitres III et IV. Comme le montre la Figure VI.4, le rapport 2𝐿𝑒 𝐿𝑝⁄  est négligeable pour les 

grands pas de tressage mais devient très important lorsque 𝐿𝑝 est faible. Pour le fil 28 AWG 

utilisé dans le démonstrateur FROST, ce rapport est de 1,034 signifiant que sa résistance est 

supérieure de 3,4 % à celle d’un fil qui ne serait pas tressé. Il apparait donc à la lumière des 

figures Figure VI.3 et Figure VI.4 qu’un pas de tressage optimal doit exister trouvant l’équilibre 

entre génération de pertes et capacité à les extraire. 
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Figure VI.4 Evolution des pertes, caractérisées par le rapport 2𝐿𝑒 𝐿𝑝⁄ , en fonction du pas de 

tressage 𝐿𝑝. 

Afin de trouver le pas de tressage permettant de maximiser la densité de courant dans 

l’induit, on trace sur la Figure VI.5, pour l’induit du démonstrateur FROST, la densité de 

courant admissible en fonction du pas de tressage. On réalise cette étude pour le fil de Litz en 

cuivre et pour un fil de Litz en aluminium. Il ressort de ce graphique que le pas de tressage 

optimal est assez faible pour les deux matériaux, autour de 30 mm, et que dans le cas du cuivre 

ce pas de tressage permettrait un gain de 22 % en densité de courant en comparaison du fil 

utilisé pour FROST qui avait un pas de 76,2 mm. On remarque aussi que le pic de densité de 

courant de l’aluminium est plus faible (28,1A/mm2) que celui du cuivre (30,7 A/mm2). 

Cependant, pour les grands 𝐿𝑝, le fil aluminium peut admettre une densité de courant plus 

importante que celle du cuivre, les courbes se croisant pour 𝐿𝑝 = 70 mm. 

Le second obstacle à la diminution du pas de tressage se trouve être la fabricabilité d’un tel 

fil. En effet, il n’est pas possible de torsader les brins sur un pas trop petit sans modifier la forme 

et le remplissage du fil. Pour comprendre cela, il faut se rendre compte que faire tendre le pas 

vers 0 correspondrait plus à une bobine qu’à un fil. Ainsi, les valeurs de pas trop faibles sont 

hors du domaine de validité du modèle puisque celui-ci suppose que le tressage n’impacte ni la 

forme ni le remplissage. D’après le fournisseur ayant fabriqué le fil utilisé dans le chapitre 

précédent, il semble que 𝐿𝑝 = 46 mm soit un objectif atteignable sans modifier son remplissage 

et les dimensions. Nous considèrerons donc pour la suite cette valeur comme borne inférieure 

pour 𝐿𝑝. D’après la Figure VI.5, utiliser un tel pas de tressage permet tout de même une 

augmentation potentielle de 16 % de la densité de courant admissible dans l’induit et donc de 

la puissance spécifique. 
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Figure VI.5 Densité de courant efficace admissible dans l’induit du démonstrateur FROST 

en fonction du pas de tressage 𝐿𝑝 pour les fils de Litz en cuivre et en aluminium. 

II.2. Refroidissement cryogénique de l’induit 

II.2.a. Contexte 

La machine que nous avons étudiée tout au long de ce manuscrit est une machine 

partiellement supraconductrice dont seul l’inducteur est supraconducteur. Comme nous l’avons 

vu dans le Chapitre I, l’avantage de ce type de machine est que la quantité de pertes 

cryogéniques est faible en comparaison des machines à induit supraconducteur. En effet, les 

pertes cryogéniques estimées dans le chapitre précédent pour le démonstrateur sont de l’ordre 

de 60 W. En comparaison, les machines de puissances similaires à induit supraconducteur 

comptent plusieurs centaines de Watts de pertes par hystérésis dans les fils [171], [179], [255]. 

En conséquence, il semble qu’à moins de gros progrès sur la réduction des pertes dans les 

induits supraconducteur, seules les machines à inducteur supraconducteurs soient compatibles 

avec avion ne comportant pas de carburant cryogénique et devant donc embarquer des 

cryocoolers dédiés. 

Cependant, l’état de l’art que nous avons réalisé au début de ce manuscrit montre que les 

projets de machines supraconductrices pour l’aéronautique s’orientent beaucoup vers les 

machines à induit supraconducteur grâce à la perspective du développement de l’avion à 

hydrogène. Si l’on se place dans ce contexte, il serait aussi possible d’incorporer un induit 

supraconducteur aux machines à modulation de flux pour améliorer leurs performances. 

Cependant, l’étude des induits supraconducteurs étant un sujet à part entière, il ne sera pas 

possible d’en estimer le potentiel dans le cadre de ce manuscrit. En revanche, à l’instar du projet 

H2GEAR [173], [172] que nous avons brièvement présenté, une alternative à l’induit 

supraconducteur peut prendre la forme d’un refroidissement cryogénique de conducteurs 

classiques. 
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II.2.b. Resistance électrique d’un induit cryogénique 

Le refroidissement cryogénique d’un induit conventionnel permettrait d’abaisser sa 

température moyenne de fonctionnement et donc sa résistance électrique ouvrant la voie à une 

potentielle augmentation de la densité de courant.  

Le comportement en fonction de la température 𝑇 de la résistivité électrique 𝜌(𝑇) d’un métal 

pur peut être approximé pour les températures cryogéniques par la règle de Matthiessen [246], 

[251] : 

 𝜌(𝑇) = 𝜌0 + 𝜌𝑖(𝑇) (VI.7) 

Où 𝜌𝑖(𝑇) correspond à la résistivité idéale du métal s’il ne comportait aucune impureté, cette 

résistivité idéale est théorique et nulle pour 𝑇 = 0 K. Son évolution peut être prédite 

théoriquement à l’aide de l’équation de Grüneisen-Bloch [256]p.287 : 

𝜌𝑖(𝑇) 

𝜌(𝑇𝐷)
= 4,226 (

𝑇

𝑇𝐷
)
5

∫
𝑥5

(𝑒𝑥 − 1)(1 − 𝑒−𝑥)
𝑑𝑥

𝑇𝐷 𝑇⁄

0

 (VI.8) 

Avec 𝑇𝐷 la température de Debye du matériau, valant 310 K pour le cuivre et 380 K pour 

l’aluminium. L’expression (VI.8) donne 𝜌𝑖(𝑇) par rapport à la résistivité à 𝑇𝐷, celle-ci est 

estimée à partir de mesures sur des matériaux de très grande pureté, on peut utiliser 𝜌(𝑇𝐷) = 

17,9 nΩ.m pour le cuivre et 𝜌(𝑇𝐷) = 36,6 nΩ.m pour l’aluminium. 

Le second terme composant (VI.7) est la résistivité résiduelle 𝜌0 due aux impuretés présentes 

dans le matériau et correspond à la valeur de 𝜌(𝑇) lorsque 𝑇 tend vers 0. En pratique, on 

considère 𝜌0 = 𝜌(4,2 𝐾) pour pouvoir la mesurer à l’hélium liquide et on définit la notion de 

Rapport de Résistivité Résiduelle 𝑅𝑅𝑅 de la manière suivante [246] : 

𝑅𝑅𝑅 =
𝜌(273 𝐾)

𝜌(4,2 𝐾)
=
𝜌(273 𝐾)

𝜌0
= 1 +

𝜌𝑖(273 𝐾)

𝜌0
 (VI.9) 

La valeur du 𝑅𝑅𝑅 d’un métal peut notamment servir à qualifier différentes nuances selon 

leur pureté. Par exemple, un cuivre courant aura un 𝑅𝑅𝑅 d’environ 20 tandis qu’un cuivre 

OHFC, tel quel celui utilisé pour la thermalisation de la bobine supraconductrice, aura un 𝑅𝑅𝑅 

de l’ordre de 100 [246]. Afin de visualiser l’impact du 𝑅𝑅𝑅, on trace à partir des équations 

précédentes la résistivité en fonction de la température pour du cuivre et de l’aluminium sur la 

Figure VI.6 pour plusieurs 𝑅𝑅𝑅. On remarque ainsi qu’au-delà de 100 K, le 𝑅𝑅𝑅 a un impact 

limité sur la résistivité puisque l’on observe seulement 10 % de différence entre le 𝑅𝑅𝑅 = 10 

et le 𝑅𝑅𝑅 = 300. En revanche, en deçà de 100 K, plusieurs ordres de grandeurs peuvent séparer 

les courbes d’un même matériau. 

Afin de désigner le grade de matériau approprié pour un induit cryogénique de machine 

électrique, nous devons nous interroger sur la température de fonctionnement de celui-ci. Il 

s’avère effectivement que l’utilisation d’un conducteur de haute pureté n’aurait de sens que 

pour un fonctionnement à très faible température. Dans le contexte de l’avion à hydrogène, il 

n’est pas envisageable de fonctionner en dessous de 20 K. Il faut ensuite garder à l’esprit que 

plus la température de l’induit sera élevée, plus les pertes seront faciles à extraire puisque 

l’enthalpie que pourra absorber l’hydrogène sera grande et qu’une forte différence de 

température permet des échangeurs plus petits. Par ailleurs, une résistance plus faible d’un ordre 

de grandeur n’implique pas nécessairement une diminution similaire des pertes à extraire. Il 
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convient notamment de s’assurer que l’effet de peau ne se manifeste pas. En dépit du fait qu’il 

soit négligeable à température ambiante puisque l’épaisseur de peau à 400 Hz dans le cuivre 

(~3,4 mm) est 10 fois supérieur au diamètre des brins du fil de Litz (321 µm), elle devient 

similaire à 20 K dans du cuivre 𝑅𝑅𝑅 = 100 en atteignant ~32 µm. En outre, même lorsque 

l’épaisseur de peau reste grande par rapport au fil employé, comme à 77 K par exemple, une 

résistivité faible implique plus de pertes par courants de Foucault. En conséquence, le choix de 

la température de fonctionnement correspond à un équilibre à trouver entre pertes par 

conduction et pertes par courants de Foucault. 

 
Figure VI.6 Evolution de la resistitité électrique du cuivre et de l’aluminium en fonction de 

la température pour différents rapports de résistivité résiduelle RRR. 

Compte tenu de ces problématiques, nous formulons les hypothèses suivantes pour les études 

sur l’induit cryogénique : 

• Le fluide supposé refroidir l’induit est de de l’azote liquide (LN2) sous refroidi à 

70 K avec un débit suffisant pour que celui-ci s’échauffe peu et reste en phase liquide. 

• Le LN2 circule en boucle fermée et cède ses calories à l’hydrogène liquide embarqué. 

L’enthalpie que peut absorber chaque kg d’hydrogène à pression ambiante se 

compose donc de 449 kJ d’enthalpie de changement d’état et de 518 kJ d’enthalpie 

sensible entre 20,4 K et 70 K portant le total à 967 kJ/kg [257]. Cette valeur servira 

à estimer si la réserve de froid que constitue l’hydrogène embarqué est suffisante 

pour refroidir un induit cryogénique. Dans l’état supercritique (> 13 bar), l’enthalpie 

disponible pour le refroidissement est du même ordre de grandeur [258]. 

• Le système de refroidissement employé est supposé similaire au carter à huile de 

l’induit du démonstrateur FROST. 

• Le coefficient d’échange convectif entre le LN2 et le bobinage est supposé identique 

(1900 W.m-2.K-1) à celui retenu dans le Chapitre IV pour le carter à huile. 

• La température moyenne de l’induit est supposée être de 140 K et la température 

maximale 180 K, soit une élévation de température du fluide maximale de 110 K. 



Leviers et perspectives pour l’amélioration des machines à modulation de flux 

207 

Ces hypothèses correspondent à celles prises dans le cadre d’autres projets en cours en 

partenariat avec Airbus Upnext, SAFRAN et Absolut System visant à développer un prototype 

d’induit à refroidissement cryogénique. 

En conséquence de la température de fonctionnement choisie, il est suffisant d’employer des 

conducteurs avec un 𝑅𝑅𝑅 = 30 soit 𝜌(140 𝐾) = 7,1 nΩ.m pour du cuivre et  

𝜌(140 𝐾) = 10,4 nΩ.m pour de l’aluminium. En outre, la résistance entre 20 K et 295 K d’une 

bobine de l’induit du démonstrateur FROST a été mesurée par Airbus Upnext à l’aide d’un 

cryocooler. Les résultats de cet essai ainsi qu’une photo de la bobine installée sur la tête froide 

se trouvent sur la Figure VI.7. Les résultats de mesure sont normalisés à la résistance à 295 K 

et comparés avec les courbes théoriques du cuivre pour plusieurs 𝑅𝑅𝑅 permettant de conclure 

que le bobinage testé a un 𝑅𝑅𝑅 compris entre 10 et 20. 

 
Figure VI.7 Mesure de la resistance en fonction de la température d’une bobine de fil de Litz 

du démonstrateur FROST par Airbus Upnext à l’aide d’un cryocooler. 

II.2.c. Conductivité thermique d’un induit cryogénique 

Maintenant que la température de fonctionnement de l’induit a été fixée, nous allons réitérer 

l’étude faite à la fin de la section II.1 pour déterminer le matériau le plus adapté à cet induit 

cryogénique ainsi que la densité de courant admissible dans celui-ci. Pour cela, nous devons 

tout d’abord regarder comment évoluent les conductivités thermiques lors d’un fonctionnement 

à basse température.  

Dans le cas des conducteurs électriques, dans notre cas le cuivre et l’aluminium, leur 

conductivité thermique dépend elle aussi du 𝑅𝑅𝑅 puisque la chaleur est principalement 

transportée par les électrons et a tendance à augmenter lorsque la température diminue. La loi 

de Wiedemann et Franz reliant la conductivité thermique et la résistivité électrique offre 

généralement une bonne approximation [246]. Cependant, bien que cette loi soit précise à 

quelques pourcents près autour de la température ambiante et en dessous de 10 K, celle-ci est 
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imprécise de plusieurs dizaines de pourcents pour les températures intermédiaires [251]p.251. Il 

est donc indispensable dans notre cas d’utiliser les tables de valeurs mesurées. Ces dernières 

indiquent ainsi que la conductivité thermique du cuivre et de l’aluminium à 140 K ont une 

valeur similaire à 5 % près de leur valeur à température ambiante. 

Le comportement à basse température de la conductivité thermique des isolants est quant à 

elle beaucoup plus complexe puisque dépendant principalement du transport de la chaleur par 

les phonons. Il n’existe donc pas de loi de prédiction simple à l’image de la loi de Wiedemann 

et Franz [251]p.252 [256]p.294. En conséquence, il est nécessaire de s’en remettre à des tables de 

mesures empiriques. 

Pour les isolants polymériques, utilisés dans le cas du fil de Litz en cuivre, leur conductivité 

diminue lorsqu’on les refroidis, celle du polyimide kapton passant de 0,19 W.m-1.K-1 à 

température ambiante contre seulement 0,16 W.m-1.K-1 à 140 K [251]p.579. En conséquence, la 

conductivité thermique transverse de l’induit en cuivre sera elle aussi plus faible en 

refroidissement cryogénique. 

Enfin, pour les isolants céramiques comme l’alumine pouvant être employée pour les fils en 

aluminium, leur conductivité thermique peut augmenter à froid jusqu’à un maximum 

généralement situé entre 10 K et 100 K avant de diminuer à nouveau pour les températures 

encore inférieures. On peut par exemple citer le saphir qui présente un pic de conductivité de 

15 700 W.m-1.K-1 à 20 K [251]p.580. Dans le cas nous concernant, l’alumine fritté atteint un 

maximum de 157 W.m-1.K-1 à 77 K. À 140 K, sa conductivité est de l’ordre de 95 W.m-1.K-1 

soit environ 3 fois supérieure à celle à température ambiante. Il est cependant difficile 

d’extrapoler ces valeurs au cas d’une couche isolante d’alumine à la surface des conducteurs 

dans la mesure où la valeur estimée de celle-ci à température ambiante était déjà très différente 

de celle des pastilles d’alumine frittées. Bien que l’on puisse raisonnablement s’attendre à ce 

que cette conductivité augmente à froid, nous garderons la valeur de 2 W.m-1.K-1 pour la suite. 

II.2.d. Densité de courant admissible dans un induit cryogénique 

Les résistivités électriques et les conductivités thermiques des matériaux étant désormais 

fixées, nous pouvons appliquer le modèle thermique à l’induit cryogénique pour l’aluminium 

et le cuivre. On trace donc sur la Figure VI.8 la densité de courant admissible dans un induit 

cryogénique ayant les dimensions de celui de la machine FROST pour l’aluminium et le cuivre 

en fonction du pas de tressage. À l’instar de la Figure VI.5, le pas de tressage théorique idéal 

se situe autour de 30 mm. En outre, l’aluminium surpasse toujours le cuivre pour les grands 

pas. En revanche, il apparait que contrairement à la Figure VI.5, l’aluminium surpasse aussi le 

cuivre pour les faibles pas de tressage. En particulier, pour 𝐿𝑝 = 46 mm, soit le pas minimal 

que nous avons supposé atteignable en pratique, la densité de courant admissible dans un induit 

aluminium est de 43,8 A/mm2 contre 37,9 A/mm2. L’aluminium se manifeste donc comme le 

matériau idéal pour les induits cryogéniques tandis que le cuivre est plus adapté aux induits 

refroidis à l’huile. 

Deux raisons expliquent cette différence, la première provient de la diminution de la 

conductivité thermique des isolants polymériques à basse température. Celle-ci se répercute par 

une baisse de près de 15 % de la conductivité transverse du bobinage cuivre lors du passage en 

cryogénique. La quantité de pertes qu’il est possible d’extraire de l’induit cuivre est donc, pour 

𝐿𝑝 = 46 mm, de 11,8 kW à froid contre 16,1 kW à chaud soit une baisse de 26,7 %. En 

comparaison, les pertes que l’on peut extraire de l’induit aluminium ne baissent que de 20,9 % 

lors du passage à froid (20,6 kW à chaud contre 16,3 kW à froid), baisse uniquement due à 
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l’élévation de température maximale fixée à seulement 110 K pour l’induit cryogénique contre 

140 K pour l’induit à huile. 

 
Figure VI.8 Densité de courant efficace admissible dans un induit cryogénique ayant les 

dimensions de celui du démonstrateur FROST en fonction du pas de tressage 𝐿𝑝 pour les fils 

de Litz en cuivre et en aluminium. 

Les courants de Foucault constituent le second phénomène favorisant l’aluminium. En effet, 

le passage d’une température moyenne de fonctionnement de 423 K à 140 K permet une 

réduction de la résistivité électrique d’un facteur 4 environ pour les deux matériaux. Cependant, 

cela se répercute par une augmentation d’un facteur 4 des pertes par courants de Foucaults. 

Ainsi, lorsque celles-ci ne représentent qu’à peine 10 % des pertes totales à chaud pour le cuivre, 

ce taux atteint 45 % à froid laissant moins de « place » pour les pertes par conduction. Une 

conséquence de cela est d’ailleurs visible sur le graphique, les pertes par courants de Foucault 

sont si importantes qu’elles dépassent la quantité de pertes extractibles de l’induit cuivre pour 

𝐿𝑝 > 140 mm rendant nul la densité de courant admissible pour les grands pas de tressage. Il 

convient cependant de noter que, malgré tout, pour 𝐿𝑝 = 46 mm, le passage à froid n’a pas 

détérioré les performances de l’induit cuivre puisque sa densité de courant admissible a 

augmenté de près de 30 %.  

L’aluminium bénéficie lui aussi du passage à froid, mais dans une mesure plus importante 

puisque sa densité de courant admissible augmente de près de 60 %. Comme mentionné 

précédemment, sa conductivité thermique transverse ne pâtit pas de fonctionner à basse 

température, il est même probable que cela l’améliore même si ce n’est pas retranscrit dans les 

présents calculs. De plus, sa résistivité électrique plus élevée limite l’augmentation des pertes 

par courants de Foucault même si les pertes par conduction sont plus élevées que celles du 

cuivre. Il convient cependant de retenir que l’aluminium est un meilleur choix que le cuivre 

pour un fonctionnement cryogénique lorsque l’on regarde la puissance massique puisque 
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permettant une plus forte puissance avec une masse moindre. Cependant, cela se paye sur le 

rendement qui sera assurément plus faible. 

II.3. Amélioration de la bobine supraconductrice 

Au cours des deux précédents chapitres, nous avons pu présenter en détail la bobine qui a 

été commandée dans le cadre du projet FROST. Nous avons par ailleurs expliqué dans le 

Chapitre IV que, pour des raisons budgétaires, cette bobine est moins performante malgré un 

nombre de tours plus important que celle envisagée au départ à cause des performances du fil 

utilisé. Par ailleurs, nous avons vu dans le Chapitre V que la bobine est très lourde notamment 

à cause de son système de thermalisation en cuivre pesant presque 17 kg ce qui est supérieur 

aux 13,5 kg de fils supraconducteurs et de renforcement mécanique. La masse de cette bobine 

provient du fait que nous avons, en accord avec le fabricant, préféré rester conservatifs sur le 

refroidissement de la bobine pour s’assurer du bon fonctionnement du démonstrateur. En 

revanche, il est à noter que de grandes marges d’amélioration sont disponibles et nous allons en 

explorer quelques-unes dans cette section. 

II.3.a. Amélioration du fil supraconducteur 

Une première voie d’optimisation de la bobine que nous avons déjà commencé à expliciter 

précédemment réside dans l’utilisation d’un fil supraconducteur plus performant. Le terme 

performant prend ici deux sens, le premier et le plus évident correspond à un fil ayant un courant 

critique plus important. Il est certain qu’une amélioration du courant critique permet, pour un 

même champ produit, de diminuer la quantité de fil supraconducteur utilisé. À court terme, 

nous avons vu que l’utilisation du fil FESC-SCH04 [103] permettrait de doubler le courant 

critique. À plus long terme, il est envisageable que ce courant critique continue d’augmenter 

dans la mesure où les récents progrès ont déjà été très encourageants. L’introduction de 

« l’artificial pinning » ayant par exemple permis une augmentation de l’ordre de 70 % du 

courant critique sous haut champ magnétique [103].  

En revanche, une augmentation du courant critique de la bobine implique une augmentation 

du courant d’emploi de la bobine et donc des pertes associées dans les amenées de courant qui, 

comme nous l’avons vu, représentent déjà plus de la moitié des pertes cryogéniques de la 

bobine. Pour pallier à cela, les fabricants de fils tentent de développer des rubans de plus faible 

largeur. Ainsi, le courant critique du fil pourrait être réduit tout en conservant la même densité 

de courant. La conception d’une bobine avec un tel fil nécessite cependant de faire plus de tours 

pour garder le nombre d’Ampères-tours constant. Récemment, il est effectivement devenu 

possible d’acheter des fils de 2 mm de largeur au lieu de 4 mm [259], permettant donc 

d’envisager la réduction d’un facteur 2 des pertes dans les amenées de courant. Il faut cependant 

noter qu’à l’heure actuelle, il s’agit d’un produit encore nouveau et que la densité de courant 

critique du fil de 2 mm de largeur est d’un quart plus faible que celle du fil de 4 mm. 

II.3.b. Réduction de la masse de la thermalisation 

Comme mentionné précédemment, la partie la plus massive de la bobine se trouve être sa 

thermalisation en cuivre. Sans modifier drastiquement la structure de la bobine, une solution 

simple pourrait être le remplacement du cuivre par de l’aluminium permettant de gagner 

11,7 kg. Cependant, ce choix a pour conséquence un refroidissement moins efficace dans la 

mesure où un aluminium (𝑅𝑅𝑅 = 30) a une conductivité thermique de 700 W.m-1.K-1 à 30 K 

contre 1000 W.m-1.K-1 pour le cuivre (𝑅𝑅𝑅 = 30). En adaptant le modèle thermique de la 

bobine développé dans le chapitre précédent, on calcule que ce changement de matériau se 

traduit par une augmentation de 1,8 K de la température moyenne. Ainsi, la température 
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maximale de la bobine atteindrait seulement 28,8 K ce qui reste très efficace compte tenu de la 

masse gagnée. 

En outre, on peut aussi effectuer ce calcul pour la bobine utilisant les fils Fujikura de 4 mm 

de largeur dont les dimensions sont données dans le Tableau IV.9. Le courant critique supérieur 

et le nombre de tours plus faible de cette bobine permet d’abaisser ses pertes intrinsèques dues 

à la loi en puissance à 2 W au lieu de 5 W à 40 K. En revanche, son courant nominal est de 

369 A au lieu de 185 A ce qui implique un doublement des pertes apportées par les amenées de 

courant soit 32 W au total. Les pertes par radiation et par conduction dans les supports sont 

identiques (8 W). En intégrant cela dans le modèle thermique, cette bobine atteindrait une 

température maximale de 29,2 K avec une thermalisation en aluminium. Cette valeur reste donc 

largement inférieure à la limite de 40 K que nous avons fixée dans le chapitre précédent. 

Cependant, cela nécessite une très bonne thermalisation des amenées de courant, pour cela, il 

serait opportun de placer le pont de refroidissement que l’on peut voir sur la Figure V.19 au 

plus proche des connexions électriques. Grâce à l’emploi du fil plus performant et de la 

thermalisation en aluminium, cette bobine ne pèserait que 24,3 kg soit une réduction de 1/3 par 

rapport à la bobine commandée et présentée dans le chapitre précédent. 
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III. Amélioration de la machine FROST 

Maintenant que nous avons présenté quelques axes d’amélioration pour les machines à 

modulation de flux, nous allons nous atteler dans cette partie à les appliquer au démonstrateur 

FROST. Nous allons tout d’abord détailler l’impact théorique de tous les changements 

considérés avant de présenter les performances que ce démonstrateur aurait pu atteindre si l’on 

avait pu s’affranchir des contraintes liées au projet. 

III.1. Impact des différentes solutions 

Pour cette étude, nous allons employer successivement les leviers suivants : 

• On suppose la bobine dimensionnée initialement au cours du Chapitre IV avec le fil 

Fujikura dont les dimensions sont données dans le Tableau IV.9. La charge 

magnétique de l’inducteur plus importante découlant de ce changement permet 

d’augmenter la puissance électromagnétique de 32 %. En revanche, les pertes par 

courants de Foucault dans l’induit et dans le cryostat de la bobine sont elles aussi 

augmentées de respectivement 85 % et 97 %. 

• La thermalisation en aluminium de cette bobine ainsi que son nombre de tours plus 

faible permettent, comme mentionné précédemment, un allègement de 14,1 kg de la 

machine, soit presque 12 % du poids total de la machine. 

• On fait le choix d’utiliser le bobinage composé de 6 bobines par induit qui avait été 

identifié comme le plus performant avec les résultats du Tableau IV.6. Ce bobinage, 

dont on peut trouver le schéma sur la Figure VI.9, permet, grâce à son coefficient de 

bobinage plus important, d’augmenter la puissance de la machine de 23 %. En 

revanche, à cause de ses têtes de bobines plus larges, les bobinages sont plus lourds 

de 3 kg et les pertes Joules 50 % supérieures. 

• Enfin, on suppose le bobinage réalisé avec un fil de Litz dont le pas de tressage est 

de 𝐿𝑝 = 46 mm, soit la valeur minimale que nous avons supposée réalisable 

précédemment. Ce fil permettrait de faire circuler 28,5 A/mm2 dans l’induit apportant 

une augmentation de la puissance de 12 % mais au prix de 22 % de pertes 

supplémentaires. 

 
Figure VI.9 Schéma de bobinage d’un induit à 𝑁𝑏𝑜𝑏 = 6 bobines. 
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III.2. Performances théoriques 

À partir des hypothèses formulées précédemment et des résultats des deux chapitres 

précédents, on peut recalculer les performances théoriques d’une version dite « améliorée » du 

démonstrateur FROST et les comparer à la version « construite ». 

III.2.a. Bilan massique 

Le Tableau V.10 présente le bilan des masses du démonstrateur FROST en appliquant les 

changements décris précédemment. Pour bâtir celui-ci, on suppose que les parties non-actives 

ne sont pas impactées par les changements sur la bobine et sur le bobinage statorique. Ainsi, le 

rotor et les cryostats sont supposés identiques et pèsent donc le même poids que la version 

construite de la machine. En revanche, la bobine supraconductrice est, comme expliqué 

précédemment, beaucoup plus légère dans la version améliorée tandis que l’induit est plus lourd 

de 2,1 kg à cause des têtes de bobines plus grosses du bobinage à 6 bobines par induit. Dans 

l’ensemble, la version améliorée de la machine est plus légère de 12 kg que la version réalisée 

dans le projet. Ces 10 % de réduction pourraient potentiellement être encore augmentés en 

réalisant une optimisation mécanique plus poussée sur les cryostats et les pièces mécaniques 

non actives. 

 

Tableau VI.2 Comparaison des masses de la version construite et améliorée 

théoriquement du démonstrateur FROST. 

Paramètre Construite Améliorée 

Rotor 7,9 kg 

Induit 19,9 kg 22,0 kg 

Bobine supraconductrice 38,4 kg 24,3 kg 

Cryostats et ensemble mécanique 54,2 kg 

Total 120,4 kg 108,4 kg 

III.2.b. Bilan des performances 

Le Tableau IV.13 présente les performances des deux versions de la machine FROST. On 

remarque clairement une augmentation très importante du couple et de la puissance apportée 

par les leviers que nous avons décrit puisque ceux-ci sont 81 % supérieurs dans la version 

améliorée par rapport à la machine construite. Cette augmentation de puissance se traduit 

électriquement par une augmentation de 12 % du courant et de 63 % de la tension. En effet, 

pour ce calcul nous supposons que le fil employé pour le bobinage de l’induit est identique à 

l’exception du pas de tressage. Ainsi, l’augmentation de courant est due à l’augmentation de 

densité de courant tandis que l’augmentation de tension est due au champ inducteur plus 

important et au bobinage entourant un flux plus important grâce à son meilleur coefficient de 

bobinage. L’augmentation de la puissance couplée à la réduction de la masse de la machine 

permet ainsi un doublement de la puissance massique qui passe de 2,2 kW/kg à 4,4 kW/kg. En 

revanche, la machine améliorée génère aussi plus du double de pertes se traduisant par une perte 

de 0,6 % de rendement. 
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Tableau VI.3 Comparaison des performances de la version construite et améliorée 

théoriquement du démonstrateur FROST. 

Grandeur Description Construite Améliorée 

Ω Vitesse de rotation 5000 tr/min 

𝑇𝑒𝑚 Couple électromagnétique 498 Nm 905 Nm 

𝑃𝑒𝑚 Puissance électromagnétique 261 kW 474 kW 

𝐸1 Force électromotrice phase-neutre efficace 310 V 505 V 

𝐼𝑟𝑚𝑠 Courant nominal efficace 280 A 313 A 

𝑃𝑡𝑀 Puissance massique 2,2 kW/kg 4,4 kW/kg 

𝑇𝑡𝑀 Couple massique 4,1 Nm/kg 8,3 Nm/kg 

𝑃𝑐𝑓 Pertes par courants de Foucault 1,3 kW 2,6 kW 

𝑃𝑐 Pertes par courants de conduction 10,4 kW 21,2 kW 

𝑃𝑒3 Pertes dans la paroi du cryostat 0,7 kW 1,3 kW 

η Rendement 95,3 % 94,7 % 

Il apparait, à la lumière de ces résultats, que l’objectif de puissance du projet FROST semble 

techniquement atteignable avec les matériaux et technologies disponibles aujourd’hui. En effet, 

la version théorique améliorée de la machine atteint 474 kW et il serait tout à fait possible 

d’ajuster certains paramètres pour obtenir les 5 % de puissance restant pour atteindre les 

500 kW. En revanche, l’objectif de 10 kW/kg de puissance massique semble quant à lui 

beaucoup plus difficilement atteignable puisque nous ne parvenons pas à dépasser 5 kW/kg sur 

ce design théorique. Il convient cependant de noter que les cryostats et les pièces mécaniques 

n’ont pas été réétudiés et que c’est l’un des axes majeurs à explorer pour augmenter la puissance 

massique. En effet, comme nous l’avons vu, la majeure partie de la masse de la machine est 

composée des composants passifs. Il faut aussi souligner que l’optimisation des masses 

mécaniques constituait l’un des leviers majeurs utilisés par SIEMENS pour atteindre  

5 kW/kg sur leur moteur 260 kW [49]. 

Enfin, il faut garder à l’esprit que nous avons tenté ici de limiter les hypothèses afin de rester 

assez proche du démonstrateur décrit dans les deux précédents chapitres. Nous allons 

maintenant extrapoler les résultats en poussant plus loin les hypothèses et en cherchant à 

dimensionner des machines de plus fortes puissances. 
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IV. Études de cas pour des machines de fortes puissances 

IV.1. Contexte des études de cas 

Les projets RESUM et FROST avaient pour objet la réalisation de machines à puissance 

réduite afin de faire monter la topologie des machines à modulation de flux en maturité. 

Cependant, les performances des machines supraconductrices ont tendance à s’améliorer avec 

la montée en puissance. Ainsi, nous allons étudier dans cette dernière partie un cas applicatif 

nécessitant une puissance plus importante. L’architecture étudiée est présentée sur la  

Figure VI.10, il s’agit d’un avion monocouloir (type A320) dont la puissance des deux 

turboréacteurs atteint 40 MW dont 3 MW sont transformés en énergie électrique par deux 

génératrices conventionnelles. Ces 3 MW sont ensuite déportés à l’arrière de l’avion pour 

entrainer un propulseur devant réaliser la BLI (Boundary Layer Ingestion) tournant à une 

vitesse de 3000 tr/min. Cette architecture correspond au concept NASA du STARC-ABL 

présenté sur la Figure I.8.  

 

 

 
Figure VI.10 Schéma de l’architecture partiellement turboélectrique étudiée pour 

l’intégration d’une machine à modulation de flux dans un avion monocouloir avec un 

propulseur BLI de 3 MW. 

Dans ce cadre, nous allons tenter de dimensionner le moteur électrique de 3 MW entrainant 

le propulseur BLI. Nous effectuerons deux études de cas, une première pour laquelle on 

supposera que le carburant de l’avion n’est pas cryogénique et nécessitant donc l’emploi d’un 

cryocooler pour le refroidissement de l’inducteur. La seconde étude supposera que le carburant 

est de l’hydrogène liquide servant de source de froid pour le moteur électrique et permettant 

l’emploi d’un induit cryogénique. 
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Les hypothèses que nous formulerons pour ces études resteront conservatrices sur la 

disponibilité des technologies et notamment sur la taille des pastilles supraconductrices. Dans 

le cas où ces hypothèses ne seraient pas suffisantes pour atteindre 3 MW, nous supposerons une 

association de plusieurs machines sur le même arbre permettant d’obtenir la puissance désirée. 

IV.2. Étude de cas n°1 : Carburant conventionnel 

IV.2.a. Hypothèses 

Pour cette première étude de cas, on cherche à dimensionner un propulseur 3 MW avec un 

refroidissement à huile de l’induit. Ce propulseur est presque 12 fois plus puissant que la 

machine FROST en cours de construction mais compte tenu de sa vitesse de seulement 

3000 tr/min, il doit développer un couple 20 fois plus grand soit presque 10 kNm. Pour atteindre 

un tel couple, l’augmentation du volume et principalement du diamètre du rotor est 

indispensable. Nous allons donc formuler une dernière hypothèse qui n’avait pas été utilisée 

jusqu’alors dans ce chapitre à propos de la taille des pastilles supraconductrices. En effet, nous 

avons vu dans le Chapitre IV que la taille des massifs REBaCuO monocristallins était limitée, 

impliquant des contraintes sur la taille du rotor. À l’heure de l’écriture de ce manuscrit, le 

diamètre maximal disponible commercialement est de 100 mm. Cependant, l’entreprise CAN 

Superconductors a communiqué en 2021 sur la réalisation d’un disque de GdBaCuO 

monocristallin de 155 mm de diamètre que l’on peut voir sur la Figure VI.11 (a). Bien qu’il ne 

s’agisse pas encore d’un produit prêt à être vendu, il semble raisonnable de supposer qu’il 

devienne disponible dans les prochaines années.  

 
Figure VI.11 (a) Pastille GdBaCuO monocristalline produite en 2021 par CAN 

Superconductors [110]. (b) Dimensions d’une pastille en secteur d’anneau découpable dans 

un disque de 150 mm de diamètre. 

Ainsi, nous supposerons, pour cette étude, un diamètre maximal des pastilles de 150 mm 

permettant de pousser à 220 mm le rayon extérieur du rotor comme le montre la Figure VI.11 

(b). Dans les machines à flux axial, le couple est, en première approximation, proportionnel au 

cube du rayon du rotor. On peut donc escompter que ce nouveau diamètre permette un 

triplement du couple par rapport à la version de la machine FROST améliorée présentée dans 

la partie précédente. Il apparait donc que, dans le cadre de nos hypothèses, il ne sera pas possible 

de dimensionner une machine 3 MW. Nous chercherons donc à la place à dimensionner une 

machine 1 MW dont 3 exemplaires seront requis pour entrainer le propulseur BLI. 
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IV.2.b. Dimensions du moteur 1 MW 

En tenant compte de toutes nos hypothèses, nous allons dimensionner la machine 1 MW en 

repartant de la version améliorée de la machine FROST présentée dans la partie précédente. Le 

diamètre extérieur du rotor est agrandi afin d’atteindre les 440 mm permis par l’hypothèse prise 

sur la taille des pastilles. Le diamètre de la bobine ainsi que les dimensions des bobines de 

l’induit sont adaptées en conséquence. Enfin, on ajuste le nombre de tours par galette de la 

bobine afin d’atteindre une puissance de 1 MW. 

 

Tableau VI.4 Dimensions d’une machine à modulation de flux de 1 MW avec 

refroidissement à huile de l’induit. 

 Paramètre Description Valeur 

G
lo

b
al

 𝑝 Nombre de paires de pôles 5 

𝐸𝑖 Epaisseur de l’entrefer 3 mm 

𝑅𝑚 Rayon moyen 173,5 mm 

B
o
b
in

e 
H

T
S

 

𝑅𝑏 Rayon intérieur de la bobine 330 mm 

𝑁𝑝𝑎𝑛 Nombre de galettes 24 

𝑁𝑡𝑜𝑢 Nombre de tours par galette 80 

𝑊𝑏 Epaisseur de la bobine 10,8 mm 

𝐿𝑏 Longueur de la bobine 113 mm 

𝐼𝑐𝑏 Courant critique de la bobine 400 A 

𝐽𝑏 Densité de courant 566 A/mm2 

P
as

ti
ll

es
 H

T
S

 𝑅𝑒 Rayon extérieur d’une pastille 220 mm 

𝑅𝑖 Rayon intérieur d’une pastille 127 mm 

𝛼 Ouverture par rapport à une paire de pôle 0,5 

𝑊𝑦 Epaisseur du rotor 20 mm 

In
d
u
it

 

𝑅𝑤𝑒 Rayon extérieur de la spire intérieure 220 mm 

𝑅𝑤𝑖 Rayon intérieur de la spire intérieure 127 mm 

𝑊𝑖 Epaisseur du faisceau de conducteurs 53,8 mm 

𝐿𝑖 Largeur du faisceau de conducteurs 10 mm 

𝑁𝑏𝑜𝑏 Nombre de bobine par induit 6 

𝜃𝑐 Angle d’ouverture d’une bobine concentrée 59 ° 

𝐷𝑓𝑖𝑙 Diamètre des brins du fil de Litz 321 μm 

𝐿𝑝 Pas de tressage du fil de Litz 46 mm 

𝐾𝑐𝑢 Coefficient de remplissage de l’induit 54 % 

𝐽𝑟𝑚𝑠 Densité de courant dans l’induit 29,5 A/mm2 



Leviers et perspectives pour l’amélioration des machines à modulation de flux 

218 

En appliquant ces principes, on obtient les dimensions détaillées dans le Tableau IV.11. Pour 

rappel, la notation des paramètres géométriques est décrite sur les figures II.2 et II.3.  

IV.2.c. Bilan massique de la machine 

Afin de faire le bilan des masses de cette machine, nous allons appliquer différentes 

méthodes selon les pièces à extrapoler. Pour les parties actives, les formules utilisées dans le 

Chapitre IV se sont avérées robustes et seront donc réutilisées ici. Pour les parties passives en 

revanche, nous allons devoir utiliser une méthode d’extrapolation plus robuste dans la mesure 

où celle utilisée au Chapitre IV s’est montré très imprécise. Nous allons procéder en extrapolant 

les masses des pièces de la machine FROST construite au C 

hapitre V. Les différentes pièces seront classées en plusieurs catégories selon la méthode de 

calcul employée : 

• Masses supposées invariables : Roulements, connecteurs hydrauliques, ports de 

pompage, … 

• Masses supposées proportionnelles au rayon extérieur du rotor 𝑅𝑒 : Frette en carbone 

du rotor, déflecteurs du carter, … 

• Masses supposées proportionnelles au rayon intérieur de la bobine 𝑅𝑏 : Support et 

thermalisation de la bobine, parois externe et interne du cryostat de la bobine, 

flasques de refroidissement du cryostat, … 

• Masses supposées proportionnelles au carré du rayon extérieur du rotor 𝑅𝑒
2 : 

Mandrins de bobinage, roues en G11 et plaques de thermalisation du rotor, arbre 

mécanique, cloches, … 

• Masses supposées proportionnelles au carré du rayon extérieur de la bobine 𝑅𝑏
2 : 

Corps et capots des carters de l’induit, parois latérales du cryostat de la bobine, 

flasques mécaniques, … 

 

Tableau VI.5 Bilan des masses d’une machine à modulation de 

flux de 1 MW avec refroidissement à huile de l’induit. 

Paramètre Masse 

Rotor 16,5 kg 

Induit 47,6 kg 

Bobine supraconductrice 37,5 kg 

Cryostats et ensemble mécanique 97,7 kg 

Total 199,3 kg 

Ainsi, on peut espérer une meilleure fiabilité sur l’extrapolation mécanique tout en 

conservant un calcul simple de ces pièces. En appliquant ces formules, on obtient le bilan des 

masses du Tableau V.9. La machine 1 MW atteint ainsi presque 200 kg dont 127 kg provenant 

de la bobine supraconductrice, de son cryostat et des flasques mécaniques. 
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IV.2.d. Bilan des performances de la machine 

On peut maintenant récapituler les performances théoriques d’une machine 1 MW dans le 

Tableau VI.6. On remarque que certaines propriétés de cette machine sont similaires à celles de 

la machine FROST améliorée du Tableau IV.13. En effet, le rendement est identique et la 

puissance massique n’a finalement augmenté que de 0,7 kW/kg avec le doublement de la 

puissance. Cependant, il convient de noter que le paramètre dimensionnant d’une machine est 

son couple. En conséquence, il est difficile de comparer la puissance massique de deux 

machines ayant des vitesses très différentes. Le couple massique en revanche est beaucoup plus 

pertinent pour cela et a été pratiquement doublé ce qui constitue un gain d’échelle très 

important. 

 

Tableau VI.6 Bilan des performances d’une machine à modulation de flux de 1 MW avec 

refroidissement à huile de l’induit. 

Grandeur Description Valeur 

Ω Vitesse de rotation 3000 tr/min 

𝑇𝑒𝑚 Couple électromagnétique 3258 Nm 

𝑃𝑒𝑚 Puissance électromagnétique 1,0 MW 

𝑃𝑡𝑀 Puissance massique 5,1 kW/kg 

𝑇𝑡𝑀 Couple massique 16,3 Nm/kg 

𝑃𝑐𝑓 Pertes par courants de Foucault 3,2 kW 

𝑃𝑐 Pertes par courants de conduction 50,0 kW 

𝑃𝑒3 Pertes dans la paroi du cryostat 1,3 kW 

η Rendement 94,7 % 

 

IV.2.e. Performances et masse du système moteur 

Pour finir cette étude et calculer les performances du système moteur complet, il faut estimer 

la masse de la gestion thermique de cette machine à la fois pour la partie cryogénique mais aussi 

pour la partie haute température de l’induit. 

Pour le poids du refroidissement cryogénique, il faut tout d’abord refaire le bilan des pertes 

cryogéniques comme cela avait été fait dans le Chapitre V. Le flux thermique de la bobine 

supraconductrice est ainsi estimé à 47 W en reprenant les calculs effectués dans le chapitre 

précédent et le flux du rotor à 43 W par extrapolation des valeurs calculées par le partenaire 

Absolut System dans le Tableau V.1 portant le total des pertes cryogéniques à 90 W pour chaque 

machine 1 MW. On voit ainsi que malgré un triplement du couple, les pertes cryogéniques n’ont 

augmenté que de 50 %. 

À l’échelle du propulseur BLI étudié, le besoin en refroidissement cryogénique est de 270 W 

à 30 K. Estimer la valeur d’un coefficient de gestion thermique lorsque des sources 

cryogéniques sont requises est complexe dans la mesure où les cryocoolers de forte puissance 

disponibles actuellement n’ont pas été conçus pour des applications embarquées. On peut 
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cependant, à partir d’un état des lieux réalisé en 2017 [79], faire une hypothèse conservatrice et 

une hypothèse optimiste pour notre étude de cas afin de se rendre compte de la sensibilité du 

système à cette hypothèse. La première consistera à utiliser les valeurs des cryocoolers à cycle 

de Gifford-McMahon disponibles aujourd’hui tandis que la seconde prendra les valeurs visées 

par les projets de cryocoolers à cycle de Brayton inversé en développement pour les applications 

embarquées. Dans le premier cas, on peut appliquer un coefficient de gestion thermique de 

2,3 kg/W à 30 K et dans le second 0,09 kg/W [79]. On note donc une très grande disparité entre 

ces deux hypothèses dont nous verrons l’impact important sur le résultat de l’étude.  

Il convient aussi de tenir compte de la puissance consommée par l’alimentation des 

cryocoolers qui n’est pas négligeable. En effet, les cryocoolers à cycle Gifford-McMahon ont 

un coefficient de performance 𝐶𝑂𝑃 de 0,9 % à 30 K tandis que les cycles de Brayton inversé 

visent un 𝐶𝑂𝑃 de 3,4 % [79]. 

Concernant la gestion thermique des pertes non cryogéniques, on suppose un coefficient de 

1,5 kg/kW qu’il faut appliquer à la fois aux pertes des moteurs mais aussi des cryocoolers 

associés. 

 

Tableau VI.7 Performances du système de moteurs supraconducteurs entrainant un 

propulseur BLI pour le cas sans carburant cryogénique selon l’hypothèse prise pour les 

cryocoolers. 

Paramètre Conservatrice Optimiste 

Pertes cryogéniques des moteurs 270 W 

Pertes non cryogéniques des moteurs 164 kW 

Alimentation des crycoolers 30 kW 8 kW 

Masse des cryocoolers 621 kg 23 kg 

Masse de la gestion thermique non cryogénique 291 kg 258 kg 

Masse des moteurs supraconducteurs 598 kg 

Puissance massique du système 2,0 kW/kg 3,4 kW/kg 

Rendement 93,5 % 94,3 % 

Finalement, le Tableau VI.7 présente les résultats à l’échelle du système moteur. Il apparait 

clairement que les performances des cryocoolers sont un paramètre influant très fortement sur 

le résultat d’une étude à cette échelle. En effet, dans le cas de l’hypothèse conservatrice, les 

cryocoolers sont plus lourds que les moteurs supraconducteurs qu’ils refroidissent tandis que si 

les objectifs annoncés pour les cycles de Brayton inversés sont respectés, la masse des 

crycoolers peut devenir presque négligeable. On note aussi que la gestion thermique non 

cryogénique est, comme mentionné dans le Chapitre I, un élément non négligeable d’une chaine 

propulsive qui impacte la puissance spécifique globale du système moteur.  
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IV.3. Etude de cas n°2 : Carburant cryogénique 

IV.3.a. Hypothèses 

Pour cette seconde étude de cas, on suppose que le carburant de l’avion est du LH2 

permettant de disposer d’une source cryogénique pour le refroidissement de l’inducteur 

supraconducteur mais aussi d’un induit cryogénique. Il n’est donc pas nécessaire ici 

d’embarquer des cryocoolers, il faudra en revanche s’assurer que la quantité de LH2 consommé 

par l’avion soit suffisante pour absorber l’entièreté des pertes. La machine supraconductrice 

que nous étudierons ici correspond à celle présentée dans le Tableau IV.11 mais utilisant un 

induit cryogénique en aluminium. Comme nous l’avons vu précédemment, l’emploi de cet 

induit permet une augmentation de la densité de courant par rapport au refroidissement à l’huile. 

Il est ainsi possible d’atteindre 45 A/mm2 dans l’induit donnant une machine de 1,5 MW pour 

les mêmes dimensions. L’entrainement du propulseur ne nécessite donc que deux machines. 

IV.3.b. Bilan des performances de la machine 

En appliquant ce changement d’induit, on obtient une machine avec les performances 

décrites dans le Tableau VI.8. On remarque notamment une légère baisse de la masse grâce à 

la masse volumique plus faible de l’aluminium composant l’induit par rapport au cuivre qui, 

couplée à l’augmentation de la puissance, permet d’atteindre 8 kW/kg. La quantité de pertes de 

la machine reste similaire à l’étude de cas précédente avec ~50 kW donnant un rendement plus 

important de 1,7 %. On note donc que déjà à l’échelle de la machine, la perspective de disposer 

d’un liquide cryogénique comme carburant permet des gains significatifs. 

 

Tableau VI.8 Bilan des performances d’une machine à modulation de flux de 1,5 MW 

avec refroidissement cryogénique de l’induit. 

Grandeur Description Valeur 

Ω Vitesse de rotation 3000 tr/min 

𝑇𝑒𝑚 Couple électromagnétique 4969 Nm 

𝑃𝑒𝑚 Puissance électromagnétique 1,5 MW 

𝑀𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 Masse de la machine 187,3 kg 

𝑃𝑡𝑀 Puissance massique 8,0 kW/kg 

𝑇𝑡𝑀 Couple massique 26,5 Nm/kg 

𝑃𝑐𝑓 Pertes par courants de Foucault 8,3 kW 

𝑃𝑐 Pertes par courants de conduction 44,3 kW 

𝑃𝑒3 Pertes dans la paroi du cryostat 1,3 kW 

η Rendement 96,4 % 
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IV.3.c. Performances et masse du système moteur 

Afin d’étudier l’intégrabilité d’un système comportant deux machines à induit cryogénique 

dans l’architecture étudiée, il faut s’assurer que la quantité de H2 consommée par les 

turbomachines est suffisante pour absorber la chaleur générée par le système moteur. Pour cela, 

on suppose que le propulseur BLI fonctionne à pleine puissance pendant toute la phase de 

croisière de l’avion. Au cours de cette phase, l’avion fonctionne à environ la moitié de sa 

puissance soit 20 MW [92]. En supposant un rendement des turboréacteurs de 50 %, on estime 

à partir du pouvoir calorifique de l’H2 (120 MJ/kg) que l’avion en consomme 0,33 kg/s. Par 

ailleurs, nous avons vu précédemment que l’induit cryogénique supposait du LN2 à 70 K 

comme liquide de refroidissement. Le système avion nécessite donc un système d’échangeurs 

entre le H2, circulant dans l’état supercritique pour cette architecture [22], et le LN2. Ainsi, 

compte tenu des températures et de l’état supercritique (pression > 13 bar), on dispose pour le 

refroidissement du moteur de l’enthalpie absorbée par le H2 entre 20 K et 70 K soit de l’ordre 

de 800 ~ 1000 kJ.kg (valeur dépendant de la pression) [258]. En conséquence, les 0,33 kg/s de 

H2 consommé peuvent évacuer de l’ordre de 300 kW de pertes soit environ 3 fois les 108 kW 

du système moteur qui est donc bien compatible avec l’architecture proposée. 

La détermination du coefficient de gestion thermique correspondant aux échangeurs entre le 

H2 et le LN2 est très complexe dans la mesure où peu de travaux existent sur ce sujet. Ainsi, 

compte tenu des différences de températures similaires, nous prendrons 1,5 kg/kW comme cela 

avait été fait pour les pertes non cryogéniques dans l’étude de cas précédente. La prise en 

compte de ce coefficient dans la masse du propulseur est présentée dans le Tableau VI.9. On 

voit ainsi que le système moteur avec carburant cryogénique atteint 5,6 kW/kg soit entre 1,6 et 

2,7 fois plus que pour le système sans LH2. 

 

Tableau VI.9 Performances du système de moteurs supraconducteurs 

entrainant un propulseur BLI pour le cas disposant d’un carburant 

cryogénique. 

Paramètre Valeur 

Masse de la gestion thermique non cryogénique 162 kg 

Masse des moteurs supraconducteurs 375 kg 

Puissance massique du système 5,6 kW/kg 

On voit donc bien que la disponibilité du LH2 et l’utilisation de l’induit cryogénique associé 

permet une augmentation des performances par deux leviers. D’une part l’augmentation de la 

densité de courant dans l’induit apporte un très fort gain en puissance massique sur la machine. 

D’autre part, l’absence de cryocoolers retire un poids très important au système moteur global. 

Il convient cependant de noter que ces valeurs ne sont valables que dans le cas de l’architecture 

étudiée ici d’un avion ne comportant que 3 MW de moteurs électriques installés. Dans le cas 

d’un monocouloir complètement turboélectrique par exemple, il faudrait 40 MW de moteurs. 

Avec le rendement présenté dans le Tableau VI.8, la quantité de LH2 consommé par l’avion ne 

serait ainsi pas suffisante pour refroidir les machines supraconductrices et il faudrait envisager 

un fonctionnement avec des densités de courant plus faibles. 
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V. Conclusion sur les machines à modulation de flux 

V.1. Comparaison des machines étudiées 

Afin de mettre en perspective les différentes machines étudiées dans ce manuscrit, on trace 

sur la Figure VI.12 le couple massique en fonction du couple des différentes machines étudiées 

dans ce mémoire. La représentation en couple massique est préférée car permettant une 

comparaison plus pertinente de machines de vitesses différentes. On trace par ailleurs sur cette 

même figure le couple massique nominal de deux machines conventionnelles à aimants 

permanents pour applications aéronautiques parmi les plus performantes. Ces deux machines 

sont la EMRAX 348 [260] et la machine de SIEMENS que nous avons déjà mentionnée 

précédemment [49]. 

 
Figure VI.12 Comparaison du couple massique des différentes machines à modulation de 

flux étudiées dans ce manuscrit avec les meilleures machines à aimants pour application 

aéronautique [49], [260]. 

On remarque tout d’abord que le couple massique des machines à modulation de flux 

augmente avec le couple de manière presque proportionnelle. En effet, les machines 

supraconductrices prennent de l’intérêt à mesure que la puissance demandée augmente grâce à 

d’important gains d’échelle. On note cependant que, à l’exception de la machine à induit 

cryogénique, les machines à modulation de flux développent un couple spécifique plus faible 

que la machine SIEMENS. Pour la machine EMRAX, elle est plus performante que les 

machines à modulation de flux de couple similaire mais est dépassée par les machines des 

études de cas n°1 et n°2. 

Il convient cependant de noter que les machines à aimants placées dans ce tableau ont été 

fortement optimisées mécaniquement ce qui n’est pas le cas des machines à modulation de flux 

étudiées ici. Ainsi, des marges d’améliorations importantes sont potentiellement disponibles. 
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En outre, les machines à modulation de flux ne répondent pas non plus au même cahier des 

charges. En effet, le principal intérêt de ces dernières est de pouvoir contrôler l’excitation de la 

machine depuis une bobine située au stator tandis que l’excitation d’une machine à aimants 

permanents n’est pas contrôlable. Ce point est important dans la mesure où la bobine 

supraconductrice et les éléments passifs associés sont finalement la partie de loin la plus lourde 

de la machine. Ainsi, les machines à aimants sont des points de comparaisons plus pertinents 

pour les machines à « aimants permanents supraconducteurs ». 

Finalement, on note aussi que peu de machines conventionnelles ayant une puissance de 

l’ordre du MW existent pour application aéronautique en dehors des machines à haute vitesse. 

On note tout de même une machine 1 MW développée par Collins Aerospace mais dont les 

performances ne sont pas communiquées [261]. Il est ainsi difficile de prolonger la comparaison 

pour les machines à fort couple. 

V.2. Discussion et travaux futurs 

Au cours de ce chapitre et plus généralement de ce manuscrit, nous avons mis en évidence 

que la bobine supraconductrice et son cryostat composaient largement la majeure partie de la 

masse de la machine. Il faut en outre noter que l’intense champ magnétique que produit la 

bobine rayonne à l’extérieur de la machine. Ainsi, la machine semble difficilement intégrable 

en l’état dans la mesure où ce champ peut perturber le fonctionnement des systèmes disposés 

autour de la machine. Il faudrait en effet intégrer un second système de bobines d’écrantage 

servant à s’assurer que le champ soit très faible en dehors. Bien que n’ayant pas pu être étudié 

ici, l’optimisation de ce système d’écrantage est un problème à part entière qu’il faut étudier 

pour permettre l’utilisabilité d’une machine à modulation de flux. En tout état de cause, ce 

second système de bobines sera lui-même lourd et nécessitera un agrandissement de la taille du 

cryostat renforçant encore plus le constat fait en début de paragraphe. De plus, le fait de disposer 

de deux composants supraconducteurs, la bobine et le rotor, implique une topologie ayant une 

cryogénie plus complexe et comportant plus de ponts thermiques qu’une machine à bobinage 

rotoriques supraconducteurs par exemple. En conséquence, l’inducteur d’une machine à 

modulation de flux génère des pertes cryogéniques plus importantes que d’autres structures de 

machines à inducteur supraconducteurs ce qui peut être très impactant si l’embarquement d’un 

cryocooler est nécessaire pour les évacuer. 

En revanche, on peut noter que plusieurs outils sont à disposition pour pallier à ces différents 

problèmes. On peut notamment citer la structure dite à « stacks » qui consiste à empiler 

plusieurs machines tout en mutualisant notamment la bobine supraconductrice ainsi que 

potentiellement les induits et les cryostats. Cette structure, qui avait été présentée dans [69], 

s’adapterait parfaitement au cas étudiés précédemment où plusieurs machines sont nécessaires 

pour entrainer un propulseur et ne nécessiterait notamment qu’un seul système d’écrantage pour 

tout le système moteur. La mutualisation de plusieurs autres composants permettrait en outre 

d’augmenter la puissance massique et de diminuer les pertes cryogéniques. Cette structure est 

cependant mécaniquement plus complexe à assembler et à équilibrer. 

Concernant les pertes cryogéniques, il existe aussi plusieurs possibilités pour les réduire. On 

peut notamment déposer un revêtement à faible émissivité sur le rotor pour limiter les pertes 

radiatives. Mais comme nous l’avions noté précédemment, les amenées de courant sont la 

principale source de pertes de la bobine. Celles-ci peuvent en revanche être potentiellement 

complètement éliminées par l’utilisation d’une « pompe à flux » permettant d’alimenter en 

courant continu une bobine supraconductrice sans contact [262]. Les pompes à flux sont un 

sujet faisant l’objet de beaucoup de travaux récents puisqu’ils offrent aussi la possibilité 
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d’alimenter des dispositifs supraconducteurs rotatifs comme des rotors bobinés 

supraconducteurs en remplaçant les systèmes bagues-balais. 

En conséquence, d’autres structures de machines pourraient respecter le cahier des charges 

pour lequel les machines ont été choisies cumulant contrôle de l’excitation et absence de 

système bagues-balais. Ces topologies pourraient potentiellement être plus performantes mais 

cela dépendra des dimensions de la pompe à flux par rapport à celle de la machine. 

Quelle que soit la topologie de machine électrique retenue pour la propulsion électrique 

embarquée, une architecture ne peut pas être optimisée en dimensionnant séparément la 

machine de son refroidissement (cryogénique ou non). En effet, une optimisation commune de 

la machine et de son cryocooler permettrait de déterminer une température de fonctionnement 

des supraconducteurs minimisant la masse du système global. Une telle étude nécessite 

cependant de maitriser précisément ce qui influe sur la masse d’un cryocooler ce qui n’est pas 

notre cas comme en témoigne la disparité des deux hypothèses prises à ce sujet dans notre étude 

de cas. De surcroit, une autre limite de l’étude d’architecture que nous avons effectuée réside 

dans le fait que nous avons cherché à maximiser la masse de la machine sans se préoccuper de 

son rendement. Or, lorsque l’on tient compte de la gestion thermique ou encore de la 

consommation supplémentaire de carburant induite par les pertes, il se peut qu’une machine 

plus lourde mais avec moins de pertes soit plus pertinente lorsque l’on regarde au niveau global 

de l’architecture. 

Enfin, un des axes ayant été exploré dans ce chapitre est l’utilisation d’un induit 

conventionnel à refroidissement cryogénique. Bien que permettant une amélioration 

significative de la densité de courant, cette solution n’entraine pas dans le même temps une 

augmentation drastique du rendement. De ce point de vue, l’utilisation d’un induit 

supraconducteur semble être une voie pouvant fournir à la fois une densité de courant encore 

meilleure mais aussi accompagnée de pertes beaucoup plus faibles. Le développement d’un tel 

induit nécessite cependant d’importants travaux de modélisation et de conception dédiés pour 

y parvenir.
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Conclusion générale 
Le développement des machines supraconductrices s’intègre, comme nous l’avons vu dans 

ce manuscrit, à une démarche de décarbonation de l’industrie aéronautique car pouvant faciliter 

le déploiement de la propulsion électrique en fournissant des machines à forte puissance 

spécifique et haut rendement. Nous avons en effet pu voir que cette technologie peut s’intégrer 

dans différentes architectures d’avions et présente une synergie certaine avec l’utilisation de 

l’hydrogène liquide comme carburant. Dans ce contexte, les travaux de ce mémoire portent sur 

le développement de la machine à modulation de flux, une machine à inducteur 

supraconducteur. 

Afin de permettre l’étude de cette machine, deux chapitres de cette thèse ont porté sur le 

développement d’un modèle électromagnétique semi-analytique ayant notamment pour but le 

calcul du couple produit par la machine. La construction de ce modèle a nécessité l’extension 

en trois dimensions d’une méthode de la littérature scientifique permettant de résoudre les 

équations de Maxwell par séparation de variables dans des domaines géométriques comportant 

une perméabilité magnétique non-uniforme. L’utilisation de cette méthode en trois dimensions 

à permis de mettre au point un modèle rapide et précis par rapport aux modèles numériques, 

pour le calcul du champ généré par l’inducteur d’une machine à modulation de flux axiale. Il a 

aussi été possible de tenir compte de la pénétration du champ magnétique à l’intérieur des 

pastilles supraconductrices à l’aide du modèle de Bean. 

L’utilisation de ce modèle a ensuite permis d’effectuer un dimensionnement 

électromagnétique de la machine devant être réalisée dans le cadre du projet FROST. Ce 

dimensionnement a dû tenir compte de toutes les contraintes techniques, mais aussi logistiques 

et budgétaires rencontrées dans le cadre de ce projet. La machine résultant de ce 

dimensionnement ne pourra ainsi atteindre que 260 kW et non les 500 kW attendus au départ à 

cause de plusieurs facteurs limitants : 

• La taille des pastilles supraconductrices monocristallines est limitée par son procédé 

de fabrication empêchant l’augmentation du diamètre du rotor. 

• L’absence de fer pour canaliser le champ magnétique de l’inducteur implique que les 

pièces conductrices de la machine sont soumises au champ variable de l’inducteur et 

voient l’apparition de courants de Foucault associés. Ces courants de Foucault 

génèrent des pertes particulièrement importantes dans le cryostat de la bobine 

supraconductrice dont le diamètre a dû être augmenté pour l’éloigner du rotor. Cette 

augmentation a eu un grand impact sur la quantité de fil nécessaire à la réalisation de 

la machine ne permettant pas d’atteindre le champ magnétique désiré au départ. 

• Les courants de Foucault se développent aussi dans le bobinage de l’induit qui doit 

être réalisé dans un fil de Litz à brins très fins pour limiter les pertes associées. Ce fil 

de Litz a pour propriété un remplissage et une conductivité thermique faibles. Ce 

dernier paramètre à notamment limité à seulement 25 A/mm2 la densité de courant 

que le système de refroidissement liquide est capable d’extraire. 

La réalisation de cette machine n’étant, à l’heure actuelle, pas encore terminée, seule une 

présentation partielle de sa construction a pu être présentée. Nous avons cependant pu mettre 

en évidence les choix et structures mis en œuvre pour ce démonstrateur. Nous avons aussi pu 

effectuer des essais sur des sous-ensembles de la machine dont notamment les pastilles 

supraconductrices. Le bilan des masses effectué à partir des plans de la machine a mis en 
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évidence qu’une importante proportion des 120 kg composant la machine provient des pièces 

passives électromagnétiquement. De plus, il est apparu qu’environ 70 % de la masse de la 

machine étaient liés à la bobine supraconductrice et aux composants passifs associés. Il est ainsi 

attendu que le démonstrateur présente une puissance spécifique de 2,2 kW/kg pour un 

rendement de 95,3 %. 

Le dernier chapitre de ce manuscrit nous a finalement permis de présenter différentes voies 

d’amélioration pour les machines à modulation de flux. Le gain qui peut être apporté par 

certaines d’entre elle a pu être quantifié dont notamment l’amélioration de la conductivité 

thermique du fil de Litz ou encore l’utilisation d’un induit conventionnel à refroidissement 

cryogénique. Les études théoriques ainsi réalisées ont montré que le démonstrateur du projet 

FROST aurait pu atteindre 4,4 kW/kg si l’on ne tient compte que des limites technologiques et 

que les machines à modulation de flux pourraient atteindre 8 kW/kg à plus forte puissance. 

D’autres leviers d’amélioration ont été évoqués mais non quantifiés. L’un des principaux 

d’entre eux se trouve être l’optimisation mécanique des parties non actives qui n’a pas pu être 

poussée aussi loin que celle des parties actives dans ce manuscrit. 

En épilogue de ces travaux, il semble que la principale limite à la puissance spécifique d’une 

machine à modulation de flux soit dans l’envergure de la bobine supraconductrice. En effet, 

comme nous l’avons mentionné, celle-ci représente une part prépondérante de la masse totale 

mais seule une partie de son flux n’est en réalité modulée par le rotor et donc utilisée par l’induit 

pour la production de couple. Cette problématique est intimement liée aux vitesses d’utilisation 

envisagées pour l’aéronautique. Une application à plus basse vitesse permettrait effectivement 

une mitigation de ces problématiques avec une réduction possible de la fréquence et donc des 

pertes par courants de Foucault. Les applications à fort couple et faible vitesse pourraient ainsi 

bénéficier pleinement du champ magnétique important qu’il est possible de générer grâce aux 

supraconducteurs tout en conservant une bobine située au plus proche du rotor. Enfin, la vitesse 

élevée entraine des contraintes supplémentaires sur les étanchéités tournantes au vide et au 

fluide cryogénique nécessaires à la mise en œuvre d’un rotor supraconducteur. La fiabilité de 

la topologie étant très dépendante de ces pièces d’usure, il est donc primordial de disposer d’une 

solution robuste. 
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A. Décomposition en série de Fourier de la perméabilité 

magnétique après implémentation du modèle de Bean 

A.1. Cas de la pénétration incomplète 

Si la pénétration est incomplète (𝑑𝑝 < 𝐷 2⁄  et 𝑑𝑝 < 𝛼𝜏 2⁄ ), la distribution de perméabilité 

magnétique dans le domaine I est représentée sur la Figure A.1. le long des axes x et y.  

 
Figure A.1 Distribution de perméabilité magnétique pour la pénétration incomplète le long 

des axes x et y dans le domaine I. 

Dans ce cas les coefficients 𝜇𝐼
𝑛,𝑘

̂  sont exprimés : 
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Pour 𝑛 > 0 et 𝑘 = 0 : 
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Pour 𝑛 = 0 et 𝑘 > 0 : 
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Pour 𝑛 > 0 et 𝑘 > 0 : 
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(A.4) 

A.2 Cas pénétration complète sur y uniquement 

Si la pénétration est complète sur y uniquement (𝑑𝑝 < 𝐷 2⁄  et 𝑑𝑝 > 𝛼𝜏 2⁄ ), la distribution 

de perméabilité magnétique dans le domaine I est représentée sur la Figure A.2 le long des axes 

𝑥 et 𝑦. 

 
Figure A.2 Distribution de perméabilité magnétique pour la pénétration complète sur y 

uniquement le long des axes x et y dans le domaine I. 
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Pour 𝑛 > 0 et 𝑘 = 0 : 
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Pour 𝑛 = 0 et 𝑘 > 0 : 
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Pour 𝑛 > 0 et 𝑘 > 0 : 
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(A.8) 

A.3 Cas pénétration complète sur x uniquement 

Si la pénétration est complète sur x uniquement (𝑑𝑝 > 𝐷 2⁄  et 𝑑𝑝 < 𝛼𝜏 2⁄ ), la distribution 

de perméabilité magnétique dans le domaine I est représentée sur la Figure A.3 le long des axes 

𝑥 et 𝑦. 

 
Figure A.3 Distribution de perméabilité magnétique pour la pénétration complète sur x 

uniquement le long des axes x et y dans le domaine I. 
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Dans ce cas les coefficients 𝜇𝐼
𝑛,𝑘

̂  sont exprimés : 

Pour 𝑛 = 𝑘 = 0 : 
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Pour 𝑛 > 0 et 𝑘 = 0 : 

𝜇𝐼
𝑛,0

̂ =𝜇𝐼
−𝑛,0
̂ =

𝜇0𝐿

2𝜏𝜋2𝑛2
(
𝛼𝜏

𝑑𝑝
− 1) (cos (𝜋𝑛

𝐷

𝐿
) − 1) (A.10) 

Pour 𝑛 = 0 et 𝑘 > 0 : 
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Pour 𝑛 > 0 et 𝑘 > 0 : 
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(A.12) 

A.4 Cas pénétration complète 

Si la pénétration est complète dans les deux directions (𝑑𝑝 > 𝐷 2⁄  et 𝑑𝑝 > 𝛼𝜏 2⁄ ), la 

distribution de perméabilité magnétique dans le domaine I est représentée sur la Figure A.4 le 

long des axes 𝑥 et 𝑦. Dans ce cas les coefficients 𝜇𝐼
𝑛,𝑘

̂  sont exprimés : 

Pour 𝑛 = 𝑘 = 0 : 
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Pour 𝑛 > 0 et 𝑘 > 0 : 
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(A.16) 

 
Figure A.4 Distribution de perméabilité magnétique pour la pénétration complète dans les 

deux directions le long des axes x et y dans le domaine I. 
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B. Calcul analytique des contraintes mécaniques dans 

une bobine supraconductrice 

On cherche la distribution des contraintes entre les points P1 (r = 𝑅𝑏 , 𝑧 = 0) et P2 (r = 𝑅𝑏 +
𝑊𝑏 , 𝑧 = 0) de la bobine selon la Figure B.1. On suppose que les grandeurs ne varient que 

suivant 𝑟. 

 
Figure B.1 Représentation des points P1 (𝑟 = 𝑅𝑏 , 𝑧 = 0) et P2 (𝑟 = 𝑅𝑏 +𝑊𝑏 , 𝑧 = 0) 

délimitant la ligne de coupe au milieu de la bobine sur laquelle les contraintes sont évaluées. 

Entre ces points, le champ magnétique 𝐵(𝑟) est supposé linéaire suivant 𝑟 et s’exprime 

donc : 

𝐵(𝑟) =
𝐵(𝑅𝑏) − 𝐵(𝑅𝑏 +𝑊𝑏)

𝑊𝑏

(𝑅𝑏 − 𝑟) + 𝐵(𝑅𝑏) (B.1) 

Le tenseur des contraintes est supposé ne comporter que les composantes suivant 𝑟 et 𝜎 

[244], ainsi l’équation de la statique à résoudre dans le milieu de la bobine pour une densité de 

courant 𝐽𝑐𝑏 est : 

𝜕𝜎𝑟𝑟
𝜕𝑟

+
𝜎𝑟𝑟 − 𝜎𝜃𝜃

𝑟
+ 𝐽𝑐𝑏𝐵(𝑟) = 0 (B.2) 

Par ailleurs, en supposant la bobine isotrope avec son coefficient de poisson noté 𝜐, la loi de 

Hooke et la relation déplacement-déformation permettent d’écrire 

𝜕𝜎𝑟𝑟
𝜕𝑟

=
1

𝜐

𝜕𝜎𝜃𝜃
𝜕𝑟

+ (𝜎𝜃𝜃 − 𝜎𝑟𝑟)
(1 + 𝜐)

𝑟𝜐
 (B.3) 

On peut donc, à partir de (B.2) et (B.3), écrire l’équation différentielle à résoudre pour 

trouver 𝜎𝑟𝑟 : 

𝑟
𝜕2𝜎𝑟𝑟
𝜕𝑟2

+ 3
𝜕𝜎𝑟𝑟
𝜕𝑟

+ (2 + 𝜐)𝐽𝑐𝑏𝐵(𝑟) + 𝑟𝐽𝑐𝑏
𝜕𝐵(𝑟)

𝜕𝑟
= 0 (B.4) 

En tenant compte de (B.1), la solution de (B.4) s’exprime par : 

𝜎𝑟𝑟(𝑟) =
𝑀𝜎𝑟

2

8
−
𝐾𝜎𝑟

3
+
𝛾𝜎
𝑟2
+ 𝛽𝜎 (B.5) 

Où 𝑀𝜎 et 𝐾𝜎 sont les coefficients de la solution particulière dépendant de la force de Laplace 

et s’expriment par : 

𝑀𝜎 = 𝐽𝑐𝑏
𝐵(𝑅𝑏) − 𝐵(𝑅𝑏 +𝑊𝑏)

𝑊𝑏

(3 + 𝜐) (B.6) 

𝐾𝜎 = 𝐽𝑐𝑏(2 + 𝜐)(𝐵(𝑅𝑏) +
𝐵(𝑅𝑏) − 𝐵(𝑅𝑏 +𝑊𝑏)

𝑊𝑏
𝑅𝑏) (B.7) 



Annexes 

256 

Les coefficients 𝛾𝜎 et 𝛽𝜎 sont ceux de la solution générale et se retrouvent à partir des 

conditions aux limites : 

𝜎𝑟𝑟(𝑅𝑏) = 0 (B.8) 

𝜎𝑟𝑟(𝑅𝑏 +𝑊𝑏) = 0 (B.9) 

Ainsi, les coefficients 𝛾𝜎 et 𝛽𝜎 s’expriment par : 

𝛾𝜎 = (
𝑀𝜎

8
(2𝑅𝑏𝑊𝑏 +𝑊𝑏

2) − 𝐾𝜎
𝑊𝑏

3
)(
𝑅𝑏
2(𝑅𝑏 +𝑊𝑏)

2

2𝑅𝑏𝑊𝑏 +𝑊𝑏
2 ) (B.10) 

𝛽𝜎 =
𝐾𝜎𝑅𝑏
3

−
𝑀𝜎𝑅𝑏

2

8
−
𝛾𝜎

𝑅𝑏
2 (B.11) 

On retrouve enfin la contrainte ortho-radiale 𝜎𝜃𝜃 correspondant à la contrainte principale 

(𝜎𝜃𝜃 ≫ 𝜎𝑟𝑟) par : 

𝜎𝜃𝜃(𝑟) = 𝑟
𝜕𝜎𝑟𝑟
𝜕𝑟

+ 𝜎𝑟𝑟 + 𝑟𝐽𝑐𝑏𝐵(𝑟) (B.12) 

S’exprimant finalement en fonction des constantes 𝑀𝜎, 𝐾𝜎, 𝛾𝜎
𝐼  et 𝛽𝜎

𝐼  : 

 𝜎𝜃𝜃(𝑟) =
3𝑀𝜎𝑟

2

8
−
2𝐾𝜎𝑟

3
−
𝛾𝜎
𝑟2
+ 𝛽𝜎 + 𝑟𝐽𝑏𝑡𝐵(𝑟) (B.13) 
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C. Calcul de la conductivité thermique équivalente dans 

la direction transverse du fil de Litz 

On cherche à déterminer la résistivité transverse équivalente 𝑘𝑖 d’une tresse de fil de Litz. 

Comme le montre la Figure C.1, la chaleur peut traverser le fil dans la direction transverse 

(direction de la largeur 𝐿𝑖) à travers deux voies différentes. La première voie, correspondant par 

le flux de chaleur φ⊥ passant entre chaque brin au travers des multiples couches de conducteur 

et d’isolant. La conductivité équivalente à ce flux, notée 𝑘⊥ est donnée dans [253] : 

𝑘⊥ = 𝑘𝑖𝑠𝑜
(1 + 𝐾𝑐𝑢)𝑘𝑐𝑜𝑛 + (1 − 𝐾𝑐𝑢)𝑘𝑖𝑠𝑜
(1 − 𝐾𝑐𝑢)𝑘𝑐𝑜𝑛 + (1 + 𝐾𝑐𝑢)𝑘𝑖𝑠𝑜

 (C.1) 

 
Figure C.1 Représentation des deux voies par lesquelles la chaleur peut traverser le fil dans 

la direction transverse (direction de 𝐿𝑖). Une première en passant directement au travers les 

isolants avec un flux 𝜑⊥ et une seconde suivant la longueur des brins avec un flux 𝜑∥. 

La seconde voie est celle du flux φ∥ qui passe d’un coté à l’autre de la tresse en passant par 

la longueur des brins à la faveur de leur tressage. Nous allons chercher dans cette annexe à 

trouver une expression d’une conductivité équivalente k∥ dans la direction transverse 

correspondant au flux φ∥. Cette conductivité sera à placer en parralèle de 𝑘⊥ afin de calculer la 

conductivité thermique transverse globale de la tresse 𝑘𝑖 : 

𝑘𝑖 = 𝑘⊥ + k∥ (C.2) 

Pour déterminer k∥, nous allons travailler sur un demi pas de tressage 𝐿𝑝 2⁄  sur lequel k∥ 

sera identifiée avec la résistance thermique R∥ au travers de la relation suivante : 

R∥ =
𝐿𝑖

𝐸𝑡𝑟𝑒𝑠𝑠𝑒
𝐿𝑝
2 k∥

 (C.3) 

Où 𝐸𝑡𝑟𝑒𝑠𝑠𝑒 est l’épaisseur de la tresse dans la direction de la profondeur du plan de la  

Figure C.1.  
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Sur un demi pas de tressage, tous les brins composants la tresse passent une fois exactement sur 

chaque extrémité latérale (des deux côtés de 𝐿𝑖). Ainsi, comme le montre la Figure C.2 (a), le 

flux de chaleur φ∥ doit traverser les deux couches d’isolant latérales et les brins dans leur 

longueur utile 𝐿𝑒 qui s’exprime : 

𝐿𝑒 = √(
𝐿𝑝

2
)
2

+ 𝐿𝑖
2 (C.4) 

 

Figure C.2 (a) Représentation du trajet du flux de chaleur 𝜑∥ passant au travers du brin et 

par deux couches d’isolant. (b) Représentation du circuit de ressistances thermiques 

correspondant. 

La Figure C.2 (b) représente le circuit résistances thermiques correspondantes qu’il s’agit de 

calculer pour déterminer R∥ : 

R∥ = 2𝑅𝑖𝑠𝑜 + 𝑅𝑐𝑜𝑛 (C.5) 

Avec 𝑅𝑐𝑜𝑛 qui correspond à la résistance thermique que traverse φ∥ dans le conducteur que 

l’on calcule par : 

𝑅𝑐𝑜𝑛 =
𝐿𝑒

𝐿𝑖𝐸𝑡𝑟𝑒𝑠𝑠𝑒𝐾𝑐𝑢𝑘𝑐𝑜𝑛
  (C.6) 

Avec 𝐾𝑐𝑢 le coefficient de remplissage et 𝑘𝑐𝑜𝑛 la conductivité thermique du conducteur 

électrique. La section de passage considérée ici est donc celle de tous les brins de la tresse 

confondus puisque comme mentionné précédemment, ils passent tous d’une extrémité à l’autre 

de la tresse une fois exactement sur un demi pas. 

La résistance 𝑅𝑖𝑠𝑜 correspond quant à elle à la traversée d’une couche d’isolant et s’exprime 

par : 

𝑅𝑖𝑠𝑜 =
𝐸𝑖𝑠𝑜

𝐿𝑖𝐸𝑡𝑟𝑒𝑠𝑠𝑒𝑘𝑖𝑠𝑜
 (C.7) 
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Où 𝐸𝑖𝑠𝑜 est l’épaisseur de la couche isolante. L’expression (C.7) ne tient plus compte de 𝐾𝑐𝑢 

car on suppose que toute la surface latérale de la tresse et recouverte d’isolant. 

Finalement, les expressions (C.5),(C.6) et (C.7) permettent de déterminer R∥. La conductivité 

équivalente k∥ est déterminée à partir de la définition (C.3) : 

k∥ =
2𝐿𝑖

2

𝐿𝑝 (
𝐿𝑒

𝐾𝑐𝑢𝑘𝑐𝑜𝑛
+
2𝐸𝑖𝑠𝑜
𝑘𝑖𝑠𝑜

)
 (C.8) 

Cette expression permet donc de « projeter » le flux de chaleur traversant les brins dans leur 

longueur sur la direction transverse à la tresse (direction de 𝐿𝑖). 
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