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I. Introduction Générale 
 

L’apparition de circuits électroniques de puissance fiables ces dernières décennies a 
permis d’élargir le domaine des possibilités des systèmes de conversion électromécanique. La 
mise en commun de ces convertisseurs statiques avec les machines de conversion 
électromécanique a fait apparaitre des phénomènes et des comportements qui jusque là 
étaient peu considérés. Il pouvait s’agir entre autres d’augmentation des pertes, de pollution 
électromagnétique et sonore, d’ondulations de couple ou encore de diminution de la durée 
de vie du système. Il existe donc des phénomènes propres au système, et non aux 
composants pris séparément, qui nécessitent une approche de conception plus élaborée et 
qui contribuent à l’émergence d’une nouvelle discipline de l’ingénierie : la science des 
systèmes. 

Dans ce cadre, nous nous sommes intéressés à la manière de concevoir un système 
d’entraînement en y intégrant les interactions entre ses constituants dès les premières étapes 
du processus de conception. Les entraînements que nous considérons plus en détail dans ce 
manuscrit auront la particularité de fonctionner à vitesse élevée. Ce travail a été réalisé en 
partenariat avec la société Moteurs Leroy-Somer qui s’interesse au développement de 
compresseurs centrifuges à haute vitesse. 
 

Un système d’entraînement est généralement constitué d’un convertisseur statique qui 
alimente une machine électrique. Il s’agit bien d’un système dans le sens où il est composé de 
plusieurs éléments (un convertisseur statique et un convertisseur électromécanique). Dès lors 
qu’on souhaite concevoir un ensemble onduleur-machine, quelle que soit sa vitesse de 
fonctionnement, il est judicieux de considérer le système dans sa totalité. Cela est d’autant 
plus nécessaire si on désire obtenir un système globalement optimal. Si les éléments du 
système sont conçus séparément de manière optimale, puis réunis, le système complet n’est 
pas nécessairement optimal ; il peut être qualifié de sous-optimal. 

 
Concevoir un système nécessite de connaître son fonctionnement. Ainsi la première 

étape du processus de conception consiste à analyser le système, puis ensuite à le modéliser. 
La phase de modélisation a pour objet d’en décrire mathématiquement le comportement 
physique. Dans l’approche « système » qui doit être développée, la modélisation doit porter 
sur le comportement des éléments du système mais également, et au même niveau, sur leurs 
interactions. Lorsqu’il s’agit de concevoir un composant le concepteur doit identifier les 
champs de la physique qu’il est pertinent de considérer. De la même manière, lors de la 
conception d’un système, le concepteur doit modéliser les interactions significatives entre les 
différents éléments. Ainsi la délimitation des domaines de la physique et des interactions à 
considérer font appel à l’expérience et au savoir faire du concepteur. 

Pour illustrer ce propos, nous pouvons donner un premier exemple d’interaction. 
Lorsque la machine est alimentée par un onduleur piloté en modulation de largeur 
d’impulsions, la fréquence de découpage doit alors être choisie avec précaution. Une 
fréquence de découpage trop élevée conduirait à un échauffement excessif des semi-
conducteurs de l’alimentation. D’un autre côté, une faible fréquence de découpage induirait 
des formes d’ondes de courant distordues qui pourraient dégrader les performances de la 
machine électrique. La fréquence de découpage constitue donc un paramètre de conception 
de premier ordre pour le système complet. 

Ce premier constat montre bien les interactions qui peuvent exister au sein du système 
onduleur-machine ainsi que l’importance de considérer tous les éléments du système lors de 
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sa conception. Les interdépendances évoquées ci-avant peuvent être d’autant plus marquées 
que la fréquence de découpage est proche de la fréquence du fondamental. Or il se trouve 
que les systèmes d’entraînement de très forte puissance ou à vitesse élevée sont dans cette 
situation. En raison des particularités de l’application visée, il semble alors nécessaire 
d’adopter une approche « système » afin de concevoir ce type d’entraînement. 
 

Les systèmes d’entraînement électriques à haute vitesse sont intéressants car ils 
permettent d’améliorer certaines performances des procédés dans lesquels ils sont intégrés. 
Leur utilisation peut permettre d’augmenter la puissance massique – donc l’amélioration de la 
compacité – ou encore d’accroître le rendement de la chaîne de conversion. Par exemple, un 
compresseur centrifuge fonctionne d’autant mieux qu’il tourne vite et il est possible de 
diminuer le temps de cycle d’une machine outil et d’en augmenter sa précision en élevant sa 
vitesse de rotation.  

 
Le domaine de fonctionnement de ce type d’entraînement génère des contraintes 

particulières sur le convertisseur et sur la machine. De ce fait, la conception d’un tel système 
présente un certain nombre de difficultés. Ainsi, une vitesse de rotation élevée peut 
impliquer des tensions et fréquences importantes. Ceci conduit à deux développements. Des 
niveaux de tensions élevés amènent à s’interroger sur le choix de la topologie du 
convertisseur d’alimentation la plus adaptée à ces niveaux de tensions. Au-delà de la question 
structurelle sur l’alimentation se pose la réflexion sur ses aspects fonctionnels. Comme il l’a 
été écrit précédemment, à haute vitesse, la fréquence de découpage de l’onduleur peut être 
proche de celle du fondamental. Ce mode de fonctionnement s’éloigne de celui idéalisé, dans 
lequel les formes d’ondes de courant ne sont plus strictement contrôlées, et présente des 
conséquences sur les harmoniques de couple, sur les pertes ainsi que sur les échauffements 
dans le système. Il faut alors étudier plus en détail le fonctionnement du système, ce qui peut 
conduire à piloter l’onduleur en modulation de largeur d’impulsions ou en pleine onde. 

En plus des particularités de la haute vitesse sur le fonctionnement du système, il y a 
également des contraintes inhabituelles qui s’exercent sur les composants du système. La 
machine électrique est le lieu de pertes aérodynamiques importantes et de contraintes 
thermiques et mécaniques marquées. L’onduleur pour sa part fonctionne à des niveaux de 
fréquences élevés qui se traduisent par des pertes importantes, notamment en commutation, 
qui conduisent les puces semi-conductrices à travailler à leur limite thermique. Les 
considérations évoquées à propos de la machine et de l’onduleur nécessitent de caractériser 
le système à l’aide d’une modélisation multiphysique. Ceci afin de concevoir des systèmes 
d’entraînement qui vérifient les performances demandées et qui soient pérennes 
thermiquement et mécaniquement. 

 
La modélisation multiphysique du système permet de passer à la suite du processus de 

conception où il faut établir les caractéristiques du système qui vont permettre d’atteindre les 
performances désirées. Il est alors souvent souhaité que la conception d’un système se fasse 
au mieux suivant des objectifs de coût, de masse, de performances … La quantité de matière 
alors nécessaire et suffisante à la réalisation des performances doit être employée. Cette 
nécessité de concevoir au plus juste implique l’utilisation de modèles relativement précis et 
de méthodes de conception par optimisation. 

 
Finalement, la problématique initialement posée nous conduit à adopter une approche 

système, basée sur une modélisation multiphysique, et à utiliser des procédés de 
dimensionnement par optimisation. Cette démarche de conception n’est pas propre aux 
entraînements à vitesse élevée, elle est applicable dès lors qu’il s’agit de la conception d’un 
système. Simplement, le domaine de la haute vitesse, où les couplages sont particulièrement 
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marqués, justifie davantage la nécessité d’une telle approche pour obtenir de bons résultats 
au niveau systémique. 
 
Objectifs de cette thèse 

La conception de systèmes ainsi que la modélisation des interactions entre leurs 
différents composants constituent un verrou scientifique important qu’il est proposé de lever 
en partie dans ce mémoire. L’objectif de cette thèse est alors de proposer une démarche de 
conception optimale d’un système d’entraînement à haute vitesse basée sur une modélisation 
multiphysique des composants de cet ensemble et sur une description fine de leurs 
interactions. 

 
Le cœur de la modélisation des interactions que nous proposons réside dans le modèle 

électrique du système car c’est le couplage principal entre l’onduleur et la machine. Celui-ci 
permet de déterminer, en régime permanent, la forme d’onde des courants dans la machine à 
partir de la forme d’onde des tensions délivrées par l’onduleur. Cette approche présente un 
degré de précision supplémentaire par rapport aux modèles classiques qui ne considèrent que 
les fondamentaux des formes d’ondes des grandeurs électriques. Il est ensuite possible de 
déterminer l’influence de ces grandeurs électriques sur la qualité du couple et sur les pertes 
dans le système. Les modèles estimant lesdites grandeurs seront développés de manière à être 
suffisamment précis pour caractériser avec sens les interdépendances entre les composants 
du système et pour apporter des éléments de réponse à des questions telles que : 

 
Les pertes du système doivent-elles être reportées dans l’onduleur (fréquence de découpage 

élevée) ou dans la machine (fréquence de découpage faible) ? Et quels sont les impacts sur les 
ondulations de couple, le rendement ou encore le coût du système ? 
 

En raison du fonctionnement à haute vitesse, nous développerons une modélisation 
multiphysique de l’onduleur et de la machine. Ces modèles sont nécessaires car il y a des 
précautions à prendre lors du dimensionnement d’une machine rapide ; précautions qui ne 
sont pas toujours nécessaires lors de la conception de machines plus conventionnelles. Un de 
nos objectifs est ainsi d’établir des modèles, pour certains couplés : électromagnétique, 
thermique, mécanique ou encore technico-économique. 

Dans l’objectif de concevoir par optimisation, une contrainte de modélisation est de 
développer des modèles analytiques légers qui s’intègrent aisément dans une procédure de 
conception itérative sans pénaliser les temps de calcul. Les modèles analytiques, développés 
sur la base d’hypothèses simplificatrices, ne conduiront probablement pas à la solution 
réellement optimale. Ainsi, dans l’idée de réduire les écarts entre la réalité et la modélisation, 
des outils plus précis sont employés dans une seconde phase de la conception. L’ensemble 
du processus de conception par optimisation en deux étapes est dit « hybride » et fait appel 
successivement à des modèles analytiques puis à une combinaison de modèles analytiques et 
par éléments finis. 

La méthode élaborée sera alors appliquée à la conception de deux systèmes 
d’entraînement pour des applications devant respecter les conditions définies par un cahier 
des charges tout en prenant en compte des aspects technico-économiques. Finalement 
l’analyse des résultats obtenus nous permettra de faire ressortir des caractéristiques 
importantes des systèmes d’entraînement à haute vitesse. 
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Nous nous efforcerons donc d’atteindre les objectifs suivants : 
- développer une modélisation analytique multiphysique d’un système 

d’entraînement onduleur-machine à haute vitesse ; 
- mettre en œuvre une démarche de conception par optimisation mêlant modèles 

analytiques et modèles numériques ; 
- appliquer cette approche de dimensionnement à deux cas et tirer des 

conclusions sur les entraînements à vitesse élevée. 
 
Plan du manuscrit 

Ce manuscrit est composé de la présente introduction, de trois parties correspondant 
au corps de ces travaux de recherche, et d’une conclusion générale.  

Afin d’atteindre les objectifs de cette thèse, une première partie 
bibliographique analyse l’état de l’art en matière de conception optimale de systèmes, elle 
aborde ensuite les différents types de modélisation à la disposition du concepteur, et enfin 
elle présente les particularités des systèmes d’entraînement à haute vitesse. Ces spécificités 
sont relatives à la machine électrique comme à l’onduleur et concernent les aspects 
électrique, magnétique, thermique et mécanique. À l’issue de cette partie, nous pouvons 
établir les topologies de systèmes d’entraînement adaptées aux hautes vitesses, définir la 
nature des modèles que nous devons développer et décider de l’approche de conception 
optimale à mettre en œuvre.  

La seconde partie du mémoire est dédiée à la modélisation analytique multiphysique 
du système en prenant soin de caractériser finement les interactions entre les éléments. En 
premier lieu, une modélisation électromagnétique de la machine permet de déterminer les 
paramètres électriques de la machine (inductances synchrones et force électromotrice) dans 
la théorie des deux axes de Blondel, en fonction des caractéristiques de la machine. Ces 
paramètres sont utilisés dans le modèle électrique, mettant en œuvre une approche 
harmonique originale, afin de déterminer les formes d’ondes des courants et du couple en 
régime permanent, à partir de la connaissance des tensions appliquées à la machine ; donc en 
fonction du pilotage de l’onduleur, car c’est ce dernier qui impose les tensions aux bornes de 
la machine. Ensuite, différents postes de pertes dans la machine (effet Joule, fer, 
aérodynamiques) et dans l’onduleur (conduction et commutation) sont modélisés en 
intégrant les formes d’onde des grandeurs électriques en régime permanent. Ces multiples 
pertes sont à l’origine d’échauffements dans le système qu’une modélisation thermique 
permettra d’évaluer. Le comportement mécanique de la machine est modélisé du point de 
vue des contraintes statiques et également des contraintes dynamiques. Enfin la modélisation 
technico-économique du système, qui donne une évaluation du coût du système en fonction 
des caractéristiques de ses composants, vient clôturer cette seconde partie. 

La dernière partie du mémoire est consacrée à la mise en œuvre de la modélisation 
multiphysique au sein d’une démarche de conception hybride et à son application à la 
conception de deux systèmes d’entraînement. Le premier fonctionne à 20 000 tr/min et doit 
développer 30 kW ; il faudra maximiser le rendement global de la conversion et minimiser 
simultanément le coût global du système. Le second système à dimensionner doit tourner à 
7 200 tr/min pour un encombrement limité ; il s’agira de maximiser le couple dans l’espace 
disponible. Ces deux dimensionnements, dont les variables d’optimisation sont relatives à la 
machine (dimensions géométriques, propriétés des matériaux, constitution du bobinage), à 
l’onduleur (caractéristiques de la modulation de largeur d’impulsions) et à la commande du 
système (angle de pilotage), seront effectués en régime permanent et sous contraintes 
thermique, électromagnétique et mécanique.  

Enfin la conclusion générale reprendra les principaux apports de ce travail de 
recherche et évoquera certaines perspectives et d’éventuels axes de développement. 
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I. Introduction 
 

L’objectif de ce travail de recherche est de proposer une démarche de conception 
adaptée aux systèmes d’entraînement à haute vitesse. 

Le premier des objectifs est de concevoir. À cet effet, il faut s’intéresser aux 
différentes méthodes de conception car elles peuvent conditionner la suite de la démarche. 
Etant donné qu’il s’agit de concevoir un système, nous aborderons les particularités de 
conception liées à une approche système, notamment celles qui concernent les interactions 
entre les différents éléments d’un système. 

L’élaboration d’un système passe en premier lieu par la connaissance de son 
comportement, c’est la phase d’analyse. Celle-ci doit déboucher sur une description 
mathématique des phénomènes physiques qui régissent le comportement des éléments du 
système, c’est la phase de modélisation. Cette dernière sert de support à la conception car elle 
permet de prédire les performances du système en fonction de ses caractéristiques. Nous 
verrons alors quels sont les types de modélisation qui peuvent être impliqués dans la 
conception et comment ceux-ci peuvent être combinés avec différentes méthodes 
d’optimisation. À ce stade il est possible d’établir différentes combinaisons possibles entre les 
types de modèle et les approches de conception. 

Ces généralités sur la conception et la modélisation de systèmes seront complétées par 
une présentation des caractéristiques des systèmes d’entraînement à haute vitesse. Une 
analyse des particularités de ce type de fonctionnement est menée car celles-ci peuvent 
influencer notablement la topologie du système, le contenu de la modélisation des éléments 
du système, et la description des interactions entre les composants. 

 
Cette partie est donc consacrée à une revue de l’art en ce qui concerne, premièrement, 

les problématiques de conception de systèmes, puis les types de modélisation disponibles 
pour caractériser le comportement d’un composant, et enfin les particularités liées au 
fonctionnement des entraînements à vitesse élevée. 
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II. Conception de systèmes 

II.A. Une définition de la conception 

La conception de systèmes est l’activité permettant de définir les caractéristiques de 
ces mêmes systèmes afin de répondre à un besoin, à des performances spécifiques. Celles-ci 
sont souvent formulées dans un cahier des charges qui définit les performances attendues du 
système et les diverses contraintes qu’il doit satisfaire. La frontière est parfois ténue entre ce 
qui est formulé comme une contrainte et ce qui l’est comme un objectif à atteindre en termes 
de performances. 

 
Plusieurs étapes jalonnent l’action de conception comme le définit [Mak06] : le choix 

d’une structure de système potentiellement intéressante, la modélisation de la structure élue, 
le dimensionnement et enfin l’analyse et la validation des solutions. Si l’une de ces étapes ne 
peut être menée à terme, la procédure de conception doit être reprise en revenant aux étapes 
précédentes. 

 
Cette approche classique de conception peut être nuancée par ce qui est connu sous le 

nom d’optimisation topologique. Dans l’approche classique, une structure est choisie puis ses 
dimensions sont optimisées. L’optimisation topologique consiste, à partir d’une feuille 
blanche, à laisser l’optimiseur remplir l’espace de dimensionnement avec les matériaux et 
propriétés physiques qui vont conduire à optimiser les caractéristiques du dispositif. Au 
cours du processus d’optimisation, la structure optimale se dessine. Cette approche a été 
employée dans la conception optimale de pièces polaires rotoriques [Ile05], dans la 
conception de butées magnétiques [Lab09] ou encore dans l’élaboration de pompes 
électromagnétiques [Den09].  

 
Nous focaliserons le propos sur l’approche de conception usuelle où le choix d’une 

structure est un préalable. Le problème de conception devient alors un problème de 
dimensionnement optimal. Pour le résoudre il faut être en mesure de relier les 
caractéristiques du système à ses performances, c’est l’étape de modélisation. La plupart du 
temps il est plus aisé d’effectuer l’opération inverse : exprimer les performances en fonction 
des caractéristiques du système. La relation qui permet cela est appelée modèle direct ou 
modèle d’analyse. L’écriture de ce type de modèles est plus naturelle que la définition de la 
relation réciproque, qui n’est pas toujours univoque : une infinité de solutions peuvent alors 
satisfaire les spécifications du système [Esp99] [Vid04] [Mes08]. 

II.A.1) La méthode essai-erreur 

Il n’est pas nécessaire de déterminer explicitement la relation réciproque évoquée 
précédemment. En effet, il est possible, à partir du modèle direct, de tester des jeux de 
paramètres ou caractéristiques du système et d’observer si les performances qui en découlent 
satisfont le cahier des charges. Cette approche est du type essai-erreur. Elle peut être plus ou 
moins longue en fonction de l’expérience du concepteur. Une approche plus rationnelle 
consiste tout de même à déterminer la relation entre performances et caractéristiques. 
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II.A.2) L’inversion du modèle d’analyse 

Une procédure d’inversion du modèle direct permet alors de trouver les caractéristiques 
qui vérifient le cahier des charges. L’inversion peut être effectuée à la main, dans le cas où le 
modèle est écrit sous forme d’un ensemble d’équations analytiques. Dans ce cas le 
concepteur formule son modèle directement dans le sens de la conception [Bri03]. Ceci dit, 
l’inversion n’est pas une tâche évidente, on est parfois conduit à n’inverser qu’une partie du 
système d’équations car ce dernier n’est pas complètement explicite. Dans le cas où le modèle 
direct est formulé par une méthode numérique (type éléments finis par exemple), l’inversion 
manuelle devient impossible. Dans tous les cas précités, une autre approche consiste à 
inverser le modèle direct par l’utilisation d’une méthode d’optimisation. 

II.A.3) La conception par optimisation 

L’inversion du modèle direct par une méthode d’optimisation est souvent qualifiée de 
conception par optimisation. Cette approche est maintenant largement diffusée et employée 
dans la conception de systèmes électrotechniques [Esp99] [Rég03] [Vid04]  [Mak06] [[Fon07] 
Mes07] [Hli08] [Bom09] [Leg09] ou électroniques de puissance [Lar02] [Hel06] [Man09]. Elle 
nécessite de transformer le problème de conception – formulé par un cahier des charges – en 
un problème d’optimisation. Nous avons vu qu’un cahier des charges précise les 
performances d’un système et les contraintes qu’il doit satisfaire. Il a été écrit également que 
la frontière peut être ténue entre contraintes et performances. Le problème d’optimisation 
consiste alors à optimiser (maximiser ou minimiser) une ou plusieurs performances du 
système sous contraintes. Dans le langage des optimiseurs, il s’agit d’optimiser une ou 
plusieurs fonctions sous des contraintes d’optimisation. Les performances du cahier des charges 
peuvent être traduites comme fonctions à optimiser mais il est parfois plus judicieux de les 
transformer en contraintes d’optimisation. Il en va de même pour les contraintes du cahier 
des charges. Il est naturel de les traduire en contraintes d’optimisation mais il est parfois plus 
intéressant de les considérer comme fonctions à optimiser. 

Finalement le cahier des charges est transformé en un problème d’optimisation sous 
contraintes. Dans cette thèse nous emploierons cette approche de conception par 
optimisation car elle permet d’inverser des modèles d’analyse complexes, de maximiser ou 
minimiser certaines performances du système et d’en rationaliser la conception.  
 
Optimisation mono ou multi-objectifs 

Suivant le nombre d’objectifs à satisfaire on se trouve dans le cas d’optimisations 
mono ou multi-objectifs. L’optimisation mono-objectif s’entend bien. L’optimisation multi-
objectifs consiste à optimiser simultanément plusieurs objectifs, parfois antinomiques. Dans 
l’industrie, par exemple, il est commun de chercher à obtenir les meilleures performances au 
meilleur prix, ce qui est contradictoire la plupart du temps. L’optimisation mono-objectif ne 
pose pas de problème particulier dès lors que la fonction objectif est définie et que 
l’algorithme a été choisi. L’optimisation multi-objectifs pose le problème de la représentation 
des solutions. Deux approches philosophiquement différentes existent : la méthode 
d’agrégation des objectifs et la représentation des objectifs sous forme de surface de Pareto 
[Col02].  

La méthode d’agrégation des objectifs consiste à passer d’une optimisation multi-
objectifs à une optimisation monodimensionnelle où la fonction à traiter est une somme 
pondérée des multiples objectifs initiaux plus facile à résoudre. Cette méthode suppose de 
connaître au préalable le poids relatif des différents objectifs afin de construire la fonction 
d’agrégation.  
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La seconde approche prend comme principe que le concepteur ne sait pas fixer a priori  
les poids des différents objectifs. La représentation par une surface de Pareto permet de 
reporter la pondération entre les différents objectifs une fois les différentes solutions 
connues. Une surface de Pareto est un espace de dimension n-1, n étant le nombre 
d’objectifs. 

 
Surface de Pareto 

Une solution est dite Pareto-optimale si l’amélioration d’un des objectifs se fait au 
détriment d’au moins un seul des autres objectifs. Si nous prenons le cas d’une optimisation 
bi-objectifs du rendement et du coût du système de conversion, une solution sera dite 
Pareto-optimale si l’augmentation du rendement conduit à une augmentation du coût. Si on 
peut à la fois accroître le rendement et baisser le coût de revient, la solution n’est pas 
optimale au sens de Pareto. Le concept de domination est alors posé et la Figure 1 illustre sa 
mise en pratique. 
 

 
On peut matérialiser l’ensemble des solutions Pareto-optimales par une frontière. En 

deux dimensions cela revient à tracer dans le plan un objectif en fonction du second. Si on 
effectue une optimisation de 3 fonctions objectif, la frontière qui représente l’ensemble des 
solutions Pareto-optimales, correspondra à une surface. 

Finalement, le concepteur effectue son choix parmi l’ensemble des solutions Pareto-
optimales. Ceci correspond à une pondération des objectifs après coup. La question du choix 
d’une solution ne possède pas de réponse unique et dépend de l’application, de son contexte 
et d’autres considérations annexes (durée de vie, facilité de recyclage…). Par la suite nous ne 
traiterons que de cas d’optimisations bi-objectifs et nous parlerons donc de fronts de Pareto. 

 
Le problème d’optimisation, qu’il soit formulé sous forme uni- ou 

multidimensionnelle, nécessite l’emploi d’un algorithme d’optimisation afin d’en trouver les 
solutions. Il existe une grande variété de ces algorithmes que nous allons classer et décrire 
succinctement. 

 
 

 
 

Figure 1 - Exemple de front de Pareto : si les situations préférables sont celles où f1 et f2 sont 
les plus faibles, le point B n'est pas sur le front de Pareto parce qu'il est dominé 
par le point A. Le point A est dit Pareto-optimal [Mét10]. 
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II.A.4) Les algorithmes d’optimisation 

Il est fréquent de trouver une classification des algorithmes d’optimisation suivant leur 
caractère déterministe ou stochastique [Hel06] [Mak06]. La différence entre ces deux familles 
réside dans l’évolution du procédé d’optimisation. En partant d’un point de départ défini, un 
algorithme déterministe poursuivra toujours la même évolution alors qu’un algorithme 
stochastique n’aura jamais exactement le même comportement et ne conduira pas 
exactement à la même solution. 

 
Les algorithmes déterministes 

Dans la famille des algorithmes déterministes, on peut réaliser une sous-classification 
suivant le caractère direct ou indirect de l’algorithme. On parle également de l’ordre de la 
méthode. Les algorithmes directs, ou d’ordre 0, sont des algorithmes qui utilisent le résultat 
de la fonction objectif pour déterminer les paramètres d’optimisation du pas suivant. Dans 
cette catégorie se retrouvent l’algorithme du simplexe de Nelder-Mead [Nel65], les 
algorithmes de recherche directe [Tor97], la méthode de la mire [Oks00] et d’autres. Ces 
méthodes ont l’avantage de ne nécessiter que la connaissance de la valeur de la fonction 
objectif. Par ailleurs ils se comportent mieux que les méthodes indirectes dans les cas où la 
fonction est bruitée ou discontinue. 

On trouve ensuite les méthodes indirectes d’ordre 1 ou 2. Ces algorithmes utilisent les 
dérivées partielles, d’ordres 1 ou 2 (on comprend alors pourquoi les algorithmes directs sont 
également qualifiés d’algorithmes d’ordre 0, ils n’ont pas recours au calcul des dérivées 
partielles), des fonctions objectifs pour converger vers l’optimum. On retrouve dans cette 
catégorie les méthodes du gradient (descente ou montée) à pas fixe ou variable, la méthode 
de Newton, le gradient conjugué, la méthode de Levenberg-Marquardt, et d’autres [Oks00].  
Ces méthodes nécessitent de connaître – formellement ou numériquement – les dérivées 
partielles de la fonction. Ceci constitue une difficulté supplémentaire et un des désavantages 
de ces méthodes. Au rang des inconvénients, on peut également citer la restriction de ces 
méthodes aux espaces de recherche et de solutions continus. Elles n’ont pas non plus un bon 
comportement lorsque la fonction est bruitée (fonction numérique par exemple). Elles ont 
par contre l’avantage de converger rapidement et de permettre d’évaluer la précision du 
résultat optimal obtenu. 

 
Les algorithmes stochastiques 

Les algorithmes stochastiques incluent une part d’aléa dans la recherche de l’optimum, 
d’où le qualificatif de stochastique. C’est pour cette raison que deux exécutions d’un 
algorithme sur le même problème ne conduisent pas à la même évolution du processus de 
convergence. Ils ne nécessitent que la connaissance de la fonction objectif pour progresser. 
On trouve dans cette catégorie principalement deux classes : les algorithmes traitant des 
populations de solutions et les algorithmes travaillant sur l’évolution d’une solution dans 
l’espace de recherche. 

Algorithmes à base de population 
Dans les algorithmes à base de population, on trouve principalement des algorithmes 

évolutionnaires et des algorithmes multi-agents. Ils prennent essence pour la plupart de 
l’observation de la nature. Ainsi on trouve les algorithmes génétiques, les essaims 
particulaires, les colonies de fourmis, les algorithmes à estimation de distribution, et d’autres 
[Dré06]. 

Algorithmes travaillant sur le parcours 
On trouve principalement dans cette catégorie la recherche tabou et le recuit simulé. 
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Ces méthodes, qui sont en fait des métaheuristiques, ont l’avantage d’œuvrer pour la 
recherche de l’optimum global là où les méthodes déterministes peuvent conduire à des 
optima locaux. Elles permettent également, plus ou moins aisément selon les méthodes, de 
traiter les variables d’optimisation discrètes et les fonctions complexes (non dérivables, non 
continues, bruitées…). Ces méthodes évoluent selon deux procédés : un procédé de 
diversification et un procédé d’intensification des recherches. Le premier permet d’explorer 
l’ensemble de l’espace de recherche et éventuellement de s’échapper d’un extremum local 
alors que le second processus permet d’intensifier les recherches dans une zone prometteuse 
de l’espace de recherche. Une difficulté dans l’utilisation de ces algorithmes est de bien régler 
le curseur entre ces deux tendances. Au rang des inconvénients, on peut relever la relative 
lenteur de ces méthodes pour atteindre l’extremum – due au nombre d’évalutation – et le 
manque d’information sur la qualité de cet extremum. 

 
Aptitude des algorithmes à l’optimisation multi-objectifs 

On trouve de nombreuses méthodologies qui permettent de converger vers un front 
de Pareto [Col02]. On trouve des méthodes mettant en œuvre une succession 
d’optimisations mono-objectif par agrégation des objectifs (les différentes optimisations 
correspondent à différentes agrégations des objectifs) et d’autres utilisant des algorithmes 
stochastiques qui permettent de traiter tous les objectifs simultanément. 

 Le premier type de méthodes nécessite de procéder en deux temps. L’un des objectifs 
est transformé en contrainte d’égalité. Pour une valeur du premier objectif, le second objectif 
est optimisé. On répète ce processus en changeant la valeur de la contrainte d’égalité du 
premier objectif. Finalement, on sélectionne les solutions non dominées pour constituer le 
front. Cette mise en œuvre est lourde en calculs et nécessite autant de routines d’optimisation 
que de points espérés sur le front de Pareto.  

On peut réduire la complexité de l’obtention du front de Pareto en utilisant un 
procédé de type Multiobjective Optimization Evolutionary Approach (MOEA). Ces approches 
basées sur des algorithmes évolutionnaires permettent, en un seul processus, de converger 
vers le front de Pareto [Zit00]. Avec ce type de méthodes – parmi lesquelles on trouve les 
algorithmes NSGA-II [Deb02], SPEA2 [Zit01] ou encore NPGA2 [Eri01] –, la population de 
solutions « s’étale » au cours des itérations le long du front de Pareto. 

 
Choix d’une méthode d’optimisation 

Le choix de la méthode d’optimisation dépend du problème d’optimisation à traiter. Il 
n’existe pas de méthode d’optimisation plus efficace qu’aucune autre pour traiter tous les 
problèmes d’optimisation. Il s’agit des conclusions du théorème du no free lunch (pas de repas 
gratuit) [Dré06]. Nous pouvons tout de même constater que lorsqu’il s’agit de traiter des 
problèmes d’optimisation multi-objectifs les MOEA sont les plus indiquées.  

Dans ce travail où nous aborderons des problèmes mono et multi-objectifs, nous 
n’emploierons qu’un algorithme de type évolutionnaire. Le choix de ce type de méthode sera 
justifié en partie III de ce mémoire. 

II.A.5) Gestion des contraintes 

Les contraintes du problème d’optimisation sont de deux natures différentes : celles 
relatives aux variables d’optimisation (l’espace de recherche est limité) et celles relatives aux 
grandeurs de sortie du modèle (l’espace des solutions est limité). Les problèmes 
d’optimisation que nous serons amenés à traiter seront contraints par différents aspects de la 
Physique (magnétique, thermique, mécanique…), par des contraintes d’industrialisation ainsi 
que par certaines performances qui pourront être traduites en contraintes. 
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La formulation des contraintes sur le papier est aisée, il faut ensuite les intégrer à 
l’algorithme d’optimisation. Nous avons écrit précédemment que nous utiliserons des 
algorithmes évolutionnaires. Nous allons présenter une manière de prendre en compte les 
contraintes dans ce type d’algorithmes. 

Une façon de procéder est d’utiliser les fonctions pénalités. Ces dernières servent à la 
gestion des contraintes sur les paramètres d’optimisation tout comme elles peuvent être 
employées dans la gestion des contraintes sur les grandeurs de sortie. Le principe consiste à 
altérer la fonction objectif (dite fonction de fitness) des solutions qui ne respectent pas les 
contraintes imposées ; la fonction de fitness étant ce qui permet de classer les éléments d’une 
population. Cela peut se traduire sous la forme mathématique suivante : 
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Avec ( )xφ la fonction objectif, ri le multiplicateur de pénalité, et gi une fonction de 

contrainte. Ainsi un élément de population qui viole une contrainte se verra attribuer une 
mauvaise fitness et aura une influence toute relative sur la prochaine itération. Il peut 
cependant être intéressant de conserver les éléments ne possédant pas de bonnes fitness car 
ils peuvent mener à des éléments admissibles de bonne qualité. 

Il faut préciser que pour de nombreux problèmes, l’optimum est atteint lorsque l’une 
au moins des contraintes de séparation est saturée, c’est-à-dire que celle-ci est située sur la 
frontière de l’espace admissible. À travers cette observation, il apparait que la gestion des 
contraintes en pénalisant la fonction fitness nécessite un certain « dosage ». Ceci afin de ne 
pas favoriser la recherche de solutions admissibles au détriment de la recherche de l’optimum 
ou inversement.  

II.B. Approche science des systèmes : les interactions entre 
éléments 

L’approche présentée dans le paragraphe précédent est majoritairement mise en œuvre 
dans la conception optimale de composants. Pour illustrer l’intérêt de considérer le système 
dans son ensemble dès la phase de conception, nous pouvons citer les travaux de [Ark05]. 
Les auteurs se sont intéressés à la combinaison optimale entre la fréquence de découpage de 
l’onduleur et les pertes dans la machine électrique. Ils ont alors constaté qu’il était préférable, 
dans le cas étudié, d’alimenter les machines (asynchrones et à aimants permanents) en pleine 
onde plutôt qu’avec une MLI comportant 6 ou 7 impulsions par période car cela permettait 
de réduire les pertes dans les machines (il est alors évident que les pertes dans l’onduleur sont 
aussi réduites). Ces constatations montrent que la conception d’une machine puis le 
dimensionnement de l’onduleur ne conduit pas à l’optimum global du système, au moins du 
point de vue des pertes. Seule la prise en compte du système complet dès la phase de 
conception est à même de conduire vers un système globalement optimal. 

 
L’application de la démarche de conception par optimisation à un système complexe, 

et non plus à un composant, nécessite des aménagements. D’une manière générale lorsqu’on 
considère un système formé de plusieurs éléments – cf. Figure 2 – le comportement 
individuel de chaque élément peut être dépendant de celui des ses voisins. Ainsi l’étude d’un 
système passe par l’analyse du comportement interne de chaque élément et par la 
compréhension des interactions entre les différents éléments. Suite à l’analyse, une 
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modélisation du système – de ses éléments et de leurs interactions – doit être réalisée afin de 
mener à bien la phase de conception optimale. 

 

 
L’analyse du comportement interne de chaque élément du système sera discutée plus 

loin dans le document. Concernant les interactions entre éléments, deux approches existent : 
la description complète des interactions ou alors la considération de l’influence d’un élément 
sur un autre comme une contrainte. 

 
À titre d’exemple pour éclaircir le propos, considérons une machine électrique 

alimentée par un convertisseur électronique. En se plaçant du point de vue de la machine, 
nous pouvons admettre que les grandeurs électriques fournies par le convertisseur 
électronique sont parfaites (sinusoïdales dans la plupart des cas). Cette considération impose 
des contraintes de dimensionnement sur l’alimentation électronique (notamment sur la 
fréquence de découpage) afin de fournir ces formes d’ondes. Comme exposé dans [Mek01], 
cette approche de conception séquentielle conduit à optimiser la machine puis à concevoir au 
plus juste l’alimentation. La mise en commun de ces deux composants optimaux pris 
séparément ne conduit pas nécessairement à l’optimalité globale du système, le système peut 
alors être qualifié de sous-optimal.  

 
À partir de cet exemple, on peut comprendre que les interactions entre éléments 

peuvent être parfois simplifiées et formulées sous forme de contraintes ou d’hypothèses sur 
certains éléments du système. Toute la difficulté pour le concepteur du système est de situer 
la limite d’étude du système et de savoir quelles contraintes ou hypothèses peuvent être 
formulées raisonnablement sans pénaliser excessivement la solution finale. 

 
La modélisation complète (fine) des interactions permet de s’affranchir de la 

formulation de contraintes relatives aux interactions. En effet ces dernières, comme on l’a dit 
précédemment, pourraient pénaliser excessivement la solution finale car elles font appel à 
l’expertise du concepteur. Libérer ces contraintes en réalisant une modélisation complète 
(fine) des interactions permettrait d’ouvrir de nouveaux horizons au concepteur et de 
rationnaliser le travail de conception. 

 
Un second exemple, centré sur une machine électrique, peut également illustrer le 

propos. Nous pouvons considérer la machine comme composée d’un sous-système 
électromagnétique et d’un sous-système thermique. Il est bien connu des électrotechniciens 
que le niveau d’échauffement de la machine dépend des pertes, notamment des pertes par 
effet Joule. Il est alors fréquent, pour éviter des élévations de température trop importantes, 

 
 

Figure 2 - Représentation d’un système composé d’éléments et de leurs interactions 
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de limiter la densité de courant dans les conducteurs à 5 A/mm². Cette limitation provient 
des habitudes de conception et elle résulte également de l’absence de modélisation thermique 
qui permette de traduire la relation entre échauffement et pertes par effet Joule. Une 
modélisation couplée du système électromagnétique et thermique lèverait cette contrainte et 
libérerait la solution finale. Ceci peut conduire à une solution possédant aussi bien une 
densité de courant supérieure à 5 A/mm² qu’inférieure. Ceci a été montré par [Leg09] en 
comparant les résultats optimaux de deux machines, la modélisation thermique étant réalisée 
par une contrainte sur la densité de courant maximale dans le premier cas et par un modèle 
thermique nodal dans le second cas. 

 
Quelles interactions considérer? 

Lors de la phase de dimensionnement d’un système, le concepteur doit identifier les 
domaines de la physique qui régissent le comportement du système et les inclure dans la 
modélisation. Il doit également identifier les interactions entre éléments à considérer dans 
cette étape de modélisation. La modélisation de toutes les physiques et de toutes les 
interactions peut être une tâche complexe, ce qui amène souvent le concepteur à ne retenir 
que les physiques et couplages pertinents à son sens et au regard de son application.  

Lorsqu’on s’intéresse à un système formé d’une électronique de puissance et d’une 
machine électrique, plusieurs couplages – concernant différentes physiques – existent. On 
peut citer des interactions entre l’onduleur et la machine électrique concernant les vibrations 
et le bruit [LeB08] [Oje09], les pertes par effet Joule [Nan03] [Iwa09] et fer [Kac96] [Bog03], 
les performances dynamiques (ondulations de couple) [Hol96] [Fer98] [Par08], les pertes 
dans les aimants [Yam09a] [Yam10], etc. 

 
Finesse de la modélisation des interactions 

Ce qui a été écrit conduit finalement à classer la modélisation des interactions suivant 
la finesse de leur description. Dans ce qui suit nous présentons une revue des différents 
degrés de modélisation des interactions entre éléments d’un système complexe, en vue de la 
conception, sans prétention d’exhaustivité. 

II.B.1) L’interaction comme une contrainte ou une 
hypothèse 

La modélisation des interactions entre éléments d’un système par l’intermédiaire d’une 
contrainte ou d’une hypothèse constitue un découplage des interactions, on se retrouve dans 
une situation de couplage « faible ». Dans les systèmes électrotechniques qui nous 
concernent, on trouve des interactions modélisées par contraintes lors de la phase de 
conception. Ceci se retrouve, que l’on se place du point de vue de la conception de la 
machine électrique ou de l’alimentation électronique en tant qu’élément d’un système. 

 
Lorsqu’il s’agit de machines électriques, il est courant que l’alimentation soit 

considérée comme une contrainte de tension maximale que ne doit pas dépasser la tension 
nécessaire aux bornes de la machine, ou encore comme une limite de courant [Vid04] 
[Rag08]. Les électroniciens de puissance procèdent parfois de la même manière en imposant 
des contraintes électriques sur la sortie des convertisseurs statiques pour traduire la présence 
de la machine électrique en aval [Ejj10a]. 

 
Cette approche de modélisation des interactions par contrainte simplifie la 

modélisation des interactions. Il faut cependant veiller à ce que ce type de modélisation 
corresponde à des hypothèses réalistes sur l’ensemble du système.  
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II.B.2) Modélisation au premier ordre des interactions 

Une étape intermédiaire dans la modélisation des interactions entre l’onduleur et la 
machine est de considérer les fondamentaux des signaux électriques. Dans une approche de 
conception optimale d’un système d’entraînement pour un moteur roue, [Esp99] propose de 
modéliser les interactions entre onduleur et machine par l’intermédiaire des grandeurs 
fondamentales des courants et tensions. Le but est d’estimer les pertes dans l’onduleur et de 
vérifier les contraintes limites en courant et tension admissibles par le système. 

On retrouve également cette approche de modélisation des interactions entre la 
machine et son électronique de puissance, au premier ordre, dans le dimensionnement 
optimal d’une chaîne de conversion éolienne [Lop08].  

 
Dans [Leg09], l’auteur propose une conception optimale d’un ensemble constitué d’un 

transformateur tournant et de son électronique associée (onduleur amont/fixe et redresseur 
aval/tournant). La fonction à maximiser est le rendement total du système. Trois structures 
d’alimentation sont considérées. Une modélisation électrique de l’ensemble est réalisée avec 
un logiciel de calcul numérique afin d’établir le comportement en régime permanent. 
Certaines hypothèses simplificatrices sont faites : la charge est modélisée par une source de 
courant continue et la fréquence de découpage est arbitrairement fixée à 10 fois la fréquence 
du fondamental. Ces deux hypothèses ne permettent pas de modéliser finement les 
interactions entre l’alimentation, le transformateur tournant, et la charge. Le concepteur ne 
peut agir sur la fréquence de découpage, grandeur fondamentale du dimensionnement, tout 
en évaluant les conséquences sur les formes d’ondes électriques. 

 
Cette approche de conception où l’interaction entre la machine et l’onduleur est 

quantifiée à l’aide d’un critère qualitatif sur la forme d’onde des grandeurs électriques peut se 
retrouver dans [Rég03]. Un système de traction automobile impliquant un convertisseur 
électronique et une machine électrique est optimisé. La modélisation des interactions entre 
l’onduleur et le moteur de ce système suppose que la fréquence de découpage doit être au 
moins 20 fois supérieure à la fréquence du fondamental afin d’assurer un contenu spectral 
qualitativement admissible. 

II.B.3) La modélisation fine des interactions 

À l’analyse de la littérature, très peu de travaux font état d’une modélisation fine – qui 
permette une description quantitative – des couplages électriques et électromagnétiques entre 
une électronique de puissance et une machine électrique et ce en vue d’une conception 
optimale.  

 
Une première réalisation de conception optimale d’un ensemble onduleur-
machine avec une modélisation fine des interactions [Bie98, Bie99] 

 
Résumé court 

Au travers de ces deux articles les auteurs présentent dans un premier temps un 
modèle d’analyse d’un moteur à aimants montés en surface alimenté en mode brushless 
trapezoidal pour une application basse tension de type scooter électrique. À cette date déjà, le 
besoin de considérer le système d’entraînement dans son ensemble dès la phase de 
conception s’est fait ressentir. Le système est alors modélisé analytiquement dans sa globalité. 
Dans le second article, une procédure de conception optimale mettant en œuvre le modèle 
d’analyse est exposée. L’inversion du modèle d’analyse est alors réalisée avec un algorithme 
de type SQP. La prise en compte du système d’entraînement dans sa globalité conduit à 
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considérer les variables géométriques de la machine au même niveau que les variables de 
commande de l’onduleur. 

L’analyse détaillée de ces travaux permettra de présenter des couplages 
multidisciplinaires pertinents et les modèles associés (pour l’application considérée) ainsi 
qu’une option de méthodologie de conception qu’il est possible d’employer. 

 
Arguments en faveur d’une analyse système pour l’application visée 

Les auteurs avancent deux arguments – d’une part la dynamique en courant et d’autre 
part les échauffements en régime transitoire – afin de justifier la nécessité d’une approche de 
conception impliquant une modélisation fine des interactions : 

- La dynamique en courant dépend principalement de la réactance du moteur et 
de la différence de tension entre la source de puissance et la tension induite aux 
bornes du moteur. On conçoit que lorsque la tension de la source de puissance 
est basse cela puisse nuire à la réponse en courant. 

- De manière générale, les échauffements de la machine vont modifier les 
propriétés physiques des matériaux et par conséquent les valeurs de résistance et 
de force électromotrice. Ces deux grandeurs sont en lien direct avec le 
comportement que doit tenir l’onduleur. 

 
Description des modèles 

Le modèle d’analyse du système {batterie+onduleur+machine} est pluridisciplinaire et 
intègre une modélisation des interactions. Les différents modèles employés sont listés ci-
après. 

 
Modélisation de la batterie 
La batterie est modélisée par une source de tension et une résistance. Ces deux 

grandeurs sont prises constantes. 
 
Modélisation de la machine 
La machine est modélisée du point de vue électrique, magnétique et thermique. Dès 

lors qu’on s’intéresse au couplage avec l’onduleur, les courants doivent être déterminés 
précisément avant qu’on puisse en déduire le couple. Le calcul de ce dernier fait intervenir les 
courants et les forces électromotrices qui, elles, sont intrinsèques à la machine. Un modèle 
électromagnétique de calcul de champ à constantes localisées (réseau de réluctances) permet 
de déterminer analytiquement l’amplitude de la force électromotrice. Ce modèle intègre 
l’effet de la réaction d’induit sur l’état de saturation magnétique de la machine. 

 
Modélisation de l’onduleur – modèle électrique 
Une fois les sorties du modèle électromagnétique déterminées (inductance, résistance 

et f.é.m.) le modèle électrique est appliqué afin de calculer le courant de phase au cours du 
temps. Ceci est obtenu par une résolution temporelle des équations électriques de la machine 
à laquelle est appliquée la tension découpée de sortie d’onduleur. L’application étant sensible 
aux faibles niveaux de tension, une attention particulière a été portée sur les chutes de 
tensions dues aux composants électroniques de l’onduleur. L’onduleur est commandé en 
régulation de courant avec un comparateur à hystérésis. Finalement cette stratégie de 
régulation est caractérisée par 4 paramètres : le courant de référence, la demi-largeur 
d’hystérèse, l’angle d’avance à la commutation et la durée de conduction. 

Les formes d’ondes de f.é.m. et de courant étant connues en régime permanent, la 
forme d’onde du couple peut alors être déterminée. 
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Modèles de pertes 
Les pertes considérées sont localisées dans la résistance série de la batterie, dans les 

semi-conducteurs de l’onduleur et dans la machine. Les pertes modélisées dans la machine 
sont : les pertes par effet Joule (connaissant l’évolution temporelle du courant), les pertes fer 
et les pertes mécaniques. 

 
Modèle thermique 
La connaissance des pertes est essentielle à l’application du modèle thermique de la 

machine qui est de type circuit. Il permet alors d’évaluer la température en régimes 
transitoires et permanents à différents points du stator et du rotor. Les températures 
d’aimants et de bobinage sont alors connues et permettent de réaliser le couplage entre les 
modèles thermique, électromagnétique et électrique. 

 
Les différentes étapes du modèle d’analyse (dans le cas d’un régime thermique 

permanent) sont récapitulées dans le diagramme de la Figure 3. 
 

Explication du diagramme 
La boucle principale est la boucle thermique et magnétique. Le champ de température 

est initialisé puis le modèle électromagnétique est exécuté. Les paramètres électriques de la 
machine (R, L, E) sont obtenus et permettent d’appliquer le modèle électrique de l’onduleur. 
La résolution temporelle des courants est alors menée. À chaque pas de temps, le courant, les 
pertes dans les semi-conducteurs, et le couple sont calculés. La résolution temporelle est 
effectuée jusqu’à l’obtention du régime permanent (environ 4 périodes d’après les auteurs). 
Ensuite le courant moyen et le couple moyen sont déduits. Le courant moyen permet ensuite 
d’actualiser l’effet de la réaction magnétique d’induit sur l’état magnétique de la machine. Les 
différentes pertes dans la machine et l’onduleur sont évaluées et permettent l’application du 
modèle thermique en régime permanent. Cela conduit à la fin de la boucle thermique. Cette 
boucle est itérée jusqu’à atteindre l’équilibre thermique et magnétique. 
 
Conception par optimisation 

Le modèle d’analyse développé est un modèle direct. Il permet, à partir de la 
connaissance des paramètres d’entrée, de définir les performances du système 
d’entraînement. La seconde partie des travaux est une conception par optimisation d’un 
moteur de scooter électrique. Le problème de conception est formulé sous la forme d’un 
problème d’optimisation : il s’agit de minimiser la longueur axiale de la machine sous des 
contraintes de couple minimal, de diamètre extérieur, de rendement minimal, d’échauffement 
maximal, et sous diverses autres contraintes. Ce problème est résolu en employant un 
algorithme de type SQP. 
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Conclusion – récapitulatif 
Les travaux de Messieurs Biedinger et Vilain ont menés à l’écriture d’un modèle 

d’analyse multiphysique d’un système onduleur-machine fonctionnant en mode brushless 
trapezoidal. Les deux composants du système sont couplés par l’intermédiaire d’un modèle 
électrique qui fournit les formes d’ondes de tension, de courant et du couple dans le cas d’un 
pilotage par hystérésis du système d’entraînement. Les performances du système 
d’entraînement dépendent alors des paramètres d’entrée du modèle : les paramètres de 
commande du convertisseur au même titre que les paramètres géométriques de la machine. 

Dans la problématique qui nous concerne, nous nous inspirerons de la structure de 
modélisation décrite par les travaux présentés ci-avant en l’adaptant à nos besoins de 
modélisation et d’optimisation. 

II.B.4) Conclusion sur la modélisation des interactions 

Nous avons présenté divers degrés de caractérisation des interactions qui existent 
entre une machine électrique et son alimentation électronique. Souvent, le dimensionnement 
d’une machine se fait en admettant que la source de puissance fournit des grandeurs 
électriques idéales ; ce qui occulte certaines interdépendances. Cependant, dès qu’on 
s’intéresse au dimensionnent simultané et optimal de l’électronique d’alimentation et de la 
machine électrique, il est nécessaire de modéliser finement les interactions entre ces deux 
composants. Une manière de faire est de déterminer les formes d’ondes réelles des grandeurs 
électriques fournies par l’électronique de puissance à la machine électrique. Celles-ci sont à la 

 
Figure 3 - Synoptique de couplage des modèles mis en œuvre dans le cas de l’optimisation 

d’un moteur de scooter en régime permanent. Les détails concernant les modèles 
et variables se trouvent dans [Bie98]. 
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source des interactions qui vont permettre de localiser le compromis optimal vis-à-vis des 
caractéristiques de l’électronique d’alimentation et de la machine. 

II.C. La conception par optimisation de systèmes 

Les concepts relatifs à l’approche de conception par optimisation et aux aspects 
systèmes ont été brièvement présentés. Ces deux concepts lorsqu’ils sont considérés 
simultanément peuvent donner lieu à différentes approches de conception par optimisation 
de systèmes. Les références [Gil10] et [Kre08a] ont réalisé une synthèse pertinente des 
approches de conception multidisciplinaire à un niveau – elles n’impliquent qu’un seul 
processus d’optimisation – qui est reprise ici. 

II.C.1) L’approche MDF : MultiDisciplinary Feasiblility 

Dans cette approche tous les couplages sont calculés et le modèle multidisciplinaire est 
inclus dans un processus d’optimisation : toutes les interactions sont traitées à l’intérieur de la 
boucle d’optimisation. Ceci assure qu’à toutes les itérations, le système complet est réalisable. 
Cette approche présente quelques inconvénients dont celui de ne pas permettre de 
paralléliser les calculs. 

II.C.2) L’approche IDF : Individual Discipline Feasibility 

Dans l’approche IDF, certaines disciplines sont découplées et optimisées 
indépendamment par le même processus d’optimisation. L’optimiseur gère les variables 
d’optimisation de toutes les disciplines simultanément ainsi que des variables 
supplémentaires qui sont les variables de couplage entre les disciplines. L’IDF assure la 
faisabilité de chaque discipline. Afin d’assurer que le système complet est réalisable, l’IDF 
nécessite d’introduire des contraintes d’optimisation supplémentaires par rapport au 
problème MDF. Ces contraintes viennent assurer que les nouvelles variables de couplage aux 
interfaces des différentes disciplines sont en accord avec les résultats des divers modèles 
d’analyse. 

Cette approche est tout à fait semblable aux méthodes de travail actuelles comme l’a 
exposé [Gil10]. La conception d’un système complexe fait appel à plusieurs experts de 
disciplines différentes travaillant indépendamment. Ces experts s’échangent des informations 
afin de pouvoir optimiser séparément les diverses caractéristiques du système (= les 
disciplines sont optimisées individuellement). Au cours du processus de conception les 
experts s’entendent pour que les informations (= variables) qu’ils s’échangent convergent 
vers un état qui convient à tous. Ceci permet de paralléliser certains calculs des différentes 
disciplines. 

II.C.3) L’approche AAO : All At Once 

La dernière approche, qui donne encore plus de travail au processus d’optimisation, 
consiste à faire résoudre par ce dernier non seulement les variables de couplage (comme dans 
l’IDF) mais également les modèles d’analyse eux-mêmes. Ceci nécessite d’introduire de 
nouvelles variables et de nouvelles contraintes. Prenons le cas où les modèles d’analyse 
nécessiteraient, par exemple, la résolution itérative pour un système implicite (boucle 
thermique, système magnétique non linéaire) par l’usage d’une méthode itérative. Désormais 
l’optimiseur converge vers la solution des modèles d’analyse au même titre qu’il converge 
vers la solution du problème de conception. À chaque itération du processus d’optimisation, 
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il n’y a plus de boucle interne pour assurer la convergence (thermique, magnétique…) des 
modèles d’analyse des éléments du système. 

 
Le passage des approches MDF à IDF puis à AAO, reporte de plus en plus la difficulté 

sur l’optimiseur qui doit traiter davantage de variables et de contraintes. Ces trois approches 
sont illustrées sur la Figure 4 dans le cas d’une conception par optimisation d’un moteur à 
aimants permanents [Kre08b] modélisé magnétiquement, électriquement et thermiquement. 
Le passage du problème MDF au problème IDF est clair : les différentes disciplines ne 
communiquent plus directement les unes avec les autres. L’optimiseur gère désormais les 
grandeurs à l’interface des diverses disciplines. Le passage du problème IDF au problème 
AAO se fait en reportant la convergence du modèle thermique au niveau de l’optimiseur. 

 

 
Figure 4 - Flux de données du problème d’optimisation d’un moteur à aimants permanents 

par les approches MDF (a), IDF (b), AAO (c) [Kre08b]. 
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III. La modélisation des éléments du système 
 
Il a été traité précédemment de la conception de systèmes. Il faut désormais descendre 

au niveau des composants qui constituent le système et s’intéresser à leur modélisation 
intrinsèque. Nous décrivons ici les différents types de modèles qui peuvent être employés 
pour décrire les comportements des composants. 

III.A. Les types de modèles 

L’étape de modélisation nécessite de décrire les comportements du système par un 
formalisme mathématique. La précision de la description des comportements peut être 
qualifiée par le terme de granularité du modèle [Mak06]. Suivant ses besoins, le concepteur est 
amené à sélectionner la granularité qui va lui permettre de décrire avec suffisamment de 
précision les comportements qu’il souhaite observer. 

Nous pouvons classer les modèles en trois catégories, rangées par précision croissante: 
les modèles analytiques, les modèles semi-analytiques ou semi-numériques et finalement les 
modèles numériques. Suivant le type de modèle, le temps d’exécution est plus ou moins 
court. La référence [Bri07] a établi le front de Pareto entre la précision de modélisation et le 
temps de calcul des modèles. Ce dernier est représenté en Figure 5. 

 

 

 
Figure 5 - Front de Pareto des modèles utilisés pour la conception des machines électriques 

[Bri07] 
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III.A.1) Modèles analytiques 

Historiquement, on trouve d’abord les modèles analytiques, qui de part leur légèreté et 
leur maniabilité permettent d’être traités à la main lorsqu’ils sont simplifiés à l’extrême. Avant 
l’essor des moyens de calcul informatiques, ils formaient le gros de l’offre en modélisation. 
De ce fait, il existe une variété de modèles analytiques pour différents systèmes de 
conversion. Ils permettent de traiter des comportements simples mais également, selon 
l’intensité de l’effort de modélisation, des phénomènes complexes, non-linéaires. Ces 
modèles nécessitent souvent (ce n’est pas une obligation) de formuler certaines hypothèses 
simplificatrices pour mener à bien (plus facilement) les calculs. 

Il est souvent reproché aux modèles analytiques leur précision relative due aux 
hypothèses formulées ainsi que l’effort nécessaire à leur établissement. On peut opposer à 
cela l’intérêt procuré par la phase de modélisation analytique, précédée par une phase 
d’analyse, qui permet une meilleure compréhension des phénomènes mis en jeu. Ce dernier 
point est tout à fait essentiel au travail du concepteur pour lui permettre de prendre du recul 
sur la solution optimale. 

 
Origine des modèles analytiques 

Les modèles analytiques peuvent avoir une origine physique ou être uniquement 
mathématiques. La première catégorie provient de la mise en équation des phénomènes 
physiques, alors que la seconde a pour objectif de représenter au plus juste le comportement 
par des formulations mathématiques qui n’ont pas toujours de réalité physique. 

 
On retrouve des modèles analytiques dans tous les domaines de la physique : 

magnétique, électrique, thermique, mécanique, acoustique, aérodynamique, etc. On les 
retrouve également dans beaucoup de disciplines du génie électrique : électrotechnique, 
électronique de puissance, réseaux, etc. 

 
Utilisation des modèles analytiques 

Les modèles analytiques sont souvent employés en phase de faisabilité car ils 
permettent d’explorer rapidement l’espace des solutions et l’espace de recherche. Ils sont à 
certaines occasions suffisamment précis pour justifier leur utilisation sans aller chercher des 
modèles de plus faible granularité qui n’apporteraient pas de connaissances supplémentaires. 

III.A.2) Modèles semi-analytiques ou semi-numériques 

Nous regroupons dans cette catégorie les modèles se situant entre les modèles 
analytiques et les modèles numériques.  

 
Nature des modèles intermédiaires 

Il est parfois possible d’écrire un modèle analytiquement mais sous une forme 
compliquée à évaluer. Ceci est le cas des modèles écrits sous forme de séries. Ils sont 
complètement définis analytiquement mais leur évaluation est fastidieuse et l’utilisation de 
moyens de calcul intensifs vient pallier cette difficulté. 

L’écriture d’un modèle sous forme analytique ne signifie pas toujours qu’il soit évident 
d’en tirer les grandeurs d’intérêt. Nous faisons allusion ici à certaines intégrales ou encore aux 
équations transcendantales qui doivent être résolues numériquement. 

  Nous rangeons également dans cette catégorie les modèles à constantes localisées. 
Ceux-ci peuvent être des modèles thermiques nodaux [Ber87] [Thi97] [Ren03], des réseaux 
de perméances magnétiques [Hec06] [Hli08], des circuits électriques, etc. Souvent ces 
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modèles peuvent s’écrire sous forme matricielle qu’il faut manipuler pour en extraire les 
quantités utiles. 

 
Utilisation des modèles intermédiaires 

Les modèles semi-analytiques ou semi-numériques, tout comme les modèles 
analytiques, nécessitent parfois certaines hypothèses pour pouvoir être construits. Ces 
modèles sont employés lorsque le degré de précision exigé se situe au-delà de ce qui pourrait 
être obtenu avec un modèle analytique. Ils sont capables de gérer les non-linéarités, tout 
comme les modèles analytiques, certainement avec plus de précision. 

III.A.3) Modèles numériques 

Dans cette dernière catégorie nous plaçons les méthodes basées sur la discrétisation 
d’un espace continu. Cet espace pouvant être spatial, temporel ou encore une combinaison 
des deux. Ces modèles permettent de résoudre les équations comportementales du système, 
localement, en discrétisant l’espace de définition du problème à modéliser. Ceci confère aux 
modèles numériques une précision bien supérieure à celle des modèles des deux catégories 
précédemment évoquées. 

Les modèles numériques spatiaux mettent en œuvre des méthodes de discrétisation de 
l’espace variées : différences finies, éléments finis, volumes finis. Parmi celles-ci la méthode 
des éléments finis est aujourd’hui la plus populaire pour le calcul de grandeurs 
électromagnétiques. 

 
Utilisation des modèles numériques 

Les modèles numériques peuvent traiter quasiment toutes les physiques dès lors qu’on 
sait écrire les lois de comportement locales du système. Ainsi on trouve communément des 
modèles numériques thermique, magnétique, électrique, mécanique, ou encore 
aérodynamique.  

Ces modèles s’écrivent sous forme matricielle (tout comme peuvent l’être les modèles 
à constantes localisées ; la frontière est mince et concerne la taille des matrices) qu’il faut 
manipuler. Afin de réduire les tailles conséquentes des matrices et donc le temps d’analyse, il 
est souvent recommandé d’user de toutes les symétries disponibles pour réduire la portion 
du modèle numérique à calculer. 

III.B. Exemples de couplages de modèles et de méthodes 
d’optimisation 

Il est possible de combiner les différents types de modèles évoqués dans le paragraphe 
précédent avec une méthode d’optimisation. Ce couplage doit être réalisé en prenant garde 
aux comportements des modèles et des méthodes d’optimisation. En effet la combinaison 
d’un modèle qui possède des sorties bruitées avec une méthode de type gradient pourrait ne 
pas converger vers un résultat satisfaisant. 

III.B.1) Modèles analytiques et méthode d’optimisation 
déterministe 

Le couplage de modèles analytiques et de méthodes d’optimisation déterministes dans 
le cas de conceptions optimales de systèmes à été réalisé par bon nombre d’auteurs. Ceci a 
été mis en œuvre dans le cadre de la conception d’une gamme de machine [Ses09], dans le 
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cas d’un moteur-roue [Esp99] [Bri03], dans le cas d’un moteur de traction pour un avion 
(Solar Impulse) [Rag08], ou encore dans le cas de l’optimisation d’un moto-réducteur [Bel07]. 

III.B.2) Modèles analytiques et méthode d’optimisation 
stochastique 

On trouve des combinaisons de modèles analytiques et de méthodes d’optimisation 
stochastiques aussi bien en électronique de puissance [Hel06] que dans le cas du 
dimensionnement optimal de machines électriques [Bel07] [Ber10] [Gut10]. La conception 
de systèmes peut également faire appel à de telles d’associations [Abd07] [Lop08]. Ce type de 
combinaison se justifie souvent par la recherche d’optima globaux, par la mise en œuvre 
d’optimisations multi-objectifs, ou encore par la nature des modèles analytiques impliqués 
(discontinus, bruités, non-dérivables…). 

III.B.3) Modèles numériques et méthode d’optimisation 
déterministe 

Il est possible d’associer des modèles numériques avec des méthodes d’optimisation 
déterministes. Afin d’éviter des problèmes de convergence dus au caractère numérique des 
modèles, il faut prendre des précautions dans le choix de la méthode d’optimisation. Ainsi on 
trouve souvent des méthodes déterministes d’ordre 0. C’est le cas, par exemple, de 
l’optimisation d’une machine de traction par [Leg09], d’actionneur linéaire en employant des 
réseaux de réluctances et un algorithme du simplexe [Viv09], ou encore de l’optimisation 
d’un alterno-démarreur par [Ché03]. Cependant, on peut trouver des optimisations à base de 
SQP pour la conception d’un système de traction électrique, par [Mes07], faisant appel à des 
modèles analytiques et numériques. 

III.B.4) Modèles numériques et méthode d’optimisation 
stochastique 

L’optimisation de systèmes électrotechniques en employant des modèles fins, 
numériques, couplés à des méthodes d’optimisation stochastiques est en plein essor. On peut 
trouver des approches de conception optimale d’actionneurs [Wan00], de machines 
électriques à aimants [Kan08], ou encore de machines à réluctance variable [Mor05]. 

III.B.5) Approches hybrides 

Les approches décrites précédemment résultaient du couplage d’un modèle avec une 
méthode d’optimisation. Il existe dans la multitude des problèmes du génie électrique une 
variété d’approches originales combinant plusieurs types de modèles ou plusieurs types 
d’optimisation. Nous en avons retenu certaines dans ce paragraphe que nous nommons 
approches hybrides. 

(a) Approche séquentielle 
Ce type de démarche met en œuvre deux étapes successives d’optimisation. Les deux 

étapes peuvent différer dans la granularité du modèle comme dans la méthode d’optimisation 
employée.  

 
[Mak06] utilise une approche hybride dans laquelle un modèle analytique 

multiphysique est optimisé par un algorithme de type SQP dans une première phase. Le 
premier résultat optimal sert ensuite de point de départ à une deuxième phase d’optimisation 
où certains modèles de comportement (magnétique notamment) sont remplacés par des 
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modèles plus fins, de type éléments finis. Cette deuxième phase d’optimisation est gérée par 
un algorithme du simplexe. Le synoptique global de cette approche est décrit sur la Figure 6. 

 

(b) Optimisation sur surface de réponse 
Une seconde approche d’hybridation de modèles consiste à approcher la réponse d’un 

modèle numérique par un modèle analytique. La surface de réponse est obtenue en évaluant 
le modèle numérique sur un nombre réduit de jeux de paramètres d’entrée. Une seconde 
étape consiste à mener une optimisation sur la surface de réponse. Ce type d’approche est 
qualifié d’optimisation indirecte car elle ne porte pas sur le modèle initial mais sur une 
représentation de celui-ci. 

On trouve des travaux concernant l’optimisation par surfaces de réponses de 
machines électriques [Gil97] [Viv02] [Bom09] et des travaux sur l’optimisation électro-
magnéto-acoustique de machines à aimants [Ait05] [Mes07]. 

(c) Technique de Space Mapping 
Les techniques de Space Mapping [Tra07] combinent l’emploi de modèles grossiers 

rapides à évaluer (souvent analytiques) et de modèles fins plus long à calculer (souvent par 
éléments finis). La méthode consiste à mener une première optimisation basée sur le modèle 
grossier. Le premier résultat optimal est ensuite évalué avec le modèle fin qui fournit les 
valeurs de référence des grandeurs de sortie. L’écart entre les résultats du modèle grossier et 
du modèle fin sert à réajuster le modèle grossier entre l’espace (space) des grandeurs d’entrée 
(input) et celui des grandeurs de sortie (output) afin d’établir une correspondance (mapping) 
[Viv09]. Une nouvelle optimisation est conduite sur la base du modèle grossier qui est 
désormais corrigé. Les étapes présentées sont itérées jusqu’à ce que les modèles grossiers et 
fins fournissent sensiblement les mêmes résultats. Le principe d’Output Space Mapping est 
représenté sur la Figure 7. 
 
 
 
 
 
 
 

 
Figure 6 - Séquence des problèmes d’optimisation dans une approche de conception par 

optimisation séquentielle [Mak06] 
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III.B.6) Conclusion sur le couplage de modèles et de 
méthodes d’optimisation 

Nous avons présenté plusieurs combinaisons possibles entre des méthodes 
d’optimisation de différentes natures et divers types de modèles. Les couplages classiques 
entre un modèle et une méthode d’optimisation sont présentés dans un premier temps. 
Ensuite, des approches plus sophistiquées peuvent permettre de combiner avantageusement 
plusieurs types de modèles avec une ou plusieurs méthodes d’optimisation. Il est alors 
possible d’améliorer la qualité de la solution obtenue sans pénaliser excessivement le temps 
de calcul. 

Finalement, le choix du couplage dépend en partie du type de modèle à disposition, du 
type d’optimum recherché et du temps alloué à la résolution du problème d’optimisation. 
 
 

 
Figure 7 - Schéma de principe des techniques de Output Space Mapping [Viv09] 
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IV. La problématique de la haute vitesse 
 
La démarche de conception par optimisation que nous souhaitons mettre en œuvre a 

pour but de permettre le dimensionnement d’un système d’entraînement à haute vitesse. Ce 
paragraphe a pour objet d’identifier les conditions particulières imposées sur l’ensemble 
convertisseur-machine par ce type de fonctionnement. Ces particularités se retrouvent sur la 
machine électrique ainsi que sur l’électronique d’alimentation. 

IV.A. Côté machine 

Ce paragraphe situe la notion de machine rapide et présente les intérêts de ce type de 
fonctionnement. Ensuite les points caractéristiques et critiques de ces machines sont 
évoqués. Enfin une analyse de différentes topologies est réalisée et permet de choisir une 
machine spécifique, à même de répondre à la problématique de la haute vitesse. 

IV.A.1) Notion de machine rapide 

La définition de machine rapide s’entend souvent du point de vue mécanique et ce par 
rapport à la vitesse périphérique du rotor et non vis-à-vis de la vitesse angulaire de rotation. 
Ainsi, des machines à faible vitesse de rotation et grands diamètres peuvent-être classées 
dans cette catégorie de machine. 

Les machines rapides sont également des machines où les fréquences électriques sont 
importantes. Par conséquent, une machine rapide peut être considérée, d’un point de vue 
électrique, comme une machine à haute fréquence. 

 
Dans les machines classiques constituées de tôles feuilletées, la vitesse maximale 

admise (à cause de contraintes mécaniques) est de l’ordre de 120-150 m/s. Cette vitesse 
constitue la limite entre les machines classiques et les machines dites rapides. Ce critère varie 
selon les auteurs considérés. Ainsi [Bin08] suggère qu’on puisse parler de haute vitesse 
lorsque la vitesse périphérique du rotor est comprise entre 100 et 250 m/s. 

IV.A.2) Intérêt des machines rapides 

Les machines rapides sont employées dans de nombreuses applications. Dans ce qui 
suit nous listons les applications courantes : 

- les machines-outils [Sch00b] ; 
- les compresseurs centrifuges [Jan07] ; 
- les turbo-compresseurs [Bae03] [Cho06] [Pyr10] ; 
- les pompes à vide et turbo-pompes moléculaires [Var10] ; 
- le stockage d’énergie par volants d’inertie [The03] [Nag06] ; 
- la génération d’énergie couplée à des turbines à gaz [Zwy05] ; 
- la génération d’énergie embarquée [Ama85]. 

 
Les machines rapides sont employées dans ces applications car elles présentent des 

intérêts certains vis-à-vis de ces procédés. Elles permettent ainsi d’améliorer les 
performances des applications de type machine-outils (l’usinage à haute vitesse est plus facile 
et les cadences plus élevées), les volants d’inertie (l’énergie stockée est d’autant plus 
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importante que la vitesse est élevée), les turbo-compresseurs (la compression est meilleure à 
haute vitesse), les pompes à vide (le vide est d’autant plus prononcé que la pompe tourne 
vite). L’augmentation de la vitesse de rotation permet d’accroître la compacité des dispositifs 
électromécaniques et donc d’augmenter les performances massiques. Cette caractéristique 
peut être intéressante dans les applications embarquées. 

L’utilisation de machines rapides à accouplement direct peut remplacer les solutions à 
base de machines à vitesse classique couplées à un réducteur. Cela permet de supprimer la 
boite de vitesse donc de réduire le volume [Bia06], le coût et les pertes du système [Ark05], 
mais également d’en améliorer la fiabilité et d’en faciliter la maintenance. La suppression d’un 
étage mécanique permet de réduire le bruit et il peut être possible de supprimer l’utilisation 
d’huile (pour la boite de vitesse et pour les roulements) qui peut être gênante dans certaines 
applications [Bin08]. 

IV.A.3) Performances théoriques limites 

L’augmentation de la vitesse ne peut pas se faire indéfiniment en gardant la puissance 
constante. Il apparait alors des limites mécaniques, électriques, magnétiques et thermiques. 
La limitation prépondérante à haute vitesse est d’ordre mécanique. Ainsi on définit la 
puissance de coin qui est la puissance maximale que pourrait délivrer une machine. Elle est 
donc définie par : 

 
 maxmax

�
C=Pcoin  Éq. 2 

 
On peut ensuite déterminer la puissance maximale qu’il est possible d’atteindre à une 

vitesse donnée. La relation entre ces deux quantités est la traduction des contraintes 
mécaniques maximales admissibles. La référence [Rah04] fournit une loi, pour les 
technologies usuelles, entre la puissance maximale et la vitesse angulaire maximale 
correspondante : 

 

 3,36102,6 −⋅= NPcoin  Éq. 3 

 
Avec la puissance en kilowatts et la vitesse de rotation en milliers de tours par minute.  
 
Une autre formulation est donnée par [Ben03]. Elle lie la vitesse de rotation maximale 

à la puissance maximale avec pour paramètre la vitesse périphérique maximale 
(caractéristique des types de matériaux employés et de la structure du rotor) : 

 

 ( ) ( ) 5/25/7
_maxmax

−∝ coinp PV
�

 Éq. 4 

 
Avec la vitesse périphérique en mètre par seconde et la puissance de coin en watt.  
 
Les deux formulations (Éq. 3) et (Éq. 4) fournissent des résultats comparables pour 

une vitesse périphérique d’environ 100 m/s. Ces expressions montrent qu’il existe une limite 
théorique dans le plan puissance-vitesse. Aussi [Rah04] propose de qualifier de machines 
rapides les machines qui sont en deçà (mais proches) de la limite théorique. 

La référence [Rah04] superpose sur un même graphique, donné en Figure 8, les 
réalisations de machines à haute vitesse avec la limitation théorique donnée par (Éq. 3). On 
constate que cette limite théorique donne un ordre d’idée de ce qu’il est possible de réaliser. 
Cependant, on constate aussi que certaines machines vont au-delà de la limitation théorique, 
elles sont dites à très haute vitesse. 
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Finalement, il est possible d’évaluer rapidement la puissance maximale que pourrait 

fournir une machine à une vitesse donnée en utilisant les formulations (Éq. 3) et (Éq. 4). 

IV.A.4) Les particularités de la haute vitesse 

La conversion d’énergie par des dispositifs électromécaniques à haute vitesse présente 
certaines particularités dont on ne s’enquiert pas souvent lors du dimensionnement de 
machines tournant à des vitesses habituelles. Mais dès lors que la vitesse de rotation s’accroît, 
les problèmes mécaniques, électriques et thermiques apparaissent avec plus d’intensité. Nous 
présentons ici certains de ces points inhabituels. 
 
Influence des contraintes mécaniques 

La vitesse de rotation élevée du rotor nécessite de prévoir les comportements 
mécaniques car les risques de destruction génèrent des dangers importants pour les 
personnes. Il est ainsi nécessaire de réaliser un dimensionnement dont les modes de 
vibrations sont éloignés des vitesses de fonctionnement pour éviter une destruction du rotor 
par résonance mécanique [Ede02]. La Figure 9 présente un exemple des dégâts causés par 
une résonance mécanique. 

 
 

Figure 8 - Limite théorique dans le plan vitesse-puissance de sortie et position de machines 
existantes [Rah04] 
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Figure 9 - Rotor endommagé (arbre déformé) par une résonance mécanique [Ede02] 
 

Suivant la topologie du rotor, il aussi nécessaire d’estimer les contraintes mécaniques 
de toutes sortes (traction, flexion,…) dans les pièces rotoriques pour éviter de concevoir des 
rotors dont les pièces se satelliseraient à haute vitesse. Ainsi les rotors à aimants montés en 
surface sont souvent encerclés d’une frette qui permet de maintenir les aimants en place. Le 
dimensionnement de cette frette doit faire partie intégrante de la phase initiale de conception 
de la machine [Bin06]. Lorsqu’il s’agit d’aimants insérés au rotor, une estimation des 
contraintes mécaniques dans les pièces de maintien des aimants doit être menée [Lov04] 
[Bin06]. Si ces pièces sont mal dimensionnées cela peut conduire à la destruction du rotor 
comme sur le cas présenté en Figure 10. 
 

 
Figure 10 - Rotor à aimants en surface endommagé après une rupture du frettage [Bin06] 

 
 

Idéalement, une étude complète des contraintes mécaniques et des modes de 
résonance du rotor, comme dans [Mek01], doit être réalisée dès la phase de 
dimensionnement. 

 
Choix des paliers 

Les vitesses de rotation élevées imposent de choisir les paliers de l’arbre avec 
précaution. Si on s’oriente vers le choix de paliers à billes, les vitesses de rotation élevées 
mènent à opter pour des roulements de faibles diamètres. La tendance à choisir des arbres de 
faibles diamètres n’est pas toujours compatible avec les contraintes sur les modes de 
vibrations. Un diamètre d’arbre important contribue à rigidifier le rotor et à repousser les 
modes de vibrations du rotor vers des fréquences plus élevées.  

Des technologies alternatives peuvent devenir intéressantes lorsqu’on se trouve en 
haute vitesse [Bin08] : les paliers à air pressurisé, les paliers à huile, ou encore les paliers 
magnétiques. Ces derniers sont particulièrement attrayants car ils permettent de guider des 
arbres de fort diamètre sans difficultés. De plus, à travers un contrôle particulier des paliers 
magnétiques, il est possible de faire tourner le rotor au-delà de ses vitesses critiques. Ceci 
donne un degré de liberté supplémentaire lors du dimensionnement. Cependant la rigidité 
mécanique est réduite par rapport à des roulements à billes. 
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Choix des matériaux magnétiques 
Les différentes contraintes électriques, mécaniques, thermiques liées à la haute vitesse 

influencent grandement le comportement des matériaux magnétiques doux et durs. Les 
particularités relatives à ces deux types de matériaux, lorsqu’ils sont employés dans des 
machines rapides, sont présentées dans les paragraphes suivants. 

 
 Matériaux magnétiques doux 

L’aspect haute fréquence lié aux machines rapides se traduit sur les matériaux 
magnétiques par des pertes fer importantes, qui peuvent devenir prépondérantes [Bia06] par 
rapport aux autres postes de pertes. Ainsi la problématique est de réduire les pertes fer dans 
les matériaux. Deux leviers peuvent être actionnés : la baisse des niveaux d’induction dans les 
matériaux magnétiques et le choix de matériaux magnétiques à faibles niveaux de pertes 
magnétiques. Ces deux possibilités peuvent bien sûr être combinées pour de meilleures 
performances. 

Comme le montrent [Hua07] et [Mis08], il est nécessaire de baisser les niveaux 
d’induction pour réduire les pertes fer. La Figure 11 montre les niveaux d’induction dans une 
machine rapide à aimants optimisée sous contraintes thermiques. La conclusion souvent 
formulée dans la littérature est que les machines à haute vitesse sont des machines non 
saturées, qui fonctionnent en régime linéaire.  

 
La deuxième approche consiste à jouer sur la qualité des matériaux magnétiques. Dans 

un premier temps l’utilisation de tôles Fe-Si de faible épaisseur, typiquement 0,35 et 0,2 mm, 
peut être envisagée comme l’ont fait [Ark05] [Hua07] [Bin08] [Hoa09] [Cen10]. 

Il est possible ensuite d’utiliser des alliages à base de Fe-Co qui présentent des 
performances attrayantes mais à un coût plus élevé. La référence [Cen10] présente le 
dimensionnement de deux machines pour la même application en utilisant des tôles Fe-Si 
0,35 mm et des tôles Fe-Co 0,2 mm (environ 2 fois plus chères). La comparaison porte sur 
les aspects électromagnétique, vibratoire, thermique et sur le rendement. L’utilisation de Fe-
Co à plus haut niveau de polarisation permet d’augmenter l’induction d’entrefer et de réduire 
les densités de courant au stator ; donc globalement les pertes sont réduites dans cette 
application. 

 

 
Figure 11 - Induction maximale dans la culasse d’une MSAP optimisée sous contraintes 

thermiques. Comparaison entre une solution à Fe-Si et une solution à SMC pour 
une machine à 10000 tr/min [Mis08]. 
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Au-delà des matériaux magnétiques classiques, certains auteurs jugent bon de 
s’intéresser de près aux Soft Magnetic Composites (SMC) pour les machines rapides. Ces 
matériaux présentent moins de pertes que les ferro-alliages laminés lorsqu’ils fonctionnent à 
haute fréquence. La référence [Alh05] mène une comparaison entre des machines rapides 
synchro-reluctantes dont les stators sont en tôles à base d’alliages de fer ou réalisés en SMC. 
La référence [Hua07] mène également une comparaison entre deux machines rapides à 
aimants permanents tournant à 20 000 tr/min et utilisant des tôles en Fe-Si de 0,35 mm ou 
des SMC. La conclusion avancée est que les SMC sont plus performants que les tôles pour des 
fréquences de travail supérieures à 1 500 Hz et que l’induction doit être inférieure à 1 T pour 
éviter l’augmentation excessive des pertes fer. Cette frontière entre les zones de 
performances des aciers laminés et des SMC est effectivement classiquement située entre 1 
000 et 2 000 Hz. 
 
 Aimants permanents 

À vitesse élevée, les aimants doivent satisfaire des critères mécaniques et 
électromagnétiques. En effet, ce sont des matériaux friables dont le comportement n’est pas 
encore parfaitement connu et ils doivent être convenablement maintenus au rotor par le biais 
de colles ou de frettes. Ensuite la composition des aimants peut être un sujet de discussion 
vis-à-vis des performances magnétiques, des contraintes thermiques et du coût. Ainsi 
[Bia06] effectue une comparaison entre des machines à aimants à base de ferrite ou à base de 
NdFeB. Il en résulte que les aimants à haute énergie (NdFeB) permettent de réduire la taille 
des rotors de sorte qu’il n’est plus nécessaire de prévoir un système de frettage, ce qui 
constitue un avantage structurel important. Par ailleurs, à rayon extérieur fixé, l’augmentation 
du rayon d’arbre suite à l’emploi de ferrites impliquerait une réduction de l’espace consacré 
au bobinage et donc une augmentation des pertes par effet Joule si on souhaite maintenir la 
puissance constante.  

La référence [Bia05a] confirme l’intérêt des NdFeB comparés aux ferrites en 
fonctionnement à haute vitesse mais montre également qu’entre différentes nuances de 
NdFeB (NdFeB fritté et NdFeB lié) il n’est pas toujours judicieux de choisir la nuance 
d’induction rémanente la plus élevée. On constate à travers ces travaux l’importance du choix 
de l’induction rémanente des aimants qui peut alors être considérée comme une variable de 
conception de la machine. 

 
Enfin la nature des aimants peut être choisie en fonction de leur température de 

fonctionnement. Les aimants SmCo permettent d’atteindre des températures de 
fonctionnement (300 °C) plus élevées que celles autorisées par des aimants NdFeB (200 °C) 
mais en contrepartie leur induction rémanente est plus faible et leur coût plus élevé. 

 
Choix du type de bobinage et dimensions des conducteurs 

Une des particularités des machines rapides est d’être sujettes à des niveaux de tension 
potentiellement élevés car la fréquence électrique peut être importante. Ainsi l’adaptation du 
niveau de tension à la source d’alimentation par le choix du nombre de spires peut devenir 
problématique comme l’explique [Bia06]. On peut être amené à choisir peu de spires pour 
s’adapter au niveau de tension ce qui suggère que les conducteurs puissent avoir une section 
importante. D’autre part une vitesse de rotation importante correspond à une fréquence 
électrique élevée. Cette situation où la section est grande et la fréquence élevée est favorable 
à l’apparition de courants de Foucault et à la création de pertes par effet Joule 
supplémentaires. Une solution employée par plusieurs auteurs [Mek99] [Ark05] [Bin08] est 
de réaliser des conducteurs avec plusieurs fils élémentaires en parallèle ou avec des fils de 
Litz. Ce problème est d’autant plus marqué lorsque le stator de la machine est sans encoches 
et que le bobinage est soumis à toutes les variations d’induction générées par le rotor. 
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Pertes inhabituelles à haute vitesse 
En plus du cas des pertes fer déjà évoquées, les pertes situées au rotor et les pertes 

aérodynamiques dans l’entrefer ont une importance particulière à haute vitesse. 
Concernant les pertes au rotor leurs origines sont diverses : elles peuvent être dues aux 

variations de perméance d’entrefer, aux harmoniques d’espace ou aux harmoniques de temps 
vus au rotor [Mek01]. Ces pertes peuvent avoir lieu dans les circuits magnétiques, dans les 
aimants ou encore dans les pièces de maintien mécanique telles que les frettes. Ces dernières, 
parfois nécessaires à haute vitesse, peuvent être sources de pertes et de plus se comporter 
comme une barrière thermique en limitant l’évacuation de la chaleur produite au rotor. Une 
attention particulière doit alors être portée à la minimisation des pertes au rotor par un choix 
pertinent du nombre de dents au stator, du pas de bobinage – qui permet de réduire les 
harmoniques d’espace – ou encore de l’ouverture d’encoche. 

L’autre poste de pertes à surveiller concerne les pertes aérodynamiques dans l’entrefer 
dues au cisaillement de la lame d’air dans l’entrefer. Celles-ci dépendent de la géométrie de 
l’entrefer, de la vitesse de rotation et du type d’écoulement. La référence [Ark05] indique 
qu’au-delà de vitesses périphériques de l’ordre de 300 m/s, les pertes aérodynamiques 
deviennent les pertes prépondérantes dans la machine. Ces pertes doivent alors être évaluées 
lors de la phase de conception et notamment en fonction de la géométrie du rotor. 
 
Importance du choix du nombre de pôles 

Le choix du nombre de pôles est également un élément clé du dimensionnement 
d’une machine rapide. Comme le suggère [Ark05], le nombre de paires de pôles doit être 
relativement faible afin de réduire la fréquence électrique et par là limiter les pertes fer. En 
contrepartie, un faible nombre de paires de pôles conduit à des culasses plus épaisses qui 
freinent l’évacuation du flux de chaleur dû aux pertes.  

D’un point de vue de l’alimentation, une faible polarité (donc une fréquence de 
fondamental basse) permet une fréquence de découpage relativement élevée, donc une 
meilleure qualité des formes d’ondes électriques. 
 
Mode de refroidissement 

La haute vitesse permet d’accroître la puissance massique des machines électriques. 
Cela signifie également que les pertes volumiques croissent et qu’il faut extraire la chaleur 
produite de manière efficace. Le refroidissement par chemise à eau est alors une solution 
pertinente. On peut alors profiter de la disposition du circuit hydraulique pour refroidir 
simultanément l’électronique d’alimentation et la machine électrique. Cette solution est 
d’ailleurs mise en œuvre dans nombre d’applications [Mek99] [Mek01] [Bin08]. Lorsque la 
machine est employée dans un processus de réfrigération, le fluide réfrigérant peut également 
être employé pour refroidir la machine électrique [Soo00] [Pyr10]. Un refroidissement à air 
est également possible comme le prouvent [Bia04] et [Ark05]. 

IV.A.5) Comparaison de machines pour la haute vitesse 

Nous avons présenté dans le paragraphe précédent certaines particularités relatives 
aux machines rapides. Dans la suite nous nous intéressons aux structures de machines à 
même de satisfaire les contraintes particulières évoquées auparavant. La référence [Rah04] 
présente les avantages et inconvénients des principales structures de machines lorsqu’il s’agit 
de haute vitesse. Ces caractéristiques sont reprises dans le Tableau I. 

 
Le Tableau I ne fait pas apparaitre les machines synchrones à rotor bobiné. Les 

machines de ce type à pôles saillants ne sont pas adaptées à la haute vitesse car le maintien 
des bobines y est problématique. En revanche les machines à pôles lisses sont utilisées dans 
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les turbo-alternateurs de forte puissance (dizaines de MW) ayant des vitesses périphériques 
de l’ordre de 200 m/s. Ces machines sont employées dans des applications très spécifiques et 
de fortes puissances, elles ne seront donc plus considérées par la suite. 
 

TABLEAU I - AVANTAGES ET INCONVENIENTS DES PRINCIPAUX TYPES DE MACHINES [RAH04] 

Type de machine Avantages Inconvénients 

Moteur 
asynchrone 

Démarrage facile 
Pilotage de vitesse en boucle ouverte 

Pertes au rotor 
Faible facteur de puissance à haute 

vitesse 

Moteur à aimants 
permanents au 

rotor 

Entrefer important 
Facteur de puissance élevé 

Faibles pertes au rotor 

Rotor complexe 
Pertes fer à vide 

Défluxage 

Moteur à griffes Facteur de puissance élevé 
Réglage de l’excitation 

Rotor complexe 
Pertes au rotor 

Moteur 
homopolaire 

Facteur de puissance élevé 
Réglage de l’excitation 

Rotor simple 

Pertes aérodynamiques 
Pertes fer 

Moteur à aimants 
à flux axial 

Facteur de puissance élevé 
Faibles pertes au rotor 

Entrefer important 

Défluxage 
Structure complexe 

Moteur synchro-
reluctant 

Rotor simple 
Faibles pertes au rotor 

Réglage du champ 

Faible facteur de puissance 
Pertes aérodynamiques 

Entrefer faible 

Moteur à 
réluctance 

Rotor simple 
Réglage du champ 

Vibrations élevées 
Pertes aérodynamiques 

Entrefer faible 

 
 

Choix d’une structure de machine et caractéristiques des machines à haute 
vitesse 

 
Les références [Ark05] et [Cen10] ont effectué une recherche bibliographique 

respectivement en 2005 et 2010, concernant les machines à haute vitesse dans la base 
IEEE/IEE et sur internet. Les auteurs indiquent que les anciennes références sont plutôt des 
machines à induction, les nouvelles plutôt des machines à aimants. On constate que la 
majorité des machines sont à induction ou à aimants permanents. Les machines à réluctance 
variable sont aussi présentes, mais en plus faible proportion. La Figure 12 présente des 
réalisations de machines à haute vitesse dans le plan puissance-vitesse. 

L’analyse bibliographique que nous avons pu faire concernant les machines à haute 
vitesse fait apparaître principalement quatre familles : les machines à aimants permanents, les 
machines à induction, les machines à réluctance et finalement les machines homopolaires 
mais en moindre quantité. Nous présentons les caractéristiques de ces quatre types de 
machines dans la suite. 
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Machines à induction 

La machine asynchrone est de constitution robuste à tel point que son rotor peut être 
simplement constitué de fer massif. Cette simplicité de constitution lui confère des avantages 
mécaniques indéniables à haute vitesse. Un rotor massif permet de monter jusqu’à des 
vitesses périphériques de l’ordre de 400 m/s [Ark05]. La rigidité mécanique qu’apporte un 
rotor massif permet de repousser les vitesses critiques, ce qui donne une marge 
supplémentaire dans la conception de la machine. Les matériaux employés dans la 
construction de machines asynchrones permettent de faire fonctionner le matériel à des 
niveaux de température élevés [Mek99], ce que ne permettraient pas des machines 
comportant des aimants. De par leur nature les machines à induction possèdent de petits 
entrefers, ce qui conduit à des pertes aérodynamiques qui peuvent devenir prépondérantes à 
haute vitesse. 

Les caractéristiques classiques des machines asynchrones sont toujours valables à 
vitesse élevée. À savoir que le facteur de puissance n’est pas élevé, et le principe de 
fonctionnement de ces machines induit des pertes par effet Joule inévitables au rotor qui 
viennent grèver le rendement. 

 
Machines à aimants permanents 

De manière générale, les machines à aimants permanents présentent des performances 
électromagnétiques supérieures à celles des autres machines [Ark05] : leur puissance 
massique et leur facteur de puissance sont souvent élevés. Les aimants assurant l’excitation 
de la machine – qu’ils soient situés au rotor ou au stator – il est possible de réaliser des 
entrefers importants qui permettent de réduire les pertes aérodynamiques dans l’entrefer et 
les pertes dans les aimants dues aux variations de perméances statoriques [Bin08]. Il est 
également possible de réaliser des rotors géométriquement ronds qui favorisent également la 

 
Figure 12 - Bibliographie IEEE/IEE et internet, réalisée par [Ark05], répertoriant les 

différentes machines rapides. Les anciennes références sont plutôt des machines 
à induction, les nouvelles plutôt des machines à aimants. 
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réduction des pertes aérodynamiques [Hip92]. Les machines à aimants présentent certains 
inconvénients parmi lesquels une limitation thermique liée aux aimants. Par ailleurs ces 
derniers sont également le lieu de pertes dues aux harmoniques qui leur sont préjudiciables. 
La présence des aimants rend le flux d’excitation plus difficilement contrôlable, ce qui peut 
être pénalisant dans certaines applications. De plus, ce flux, présent en permanence, est la 
source de pertes fer dans toutes les conditions de fonctionnement, même à vide, ce qui peut 
prévenir l’emploi de machines à aimants dans certaines applications. Les machines à aimants 
au rotor représentent la grande majorité des machines à aimants à haute vitesse. Ces 
machines sont de composition plus complexe que les machines à induction (pièces polaires, 
pièces de maintien des aimants…) ce qui rend leur conception plus délicate pour les hautes 
vitesses.  

 
Machines à réluctance variable 

Les machines à réluctance variable sont le troisième représentant des machines à haute 
vitesse. Ces machines sont employées principalement en raison de leur rotor extrêmement 
robuste capable de supporter de fortes contraintes mécaniques et thermiques. En 
contrepartie, le principe de fonctionnement de ces machines impose des entrefers de faible 
épaisseur et des rotors mécaniquement saillants qui sont pénalisants du point de vue des 
pertes aérodynamiques [Soo00]. L’augmentation de l’entrefer pour réduire les pertes 
aérodynamiques pénaliserait fortement les performances électromagnétiques. De plus ce type 
de machine est susceptible de générer des vibrations et bruits incommodants dans certaines 
applications (ventilation domestique [Mek99] par exemple). 

 
Machines homopolaires 

Les machines homopolaires peuvent offrir un intérêt à haute vitesse. Ces machines 
présentent l’inconvénient dans les applications usuelles de ne pas utiliser pleinement le circuit 
magnétique et de fonctionner à des niveaux d’induction relativement faibles par rapport aux 
machines à aimants. Cet inconvénient en basse vitesse n’en est plus un à haute vitesse où les 
niveaux d’induction dans les matériaux magnétiques sont bas [Bin08]. Les machines 
homopolaires ont l’avantage de permettre de contrôler le flux d’excitation. Cependant 
l’entrefer est petit et le rotor mécaniquement saillants, ce qui pose encore le problème des 
pertes aérodynamiques. Tout comme les machines à induction, cette structure de machine 
possède un rotor robuste [Hip92] et peut être utilisée dans une application de type volant 
d’inertie où seules les pertes aérodynamiques viennent faire baisser le niveau d’énergie 
stockée. 

 
Conclusion sur les machines 

Le choix d’une machine électrique pour une application haute vitesse dépend des 
caractéristiques du cahier des charges à satisfaire. Il se dégage une tendance en faveur des 
machines asynchrones et des machines à aimants. Globalement, les premières présentent des 
qualités de robustesse et les secondes des performances électromagnétiques supérieures. 
Nous souhaitons répondre à des applications de type compresseur centrifuge. Or, ce type de 
procédé fonctionne en continu. Il est alors souhaitable que le rendement du système 
d’entraînement soit élevé. Pour cette raison, nous choisissons une machine à aimants 
permanents. 
 

IV.A.6) Machines synchrones à aimants pour la haute 
vitesse 
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La plupart des machines à aimants rencontrées en haute vitesse sont des machines à 
flux radial et à aimants situés au rotor. On peut cependant observer des applications mettant 
en œuvre des machines à flux axial [Sah01] [Zhe05]. Une des raisons pour lesquelles les 
machines à flux axial sont peu usitées réside dans leur diamètre de rotor important. Ce 
dernier est alors le lieu de fortes contraintes mécaniques [Sah01]. 

 
Dans la suite nous ne nous intéresserons qu’aux machines à flux radial possédant des 

aimants au rotor. Nous présentons différentes structures de stators et de rotors qui semblent 
pertinentes à vitesse élevée. 

(a) Topologies de stators 
On trouve dans la littérature trois types de stators qui diffèrent par la réalisation de 

leur bobinage : 
- les stators à bobinage réparti ; 
- les stators à bobinage concentré ; 
- les stators sans encoches à bobinage dans l'entrefer. 

 
Les stators à bobinages concentrés sont généralement écartés en haute vitesse à cause 

du fort taux d’harmoniques d’espace qu’ils introduisent et par conséquent des pertes qu’ils 
induisent [Bin08]. 

 
Les stators sans encoches présentent certains intérêts par rapport à ceux possédant des 

dents. L’entrefer magnétique des stators sans encoches est plus important ; par conséquent 
les risques de démagnétisation des aimants sont plus faibles, mais les fuites magnétiques sont  
elles plus importantes notamment aux extrémités de la machine. Le risque moindre de 
démagnétisation permet de surcharger la machine temporairement plus facilement. Ce grand 
entrefer magnétique permet également de réduire les pertes dues aux harmoniques de force 
magnétomotrice au rotor et les pertes fer au stator [San07].  

Cependant, les stators sans encoches possèdent en revanche de moins bonnes 
propriétés thermiques car ils ne possèdent pas de dents qui se comporteraient comme des 
puits thermiques et évacueraient la chaleur vers l’extérieur du stator plus efficacement 
[Bia06]. Par ailleurs les conducteurs se trouvent dans l’entrefer et subissent toutes les 
variations du champ d’entrefer. Celles-ci sont à la source de courants induits et de pertes 
supplémentaires importantes à haute fréquence [San07]. L’emploi de fils de Litz ou de 
conducteurs protégés par un blindage magnétique [San07] est quasiment obligatoire pour la 
réalisation du bobinage. 

 
Finalement restent les stators encochés à bobinage réparti qui sont les plus utilisés en 

haute vitesse. Il est possible de réduire l’amplitude de certains harmoniques d’espace en 
choisissant un bobinage adéquat ; notamment à deux couches. Comme il a été écrit 
précédemment, ces stators présentent un intérêt certain du point de vue thermique. Ils 
permettent par ailleurs de maintenir facilement les bobines. 
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(b) Topologies de rotors 
Le choix d’aimants permanents pour la réalisation de machines synchrones à rotors 

excités offre de vastes possibilités dans la sélection de la topologie du rotor [Sai06]. Les 
rotors peuvent être : 

- à aimants montés en surface ; 
- à aimants intérieurs à aimantation radiale ; 
- à aimants intérieurs à aimantation orthoradiale ; 
- à aimants insérés ; 
- à aimants sous des pièces polaires ; 
- ou encore toute combinaison imaginable. 

 
La Figure 13 montre une diversité de rotors à aimants, à pôles lisses ou saillants. 
 
Parmi toutes ces structures, certaines sont plus adaptées que d’autres pour des 

applications à haute vitesse. Plusieurs travaux se sont intéressés au choix optimal de la 
structure du rotor [Ama85], [Hip92b] ou encore [Nag05]. 

 

 
Figure 13 - Configurations de rotors : (a) à aimants sous des pièces polaires, (b) rotor à 

aimants intérieurs à aimantation radiale, (c) rotor à aimants montés en surface, 
(d) rotor à aimants insérés, (e) rotor à aimants intérieurs à aimantation 
orthoradiale, (f) rotor à aimants intérieurs à distribution asymétrique [Gie02]. 

 
[Hip92b] s’est intéressé à la sélection d’un rotor optimal pour la réalisation d’une 

machine à 4 pôles de 10 kVA à 40 000 tr/min. Les différentes topologies de rotor 
considérées sont représentées à la Figure 14. 
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Figure 14 - Configurations de rotors à aimants permanents pour machines synchrones 

[Hip92b] 
 

Les différentes structures présentent des difficultés mécaniques dans le maintien des 
aimants. Les structures (a), (b) et (d) présentent des ponts magnétiques qu’il faut 
dimensionner mécaniquement pour retenir les aimants et magnétiquement pour limiter les 
fuites magnétiques. Afin de réduire les fuites, on peut réduire les différents court-circuits de 
flux en introduisant des fentes d’air (dites de « Pistoye »). Ce faisant, on affaiblit 
mécaniquement la structure. La structure (c) possède des pièces polaires qui chapeautent les 
aimants. Ces pièces sont fixées à l’aide de vis qui réduisent significativement la résistance 
mécanique (l’utilisation de ponts magnétiques était également envisageable). Le rotor 
présente des irrégularités de surface qui génèrent des pertes aérodynamiques importantes à 
haute vitesse. La conclusion concernant ces rotors est que les contraintes mécaniques sont 
importantes sur les quatre structures et qu’aucune ne se distingue nettement. 
 

[Ama85] s’intéresse au dimensionnement de machines fonctionnant sur une plage de 
vitesse allant de 10 000 à 100 000 tr/min et pour une puissance de 0,25 à 10 kW. Les 
structures à aimants en surface, à concentration de flux et à griffes sont comparées sur la 
base de modèles analytiques et d’optimisations vis-à-vis de critères relatifs à des applications 
aéronautiques. En ce qui concerne le critère de puissance volumique, l’étude conclut que les 
rotors à griffes sont en retrait par rapport aux rotors à aimants en surface et à concentration 
de flux. Ces deux dernières structures ne se démarquent pas nettement l’une de l’autre. 
 

[Nag05] réalise une comparaison des rotors à aimants montés en surface, à aimants 
intérieurs à aimantation orthoradiale, et à aimants intérieurs à aimantation radiale. L’objectif 
était de concevoir un moteur tournant entre 25 000 et 50 000 tr/min pour une puissance de 
7,6 kW, fonctionnant sous vide, à paliers magnétiques et refroidissement passif. Cela suggère 
de minimiser les pertes au rotor qui seront extrêmement difficiles à évacuer. La comparaison 
est effectuée en gardant constants certains paramètres ; ce qui ne permet pas d’optimiser 
complétement chacune des structures. Malgré tout, en comparant la puissance délivrée et le 
spectre de la f.é.m., la structure à aimants en surface a été retenue. 
 

Les différents travaux de comparaison de machines à aimants pour la haute vitesse 
n’ont pas fait apparaître de structure privilégiée. Toutes les structures sont soumises à des 
efforts mécaniques importants et possèdent leurs particularités en ce qui concernent le 
système de maintien des aimants. Ces dispositifs peuvent être à l’origine de pertes 
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supplémentaires (c’est le cas des frettes métalliques des lesquelles sont induits des courants) 
ou à l’origine de fuites magnétiques (cas des ponts de saturation dans les machines où les 
aimants sont à l’intérieur du rotor) [Bin06]. Ainsi on retrouve fréquemment les structures de 
rotors suivantes: 

- à aimants en surface [Sch00a] [Ark05] [Bia05a] [Lim07] [Jan07] [Bin08] [Mis08] ; 
- à aimants insérés [Hél06] ; 
- à aimants intérieurs à aimantation radiale [Lov04]  [San07] ; 
- à aimants à aimantation orthoradiale [Rah04] [Smi06]. 

IV.A.7) Conclusion sur le choix de la machine 

Au vu des contraintes spécifiques liées à la haute vitesse et aux comportements 
inhérents à chaque type de machine, nous orientons notre choix vers les machines 
synchrones à aimants permanents pour des raisons de performances électromagnétiques et 
de rendement. En effet le type d’application qui nous intéresse est susceptible de fonctionner 
en permanence. Bien qu’initialement plus onéreuse, cette solution permet d’économiser de 
l’énergie électrique. Or cette dernière correspond parfois à plus de 98 % du coût du système 
sur sa durée de vie [LSN10]. 

 
Nous avons voulu étudier une MSAP possédant un rotor avec des aimants à 

aimantation orthoradiale et un stator à bobinage réparti. Ce choix va de pair avec les 
orientations stratégiques de notre partenaire industriel qui s’interroge sur le potentiel de ce 
type de structure à haute vitesse. L’analyse bibliographique réalisée a montré que les 
machines à aimants sont généralement de bonnes candidates pour la haute vitesse. En 
particulier, la topologie qui nous intéresse a déjà fait l’objet de réalisations dans ce domaine 
de fonctionnement. Elle ne semble pas présenter de contre-indication majeure ni être en net 
retrait par rapport à d’autres MSAP. La structure développée par notre partenaire industriel 
semble posséder par ailleurs des avantages mécaniques en haute vitesse. En effet, le système 
de maintien des aimants ne nécessite pas de colle ni de frette mécanique. Le rotor est 
représenté sur la Figure 15. 

 

 
Figure 15 - Rotor à aimants insérés à aimantation orthoradiale. Maintien des aimants 

trapézoïdaux purement mécanique [Cou02]. 
 
Les aimants sont de forme trapézoïdale et viennent s’encastrer, sous l’effet de la force 

centrifuge, entre les pièces polaires qui possèdent des formes adéquates. Ces pièces polaires 
sont retenues par l’intermédiaire d’un moyeu amagnétique portant des queues d’aronde. En 
plus de posséder un maintien purement mécanique des pièces rotoriques, cette structure ne 
présente pas de fuites magnétiques à travers d’éventuels ponts de maintien. 



Modélisation et optimisation d’un ensemble convertisseur-machine 

 

   53 

IV.B. Côté onduleur 

La haute vitesse possède des particularités qui font que l’approche système est à 
préconiser pour le dimensionnement du système d’entraînement. De plus, comme cela a été 
dit précédemment, le dimensionnement indépendant de chacun des deux sous-ensembles 
pris séparément n’est pas nécessairement à même de répondre au mieux aux spécifications et 
contraintes globales auxquelles est soumis l’ensemble du système. Fort de cette constatation, 
le dimensionnement global du système semble s’imposer. Les références [Bie98, 
Bie99] avaient également fait le constat qu’une application très particulière devait conduire à 
prendre en compte simultanément les différents composants du système. Avant de proposer 
des architectures pour le système global il est nécessaire de présenter les contraintes 
appliquées à l’électronique de puissance qui découlent des spécificités de la haute vitesse. 

IV.B.1) Les particularités de la haute vitesse 

Lorsqu’il s’agit de concevoir des systèmes d’entraînement à haute vitesse, les circuits 
d’électronique de puissance doivent être conçus pour des tensions à haute fréquence comme 
l’indique [Rah04]. Nous pouvons ajouter à cela qu’une vitesse importante conduit à des 
forces électromotrices importantes. Tout comme [Bin08] le suggère, il faut choisir un faible 
nombre de spires afin d’avoir un niveau de tension compatible avec celui fourni par 
l’onduleur. En conséquence, l’inductance de la machine est faible et les ondulations de 
courant sont plus importantes. En effet, si on ne souhaite pas déclasser les modules 
d’électronique de puissance, il n’est pas toujours possible d’assurer une fréquence de 
découpage suffisamment importante (habituellement, au moins une dizaine de fois la 
fréquence du fondamental) pour obtenir des formes d’ondes de courants propres. Ces 
ondulations sont à l’origine de pertes supplémentaires dans la machine, notamment dans les 
aimants du rotor. Le faible nombre de spires pose également le problème de la section des 
conducteurs et des phénomènes à haute fréquence – sources de pertes par effet Joule 
supplémentaires – qui peuvent apparaître dans les conducteurs. 

On saisit bien ici une interaction entre la machine (nombre de spires, section des 
conducteurs, niveau de f.é.m.) et l’onduleur (fréquence de découpage limitée par la thermique 
des semi-conducteurs, tension de sortie limitée). Le choix du nombre de spires obéit toujours 
aux règles classiques telles que celle conduisant à choisir le plus grand nombre de spires – à 
tension fixée – afin de réduire le courant et par incidence le volume du convertisseur. Une 
autre interaction concerne les pertes fer. Il est admis de tous que les pertes fer dans une 
machine alimentée en MLI sont plus élevées que lorsque la tension d’alimentation est 
purement sinusoïdale. Afin de réduire les pertes fer dans une machine alimentée par un 
onduleur, déjà intrinsèquement importantes à haute vitesse, plusieurs auteurs [Bog96] 
[Kho99] [Mth05] [Sag06] suggèrent de faire fonctionner l’onduleur avec une profondeur de 
modulation unitaire et d’augmenter la fréquence de découpage [Bog96] [Mth05]. Si on 
souhaite vérifier ces caractéristiques à n’importe quel point de fonctionnement, cela suppose 
d’être en mesure d’adapter en continu la tension de bus DC et d’accroître la fréquence de 
découpage. Nous allons voir quelles sont les structures capables d’assurer au mieux ces deux 
fonctions. 

IV.B.2) Les structures potentiellement adaptées à la haute 
vitesse 

Dans les niveaux de puissance qui nous intéressent les semi-conducteurs qui 
constituent les modules de commutation seront des IGBT. La structure qui sera prise pour 
référence est constituée d’un pont redresseur à diodes connecté à un réseau industriel 400 V, 
d’un bus continu et d’un onduleur à 3 bras (Figure 16). Cette structure est la plus 
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communément utilisée dans les systèmes d’entraînement à vitesse variable industriels. Elle est 
aussi indiquée lorsqu’il s’agit d’alimenter des machines électriques à des fréquences 
différentes de la fréquence du réseau. Cette topologie servira de référence vis-à-vis des 
différentes caractéristiques que nécessite une électronique de puissance alimentant une 
machine électrique à haute vitesse. 

 
Concernant l’élévation de la tension de sortie du convertisseur électronique, les 

structures suivantes sont pertinentes (par rapport à la structure de base): 
- le redresseur commandé – constitué de composants semi-conducteurs actifs et 

d’une self triphasée d’entrée – permet d’élever la tension du bus DC par rapport 
au niveau de tension obtenu avec un redresseur à diodes (Figure 17) ; 

- à tension de bus fixée, l’utilisation de ponts monophasés alimentant séparément 
chacune des phases de la machine permet d’élever la tension aux bornes des 
enroulements (Figure 18). En prenant comme référence le cas où la machine est 
triphasée, connectée en étoile et alimentée par un pont triphasé, la solution à 3 
ponts monophasés permet en première approche de doubler la tension 
disponible aux bornes des enroulements [Lab98]. 

- l’ajout d’un hacheur élévateur sur le bus continu [Che01] [Sas03] permet d’élever 
la tension de sortie de l’onduleur (Figure 19). 

 
 
 

 
 

Figure 16 - Schéma de principe de la structure de base de l’alimentation électronique 
composée d’un pont redresseur à diodes, d’un bus continu et d’un onduleur 
triphasé à IGBT 

 
 
 
 

 
 

Figure 17 - Schéma de principe de la structure d’alimentation électronique composée d’un 
pont redresseur commandé à IGBT, d’un bus continu et d’un onduleur triphasé à 
IGBT 
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Figure 18 - Schéma de principe de la structure d’alimentation électronique composée d’un 
pont redresseur à diodes, d’un bus continu et de trois onduleurs monophasés à 
IGBT alimentant séparément chaque enroulement de la machine 

 
 

 
 

Figure 19 - Schéma de principe de la structure d’alimentation électronique composée d’un 
pont redresseur à diodes, d’un hacheur élévateur sur le bus continu et d’un 
onduleur triphasé à IGBT 

 
 

Concernant l’amélioration de la qualité de la tension de sortie, on peut comparer les 
diverses solutions à fréquence de découpage fixée (par rapport à la structure de base) : 

- l’utilisation de filtres passe-bas ou de filtres à résonnance réglables – dans le cas 
de vitesse variable [Bin08] – permettrait de supprimer les harmoniques vus par la 
machine. Cependant les pertes dans les filtres ne doivent pas être négligées tout 
comme le surcoût engendré par l’ajout d’un élément dans le système ; 

- les onduleurs multiniveaux [Tou99] [Ruf06] [Bin08] qu’ils soient utilisés en 
modulation de fréquence ou en modulation du niveau d’amplitude permettent 
d’améliorer le contenu spectral de la tension de sortie. La référence [Bin08] 
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indique qu’un onduleur à 3 niveaux permet une réduction des ondulations de 
courant, à fréquence de découpage fixée, d’environ 50 % par rapport à un 
onduleur à 2 niveaux ; 

- enfin une solution employant 3 onduleurs monophasés permet de repousser les 
premiers rangs harmoniques, dus à la fréquence de découpage, vus par la charge 
[Kar10]. Il y a un rapport deux sur la fréquence d’apparition des premières raies 
harmoniques entre une alimentation employant trois ponts monophasés et une 
alimentation avec un pont triphasé. 

 
Concernant le fonctionnement à profondeur de modulation unitaire les solutions 

suivantes peuvent être employées : 
- un redresseur commandé assurant la fonction d’élévation de tension suivi d’un 

hacheur abaisseur sur le bus continu (Figure 20), permet d’ajuster la tension de 
bus et de travailler à profondeur de modulation unitaire au niveau de l’onduleur ; 

- un pont redresseur à diodes suivi d’un convertisseur DC/DC assurant les 
fonctions d’élévation et d’abaissement de la tension de bus (mise en cascade 
d’un abaisseur et d’un élévateur) permet de réaliser la même fonction que 
précédemment (Figure 21); 

- enfin un redresseur à diodes suivi d’un pont monophasé, d’un transformateur 
élévateur et d’un second étage de redressement permet de faire varier la tension 
de bus (Figure 22). L’onduleur peut alors travailler à profondeur de modulation 
unitaire. 

 
 

 
 

Figure 20 - Schéma de principe de la structure d’alimentation électronique composée d’un 
pont redresseur commandé, d’un hacheur abaisseur sur le bus continu et d’un 
onduleur triphasé à IGBT 

 
 

 
 

Figure 21 - Schéma de principe de la structure d’alimentation électronique composée d’un 
pont redresseur à diodes, d’un hacheur abaisseur puis d’un hacheur élévateur sur 
le bus continu et d’un onduleur triphasé à IGBT 

 
 



Modélisation et optimisation d’un ensemble convertisseur-machine 

 

   57 

 
 

Figure 22 - Schéma de principe de la structure d’alimentation électronique composée d’un 
pont redresseur à diodes, d’un pont en H, d’un transformateur élévateur, d’un 
pont de diodes et d’un onduleur triphasé à IGBT 

 

IV.B.3) Conclusion sur le choix de l’électronique de 
puissance 

Les différentes topologies d’alimentation incluant un convertisseur DC/DC en amont 
de l’étage DC/AC peuvent présenter des avantages certains dans les applications embarquées 
dans la mesure où elles permettent de dimensionner différemment d’autres éléments 
sensibles telles que les batteries et donc de minimiser le coût global du système. Nous ne 
nous placerons dans le cas d’applications in situ. Parmi les différentes solutions évoquées 
nous retiendrons donc la solution usuelle {pont de diodes + bus DC constant + onduleur 3 
bras) et la solution {pont de diodes + bus DC constant + 3 onduleurs monophasés}. En 
effet, parmi les solutions évoquées dans le paragraphe précédent, seule cette dernière est 
susceptible de ne pas engendrer de surcoût démesuré par rapport à la solution usuelle bien 
qu’elle ait deux fois plus de semi-conducteurs. Lorsqu’on fonctionne en MLI sinus-triangle, 
cette dernière structure offre une tension de sortie topologiquement deux fois plus élevée 
que celle fournie par un onduleur à 3 bras. De ce fait à puissance égale, les courants sont 
deux fois moins importants dans les ponts monophasés que dans le pont triphasé. Il s’en suit 
une division par deux du calibre des IGBT nécessaires pour la réalisation des ponts 
monophasés. La réduction du calibre et l’augmentation du nombre de semi-conducteurs ont 
tendance à conduire à un coût identique à celui d’un onduleur à 3 bras. 
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V. Notre approche, notre application 
 
Afin de répondre aux spécificités des applications à haute vitesse, nous avons porté 

notre choix sur une machine synchrone à aimants situés au rotor et à aimantation 
orthoradiale. Le stator possédera un bobinage réparti. La structure de la machine étudiée est 
représentée sur la Figure 23. 
 

 
Figure 23 – Schéma d’une topologie de machine. Représentation des pièces constitutives du 

rotor. 
 

Du côté de l’alimentation électronique, nous avons choisi de nous limiter à l’étude 
d’onduleurs triphasés à 3 bras et à la structure mettant en application trois onduleurs 
monophasés, en considérant que dans les deux cas la tension de bus est parfaitement 
continue. Ces deux structures sont illustrées sur la Figure 24 et la Figure 25. 
 

 
Figure 24 - Onduleur triphasé alimentant les trois phases de la machine 

 

 
Figure 25 - Onduleur monophasé alimentant chacune des phases de la machine 
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Tout comme l’ont remarqué Messieurs Biedinger et Vilain [Bie98] [Bie99], les 
particularités de certaines applications mènent à considérer simultanément la machine et son 
convertisseur électronique associé. Les applications qui nous concernent sont de type 
compresseur à haute vitesse. Dans ce type de procédé, nous pouvons admettre que le 
système d’entraînement possède un unique point de fonctionnement qui sera le point de 
dimensionnement. 

 
Comme nous l’avons mis en lumière il existe de nombreuses interactions entre la 

machine et l’électronique d’alimentation lorsque le système d’entraînement est à haute 
vitesse. Elles concernent les harmoniques de courant, de tension, les pertes et les 
performances électromagnétiques. L’approche système nécessite la modélisation des 
éléments du système et des interactions. Ces dernières doivent être correctement modélisées 
afin de situer précisément l’optimum global. Nous le ferons en déterminant les formes 
d’ondes des grandeurs électromagnétiques en régime permanent. 

Cela conduit à complexifier les modèles et à augmenter les temps de calcul. Donc, 
dans un premier temps et afin de garder des temps de calcul raisonnables, une modélisation 
basée sur des modèles analytiques et semi-analytiques est entreprise pour décrire 
complètement le système. Cette phase de modélisation analytique précédée d’une phase 
d’analyse permet une compréhension des différents phénomènes physiques mis en jeu.  

 
Sur la base de ces modèles analytiques, une optimisation sera menée. Les modèles 

seront pilotés par une procédure d’optimisation de type MultiDisciplinary Feasibility où le 
couplage multiphysique est résolu complètement dans la boucle d’optimisation. Compte tenu 
de la nature des variables et des fonctions à traiter, la méthode d’optimisation employée sera 
de type stochastique (algorithme génétique) qui de plus est bien adaptée à la recherche 
d’optima globaux et à la détermination de fronts de Pareto dans le cas d’optimisations multi-
objectifs. 

 
Une fois le résultat obtenu, on pourra alors raisonnablement se poser la question de la 

validité de cet optimum compte tenu des hypothèses simplificatrices supposées lors de 
l’écriture des modèles. L’utilisation de modèles analytiques, relativement « légers », permet 
d’explorer un vaste espace de recherche et de situer, aux approximations des modèles 
analytiques près, l’optimum global. Dans un deuxième temps, à partir de la solution obtenue 
en utilisant les modèles analytiques, une deuxième passe d’optimisation sera menée en 
remplaçant certains modèles par des descriptions plus fines. Cette approche correspond à 
l’optimisation hybride séquentielle que nous avons détaillée auparavant. Elle nous permet, à 
partir de la connaissance de la zone où devrait se situer l’optimum global – obtenue sur la 
base des modèles analytiques – de préciser la position effective de cet optimum. 
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I. Modélisation analytique globale du système 
 
Avant toute chose, les frontières du système étudié doivent être fixées. En amont de la 

chaîne de conversion de l’énergie nous admettons que nous disposons d’un bus parfaitement 
continu. En aval du système, nous admettons que la vitesse de rotation de l’arbre du moteur 
est constante. Le synoptique du système étudié est donné en Figure 26. La machine que nous 
étudions ainsi que les topologies de convertisseurs électroniques l’alimentant ont été décrites 
dans la partie précédente. 

 

 
Figure 26 - Synoptique du système étudié et de ses frontières 

 
Nous allons présenter dans cette partie la modélisation analytique multiphysique du 

système convertisseur-machine que nous avons développée en détaillant finement certaines 
interactions entre l’onduleur et le moteur. Le cœur de la modélisation concerne les 
performances électromagnétiques du système et, compte tenu des particularités de la haute 
vitesse, une attention particulière sera portée aux phénomènes à haute fréquence. De plus 
une modélisation complémentaire des phénomènes thermique et mécanique sera réalisée. 

 
Afin d’éclaircir la démarche de modélisation nous présentons, en Figure 27, un 

synoptique des modèles développés ainsi que leurs différentes relations. 
 
Séquence des modèles 

Nous détaillons brièvement l’enchainement des modèles qui sont mis en œuvre dans 
notre modélisation. Le premier modèle à être exécuté est le modèle électromagnétique. Il 
permet de déterminer les paramètres de la machine dans la théorie des axes dqo, à partir de la 
connaissance de sa géométrie et des propriétés des matériaux. Le modèle électrique vient 
ensuite appliquer une tension MLI à la machine caractérisée par ses paramètres 
électromagnétiques. L’approche harmonique adoptée pour ce modèle permet, avec la 
connaissance des paramètres de la machine, de déterminer les formes d’ondes du courant et 
du couple en régime permanent. 

 
Les formes d’ondes des grandeurs électriques en régime permanent (tension et 

courant), obtenues grâce au modèle électrique, permettent de déterminer les pertes du 
système : pertes dans l’onduleur, pertes dans les aimants, pertes par effet Joule et pertes fer. 
Au moment de calculer les pertes, il faut également déterminer les pertes aérodynamiques 
dans la machine qui peuvent devenir importantes à haute vitesse. Les différents items 
calculés permettent de déterminer le rendement global de la chaîne de conversion et servent 
également à évaluer les échauffements dans les éléments du système. Cela est réalisé par les 
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modèles thermiques de l’onduleur et de la machine permettant d’évaluer les températures aux 
points critiques de ces composants. 

 
Tous les modèles décrits précédemment sont inclus dans une boucle thermique 

itérative permettant de mettre à jour certaines propriétés physiques des matériaux jusqu’à 
l’équilibre thermique. Lorsque la boucle a convergé, il est alors temps de déterminer la masse 
de la machine, les contraintes d’ordre mécanique appliquées au rotor et le coût du système 
complet. 

 
Plan de cette partie 

Cette partie est organisée de la même manière que le synoptique qui vient d’être 
présenté. Elle débute par la modélisation électromagnétique de la machine, suivie par la 
modélisation électrique en régime permanent. Cette dernière constitue le cœur de la 
modélisation des interactions. En effet, il s’agit de déterminer les formes d’ondes en régime 
permanent des grandeurs électriques qui sont l’interface entre les deux éléments du système 
et qui contiennent toutes les informations pour caractériser l’interdépendance de la machine 
et de son électronique d’alimentation. 

Ensuite vient une étape de modélisation des différentes pertes présentes dans le 
système. Cela conduit logiquement à une modélisation thermique du système. Puis un 
modèle mécanique est décrit avant de conclure sur une modélisation des coûts du système. 
 
 

 
Figure 27 - Synoptique des modèles multiphysiques développés et de leurs couplages 
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II. Modélisation électromagnétique de la machine 

II.A. Introduction 

II.A.1) Description de la machine 

La machine étudiée est une machine synchrone constituée d’un rotor comportant des 
aimants à aimantation orthoradiale et d’un stator encoché où le bobinage est réparti. Le 
stator est séparé du rotor par un entrefer considéré constant qui peut être d’épaisseur 
importante du fait qu’il s’agit d’une machine synchrone excitée par des aimants. Le rotor est 
constitué d’un arbre souvent magnétique – pour des raisons économiques –, d’un moyeu 
amagnétique pour éviter de court-circuiter les aimants, de pièces polaires et d’aimants. 

Les pièces polaires possèdent une double fonctionnalité. Elles facilitent la circulation 
du champ dans le rotor et leur forme est étudiée de manière à retenir les aimants 
trapézoïdaux dans le rotor et éviter ainsi leur satellisation. Ces pièces sont également en 
liaison mécanique avec le moyeu, qui les supporte par l’intermédiaire de queues d’arondes.  

 
La forme des aimants est rendue parallélépipédique afin d’alléger les calculs, ceci sans 

changer le comportement électromagnétique général de la machine. La Figure 28 montre la 
géométrie qui est considérée pour le développement du modèle. 

 

 
Figure 28 - Géométrie employée pour la modélisation électromagnétique. Les variables 

géométriques sont indiquées. 

II.A.2) Objectifs de cette modélisation 

L’objectif de cette modélisation est de déterminer les expressions analytiques des 
paramètres électromagnétiques – résistance, inductances et force électromotrice – de la 
machine électrique en fonction de ses dimensions, des propriétés physiques des matériaux et 
du bobinage du stator. La machine à modéliser possède un rotor magnétiquement saillant. 
Nous optons donc pour une modélisation électromagnétique basée sur la théorie de la 
machine équivalente diphasée de Blondel. 
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II.A.3) Théorie de la machine diphasée de Blondel 

En considérant des régimes de fonctionnement linéaires pour les matériaux 
magnétiques, les machines à pôles saillants peuvent être décomposées en deux machines 
équivalentes à pôles lisses qui sont la projection de la machine saillante sur deux axes 
privilégiés : l’axe direct aligné avec les pôles rotoriques et un axe en quadrature décalé de 90° 
électriques. 

 
Cette décomposition, comme expliqué dans [Ben06], permet de simplifier l’étude des 

machines à pôles saillants. Il est alors nécessaire de ne déterminer que 4 paramètres :  
- Ld, inductance cyclique d’axe d par phase ; 
- Lq, inductance cyclique d’axe q par phase ; 
- Lo, inductance homopolaire cyclique par phase ; 
- E, la force électromotrice (f.é.m.) par phase – ou �f, le flux magnétique par 

phase. 
 
Plusieurs travaux ont été menés en utilisant le concept de machine diphasée et en 

adoptant une représentation par réseaux de réluctance [Cha98] [Mi04] [Vid06]. Nous 
adoptons ici une représentation continue des formes d’ondes des champs magnétiques. Ceci 
permet une plus grande précision dans la description du champ dans la machine et dans la 
détermination des paramètres électromagnétiques. Pour tous ces calculs, nous nous plaçons 
dans le cas de figure où il n’y a pas de saturation et nous négligerons la circulation du champ 
dans les matériaux magnétiques. Cette hypothèse est raisonnable car les machines rapides 
fonctionnent avec de faibles niveaux d’induction comme cela a été dit dans la première 
partie.  

 
Nous nous basons sur le calcul du flux magnétique à travers une phase pour 

déterminer les paramètres de la machine diphasée équivalente : 
- Nous nous dotons d’un stator lisse où l’encochage statorique est considéré par le 

biais du coefficient de Carter, kC. 
- Nous déterminons le champ d’entrefer dû aux aimants seuls, dû à la réaction 

magnétique d’induit (RMI) d’axe d, d’axe q et d’axe o. Pour cela nous résolvons 
les systèmes d’équations donnés par l’application du théorème d’Ampère et de la 
loi de conservation du flux. 

- Enfin nous déterminons le flux à travers le bobinage d’une phase en tenant 
compte du nombre de spires effectives. Le cas échéant, il suffit de diviser le flux 
à travers le bobinage par la valeur du courant d’alimentation afin de déterminer 
les valeurs des inductances. Dans les calculs qui suivent, toutes les spires d’une 
phase seront considérées comme connectées en série. Les expressions établies 
seront facilement transposables aux bobinages comportant plusieurs voies 
d’enroulement en parallèle. 

 
En ce qui concerne les inductances, elles possèdent une composante due au flux 

principal (à travers le rotor) et une composante due aux divers flux de fuites. Nous traiterons 
dans un premier temps les composantes des inductances dues aux flux à travers le rotor et 
dans un dernier paragraphe celles dues aux flux de fuites. 
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II.B.  Expressions des grandeurs électromagnétiques 

Nous allons présenter les équations régissant les grandeurs électromagnétiques dans le 
repère (d,q,o) dit de Park. Pour cela, il est nécessaire de préciser les transformations utilisées 
pour effectuer les changements de repères. Ceci afin de conférer plus de clarté à l’exposé. 

 
Repère utilisé 

Le repère utilisé par la suite est celui présenté Figure 29. C’est le repère le plus 
classiquement utilisé. 

 

 
Figure 29 - Représentation des repères abc, dsqs statorique et drqr rotorique 

 
Le passage des grandeurs du repère abc au repère de Park dqo s’effectue à l’aide de la 

tansformation suivante : 
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 La matrice de Park, P(�), associée au repère de la Figure 29 et utilisée dans toute la 

suite de l’étude est la suivante : 
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La transformation inverse associée est alors : 

  

 ( )[ ]
( ) ( )
































 −−






 −








 −−






 −

−

=−

1
3

4
sin

3

4
cos

1
3

2
sin

3

2
cos

1sincos

1

πθπθ

πθπθ

θθ

θP  Éq. 7 

 
 
 



Modélisation et optimisation d’un ensemble convertisseur-machine 

 

   67 

II.B.1) Force électromotrice à vide 

Nous allons déterminer le flux inducteur ainsi que la force électromotrice en fonction 
des paramètres géométriques de la machine étudiée. 

 
Les aimants génèrent un flux magnétique qui possède deux composantes. Le flux 

principal, participant à la conversion d’énergie, est le flux du champ circulant via le stator. 
On considère également le flux de fuite (qui ne participe pas à la conversion 
électromécanique) à travers le moyeu (amagnétique) et l’arbre (magnétique). Ces fuites à 
travers le moyeu s’observent sur la Figure 30. 

 
 

Figure 30 - Lignes de champ magnétique à vide dues aux aimants 
 

Conformément à la théorie de l’électromagnétisme et à ce que montre les simulations 
par éléments finis, nous choisissons des lignes de champs radiales dans l’entrefer et 
circulaires puis radiales dans le moyeu amagnétique. Par ailleurs les deux entrefers sont 
considérés comme constants. Un schéma de principe de calcul du flux inducteur est donné 
en Figure 31. 

 

 
 

Figure 31 - Schéma de principe du calcul de l'induction d'entrefer à vide 
 

La démarche de calcul présentée précédemment est appliquée en considérant le circuit 
d’induit ouvert. 
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Les pièces magnétiques n’étant pas saturées, nous supposons que la surface des pièces 
polaires est une équipotentielle. De plus nous supposons une décroissance linéaire du champ 
magnétique au niveau des aimants, entre deux pôles, en fonction de la position angulaire 
dans l’entrefer (voir Figure 32).  

(a) Champ inducteur dans l’entrefer 
Fort des hypothèses faites précédemment, nous écrivons le théorème d’Ampère et la 

loi de conservation du flux : 
Théorème d’Ampère 
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Conservation du flux   
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Les variables géométriques apparaissant dans les équations précédentes sont 

représentées sur la Figure 28. Lact est la longueur active de la machine et p le nombre de 
paires de pôles de la machine. En combinant ces équations avec les relations géométriques, 
nous arrivons à l’expression de la valeur maximale de l’induction d’entrefer due aux aimants :  
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Lorsque les fuites sont purement circulaires à travers le moyeu – cela dépend de 
l’épaisseur du moyeu et de celle des aimants –, l’expression de la valeur du « plateau » 
d’induction due aux aimants s’écrit:  
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La forme d’onde de l’induction dans l’entrefer, à vide, pour une configuration 

géométrique particulière, est représentée sur la Figure 32. 
 

 
  

Figure 32 - Forme d’onde de l’induction d'entrefer à vide avec Br=1,05 T 

(b) Calcul de la force électromotrice 
Nous allons déterminer la forme d’onde de la force électromotrice en incluant les 

harmoniques d’espace du champ d’entrefer et du bobinage. La forme d’onde de l’induction 
d’entrefer à vide peut s’écrire sous forme d’une décomposition en série de Fourier [Gie04] : 
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 � est l’angle repérant un point dans l’entrefer par rapport au repère statorique fixe et 
�

 
repère la position du rotor dans le repère statorique. Bfk est l’amplitude de l’harmonique de 
rang k de l’induction d’entrefer. À partir du champ d’entrefer, nous calculons ensuite le flux 
embrassé par le bobinage en fonction de la position du rotor. Pour cela nous mettons en 
œuvre la théorie des fonctions de bobinage [Sai01]. Le bobinage est distribué et capte le 
fondamental du flux ainsi que certains harmoniques. Le bobinage peut être représenté par 
une fonction qui intègre les harmoniques d’espace du bobinage : 
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Les particularités du bobinage sont prises en compte à travers le coefficient de 

distribution Kdn, le coefficient de raccourcissement Kpn, le coefficient d’inclinaison Ksn et le 
coefficient d’ouverture d’encoche Kcn. Les expressions de ces différents coefficients peuvent 
être trouvées dans [Fud83] [Jok99] [Sai01] [Lip04]. Ensuite le flux capté par le 
bobinage s’écrit : 
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Après tous calculs faits, le flux capté par une phase s’écrit : 
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Il ne comporte que des termes impairs dans le cas d’une machine équilibrée. 

Finalement la force électromotrice aux bornes d’une phase de la machine, en fonction de la 
position du rotor, est obtenue en appliquant la loi de Faraday: 
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Ces expressions intègrent les fuites de flux à travers le moyeu. Nous avons donc établi 

les expressions du flux inducteur à travers une phase ainsi que la f.é.m. d’une phase. Ces 
expressions prennent en compte les harmoniques d’espace du champ d’entrefer et du 
bobinage. 

II.B.2) Inductance cyclique d’axe d : Ld 

Nous étudions la configuration où un système triphasé équilibré de courants est 
injecté dans les bobines de telle manière que le vecteur courant résultant possède une unique 
composante sur l’axe d. En outre, l’induction rémanente des aimants est prise nulle. Il existe 
alors des fuites à travers le moyeu amagnétique car la circulation du champ à travers 
l’épaisseur des aimants n’est pas toujours le chemin le plus favorable. Ces fuites sont visibles 
sur la Figure 33. 
 

 
 

Figure 33 - Lignes de champ magnétique dues à la réaction magnétique d'induit d'axe d 
 

Le schéma de principe du calcul du champ de réaction magnétique d’induit d’axe d est 
donné en Figure 34. 
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Figure 34 - Schéma de principe de calcul de l'induction d'entrefer dans l'axe d 
 

Nous observons un phénomène de « recouvrement » de l’induction magnétique : sous 
un pôle, le champ magnétique change de signe. Ce phénomène est dû à la distribution du 
bobinage et à la traversée de l’espace réservé aux aimants qui consomme des ampères-tours 
comme expliqué dans [Hon82]. Nous supposons encore une décroissance linéaire du champ 
magnétique d’entrefer aux niveaux des aimants, en fonction de la position angulaire dans 
l’entrefer.  

(a) Calcul du champ d’entrefer 
Afin de calculer une inductance cyclique, il est nécessaire de considérer l’ensemble des 

trois phases alimentées. En effet une inductance cyclique traduit la capacité du bobinage 
global à faire circuler un flux total sur un des axes privilégiés de la machine diphasée. 

Le système équilibré de courants triphasés crée une force magnétomotrice (f.m.m.) 
s’écrivant [Mil89] : 
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Tout comme pour le calcul de l’induction à vide, le théorème d’Ampère et la loi de 

conservation du flux sont écrits. Les relations constitutives des milieux sont également 
exprimées afin de fermer le système d’équations régissant les champs magnétiques dans les 
entrefers. Nous faisons l’hypothèse simplificatrice que les lignes de champs sont radiales 
dans l’entrefer et circulaires puis radiales dans le moyeu. 
 

Théorème d’Ampère 
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Conservation du flux 
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La résolution de ce système d’équations permet de déterminer l’expression du champ 

magnétique dans l’espace réservé aux aimants : 
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On déduit alors l’induction d’entrefer : 
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La forme d’onde de l’induction dans l’entrefer est représentée sur la Figure 35. 
 

  
 
Figure 35 - Forme d’onde d’induction d'entrefer dans l'axe d, en fonction de θ 
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(b) Calcul de l’inductance cyclique Ld 
L’inductance cyclique d’axe d que nous déterminons n’intègre que le flux capté par le 

fondamental du bobinage. À partir de la forme d’onde considérée et de l’expression qui vient 
d’être établie, nous déterminons l’amplitude du fondamental de l’induction dans l’entrefer à 
l’aide d’une décomposition en série de Fourier. Nous trouvons : 
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Nous déduisons directement le fondamental du flux à travers le bobinage sous une 

paire de pôles : 
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Lorsque les fuites sont circulaires puis radiales à travers le moyeu, Ld s’écrit : 
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Finalement dans le cas où les fuites à travers le moyeu sont purement circulaires, les 

calculs sont repris et conduisent à exprimer Ld selon : 
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Nous avons finalement exprimé l’inductance cyclique d’axe d pour la machine 

diphasée en fonction des paramètres géométriques de la machine. 

II.B.3) Inductance cyclique d’axe q : Lq 

La démarche est reprise pour déterminer l’inductance cyclique d’axe q. Nous prenons 
la configuration où on injecte un système triphasé équilibré de courants dans les bobines de 
telle manière que le vecteur courant résultant possède une unique composante sur l’axe q. 
Dans cette position, on considère qu’il n’y a pas de fuites magnétiques car le champ circule 
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quasi-exclusivement dans les pièces magnétiques du rotor et du stator. On observe, sur le 
tracé de lignes de champ de la Figure 36, qu’il n’y a pas de fuites à travers le moyeu comme 
cela peut être le cas dans l’axe d (cf. paragraphe II.B.2), p. 70). 
 

 
 

Figure 36 - Lignes de champ magnétique dues à la réaction magnétique d'induit d'axe q 
 

Le schéma de principe du calcul est donné en Figure 37. 
 

 
 

Figure 37 - Schéma de principe de calcul de l'induction d'entrefer dans l'axe q 
 

Nous supposons encore une décroissance linéaire du champ magnétique au niveau des 
aimants, en fonction de la position angulaire dans l’entrefer. Le champ décroit jusqu’à une 
valeur minimale que nous déterminerons. En effet les lignes de champ d’entrefer qui sont en 
face des aimants doivent parcourir un trajet plus important car elles circulent en partie dans 
les aimants. 

(a) Calcul du champ d’entrefer 
À l’instar de la f.m.m. d’axe d, nous pouvons écrire la f.m.m. d’axe q en décalant le 

repère de 90° électriques. Le système équilibré de courants triphasés crée une f.m.m. qui 
s’exprime comme suit: 
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On résout le système donné par le théorème d’Ampère et la loi de conservation du 

flux : 
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Pour les lignes de champ ne traversant pas les aimants le calcul de l’induction dans 

l’entrefer est aisé. Le champ dans l’entrefer s’exprime simplement : 
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En face des aimants, la valeur minimale du champ est : 
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À partir de la forme d’onde considérée (sinusoïdale et décroissance linéaire) et de 

l’expression qui vient d’être établie, nous déterminons l’amplitude du fondamental de 
l’induction dans l’entrefer à l’aide d’une décomposition en série de Fourier. Nous trouvons : 
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La forme d’onde de l’induction dans l’entrefer est représentée sur la Figure 38. 

 

 
 

Figure 38 - Forme d’onde d’induction d'entrefer dans l'axe q, en fonction de γ 
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(b) Calcul de l’inductance cyclique Lq 
En procédant de la même manière que pour l’inductance d’axe d, on obtient 

l’inductance synchrone d’axe q : 
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Nous avons finalement exprimé l’inductance cyclique d’axe q pour la machine 

diphasée en fonction des paramètres géométriques de la machine.  

II.B.4) Inductance homopolaire : Lo 

Le calcul de l’inductance homopolaire nécessite également le calcul du champ 
d’entrefer et du flux capté par le bobinage. À partir des fonctions de bobinage (Éq. 14), il est 
possible d’exprimer les forces magnétomotrices dues à l’alimentation par un système 
homopolaire. Elles s’écrivent : 
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La force magnétomotrice résultante s’écrit : 
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En supposant que l’entrefer peut être pris constant – la périodicité étant triple de celle 

de la polarité rotor, on peut négliger en première approximation l’effet de la saillance 
rotorique – et que le champ est radial dans l’entrefer, ce dernier peut s’écrire : 
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On peut ensuite calculer le flux capté par une bobine (tous les conducteurs étant en 
série): 
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L’intégrale ci-dessus est non nulle lorsque k=n. Il n’y a donc que les harmoniques 3 qui 

interviennent dans le calcul. On obtient : 
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 Finalement, la part de l’inductance homopolaire due à la circulation du flux à travers 

l’entrefer peut s’écrire : 
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Cette inductance correspond aux inductances harmoniques du stator. 

II.B.5) Inductances de fuite 

Les inductances de fuite possèdent plusieurs origines : les flux à travers les encoches, 
les flux aux extrémités de la machine, ou encore les flux de fuite zig-zag. Nous ne 
considérons que les flux de fuite à travers les encoches. 

 
Le détail des calculs des inductances de fuite lorsque la machine est alimentée par un 

système triphasé équilibré est donné par plusieurs sources [Fog99] [Lip04] et est repris en 
annexe I (p. 220). Il faut intégrer l’éventuel pas de raccourcissement d’un bobinage à deux 
étages comme le fait [Lip04]. 

 
Lorsqu’on détermine l’inductance de fuite associée aux inductances synchrones d’axes 

d et q, la machine est alimentée par un système de courants équilibré. Ceci conduit à écrire, 
dans le cas d’un bobinage à deux étages dont le pas de raccourcissement est prac, l’inductance 
de fuite d’une phase : 
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Les différentes perméances spécifiques intervenant dans l’expression sont données en 

annexe I (p. 220). 
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Dans le cas de l’inductance homopolaire, la machine est alimentée par un système 
homopolaire et il faut prêter attention au calcul de l’inductance de fuite ramenée à une phase. 
La configuration des courants dans les encoches est tout à fait différente du cas où le 
système d’alimentation est équilibré. L’inductance de fuite d’une phase alimentée par un 
système homopolaire s’écrit : 
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Finalement l’inductance de fuite sous alimentation équilibrée doit être ajoutée aux 

inductances Ld et Lq et celle sous alimentation par un système homopolaire doit être ajoutée à 
Lo. 

II.C.  Validation des paramètres électromagnétiques par 
simulation EF 

Nous souhaitons valider notre modélisation. Pour cela, nous comparerons nos 
résultats analytiques avec ceux fournis par un logiciel de calcul par éléments finis : Flux2D® 
[Flux2D] ou FEMM© [Femm]. Nous modéliserons des matériaux magnétiques linéaires dans 
le cas de calculs par la méthode des éléments finis. De même nous ne prendrons pas en 
compte les influences de la température sur les propriétés magnétiques.  

 
Les comparaisons porterons sur les formes d’ondes de l’induction dans l’entrefer ainsi 

que sur les valeurs des fondamentaux des champs dans l’entrefer. Elle portera également sur 
la forme d’onde de la f.é.m. et sur les valeurs des inductances Ld, Lq et Lo. Finalement la 
première grandeur utile du moteur, le couple moyen en charge, sera analysée. 

II.C.1) Machine de référence 

La machine qui sert de base aux comparaisons a été dimensionnée pour une 
application de type compresseur à haute vitesse, elle est représentée en Figure 39 et ses 
principales caractéristiques sont données dans le Tableau II. 

 

 
Figure 39 - Machine de référence pour la validation du modèle électromagnétique. Les 

aimants sont représentés en noir. 
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TABLEAU II  - CARACTERISTIQUES PRINCIPALES DE LA MACHINE DE REFERENCE 

Caractéristiques Valeurs 

2p 6 
Nombre d’encoches 36 

Pas de bobinage 5/6 
Rayon extérieur 96,5 mm 
Rayon d’alésage 66,8 mm 

Entrefer 2,1 mm 
Aimants (ha x ea) 6,3 x 10 mm² 

Rayon d’arbre 38,7 mm 
Epaisseur culasse 11,1 mm 

Largeur dent 5,9 mm 
Longueur active 277,9 mm 

Nb spires en série 12 
Br 1,05 T 

Courant I 431,3 A 

 

II.C.2) À vide 

Les formes d’onde du champ inducteur dans l’entrefer, obtenues analytiquement et 
par EF, sont illustrées en Figure 40. On observe une bonne cohérence entre les deux formes 
d’onde ainsi que l’apparition de l’effet de l’encochage statorique. 
 

 
 

Figure 40 - Comparaison analytique-EF de l'induction d'entrefer due aux aimants 
 

Les amplitudes des fondamentaux sont déterminées avec une décomposition en série 
de Fourier. On constate un écart de 1,89 % entre la valeur déterminée analytiquement 
(0,2205 T) et celle issue des éléments finis (0,2164 T). 

 
Nous comparons ensuite la forme d’onde de la force électromotrice obtenue 

analytiquement et celle obtenue à partir du calcul par EF, voir Figure 41. 
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Figure 41 - Forme d’onde de la force électromotrice à 21 000 tr/min : comparaison entre le 
calcul analytique et le calcul par EF. 

 
Une décomposition spectrale des formes d’ondes calculées analytiquement et par EF 

est effectuée. Les spectres sont donnés en Figure 42. 
 

 
 

Figure 42 - Spectre de la force électromotrice. Comparaison entre les résultats analytiques et 
par éléments finis. 

 
On constate que les différences de formes d’ondes peuvent être expliquées par les 

harmoniques de rangs 9, 11 et 13. Ces deux derniers harmoniques correspondent aux 
harmoniques de denture (dans notre cas, il y a 12 dents par paire de pôles). Ces derniers ne 
sont pas intégrés dans la modélisation analytique mais le sont de fait dans le calcul par EF. 
Par ailleurs le calcul par EF peut mésestimer les harmoniques de denture à cause des angles 
vifs des dents qui ne permettent pas de résoudre rigoureusement le champ magnétique en ces 
points.  
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II.C.3) Analyse des grandeurs statoriques 

Nous présentons dans cette section les résultats concernant les grandeurs d’axes d, q et 
o. 

(a) Formes d’ondes des inductions 
Les inductions dans l’entrefer dues à une réaction magnétique d’axe d et d’axe q sont 

représentées sur la Figure 43 et la Figure 44. On constate une bonne cohérence entre les 
formes d’ondes analytiques et les formes d’ondes calculées par EF. On observe bien l’effet de 
l’encochage statorique et de la distribution du bobinage sur les formes d’ondes obtenues par 
EF. 

 

 
 
Figure 43 - Comparaison analytique-EF de 

l'induction d'entrefer due à la 
réaction magnétique d'axe d 

 
 

Figure 44 - Comparaison analytique-EF de 
l'induction d'entrefer due à la 
réaction magnétique d’axe q 

 

On constate que les formes d’onde analytiques reproduisent assez fidèlement les 
formes d’onde obtenues numériquement, au premier ordre. Les écarts sur les fondamentaux 
d’induction, que ce soit dans l’axe d (3,27 %) ou dans l’axe q (5,17 %), reflètent ce bon 
comportement. 

 
Cas de la réaction magnétique homopolaire 

Nous représentons la cartographie des lignes de champ lorsque la machine est 
alimentée par un système de courants homopolaires. 

 

 
 

Figure 45 - Lignes de champ dues à la composante homopolaire des courants statoriques 
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On peut observer qu’il y a des lignes de champ qui se referment à travers l’espace 

réservé aux aimants. Ceci met en défaut l’hypothèse d’un entrefer constant que nous avions 
formulée. Nous pouvons en observer les répercutions sur la forme d’onde du champ 
d’entrefer sous un pôle, Figure 46.  

 

 
 

Figure 46 - Formes d’ondes de l’induction d’entrefer dues à la composante homopolaire des 
courants. Comparaison entre le calcul analytique et le calcul par EF. 

 
L’amplitude de la forme d’onde analytique surestime celle obtenue par éléments finis. 

En effet le trajet des lignes de champ à travers les aimants, que nous n’avons pas considéré, 
conduit à diminuer l’amplitude du champ. On note les effets de la saillance rotorique sur les 
extrémités de la forme d’onde calculée par éléments finis. Tout ceci conduit à un écart de 
32 % entre le fondamental d’induction calculé par EF (53,4 mT) et celui calculé 
analytiquement (70,2 mT). 

(b) Inductances cycliques 
Le calcul par EF fournit les inductances cycliques majorées des inductances de fuite 

d’encoches. Il se fait par la détermination du flux capté par le bobinage ; les détails du calcul 
des inductances par EF peuvent être trouvés dans [Bia05b] [Chi07]. Les comparaisons entre 
les résultats fournis par la modélisation analytique et ceux fournis par EF sont données dans 
le Tableau III. 

 
TABLEAU III  - INDUCTANCES D'AXE D, Q ET O 

 Axe d Axe q Axe o 

Inductance analytique [H] 10,33.10-5 2,42.10-4 4,01.10-5 
Inductance EF [H] 9,78.10-5 2,32.10-4 2,79.10-5 
Écart [%] 5,62 4,21 43 

 
La comparaison des inductances cycliques fondamentales, Ld et Lq, mène à des écarts 

relativement faibles, inférieurs à 10 %. L’écart sur l’inductance homopolaire est plus marqué 
pour les raisons que nous avons évoquées au paragraphe précédent. 

Ces écarts justifient l’approche de conception hybride où certains modèles analytiques 
seront remplacés par des modèles plus fins afin de réduire les erreurs de modélisation. 
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II.C.4) Calcul du couple moyen 

Nous comparons enfin les performances de la machine au premier ordre. La machine 
étant alimentée par un système de courants équilibrés. Le couple électromagnétique moyen 
s’exprime alors : 
 

 ( )( )dqqdqf iiLLi
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2

3
 Éq. 42 

 
Il est évalué analytiquement en considérant l’amplitude du fondamental du flux 

d’excitation et les inductances synchrones d’axe d et q. Par ailleurs le couple est calculé par 
EF sur une période temporelle. Le couple présente alors des ondulations dues aux 
harmoniques de flux et d’inductances. On tire la valeur moyenne du couple que l’on compare 
avec le couple calculé analytiquement. Le couple est ainsi calculé en fonction de l’angle de 
pilotage du courant ; sur une période électrique. La comparaison sur le couple permet 
également de vérifier la validité des paramètres électromagnétiques de la machine. 
 
Cas du couple de saillance 

Le couple de saillance estimé analytiquement et par éléments finis, en fonction du 
temps et de l’angle de pilotage, est représenté sur la Figure 47. Pour ce faire, les aimants sont 
démagnétisés et un système de courants équilibrés est injecté dans le bobinage. La 
comparaison entre le calcul analytique et la moyenne temporelle du couple obtenu par EF est 
faite en Figure 48. 

 

 
 

Figure 47 - Couple de saillance issu de 
simulations EF en fonction de 
l'angle de pilotage et du temps 

 

 
 

Figure 48 - Comparaison analytique-EF 
(moyenné dans le temps) du 
couple de saillance en fonction de 
l'angle de pilotage 

 
Le couple de saillance est convenablement estimé de manière analytique. En effet, on 

constate un écart de 8,5 % sur l’amplitude maximale du couple de saillance ce qui valide la 
démarche adoptée (machine diphasée équivalente) et les formulations établies pour les 
inductances synchrones Ld et Lq. 
 
Cas du couple en charge 

La courbe de couple en charge en fonction de l’angle de pilotage et du temps, Figure 
49, est déterminée en utilisant le même principe que celui mis en œuvre pour le couple de 
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saillance. Les aimants sont maintenant magnétisés. Le même courant est injecté dans les 
bobines, on observe le couple moyenné dans le temps sur la Figure 50. 

 
Le couple en charge est la superposition du couple hybride et du couple de saillance. 

La discussion sur l’induction à vide et sur le couple de saillance a mis en évidence la bonne 
estimation de ces grandeurs par le modèle analytique. Ceci se confirme sur la courbe du 
couple en charge, Figure 50, où on constate un écart de 4,41 % entre les amplitudes données 
par les deux modèles. 
 

 
Figure 49 - Couple en charge issu de 

simulations EF en fonction de 
l'angle de pilotage et du temps 

 
 

 
 

Figure 50 - Comparaison analytique-EF du 
couple (moyenné dans le temps) 
en charge en fonction de l'angle 
de pilotage 

II.D. Conclusion sur la modélisation électromagnétique 

La modélisation analytique présentée a permis de déterminer les expressions 
analytiques des paramètres de la machine dans la théorie des axes dqo. Ainsi les inductances 
synchrones Ld, Lq, et l’inductance homopolaire Lo d’une phase ont été déterminées en 
fonction de la géométrie de la machine, du bobinage et des propriétés des matériaux. Le 
dernier paramètre est la force électromotrice dont la forme d’onde a été déterminée en 
fonction de ces mêmes paramètres.  

Les résultats de la modélisation analytique ont été comparés à ceux issus d’une 
modélisation par éléments finis. Les comparaisons ont été effectuées sur les grandeurs 
locales (champ magnétique d’entrefer) et sur les grandeurs électromagnétiques globales 
(f.é.m., inductances et couples). Les écarts observés sur ces grandeurs sont relativement 
faibles, ce qui permet de qualifier notre modélisation analytique ; excepté pour l’inductance 
homopolaire. En effet, nous avons certains écarts que l’utilisation de modèles plus fins 
permettrait de réduire. Ceci justifie l’approche de conception hybride par optimisation que 
nous mettrons en œuvre dans la prochaine partie. 
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III. Modélisation électrique 
 
L’objectif de la modélisation électrique que nous allons présenter est de déterminer les 

courants absorbés par la machine lorsqu’elle est alimentée en tension par un onduleur piloté 
en modulation de largeur d’impulsions (MLI). Plusieurs types de modulation peuvent être 
utilisées dont la MLI intersective synchrone ou asynchrone, la MLI vectorielle ou encore la 
MLI calculée. La MLI vectorielle est adaptée aux systèmes triphasés mais ne permettra pas de 
piloter les onduleurs monophasés et la MLI calculée, elle, complexifie le problème de 
dimensionnement global. Aussi nous ne retiendrons dans cette étude que la MLI intersective 
synchrone dans un souci de simplification et d’unicité. Etant donné que nous nous 
intéressons au dimensionnement du système sur un point de fonctionnement, seul son 
comportement en régime permanent nous intéresse. Ainsi les grandeurs que nous souhaitons 
déterminer sont les formes d’ondes des grandeurs électriques en régime permanent. Celles-ci 
constituent l’interface entre l’électronique d’alimentation et la machine, elles doivent donc 
intégrer toutes les informations nécessaires à la modélisation fine des interactions entre les 
éléments du système. Cela nous permettra de mieux dimensionner la machine et l’onduleur 
en déterminant plus précisément les diverses pertes dans le système ainsi que la qualité du 
couple fourni. 

 
Lorsqu’on s’intéresse au régime électrique permanent, deux approches sont 

envisageables. La première approche est de résoudre pas à pas dans le temps les équations 
électriques différentielles de la machine. Cette méthode nécessite de résoudre les équations 
sur plusieurs périodes électriques car il y a une phase transitoire – qui ne nous est pas utile 
ici – qui doit être calculée avant d’atteindre le régime permanent. Une seconde méthode 
consiste à résoudre par une méthode harmonique ces mêmes équations électriques. Celle-ci 
ne permet que de connaître la forme d’onde du courant en régime permanent et nécessite 
certaines hypothèses supplémentaires par rapport à une résolution temporelle. Ces 
hypothèses, qui seront détaillées, sont toutefois raisonnables dans le cas de machines non 
saturées, qui sont celles qui nous concernent en haute vitesse. Cette seconde approche 
présente l’immense avantage d’être extrêmement rapide comparée à l’approche temporelle. 
Ceci constitue un atout considérable lorsqu’il s’agit d’intégrer la résolution des équations 
électriques dans une boucle d’optimisation. Nous choisissons d’effectuer une modélisation 
électrique basée sur la résolution harmonique des équations électriques. 

 
Le calcul du courant en régime permanent sera traité en deux temps. Premièrement 

dans le cas où le système homopolaire n’existe pas, cas classique d’une machine connectée en 
étoile. Dans un deuxième temps, le système homopolaire est intégré à la résolution des 
courants. 

III.A. Résolution harmonique des courants 

D’importants travaux sur la résolution harmonique des équations électriques, 
exprimées dans le repère de Park, ont été réalisés dans les années 1970. Ils ont débutés avec 
la méthode des Multiple Reference Frames développée par Monsieur Krause [Kra68]. Cette 
méthode définit plusieurs repères tournants dq dans lesquels les grandeurs électriques 
peuvent être résolues en utilisant la théorie des circuits en régime continu. Cette approche a 
été utilisée dans l’analyse d’un moteur à induction alimenté par un onduleur de tension dans 
[Kra74]. Par la suite Monsieur Kankam [Kan74] a développé une approche dans le repère dq 
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tournant au synchronisme pour déterminer les courants dans une machine synchrone à rotor 
bobiné alimentée par un système de tensions équilibrées. Seul le fondamental du champ 
d’excitation était alors considéré. Ensuite, un travail plus général proposé par Monsieur Lipo 
[Lip79] contribue à la résolution des équations d’une machine synchro-réluctante en régime 
permanent (synchrone ou non-synchrone) en utilisant la méthode dq Harmonic Balance. Cette 
méthode a l’avantage de n’utiliser qu’un seul repère dq, où les paramètres de la machine sont 
constants.  
 

Il nous est apparu, à l’analyse des travaux antérieurs, que le cas d’une machine 
synchrone triphasée à aimants n’a pas encore été traité. Nous proposons ici une extension de 
la méthode dq Harmonic Balance au cas du régime permanent des machines synchrones 
excitées, alimentées par un système de tensions périodiques – voir Figure 51 –, en prenant en 
compte les harmoniques de flux d’excitation ou de force électromotrice. 
 

 
 

Figure 51 – MSAP alimentée par un système équilibré de tensions périodiques 

III.A.1) Hypothèses et équations de base 

Afin de déterminer les courants absorbés par la machine, il est nécessaire de formuler 
certaines hypothèses : 

1/ Les inductances sont à variation sinusoïdale ; 
2/ La saturation du circuit magnétique est négligée ; 
3/ La vitesse du rotor est constante ; 
4/ Les pertes fer ne sont pas considérées. 
 
Les équations électriques de base, pour une machine synchrone sans amortisseurs, 

sont celles de Park exprimées dans le repère rotorique : 
 

 dqqe
d

ddd eiL
dt

di
LRiv +−+= ω  Éq. 43 

 qdde
q

qqq eiL
dt

di
LRiv +++= ω  Éq. 44 

 
On rappelle que les paramètres R, Ld et Lq sont constants. Les équations des circuits 

rotoriques et amortisseurs peuvent être ajoutées si nécessaire. Les repères dq statorique et 
rotorique considérés sont ceux de la Figure 52. 
 

On cherche à résoudre les courants dans la machine lorsque les tensions 
d’alimentation sont connues. Pour cela, on va exprimer dans un premier temps les tensions 
vd et vq en fonction des tensions d’alimentation – périodiques – de la machine.  
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Figure 52 - Schéma du repère dq considéré et du sens de rotation admis 

III.A.2) Représentation des tensions d’alimentation dans 
le repère dq rotorique 

Les formes d’ondes périodiques des tensions aux bornes de la machine sont supposées 
connues : va, vb, vc. Ces tensions d’alimentation, dans le repère abc, peuvent être décomposées 
en série de Fourier : 
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Où �e est la pulsation électrique du fondamental de l’onde de tension. Les indices � et � sont relatifs aux termes en cosinus et sinus de la décomposition en série de Fourier. Cette 

notation est en accord avec celles de Messieurs Krause et Lipo. Nous précisons que nous 
optons pour un repère tournant dont les axes sont orientés différemment de celui défini par 
Monsieur Lipo car il nous est plus usuel. La décomposition en série de Fourier proposée sera 
applicable au cas de la MLI synchrone car les formes d’ondes sont périodiques. 

 
Les tensions sont ensuite transformées dans le repère dqs fixé au stator en utilisant les 

relations suivantes : 
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Les composantes de la tension dans le repère dq statorique fixe peuvent à leur tour 

s’écrire sous la forme d’une série de Fourier : 
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Où les coefficients des termes trigonométriques s’expriment selon : 
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Les tensions sont transformées une nouvelle fois pour être exprimées dans le repère 

dqr tournant au synchronisme. Le changement de repère s’effectue avec les équations 
suivantes : 
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Où � est la position angulaire du repère dq rotorique par rapport au repère dq 

statorique à t=0. En substituant les expressions de vds et vqs dans les équations de changement 
de repère cela conduit à écrire les tensions dans le repère tournant dq en une série de 
Fourier :  
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Soit 
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Il apparait dans la décomposition en série de Fourier des tensions, exprimées dans le 

repère dqr, des termes de pulsations électriques à (k+1)�e et (k-1)�e. 

III.A.3) Représentation des forces électromotrices dans le 
repère dq rotorique 

Les forces électromotrices générées par le flux d’excitation rotorique sont périodiques 
– non sinusoïdales, comme considéré dans la modélisation électromagnétique – et peuvent 
s’écrire sous la forme d’une série de Fourier : 
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En appliquant les mêmes transformations que celles opérées sur les tensions 

d’alimentation, les f.é.m. peuvent s’exprimer dans le repère dq tournant : 
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III.A.4) Résolution des courants électriques 

Les équations de Park sont supposées linéaires donc chaque harmonique de tension 
excitera l’harmonique de courant de même rang. Les courants électriques sont alors résolus 
rang harmonique par rang harmonique. La méthode est détaillée pour le cas particulier où 
k=n. La solution du système constitué par les équations de Park sera alors la somme infinie 
des solutions pour k=n. Pour le cas particulier que nous décrivons, les tensions 
d’alimentation et les f.é.m. sont séparées en deux ondes tournantes dont les pulsations 
électriques sont (n+1)�e et (n-1)�e. 

 
Pour l’onde tournant dans le sens horaire à (n+1)�e : 
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Pour l’onde tournant dans le sens anti-horaire à (n-1)�e : 
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Dans la suite nous détaillons la résolution dans le cas de l’onde tournant en sens anti-

horaire (+n). Les courants générés par l’onde de tension dans le sens horaire (-n) seront 
obtenus en suivant la même procédure. 

 
La vitesse étant considérée constante, et les paramètres électriques constants dans le 

repère de Park, les tensions harmoniques engendrent des courants harmoniques de même 
fréquence. Ils s’écrivent sous la forme : 
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Les expressions des courants ainsi que les tensions sources à la pulsation (n-1)�e sont 

substituées dans les équations de Park. Les termes en sinus et cosinus de ces équations sont 
ensuite regroupés et séparés. Le détail de cette opération est donné en annexe II (p. 222). 
Cela conduit à 4 équations qui peuvent être écrites sous forme matricielle : 
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La résolution de ce système matriciel conduit à : 
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On procède de la même manière pour les ondes tournant dans le sens horaire (-n) : 
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Les courants, dans le repère rotorique, s’expriment alors comme une série de Fourier : 
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En utilisant la transformation inverse pour passer du repère rotorique au repère 

statorique on peut écrire les courants selon : 
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On peut finalement déterminer les courants de ligne abc en utilisant la transformation 

inverse qui nous permet de passer du repère dqs au repère abc : 
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III.A.5) Cas de la composante homopolaire 

En plus des équations en d et q qui ont été abordées précédemment, lorsque la 
machine est couplée en triangle ou que les phases sont alimentées séparément –  chacune par 
un onduleur monophasé – il faut considérer une équation supplémentaire. Celle-ci est 
l’équation électrique de Park pour la composante homopolaire : 
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Nous procédons de la même manière que pour les équations électriques relatives aux 

axes d et q. 
 

Représentation des tensions d’alimentation dans le repère dqo 
À partir des tensions d’alimentation va, vb , vc données par (Éq. 45), la composante 

homopolaire des tensions d’alimentation s’écrit : 
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La tension homopolaire peut se décomposer en série de Fourier : 
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Représentation des forces électromotrices dans le repère dqo 

On peut procéder de la même manière que précédemment avec les composantes d et q 
des forces électromotrices. Ainsi, pour la composante homopolaire, on obtient : 
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La force électromotrice homopolaire peut s’écrire en série de Fourier : 
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Il est à noter qu’il ne reste que des harmoniques de rang trois dans (Éq. 80). 
 
Résolution harmonique du courant homopolaire 

Les courants électriques sont résolus harmonique par harmonique. La méthode est 
détaillée pour le cas particulier où k=n. La solution de l’équation électrique homopolaire sera 
alors la somme infinie des solutions pour k=n.  

 
La vitesse étant considérée constante, et les paramètres électriques constants dans le 

repère de Park, les tensions harmoniques engendrent des courants harmoniques de même 
fréquence. Ils s’écrivent sous la forme : 

 

 ( ) ( ) ( ) ( ) ( )tnItnIi enoeno
r

no ωω γα sincos +=  Éq. 81 

 
Les expressions des courants ainsi que les tensions sources à la pulsation n�e sont 

substituées dans l’équation homopolaire, ce qui conduit à : 
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Dans l’équation réécrite telle que précédemment, on observe des termes en cos(n�et) 
et sin(n�et). Les équations sont vérifiées si les termes de gauche et de droite sont égaux et ils 
vérifient donc les équations suivantes (où les termes en cosinus et sinus sont équilibrés) : 

 
 ( ) ( ) αγαα ω nonoeonono EInLRIV ++=  Éq. 83 

 ( ) ( ) γαγγ ω nonoeonono EInLRIV +−=  Éq. 84 

   
Ces deux équations peuvent se mettre sous forme matricielle : 
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La résolution de ce système matriciel conduit à : 
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Les courants dans le repère rotorique s’expriment alors sous forme d’une série de 

Fourier : 
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Les courants dans le repère statorique se déduisent immédiatement : 
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On peut finalement déterminer les courants de ligne abc – les composantes d et q du 

courant ont par ailleurs été calculées – en utilisant la transformation inverse entre les repères 
dqs et abc : 
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III.B.  Vérification par comparaison à une simulation 
temporelle 

Dans ce paragraphe, nous comparons les résultats fournis par l’approche harmonique 
et ceux issus d’une résolution temporelle des équations électriques. Cette dernière est faite 
par intégration des équations électriques différentielles par la méthode du trapèze ou par une 
méthode de Runge-Kutta. 
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III.B.1) Cas d’une machine connectée en étoile 

La comparaison porte sur deux cas d’alimentation : une alimentation en tension pleine 
onde et une alimentation en tension MLI. Les simulations sont réalisées sous hypothèse de 
linéarité et seul le fondamental de f.é.m. est inclus dans un premier temps. 

La machine simulée tourne à 20 000 tr/min, possède 3 paires de pôles et est 
connectée en étoile. Elle est alimentée par un onduleur triphasé connecté à un bus continu 
de 500 V. Les paramètres de la machine sont les suivants : R=32,5.10-3 Ω, Ld =1,68.10-4 H; 
Lq=1,96.10-4 H; 1ˆ fψ =39,6.10-3 Wb. Le vecteur tension phase-neutre fait un angle de 114,6 

°elec avec l’axe dr. 
 

Cas 1 
La MSAP est alimentée par un système de tensions de forme pleine onde. La méthode 

harmonique effectue la résolution sur 100 rangs harmoniques et sur 1 000 points par période 
électrique. La résolution temporelle s’effectue avec 1 000 points par période et il faut 30 
périodes pour atteindre le régime permanent. La comparaison entre les formes d’ondes de 
courant en régime permanent est donnée sur la Figure 53.  

 

 
 

Figure 53 - Tension phase-neutre et courant de ligne sur une période électrique en régime 
permanent sous alimentation de forme pleine onde 

 
Cas 2 

La MSAP est alimentée par un système de tensions issues d’une MLI intersective sinus-
triangle synchrone. La fréquence de la porteuse est 15 fois celle du fondamental (m=15) et la 
profondeur de modulation est unitaire (r=1). La résolution harmonique s’effectue toujours 
sur 100 harmoniques et 1 000 points par période, la résolution temporelle sur 30 périodes et 
1 000 points par période. La tension phase neutre et les formes d’ondes de courant, calculées 
par les deux méthodes, sont représentées sur la Figure 54. 

 
Les résultats fournis par les deux approches dans les deux cas d’étude présentés sont 

identiques. Concernant les temps de calcul, l’exécution de la méthode harmonique est 25 fois 
plus rapide que la résolution temporelle dans le cas de l’alimentation en pleine onde. Dans le 
cas de l’alimentation en MLI, ce rapport vaut 45. 
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Figure 54 - Tension phase-neutre et courant de ligne sur une période électrique en régime 
permanent sous alimentation MLI 

III.B.2) Application à une machine dont les phases sont 
découplées 

La méthode harmonique a montré son efficacité et sa précision sur les deux cas 
étudiés précédemment. Nous complexifions maintenant le problème en introduisant les 
harmoniques de f.é.m. et le système homopolaire dans la résolution des courants électriques. 
En effet, nous considérons cette fois une machine alimentée par trois onduleurs monophasés 
où chaque phase est alimentée de manière indépendante. Les inductances de la machine sont 
les suivantes : Ld =1,15.10-3 H, Lq =1,53.10-3 H et Lo =3,75.10-4 H. La force électromotrice est 
obtenue analytiquement et est représentée sur la Figure 55. Les tensions d’alimentation sont 
toujours périodiques et déphasées de +/- 2π/3. La Figure 56 présente la tension 
d’alimentation appliquée aux bornes d’un enroulement. Il s’agit toujours d’une MLI 
intersective sinus-triangle (r=1, m=2). 
 

 
 

Figure 55 - Forces électromotrices, calculées 
analytiquement, aux bornes des 
enroulements 

 
 

Figure 56 - Tension appliquée aux bornes 
d’un enroulement 
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Il est intéressant de représenter en particulier les composantes homopolaires des 
tensions d’alimentation et des forces électromotrices. On constate en observant la Figure 57 
que ces composantes homopolaires sont loin d’être négligeables. 

 

 
 

Figure 57 - Composantes homopolaires des tensions d’alimentation et des forces 
électromotrices 

 
L’application de la méthode harmonique fournit les formes d’ondes des courants 

d’enroulement en régime permanent. La Figure 58 montre le courant dans la phase a. Cette 
forme d’onde est à comparer avec celle obtenue en négligeant le système homopolaire, 
Figure 59. Ceci montre la nécessité absolue de prendre en compte le système homopolaire, 
lorsqu’il existe, dans l’évaluation du courant, donc des performances. 

 

 
Figure 58 - Courant dans la phase a – 

système homopolaire inclus 

 
Figure 59 - Courant dans la phase a – 

système homopolaire exclu 

III.C. Vérification par comparaison à des simulations par 
éléments finis 

Ce paragraphe a pour objet de comparer les résultats issus d’une simulation temporelle 
par éléments finis à ceux obtenus par une approche analytique et une résolution harmonique. 
Deux cas sont abordés. Dans un premier temps, une machine « lisse » - sans variation de 
perméance d’entrefer – permet de n’intégrer que les harmoniques de f.é.m. et de vérifier le 
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comportement de la méthode harmonique. Puis le cas de la machine de référence, déjà 
évoquée dans la section II.C.1) (p. 78), est abordé. 

III.C.1) Cas d’une machine « lisse » 

La machine « lisse » que nous étudions est représentée sur la Figure 60. Elle est 
triphasée et les phases sont connectées en étoile. Les aimants, montés en surface, ont une 
faible ouverture polaire afin d’accroître volontairement le taux d’harmoniques présents dans 
les f.é.m. Cette structure permet de ne conserver que les harmoniques de f.é.m, et nous 
permettra de qualifier la méthode harmonique.  

 

 
 

Figure 60 - Géométrie de la machine « lisse » considérée 
 

La simulation EF est effectuée en régime linéaire et les paramètres de la machine sont : 
Ld = Lq =226,3.10-9 H et R=1 Ω. Le modèle par éléments finis est couplé à un circuit 
électrique ; ceci est effectué avec le logiciel Flux2D®. Cela permet de simuler l’alimentation 
de cette machine par un onduleur de tension. Les forces électromotrices, tirées de la 
simulation par éléments finis, sont présentées sur la Figure 61. 
 

 
 

Figure 61 - Forces électromotrices à vide de la machine « lisse », à 20 000 tr/min 
 

La référence de tension est prise colinéaire à l’axe q du repère dq tournant au 
synchronisme. Les f.é.m. obtenues par EF sont introduites dans le calcul harmonique des 
courants. Un premier cas est traité où l’onduleur fonctionne en pleine onde (m=1, r=1). La 
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comparaison entre la forme d’onde de courant obtenue par la méthode harmonique et celle 
issue de la simulation par EF est présentée Figure 62. Ces formes d’ondes intègrent 
l’influence des harmoniques de f.é.m. sur les courants et sont en bon accord.  
 

 
 

Figure 62 - Tension phase-neutre et courant de ligne sur une période électrique en régime 
permanent 

 
Un second cas est traité où l’alimentation est cette fois de type MLI intersective sinus-

triangle (r=1, m=9). La référence de tension est alignée sur l’axe q du repère dq tournant. Les 
formes d’ondes des courants calculées par EF et par la méthode harmonique sont 
représentées en Figure 63. 
 

 
 

Figure 63 - Formes d’ondes des courants calculées par EF et par la méthode harmonique. Cas 
de la machine « lisse » alimentée en MLI (r=1, m=9). 

 
On observe une bonne cohérence entre les formes d’ondes obtenues par les deux 

approches. La forme d’onde calculée analytiquement présente des oscillations dues à la faible 
valeur des inductances. Il faut préciser que le nombre de spires et la résistance ont été choisis 
arbitrairement et ne constituent pas une combinaison réaliste. Nous avons cependant mis en 
évidence la bonne prise en compte des harmoniques de f.é.m. dans la détermination des 
courants par la méthode harmonique. 
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III.C.2) Cas de la machine de référence 

Nous traitons maintenant le cas de la machine à pôles saillants qui nous intéresse. La 
machine de référence est simulée par EF avec un couplage circuit et d’autre part en utilisant 
la méthode harmonique. La machine possède trois paires de pôles, est connectée en étoile, et 
tourne à 21 000 tr/min. La résistance phase-neutre est R =8,7 mΩ. Nous testons le cas où la 
machine est alimentée en pleine onde avec une tension de bus de 600 V. La référence de 
tension fait un angle de 172 °elec avec l’axe d du repère dq tournant au synchronisme. Tout 
comme dans le cas précédent, les f.é.m. sont déterminées par EF avec le logiciel Flux2D® et 
inclues dans la résolution harmonique. Elles sont représentées sur la Figure 64.  
 

 
 

Figure 64 - Forces électromotrices de la machine de référence obtenues par EF, à 
21 000 tr/min 

 
Les formes d’ondes des courants obtenues par les deux méthodes sont représentées 

sur la Figure 65. On constate une bonne concordance entre les deux résultats avec toutefois 
quelques légers écarts. 

 

 
 

Figure 65 - Tension phase-neutre et courant de ligne de la machine de référence sur une 
période électrique en régime permanent. Comparaison entre les résultats obtenus 
par EF et par la méthode harmonique. 

 
De cette étude nous pouvons constater que l’hypothèse concernant la variation 

sinusoïdale des inductances est acceptable en ce qui concerne la résolution des courants 
absorbés par la machine. 
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III.D. Vérification par comparaison à une mesure 
expérimentale 

Les études théoriques présentées dans les paragraphes précédents sont complétées par 
une comparaison entre les résultats issus d’un calcul harmonique et ceux obtenus 
expérimentalement. 

 
Le schéma de principe du système d’entraînement expérimental est donné en Figure 

66. L’onduleur est piloté par une carte de contrôle DSPACE® programmable à partir d’un 
programme développé sous Matlab/Simulink®. 

 

 
 

Figure 66 - Schéma du système d’entraînement testé : un bus continu variable, un onduleur 
triphasé, la MSAP. 

 
Le système d’entraînement est testé dans deux configurations : une alimentation en 

pleine onde et une alimentation en MLI. 

III.D.1) Caractéristiques de la machine 

La machine à tester est une machine à aimants montés en surface, Leroy-Somer 
Unimotor 115E2C300BACAAA115190, connectée en étoile. Elle est chargée par une 
machine à courant continu qui débite sur une résistance. Les paramètres de la machine ont 
été déterminés expérimentalement selon la méthode détaillée en annexe IV (p. 228) et selon 
[Ohm09]. Cela conduit aux valeurs suivantes : R =0,41 Ω, Ld = Lq =2,32 mH. Les formes 
d’ondes de f.é.m. sont présentées sur la Figure 67. 

 

 
 

Figure 67 - Forme d’ondes des forces électromotrices de la machine Unimotor 
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On constate que ces formes d’ondes sont quasiment sinusoïdales, aussi nous n’avons 

considéré que leurs termes fondamentaux. Le flux d’excitation est alors 1ˆ fψ =14,89.10-3 Wb.  

III.D.2) Comparaison des formes d’onde de courant 

Comparaison des formes d’onde théorique et expérimentale sous alimentation pleine onde 
La tension du bus est fixée à 31 V, et la référence de tension est positionnée à 

104 °elec en avance par rapport à l’axe d du repère dq tournant au synchronisme. Dans ces 
conditions, avec la charge appliquée sur l’arbre de la MSAP,  il en résulte une vitesse de 
rotation de 457 tr/min. Les courants mesurés sont comparés, en Figure 68, aux prédictions 
obtenues analytiquement par la méthode harmonique. Les formes d’ondes sont en bon 
accord. On note que l’amplitude du courant est légèrement surestimée par le calcul 
analytique. 

 

 
 

Figure 68 - Formes d’onde du courant obtenues expérimentalement et analytiquement par 
résolution harmonique. Cas d’une alimentation en tension pleine onde. 

 
Comparaison des formes d’ondes théoriques et expérimentales sous alimentation MLI 

L’onduleur est maintenant piloté en MLI intersective sinus-triangle avec un indice de 
modulation de 9 et une profondeur de modulation unitaire. La référence de tension est 
positionnée à 109 °elec en avance sur l’axe d du repère dq tournant au synchronisme et la 
tension de bus est fixée à 80 V. Dans ces conditions et avec la charge appliquée sur l’arbre de 
la machine, il en résulte une vitesse de 1 200 tr/min. Les formes d’onde des courants, 
obtenues expérimentalement et analytiquement, sont données sur la Figure 69.  
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Figure 69 - Formes d’onde du courant obtenues expérimentalement et analytiquement par 
résolution harmonique. Cas d’une alimentation en tension MLI (r=1, m=9). 

 
On constate que le calcul harmonique permet de représenter d’une manière 

satisfaisante la forme d’onde du courant. 

III.E. Conclusion sur l’approche de résolution harmonique 

La modélisation électrique proposée étend les travaux des années 1970 sur ce sujet, et 
notamment ceux de Monsieur T.A. Lipo, au cas des machines synchrones à aimants. Les 
différentes comparaisons qui ont été effectuées permettent de conclure positivement quant 
aux performances de l’approche harmonique. Sous hypothèse que les matériaux magnétiques 
fonctionnent en régime linéaire, et que les inductances soient à variation sinusoïdale, 
l’approche développée permet d’intégrer les harmoniques de f.é.m. dans le calcul de la forme 
d’onde du courant absorbé en régime permanent par la machine lorsque celle-ci est alimentée 
par un système quelconque de tensions triphasées périodiques. Une attention particulière a 
été portée sur la prise en compte du système homopolaire dans la résolution des équations 
électriques. La nécessité d’évaluer cette composante est apparue clairement au cours de ces 
derniers paragraphes.  

Le temps d’exécution du modèle harmonique, de l’ordre de la seconde (qui dépend du 
nombre d’harmoniques et de la discrétisation temporelle demandés), constitue un atout 
important par rapport à une approche temporelle. Il est maintenant envisageable d’inclure le 
calcul de la forme d’onde du courant dans une boucle d’optimisation. Ceci permettra de 
caractériser finement les interactions entre la machine et son convertisseur d’alimentation 
pendant la phase de conception par optimisation. 
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IV. Expression du couple électromagnétique 
 
Nous avons, à ce stade, déterminé les forces électromotrices de la machine en incluant 

les harmoniques d’espace du champ d’excitation. Nous avons ensuite calculé les courants en 
régime permanent en y intégrant les harmoniques de tensions et de f.é.m. Afin de poursuivre 
la prise en compte des interactions entre la machine et l’onduleur, il serait intéressant 
d’exprimer l’influence des harmoniques de courants et de flux d’excitation sur la forme 
d’onde du couple. Nous présentons dans ce chapitre un développement menant à établir une 
expression du couple intégrant les différentes sources d’harmoniques précitées. Le 
développement est basé sur le calcul de la co-énergie magnétique du système en régime 
linéaire et sera réalisé dans le repère dqo. En effet les modélisations électromagnétique et 
électrique sont réalisées dans ce repère. Nous poursuivons la modélisation dans ce repère à 
des fins de cohérence et de simplicité. 

Dans un premier temps, la composante du couple due aux composantes des grandeurs 
électromagnétiques des axes d et q est calculée. Puis la composante du couple due à la 
composante homopolaire est déterminée. Ces deux composantes forment finalement le 
couple total. Les expressions établies sont ensuite validées par comparaison avec des modèles 
par éléments finis. 

IV.A. Expression analytique du couple électromagnétique 

Le couple d’origine électromagnétique va être exprimé à partir du principe des travaux 
virtuels et supposant des matériaux magnétiques linéaires. Il faut dans un premier temps 
calculer l’énergie magnétique (ou la co-énergie) pour ensuite en déduire le couple. Nous 
procéderons en deux étapes : la première concerne le couple produit par les composantes d 
et q, la seconde concerne le couple dû au système homopolaire. Les développements que 
nous mènerons concernent une machine bipolaire. 

IV.A.1) Cas de la co-énergie et du couple dus aux 
composantes d et q 

Dans ce qui suit, un aimant est modélisé par une bobine équivalente d’inductance 
propre Lr parcourue par un courant constant ir et par des mutuelles inductances avec le 
bobinage statorique : Maf, Mbf  et Mcf. 

(a) Expression de la co-énergie magnétique pour les 
composantes d et q 

On écrit les relations entre les flux et les courants : 
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Puis on calcule la co-énergie magnétique : 
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Or �fa= Maf ir, �fb= Mbf ir  et �fc= Mcf ir. La co-énergie magnétique peut alors s’écrire : 
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Nous posons i

r
 le vecteur courant généré par les 3 courants de phase. i
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De même sψr  et fψr peuvent s’exprimer : 
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La co-énergie magnétique peut alors être écrite sous forme d’un produit 

scalaire [Van02]: 
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On écrit le couple comme la dérivée de la co-énergie par rapport à l’angle, à courants 

abc constants, à vecteur i
r

 constant : 
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Nous posons 
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C1 correspond au couple de saillance, C2 au couple d’interaction des aimants avec le 

bobinage statorique et Cdet est le couple de détente dû à la variation de perméance d’entrefer. 
Par la suite nous concentrerons la modélisation sur le couple de saillance et le couple 
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d’interaction, le couple de détente ne sera plus considéré car il ne participe pas à la création 
du couple moyen non nul. 

(b) Calcul de C1 : couple de saillance 
 Nous développons maintenant l’expression du couple de saillance. Nous l’avons 

écrit : 
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Le vecteur flux statorique peut s’exprimer comme suit : 
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La matrice d’inductance dans l’espace dq s’obtient à partir des inductances dans 

l’espace abc par la transformation suivante : 
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Ld et Lq correspondent aux inductances synchrones d’axe d et q, et Mdq et Mqd 

correspondent aux inductances mutuelles synchrones entre les axes d et q. Nous optons pour 
une notation avec un double indice pour marquer la possibilité d’un couplage entre les axes d 
et q. 

 
La dérivée du flux statorique peut s’exprimer : 
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Or : 
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Pour le terme 
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Et finalement l’expression de C1, après calculs : 

 
























∂
∂

+
∂

∂
+−+









+

∂
∂

+






 −
∂

∂=
θθθθ
qddq

qdqdqd
q

qdq
d

d

MM
LLiiM

L
iM

L
iC 2222

2

3

2

1 22
1  Éq. 100

 
En posant Mdq=Mqd (le couplage entre les axes d et q est réciproque concernant le flux 

statorique), on obtient : 
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En faisant l’hypothèse d’une variation purement sinusoïdale des inductances – 

équivalant à Mdq=Mqd =0 et les dérivées sont nulles – on retrouve : 
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qui est l’expression usuelle du couple de saillance habituellement utilisée pour le 

dimensionnement. 

(c) Calcul de C2 : couple d’interaction des aimants et des 
courants statoriques 

Nous développons maintenant l’expression du couple d’interaction des aimants avec 
le bobinage statorique. Nous l’avons écrit : 
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La dérivée du flux rotorique peut se développer : 
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Soit finalement l’expression de C2 : 
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IV.A.2) Cas de la co-énergie et du couple d’origine 
homopolaire 

Dans ce qui suit on considère que l’inductance homopolaire est constante. On 
commence par écrire les relations entre flux et courants : 
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Par ailleurs on a Mab=Mba, Mbc=Mcb et Mac=Mca. En posant 
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On écrit ensuite la co-énergie magnétique due à la composante homopolaire et aux 

aimants : 
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Or Mor ir =�fo, la composante homopolaire du flux d’excitation rotorique. Tout comme 

précédemment, le couple de détente est négligé. On écrit le couple comme la dérivée de la 
co-énergie à courants abc constants, à vecteur i

r
 constant (eg. io constant) : 
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Nous avons donc exprimé le couple homopolaire en fonction de la composante 
homopolaire des flux à vide capté par les harmoniques de bobinage et de la composante 
homopolaire des courants. 

IV.A.3) Couple électromagnétique total 

Les expressions établies précédemment font intervenir des dérivées par rapport aux 
angles électriques. Il faut en réalité effectuer ces dérivations par rapport aux angles 
mécaniques. Ceci conduit à multiplier les expressions établies par le nombre de paires de 
pôles p. Finalement le couple électromagnétique total s’écrit, dans le repère dqo rotorique : 
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Dans le cas de notre modélisation, nous n’avons pas considéré les termes de mutuelles 

inductances entre les axes d et q et nous avons supposé constantes les inductances d’axes d et 
q. La formulation du couple que nous emploierons dans notre modélisation analytique est la 
suivante : 
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Il faut maintenant déterminer les flux des aimants, avec leurs harmoniques respectifs, 

effectuer les projections sur le repère dqo et les dériver. Ceci est détaillé en annexe III (p. 
225). Nous avons donc exprimé le couple en fonction des harmoniques de flux d’excitation 
(déterminés par le modèle électromagnétique) et des harmoniques de courant. Ceci constitue 
un point de couplage entre la machine et l’onduleur à travers les harmoniques de courant qui 
dépendent directement des harmoniques de f.é.m. de la machine. Nous vérifions par 
éléments finis, dans le paragraphe suivant, la validité des expressions proposées. 

IV.B. Vérification par éléments finis 

Trois études sont menées pour valider l’expression proposée pour le couple. Elles 
concernent : 

- Une machine lisse : seuls persistent les harmoniques de couple dus aux 
harmoniques de f.é.m ; 

- Une étude de la composante homopolaire du couple ; 
- Une machine à pôles saillants. 

IV.B.1) Étude d’une machine « lisse » 

La machine « lisse », que nous avons déjà étudiée (section III.C.1), p. 99) concernant 
les courants, est reprise ici afin de vérifier le comportement du modèle de calcul du couple. 
Dans cette machine, seuls persistent les harmoniques de couples dus aux harmoniques du 
flux à vide. Cette première étude nous permet de différencier le comportement des 
différentes composantes du couple. 
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Premièrement, la machine est alimentée en courants sinusoïdaux et tourne à 
20 000 tr/min. Le flux à vide, obtenu par EF, est inclus dans le calcul analytique du couple. 
Une comparaison des formes d’onde de couple obtenues analytiquement et par EF est faite 
en Figure 70. 

 

 
 

Figure 70 - Comparaison du couple calculé par EF et analytiquement avec prise en compte 
des harmoniques de flux. Alimentation en courant sinusoïdal, I=275,8 A. 

 
Dans un second temps la machine est alimentée en tension. À partir des f.é.m. 

calculées par EF, les courants sont déterminés par la méthode harmonique et ensuite le 
couple est estimé. Les courbes de courant et de couple calculées par EF et analytiquement 
sont reportées en Figure 71 et Figure 72. 
 

 
 

Figure 71 - Formes d’onde du courant 
obtenues analytiquement et par 
EF. Alimentation en tension 
sinusoïdale, V=500 V. 

 
 

Figure 72 - Formes d’onde du couple 
obtenues analytiquement et par 
EF. Alimentation en tension 
sinusoïdale, V=500 V. 

 
Une dernière comparaison est menée avec une alimentation en tension MLI (r=1, 

m=9). La référence des tensions est alignée sur l’axe q. De la même manière que 
précédemment, les formes d’onde du courant et du couple sont données en Figure 73 et 
Figure 74. 
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Les trois cas traités montrent que l’expression déterminée pour le calcul du couple 
intègre parfaitement l’influence des harmoniques de flux (et de f.é.m.) sur la forme d’onde du 
couple. Nous testons ensuite l’expression du couple en présence de composantes 
homopolaires. 

 

 
 

Figure 73 - Formes d’onde du courant 
obtenues analytiquement et par 
EF. Alimentation en tension MLI 
(r=1, m=9), Vdc=500 V. 

 
 

Figure 74 - Formes d’onde du couple 
obtenues analytiquement et par 
EF. Alimentation en tension MLI 
(r=1, m=9), Vdc=500 V. 

IV.B.2) Étude du couple homopolaire 

Une MSAP à aimantation orthoradiale, tournant à 20 000 tr/min, est considérée dans 
ce paragraphe. Les flux à vide sont relevés par EF et sont projetés dans le repère dqo tournant 
au synchronisme. Les formes d’ondes des flux d, q et o sont illustrées en Figure 75. 

 

 
 

Figure 75 - Flux à vide d’une MSAP à aimantation orthoradiale projetés dans le repère dqo 
rotorique 

 
On observe des flux d’axes d et q sensiblement constants ainsi que la présence d’un 

flux homopolaire non négligeable. Nous injectons un courant homopolaire dans la machine 
afin de générer un couple homopolaire. Les courants injectés sont sinusoïdaux de fréquence 
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triple de celle du fondamental. Le couple résultant est déterminé analytiquement et par EF. 
Le courant injecté ainsi que les deux formes d’onde de couple sont reportées sur la Figure 76. 

 

 
 

Figure 76 - Haut : Forme d’onde du courant homopolaire injecté dans la MSAP. 
   - Bas : Forme d’onde du couple homopolaire : comparaison entre les résultats 

obtenus analytiquement et par EF. 
 

On observe une bonne concordance entre les formes d’ondes obtenues 
analytiquement et par EF. Dans le cas qui vient d’être présenté, le calage des courants par 
rapport au rotor conduit à la production d’un couple moyen nul. Nous rendons la phase des 
courants homopolaires variable et nous calculons analytiquement la valeur du couple moyen 
généré. Le couple homopolaire moyen en fonction du déphasage est donné en Figure 77. 

 

 
 

Figure 77 - Couple homopolaire moyen en fonction de la phase des courants homopolaires 
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Le couple moyen présente une fréquence triple de celle du fondamental. On observe 
que le couple moyen n’est pas constamment nul et qu’il est possible que la composante 
homopolaire du couple participe à l’augmentation ou à la diminution du couple moyen total. 
Cela dépend de la phase entre la composante homopolaire des f.é.m. et la composante 
homopolaire du courant injecté. 

IV.B.3) Étude du couple de la machine de référence 

La machine dite « référence » que nous avons déjà présentée (section II.C.1), p. 78) est 
reprise ici afin d’analyser le couple qu’elle produit. L’expression du couple que nous allons 
employer est l’expression complète : 
 

























∂
∂

+
∂

∂
+−+
























∂
∂

+−+








+

∂
∂

+






 −
∂

∂

=

q
fq

d
fd

dfqqfd

dq
qdqddq

q
qdq

d
d

iiii

M
LLiiM

L
iM

L
ii

pC

θ
ψ

θ
ψ

ψψ

θθθ
222

2

1

2
3

22

 Éq. 112 

 
Cette expression fait intervenir les flux à vide. Nous emploierons ceux que nous avons 

déjà déterminés par éléments finis dans les paragraphes précédents. L’expression du couple 
fait intervenir les inductances de la machine exprimées dans le repère dq. Nous allons dans 
un premier temps déterminer ces inductances. 

 
Les formes d’ondes des inductances propres et mutuelles dans le repère abc sont 

calculées par EF et sont tracées en Figure 78. 
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Figure 78 - Formes d’ondes des inductances propres et mutuelles de la machine de référence 
sur une période électrique 

 
Les inductances sont ensuite transformées pour être exprimées dans le repère dq. Les 

formes d’ondes résultantes sont représentées en Figure 79. 
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Figure 79 - Formes d’ondes des inductances de la machine « référence » exprimées dans le 
repère dq, sur une période électrique 

 

Nous observons bien Mdq=Mqd, hypothèse que nous avions formulée pour le calcul 
analytique du couple. On constate également qu’il existe un couplage entre les axes d et q dû 
aux harmoniques d’inductance générés par la saillance rotorique et la distribution du 
bobinage. Les flux à vide et les inductances calculés par EF sont intégrés dans la formulation 
analytique du couple. Le couple est d’abord calculé en injectant des courants sinusoïdaux 
dans la machine. Les formes d’ondes du couple calculées par EF et analytiquement, sous 
différentes hypothèses, sont données Figure 80. 

 

 
 

Figure 80 - Formes d’ondes du couple de la machine « référence » alimentée en courant – 
comparaison entre les résultats du calcul par EF et la formulation analytique 
intégrant diverses sources d’harmoniques : 
- Tfund intègre : le fondamental du flux à vide et L(�); 
- Tharm sans ∂L(�) intègre : les harmoniques du flux à vide et L(�); 
- Tharm avec ∂L(�) intègre : les harmoniques du flux à vide, L(�) et ∂L(�). 
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Au fur et à mesure qu’on intègre les phénomènes secondaires dans le calcul du couple, 
on constate que la forme d’onde déterminée analytiquement s’approche de celle déterminée 
par EF. Bien que finalement le calcul analytique du couple et le calcul par EF ne se 
superposent pas exactement, on décèle l’influence des harmoniques d’inductance sur la 
forme d’onde du couple.  

 
Dans un second temps, la machine est alimentée par des tensions sinusoïdales. Les 

courants sont calculés analytiquement en intégrant les harmoniques de f.é.m. (issus de 
simulations EF). La comparaison entre les formes d’ondes des courants calculés 
analytiquement et ceux issus de la résolution des équations électriques liées au modèle par 
éléments finis est faite Figure 81. 

 

 
 

Figure 81 - Formes d’onde de tension et de courants dans la machine « référence » alimentée 
en tension sinusoïdale. Comparaison entre les résultats analytiques et EF. 

 
On observe un écart entre le courant calculé analytiquement et celui calculé dans la 

résolution EF. Ceci est dû aux harmoniques d’inductance qui ne sont pas inclus dans 
l’approche harmonique analytique.  

 
Le couple est ensuite calculé avec la formulation analytique, à partir des courants issus 

de la résolution analytique, puis avec les courants obtenus par la simulation numérique. La 
Figure 82 montre les formes d’onde du couple sous différentes hypothèses de calcul 
analytique et la forme d’onde obtenue par EF. 
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Figure 82 - Formes d’onde du couple de la machine « référence » alimentée en tension. 
Comparaison entre les résultats du calcul par EF et la formulation analytique 
intégrant diverses sources d’harmoniques (flux, inductances, courants). 

 
La formulation du couple la plus complète, lorsqu’elle fait appel aux flux, aux courants 

et aux inductances « réels », se comporte convenablement vis-à-vis des résultats obtenus par 
EF. Elle permet d’intégrer la combinaison des harmoniques de courant avec les harmoniques 
d’inductances et de f.é.m. dans la création du couple moyen. 

IV.C. Conclusion sur le calcul du couple 

Les différents cas traités nous permettent de conclure quant à la pertinence de la 
formulation du couple qui est basée sur le principe des travaux virtuels exprimés dans le 
repère dqo. L’expression établie pour le couple permet de caractériser l’influence du pilotage 
de l’onduleur (qui se répercute sur les harmoniques de courant) et de la constitution de la 
machine (qui se manifeste à travers les harmoniques de f.é.m.) sur la qualité de celui-ci. À 
travers le calcul du couple, nous avons donc décrit, avec plus de finesse qu’habituellement 
pour une phase de dimensionnement, une interaction majeure entre les éléments du système. 

Pour ce qui est de notre modélisation globale, nous ne pourrons pas intégrer les 
harmoniques d’inductance dans le calcul des courants et du couple. D’une part parce que le 
calcul de la forme d’onde des inductances sur une période électrique est long, et d’autre part 
parce que dans le cas de la résolution des courants, cela rend les équations électriques plus 
complexes et leur résolution plus difficile. En conséquence, nous avons noté que cela 
pouvait conduire à sous estimer les harmoniques de courant et de couple et à mésestimer le 
couple moyen. 
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V. Modélisation des pertes du système 
 
Cette section a pour objet de déterminer les différentes pertes dans le système 

d’entraînement afin d’en déterminer le rendement et ensuite d’estimer les élévations de 
température de différents éléments du système. Les pertes seront évaluées dans l’onduleur 
puis dans la machine. Nous porterons une attention particulière à la caractérisation des pertes 
d’un élément du système en fonction des comportements des autres. 

En ce qui concerne l’électronique de puissance, les pertes par conduction et par 
commutation sont déterminées pour les deux topologies de convertisseur que nous avons 
sélectionnées. 

La machine électrique possède plusieurs postes de pertes parmi lesquels les pertes par 
effet Joule, les pertes fer, les pertes dans les aimants, ou encore les pertes aérodynamiques. 
Parmi ces pertes, certaines intégreront des caractéristiques liées aux contenus harmoniques 
des courants, aux tensions MLI, aux effets liés aux hautes fréquences et à la haute vitesse. 

Des couplages entre l’onduleur et la machine au niveau des pertes sont modélisés et 
contribuent à la caractérisation fine des interactions entre les éléments du système. 

V.A. Pertes dans les onduleurs 

Comme déjà signalé auparavant, seule la MLI intersective sinus-triangle, caractérisée 
par sa profondeur de modulation r et son indice de modulation m, est considérée dans nos 
travaux. De ce fait nous ne déterminerons les pertes dans le convertisseur électronique que 
sous ces conditions de fonctionnement. Nous étudions les pertes dans un bras de 
commutation d’un onduleur en pont complet dont les interrupteurs sont constitués d’IGBT 
et de leurs diodes anti-parallèles. Les formulations qui sont présentées ont été largement 
détaillées dans [Mes89] [Cas94] [Bie04] [Inf06]. Elles reposent sur les hypothèses suivantes : 

- On suppose qu’on dispose d’une tension de bus constante et que le courant de 
sortie de l’onduleur est sinusoïdal déphasé d’un angle ϕ  : ( ) ( )ϕω −= tIti esinˆ  ; 

- On choisit une référence de tension sinusoïdale : ( ) ( )trtref eωsin=  ; 

- On suppose de plus que sur une période de découpage la référence de tension 
n’évolue pas trop rapidement et qu’on peut la considérer constante. 

V.A.1) Pertes dans les connexions 

L’amenée de courant, en cuivre, jusqu’aux semi-conducteurs, possède une résistivité 
électrique source de pertes par effet Joule. Ces pertes s’expriment, pour un IGBT et une 
diode, par : 
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V.A.2) Pertes dans un IGBT 

Les pertes dans les IGBT sont dues à la conduction et à la commutation du courant. 
Des expressions de ces deux types de pertes sont présentées dans les paragraphes qui 
suivent. 

(a) Pertes par conduction 
L’énergie perdue par conduction sur une période de découpage s’écrit : 

 
 ( ) ( ) ( )ttitVceW IGBTcond τ××=  Éq. 114 

 
Où : 

- ( )tIGBTτ  est la fonction de conduction de l’IGBT ; 

- ( )tVce  est la chute de tension aux bornes de l’IGBT. 
 
On choisit un modèle de type {source de tension + résistance} pour la chute de 

tension aux bornes de l’IGBT : 
 

 ( ) ( )tiRceVcetVce ⋅+= 0  Éq. 115 

 
Compte tenu de l’hypothèse d’invariance de la référence de tension sur une période de 

découpage, on peut exprimer la durée de conduction d’un IGBT sur une période de 
découpage. À partir de considérations géométriques simples sur les formes d’onde de la 
porteuse et de la référence de tension (cf. Figure 83), on peut écrire la fonction de 
conduction selon : 
 

 ( ) ( )[ ]trtIGBT sin1
2

1 +=τ  Éq. 116 

 
Avec t le temps. 

 

 
 

Figure 83 - Comparaison sinus-triangle sur une période de commutation. La référence de 
tension est supposée constante sur la période de découpage par hypothèse. 

 
Connaissant l’énergie dissipée, on peut calculer les pertes par conduction : 
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L’IGBT ne conduisant que durant l’alternance positive du courant, on obtient après 
calculs : 
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(b) Pertes par commutation 
En ce qui concerne les pertes par commutation, il faut considérer les énergies perdues 

à chaque ouverture et fermeture des semi-conducteurs. Les datasheets des fournisseurs d’IGBT 
indiquent la quantité d’énergie perdue à chaque commutation en fonction du courant 
commuté et de la tension à couper. L’énergie perdue au point de fonctionnement nominal 
est également donnée. Une première approximation est de considérer que l’énergie perdue à 
la commutation est proportionnelle au courant et à la tension à commuter. On peut alors 
écrire : 

 
( )

nom

dc

nom
ononcomm V

V

I

ti
EW =_  et 

( )
nom

dc

nom
offoffcomm V

V

I

ti
EW =_  

 
La valeur moyenne de l’énergie perdue par commutation sur une période de 

découpage peut être calculée selon : 
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Puis la puissance des pertes par commutation se calcule alors : 
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Soit finalement : 
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Où f est la fréquence du fondamental et m=fd/f  l’indice de modulation. 
Les pertes totales dans l’IGBT s’écrivent : 

  

 IGBTcommIGBTcondIGBT PPP ,, +=  Éq. 121 

V.A.3) Pertes dans une diode 

Les expressions des pertes par conduction et commutation d’une diode se déduisent 
de celle de l’IGBT en pratiquant certaines modifications. Le modèle de chute de tension aux 
bornes de la diode est pris selon : 
  

 ( ) ( )tiRVtV ddd += 0  Éq. 122 
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La fonction de conduction de la diode est par définition le complément de la fonction 
de conduction de l’IGBT : 

 

 ( ) ( ) ( )[ ]trtt IGBTD ωττ sin1
2

1
1 −=−=  Éq. 123 

(a) Pertes par conduction 
De la même manière que dans le cas de l’IGBT, les pertes par conduction dans une 

diode s’écrivent alors, après calculs : 
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(b) Pertes par commutation 
Les pertes par commutation, dans le cas d’une diode sont majoritairement les pertes à 

l’extinction dues au phénomène de recouvrement des charges. Nous ne considérons donc 
que les pertes à l’extinction de la diode : 
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dc
diodecomm E
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VImf
P

ˆ
, π

=  Éq. 125 

 
où Erec est l’énergie perdue par recouvrement au point de fonctionnement nominal. 
Les pertes totales dans la diode sont : 
 

 diodecommdiodeconddiode PPP ,, +=  Éq. 126 

V.A.4) Pertes totales dans les interrupteurs du 
convertisseur électronique 

Les expressions des pertes qui sont détaillées ci-avant correspondent aux pertes dans 
un interrupteur et elles sont également applicables au cas d’un onduleur monophasé en pont 
complet. Le calcul des pertes totales dans le convertisseur électronique s’obtient en sommant 
les différentes pertes évoquées et en les multipliant par le nombre d’interrupteurs utilisés : 

 
 ( )diodeIGBTleadond PPPNbP ++= int  Éq. 127 

 
L’étude de l’onduleur triphasé à 3 bras se déduit de celle de l’onduleur monophasé en 

pont complet. La mise en commun de 3 onduleurs monophasés dont les grandeurs 
électriques forment un système triphasé équilibré permet de supprimer la moitié des bras car 
la somme des courants est nulle au point neutre. On ne constate donc aucune différence sur 
les expressions des pertes dans les interrupteurs. Seules les valeurs des courants de sortie et le 
nombre d’interrupteurs du convertisseur varient. Les formulations proposées sont 
paramétrées par les caractéristiques des modules IGBT (constitué d’une puce IGBT et d’une 
diode antiparallèle). Nous avons répertorié dans une base de données les caractéristiques 
d’une série de modules EconoPack+ d’Infineon. Puis, en fonction du courant circulant dans 
l’onduleur, le module adéquat, et donc ses caractéristiques, sont sélectionnés suivant la règle 
suivante : le calibre d’IGBT à retenir est celui immédiatement supérieur à la valeur crête du 
courant circulant dans l’onduleur. 
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V.A.5) Conclusion sur le calcul des pertes dans 
l’onduleur 

Le modèle analytique présenté manque certainement de précision pour les indices de 
modulation faibles pour lesquels la forme d’onde du courant ne peut plus être approximée 
raisonnablement par une sinusoïde. De plus l’hypothèse sur la constance de la tension de 
référence sur une période de découpage ne peut pas être raisonnablement formulée dans ces 
conditions. 

L’hypothèse d’une relation de proportionnalité sur les pertes par commutation est 
également une simplification qui peut s’avérer trop approximative selon les caractéristiques 
des interrupteurs utilisés. 

 
Le modèle analytique proposé, bien que simple, permet de retracer assez fidèlement le 

comportement des pertes pour les indices de modulation élevés. Le modèle pourra tout de 
même être utilisé pour les indices de modulation faibles, sachant pertinemment que la 
précision est altérée. Ceci afin de mettre en œuvre la démarche d’optimisation globale. 
Comme pour chacune des briques de l’optimisation de l’ensemble onduleur-moteur, il est 
possible d’affiner le modèle, au prix d’une modification du rapport entre précision et temps 
de calcul. 

V.B. Pertes par effet Joule 

Les pertes par effet Joule sont classiquement estimées à partir du fondamental du 
courant. La prise en compte des pertes par effet Joule supplémentaires peut constituer un 
point de couplage entre le convertisseur et la machine. Les pertes supplémentaires qui 
apparaissent dans le bobinage sont de diverses origines comme le détaille précisément 
Monsieur Grellet [Gre89] : effet de peau, courants de circulation, conducteurs balayés par 
des franges de flux rotorique … 

Une sommation harmonique des pertes par effet Joule générées par chaque 
harmonique de courant peut être réalisée pour évaluer les pertes par effet Joule totales 
[Gre89] [Lu02] [Fre09]. Les harmoniques de courant dont il est question sont générés par 
l’alimentation en tension MLI et leur influence sur les pertes par effet Joule totales constitue 
un point de couplage important entre l’onduleur et la machine. Cependant ces pertes par 
effet Joule supplémentaires doivent être évaluées avec précaution à cause des phénomènes à 
haute fréquence qui existent dans les conducteurs ; tout particulièrement dans les machines 
rapides où la fréquence fondamentale est importante et où une décomposition en série de 
Fourier, pour le calcul des pertes par effet Joule totales, mettrait en œuvre des fréquences de 
plusieurs kilohertz. 

 
Dans la première partie du mémoire nous avons mis en évidence que le nombre de 

conducteurs par encoche pouvait être relativement faible et conduire à réaliser des 
conducteurs avec plusieurs fils en main. De ce fait, des courants de circulation peuvent 
apparaitre entre les fils élémentaires du conducteur. Nous focalisons la modélisation sur les 
pertes supplémentaires dues aux courants de circulation et aux phénomènes pelliculaires dans 
les conducteurs. 

V.B.1) Description de la méthode 

L’objectif des travaux initiés par Monsieur Field fut de déterminer les pertes dans des 
conducteurs logés dans une encoche et soumis à un courant alternatif. La méthode alors 
développée consiste en la résolution des équations de Maxwell dans l’encoche. Monsieur 
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Field [Fie05] en a développé une solution théorique en considérant les phénomènes 
pelliculaires et les courants de circulation. Le résultat de ces travaux est d’exprimer les pertes 
par effet Joule, à une fréquence donnée par : 
 

 ( ) ²3 IRKKP dccircpeauJ +=  Éq. 128 

 
Où Kpeau et Kcirc sont des coefficients déterminés par la résolution des équations de 

Maxwell. Kcirc permet de traduire l’effet des courants de circulation et Kpeau relate 
l’augmentation des pertes due à l’effet de peau. Ces coefficients dépendent : 

- De la fréquence ; 
- Des dimensions de l’encoche ; 
- Des dimensions des conducteurs ; 
- De la constitution des conducteurs : conducteur massif ou subdivisé (dans ce 

cas, l’agencement des brins élémentaires intervient dans le calcul : fil de Litz, 
barre Roebel, retournement des têtes de bobines) ; 

- Du pas de raccourcissement du bobinage. 
 

La résistance en courant continu peut se calculer avec l’expression suivante : 
 

 
encremppar

encconds
spireCudc SkN

NN
LR /ρ=  Éq. 129 

V.B.2) Effet de peau 

Nous donnons ici l’expression du coefficient d’augmentation des pertes par effet Joule 
due à l’effet de peau ; cela pour deux configurations de bobinage. Ces expressions peuvent 
être trouvées dans [Fie05] [Rot17] [Rot18] [Gre89]. 

Dans le cas où il n’y a qu’une phase par encoche et dans le cas d’un bobinage à pas 
diamétral comportant n conducteurs massifs par encoche, le coefficient Kpeau s’exprime : 
 

 ( ) ( ) ( )λλλλ B
n

AK peau 3

1² −+=  Éq. 130 

 
Avec 

( ) ( ) ( )
( ) ( )λλ

λλλλ
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2sin2

−
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A  et ( ) ( ) ( )

( ) ( )λλ
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Où 
δ

λ h=  (hauteur réduite), avec h la hauteur du conducteur et � l’épaisseur de peau. 

Dans le cas où le bobinage est triphasé à 2 couches, à conducteurs massifs, à pas 
raccourci, Kpeau s’exprime : 

 

 ( ) ( ) ( )λλλλ B
n

AK peau 48

16²13 −+=  Éq. 131 

 
Ce coefficient s’applique alors aux conducteurs situés dans les encoches où deux 

phases sont bobinées. Les encoches où seule une phase est présente doivent être traitées avec 
l’expression (Éq. 130). Le bobinage que nous sélectionnerons est à pas raccourci donc les 
deux expressions (Éq. 130) et (Éq. 131) seront employées dans nos dimensionnements. 
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V.B.3) Courants de circulation 

Lorsque les conducteurs sont constitués de brins élémentaires mis en parallèle, des 
courants de circulation peuvent prendre naissance. Le coefficient Kcirc dépend alors de 
l’agencement des brins élémentaires. Dans le cas d’un retournement des têtes de bobines – 
les conducteurs sont vrillés de 180° au niveau des têtes de bobine –, cas que nous 
considérons dans nos calculs, il s’exprime : 
 

 ( ) 1' −= λAKcirc  Éq. 132 

 
Où �’  est la hauteur réduite en prenant n fois la hauteur d’un brin pour valeur de h. 

V.B.4) Étude des pertes dans des conducteurs logés dans 
une encoche 

Afin d’illustrer l’influence des pertes par effet de peau et par courants de circulation, 
nous considérons une encoche de dimensions fixées (largeur=5 mm, profondeur=15 mm) 
dans laquelle sont logés quatre conducteurs. Chacun des conducteurs est constitué de brins 
élémentaires. La section des conducteurs est gardée constante. Nous ferons varier le 
diamètre des brins élémentaires, donc le nombre de brins élémentaires par conducteur 
variera afin de garder la section des conducteurs constante. Pour chaque diamètre de fil 
élémentaire, le coefficient de pertes supplémentaires total est calculé. Deux fréquences de 
fonctionnement sont considérées : 100 Hz et 1 000 Hz. 
 
Pour une fréquence de 100 Hz 

Nous présentons l’évolution du coefficient d’augmentation des pertes, (Kpeau + Kcirc), 
en fonction du diamètre des fils élémentaires, à 100 Hz, en Figure 84. 

 

 
 

Figure 84 - Coefficient d’augmentation des pertes par effet Joule pour une encoche de 
dimensions fixées, à f=100 Hz. Effet de peau et des courants de circulation inclus. 

 
Pour les forts diamètres de fil, nous sommes dans la situation où il y a très peu de fils 

par conducteurs. Ceci signifie que les courants de circulation tendent vers zéro et que 
l’augmentation des pertes est due à l’effet de peau (section des fils importante). À l’opposé 
pour les faibles diamètres de fil, les pertes par effet de peau sont négligeables. Les pertes par 
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circulation sont importantes car il y a beaucoup de fils de faible section en parallèle pour 
constituer un conducteur. 

 
Dans le cas qui vient d’être présenté on constate qu’entre les pertes DC et les pertes 

AC, il y a au moins 1 % (environ) d’écart. L’effet de peau possède une contribution très 
relative sur les pertes alors que l’influence des pertes par courants de circulation peut être 
plus marquée. 

 
Il y a dans ce cas très peu d’écart, quelques pourcents, entre les pertes par effet Joule 

AC et les pertes par effet Joule DC. 
 
Pour une fréquence de 1 000 Hz 

Nous présentons l’évolution du coefficient d’augmentation des pertes en fonction du 
diamètre des fils élémentaires, à 1 000 Hz, en Figure 85. 

 

 
 

Figure 85 - Coefficient d’augmentation des pertes par effet Joule pour une encoche de 
dimensions fixées, à f=1000 Hz. Effet de peau et des courants de circulation 
inclus. 

 
On constate cette fois-ci que le coefficient d’augmentation des pertes est plus élevé à 

cause de la fréquence plus importante. Les pertes par effet Joule AC sont au moins 1,6 fois 
plus importantes que les pertes par effet Joule DC. L’augmentation du niveau des pertes à 
cause de l’effet de peau et des courants de circulation est bien plus importante qu’à 100 Hz. 

 
On constate, sur les courbes retraçant l’évolution du coefficient d’augmentation des 

pertes dans les deux cas présentés, qu’il existe un diamètre de brin élémentaire optimal vis-à-
vis des pertes par effet Joule. Il sera judicieux, dans la phase de conception par optimisation 
d’intégrer le diamètre du fil élémentaire dans les variables d’optimisation afin de situer le 
minimum du coefficient d’augmentation des pertes par effet Joule. 

V.B.5) Application aux courants non sinusoïdaux 

Les formules établies auparavant sont valables pour une fréquence donnée. Pour 
calculer les pertes par effet Joule causées par un courant non sinusoïdal, il suffira donc 
d’effectuer une décomposition harmonique de sa forme d’onde et d’appliquer le coefficient 
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d’augmentation des pertes pour chaque rang harmonique. Les pertes par effet Joule totales 
s’expriment alors : 
 

 
( )∑ +=

h
hdchcirchpeauJ IRKKP ²3 ,,  Éq. 133 

 
C’est cette dernière formulation que nous emploierons dans nos dimensionnements 

par la suite.  

V.B.6) Conclusion sur le calcul des pertes par effet Joule 

Nous avons présenté une méthode de calcul des pertes par effet Joule supplémentaires 
développée par Monsieur Field. Cette approche nous permet de calculer un coefficient 
d’augmentation des pertes par effet Joule dans le cas d’un bobinage où les têtes de bobines 
sont retournées. La modélisation inclut l’influence de l’effet de peau et des pertes par 
courants de circulation. Ces effets ne doivent en aucun cas être négligés à cause du caractère 
haute vitesse, haute fréquence, de notre application. Finalement la prise en compte des pertes 
générées par chaque harmonique de courant permet le couplage de l’onduleur et de la 
machine au moyen des pertes par effet Joule de la machine. 

V.C. Pertes fer 

L’analyse bibliographique suggère que les machines rapides possèdent des matériaux 
magnétiques qui fonctionnent en régime linéaire. Nous ferons donc cette hypothèse dans la 
modélisation des pertes fer de la machine. La modélisation des pertes fer que nous 
proposons concerne uniquement les phénomènes de premier ordre. Les pertes fer dans les 
pièces polaires du rotor ne seront pas estimées. La machine étant excitée par des aimants et à 
haute vitesse, l’entrefer y sera relativement important et donc les pertes de denture au rotor, 
par ailleurs feuilleté, seront atténuées. Ainsi seules les pertes fer du stator seront modélisées. 

 
Plusieurs approches peuvent être employées pour déterminer les pertes fer dans une 

machine électrique. Elles diffèrent dans la manière dont est calculé le champ magnétique et 
dans les modèles utilisés pour calculer les pertes ; pour plus de détails [Fas07] et [Kri10] font 
une revue des modèles de calcul des pertes fer. Étant donné que les calculs par éléments finis 
donnent des résultats plus précis que les calculs analytiques, plusieurs travaux [Che99] [Ma03] 
[Mag04] [Ion07] [Gmy08] [Yam09b] [Li10] ont réalisé des calculs de pertes fer à partir de 
cartographie de champs en 2D ou 3D. Il existe également des travaux sur le calcul des pertes 
fer à partir de modèles analytiques de calcul de champ [Sou02] [Mi03] [Tra09]. D’autres 
combinent des calculs par éléments finis et analytiques pour le calcul de l’induction 
magnétique dans la machine [Leg10]. Ensuite les modèles de pertes fer à appliquer vont des 
formulations de type Steinmetz à des modèles de type Preisach [Dup97] [Rov09], en passant 
par des modèles de complexité variable tels que les modèles basés sur le principe de 
séparation des pertes introduit par Monsieur Bertotti [Bog03] [Mi03] [Ion07] [Gmy08] 
[Yam09b] [Leg10] ou le modèle Loss Surface [Che99] [Li10]. Parmi les modèles cités, 
certains prennent en compte le caractère rotationnel du champ dans la culasse [Ma03] 
[Tra09]. Nous négligerons cet effet dans notre modélisation. 

 
Nous rappelons que lors de la modélisation électromagnétique, les formes d’onde des 

inductions d’entrefer dues à l’excitation et aux réactions magnétiques d’induit ont été 
déterminées. Cette connaissance locale du champ d’entrefer va être le point de départ du 
calcul des pertes fer au stator. La méthodologie consistera, dans un premier temps, à 
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déterminer l’induction dans les dents et dans la culasse statorique lorsque la machine est 
alimentée par des courants sinusoïdaux. À partir des formes d’onde des inductions dans les 
parties ferromagnétiques, un modèle harmonique de calcul des pertes fer est appliqué. La 
modélisation proposée est ensuite comparée aux résultats fournis par un calcul EF et une 
évaluation des pertes fer à l’aide du modèle Loss Surface (LS). Enfin l’influence de la MLI de 
l’électronique de puissance est modélisée afin de décrire une interaction très souvent 
observée entre le comportement de l’onduleur et les pertes fer de la machine. 

V.C.1) Forme d’onde modélisée dans l’entrefer 

L’induction dans l’entrefer, Bent, s’écrit comme la somme – d’après l’hypothèse de 
linéarité des matériaux magnétiques – de l’induction due aux aimants, Bf, et de celles dues aux 
réactions magnétiques d’induit d’axes d et q, Bd et Bq, représentées en Figure 86. Les formes 
d’ondes des différentes composantes ont été établies lors de la modélisation 
électromagnétique. 
 

 
 

Figure 86 - Composantes de l'induction d'entrefer et induction résultante d'entrefer 
 

La forme d’onde d’induction d’entrefer est obtenue en supposant une f.m.m. 
purement sinusoïdale. De plus l’effet des encoches sur l’induction dans l’entrefer n’est pas 
pris en compte. 

V.C.2) Forme d’onde modélisée dans les dents 

L’induction dans les dents se déduit de celle dans l’entrefer en appliquant la loi de 
conservation du flux. On suppose que tout le flux dans l’entrefer est conduit par les dents du 
stator. Ainsi l’induction dans une dent, au cours de la rotation du rotor, peut s’écrire : 
 

 ( ) ∫

+

−
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s
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B )(  Éq. 134 

 
L’intégrale glissante permettant de déterminer l’induction dans une dent au cours du 

temps est réalisée numériquement sous Matlab®. Un exemple de tracé est donné Figure 87. 
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Figure 87 - Forme d’onde de l’induction dans une dent au cours du temps 
  

L’induction dans les dents est canalisée jusqu’à la culasse statorique et constitue le 
point de départ du calcul de l’induction dans cette dernière. 

V.C.3) Calcul du champ dans la culasse de la machine 

L’induction dans la culasse peut être calculée en faisant l’hypothèse usuelle que le 
champ y est purement tangentiel. Nous avions en premier lieu fait cette hypothèse et avions 
constaté des écarts importants avec les simulations par EF sur le niveau des pertes fer. La 
cause identifiée de cet écart est la négligence de la composante radiale de l’induction dans la 
culasse et des pertes fer associées. Aussi nous nous attachons ici à développer un modèle de 
calcul du champ en tout point de la culasse avant d’appliquer le modèle d’estimation des 
pertes fer. 

 
L’approche que nous avons développée est une extension de [Tra09]. Le calcul est 

basé sur la résolution de l’équation de Laplace en 2D dans la culasse. La référence [Tra09] a 
réalisé ce calcul à vide pour une machine à pôles lisses. Nous traitons ici le cas de la machine 
en charge. 

 
La résolution de l’équation de Laplace est faite en considérant la culasse comme étant 

une couronne lisse dont la courbure peut être négligée, voir Figure 88. La référence [Tra09] 
indique que ceci est valable à partir de 6 pôles. Faute de quoi la résolution du problème qui 
suit doit s’effectuer en coordonnées cylindriques pour plus de rigueur. 

 

 
Figure 88 - Schéma de la culasse où �  est la longueur de l’onde (correspondant à deux pas 

polaires) qui excite la culasse et a l’épaisseur de la culasse 
 

λ  

a  y

x  
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On suppose par ailleurs que la culasse est excitée uniquement au niveau de son rayon 
intérieur par l’intermédiaire du flux qui circule dans les dents. La distribution spatiale de 
l’excitation au niveau du rayon intérieur de la culasse peut s’écrire à partir de l’évolution 
temporelle de l’induction dans une dent. En faisant l’hypothèse simplificatrice que la 
distribution temporelle de l’induction dans une dent correspond à la distribution spatiale 
instantanée de l’induction au niveau de la culasse, il est possible d’écrire cette induction 
d’excitation selon : 
 

 )(
1

)(_ θθ ds
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ales
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culasseexcitation B
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R
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B

+
=  Éq. 135 

 
Cette écriture permet de prendre en compte l’augmentation de la surface d’un pas 

polaire au niveau de rayon intérieur de la culasse statorique. L’onde d’induction qui excite la 
culasse peut s’écrire sous forme d’une série de Fourier, exprimée dans un repère cartésien : 
 

 ( ) ( )∑ +=
h

hshcculasseexcitation hkxBhkxBxB sincos)(_  Éq. 136 

 

Où 
λ
π2=k est le vecteur d’onde et θ

π
λ
2

=x est l’abscisse dans le repère cartésien. 

Connaissant l’induction au niveau du rayon intérieur de la culasse, la résolution 
formelle de l’équation de Laplace en 2D [Asm05] conduit à : 
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Une représentation de la cartographie du champ dans la culasse, qu’on peut obtenir 

avec cette méthode, est donnée en Figure 89. 
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Figure 89 - Mise en œuvre du calcul de l’induction dans la culasse lorsque la machine est en 
charge. 
Haut – Distribution spatiale de l’induction d’excitation au niveau du rayon 
intérieur de la culasse. 
Bas – Distribution du champ magnétique dans la culasse. 

 
Les composantes radiale et tangentielle de l’induction dans la culasse peuvent 

également être visualisées à différentes hauteurs de la culasse sur la Figure 90 et la Figure 91. 
 

 
 

Figure 90 - Composantes tangentielles de l’induction dans la culasse à différents rayons dans 
la culasse 

 
Les développements qui ont été menés montrent que la composante radiale de 

l’induction dans la culasse n’est pas négligeable et qu’elle a certainement une contribution 
dans l’évaluation des pertes fer.  
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Figure 91 - Composantes radiales de l’induction dans la culasse à différents rayons dans la 
culasse 

V.C.4) Modèle de pertes fer 

L’induction magnétique a été déterminée dans les différentes zones du stator. Ces 
formes d’onde sont des distributions spatiales. Les évolutions temporelles des inductions 
dans les différentes parties magnétiques du stator s’obtiennent immédiatement à partir des 
distributions spatiales en remarquant que ces distributions tournent au synchronisme. 

Il faut maintenant appliquer un modèle de calcul des pertes fer aux formes d’onde 
déterminées. Nous rappelons que la machine fonctionne en régime linéaire. Nous optons 
pour une modélisation des pertes par une approche harmonique. Nous soulignons ici l’effet 
de la haute fréquence qui tend à repousser le champ sur les bords des tôles magnétiques. Il 
faudra donc intégrer ce phénomène dans la modélisation des pertes fer à haute fréquence et 
en régime linéaire. Le modèle proposé est un modèle classique à trois composantes introduit 
par Monsieur Bertotti. Ce modèle inclus les pertes par hystérésis, les pertes par courants de 
Foucault (dites classiques) et les pertes supplémentaires. Une modification du terme des 
pertes par courants de Foucault est proposée par Monsieur Boglietti [Bog03] pour intégrer 
les effets dus à la haute fréquence. Pour une induction sinusoïdale, le modèle s’écrit : 
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Les cinq paramètres du modèle sont identifiés pour une tôle M330-35. L’identification 

se fait en utilisant les données fournies par les constructeurs. Celles-ci donnent les pertes 
pour plusieurs fréquences (50 à 700 Hz) et plusieurs niveaux d’induction (0,1 à 1,5 T). 
L’identification des paramètres est effectuée simultanément sur tous les points donnés par le 
constructeur. La minimisation des écarts entre le modèle et les données est effectuée par un 
algorithme génétique. Les valeurs obtenues pour les paramètres sont listées dans le Tableau 
IV. 
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TABLEAU IV  - PARAMETRES DU MODELE DE CALCUL DES PERTES FER 

Coefficient Value 

Paramètre irα  2 

Coefficient de pertes par hystérésis Hk  0,0220 

Coefficient de pertes par courants de Foucault ECk  0,3873 

Coefficient des pertes par excès EXCk  1,39.10-14 
Paramètre γ  6,04.10-4 

 
La Figure 92 montre les écarts entre le modèle et les données constructeurs pour 

plusieurs fréquences et plusieurs niveaux d’induction. 
 

 
Figure 92 - Écart relatif ente le modèle de pertes fer et les données constructeur 
 

Le modèle présente des écarts compris entre -35 % et +12 %. Les écarts sont plus 
importants pour les basses inductions. Ces écarts portent sur de petites valeurs de pertes. 
L’effet sur les pertes totales est donc relativement moins important. Il eut été possible de 
choisir une modélisation de type polynôme pour décrire les pertes fer. Ceci aurait permit de 
se rapprocher davantage des données fournies. Mais l’origine physique des pertes fer, qu’il 
est important de garder à cause des phénomènes à haute fréquence, aurait été perdue. 

Pour ce matériau particulier le coefficient des pertes par excès, kEXC, est négligeable est 
peut être pris nul. Ce choix de le prendre nul est également celui fait par d’autres auteurs 
[Bog03]. Dans ces conditions particulières, le modèle peut s’écrire : 
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Le modèle proposé est valable pour une induction sinusoïdale. Cependant, en 
admettant que les courants de Foucault de différentes fréquences peuvent se superposer et 
que les pertes par hystérésis dépendent de l’amplitude de l’induction, le modèle proposé peut 
être étendu aux formes d’ondes non-sinusoïdales déterminées dans les parties magnétiques 
du stator. Le modèle des pertes par unité de masse s’écrit alors : 
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Bk est l’amplitude du ke terme de la décomposition en série de Fourier, B̂ est 

l’amplitude de l’induction, soit dans les dents soit dans la culasse. 
 
Enfin, le modèle de pertes est appliqué sur la forme d’onde de l’induction dans les 

dents. Concernant la culasse, cette dernière est divisée en 10 couches dans lesquelles les 
pertes fer sont calculées pour les composantes radiale et tangentielle de l’induction. 
Finalement les différentes contributions sont ajoutées pour donner les pertes fer totales dans 
la culasse. 

V.C.5) Validation du modèle de pertes fer 

Les résultats fournis par le modèle proposé sont comparés avec ceux obtenus par une 
simulation par éléments finis couplée au modèle de pertes fer Loss Surface [Gau05]. Ce 
modèle est le fruit de plusieurs années de recherche qui ont conduit à l’élaboration d’un 
modèle de pertes fer dépendant de la forme d’onde de l’induction au cours du temps et de sa 
dérivée temporelle. Ce modèle est intégré dans le logiciel Flux2D®. C’est donc avec cet outil 
que nous faisons notre comparaison. Celle-ci est effectuée sur la machine de référence 
(section II.C.1), p. 78) qui tourne à 21 000 tr/min et qui est alimentée par des courants 
sinusoïdaux. Elle porte sur les formes d’onde de l’induction puis sur les niveaux de pertes fer.  
 

La forme d’onde de l’induction dans les dents, obtenue par le calcul analytique et par 
le calcul EF, est représentée sur la Figure 93. On constate une très bonne cohérence entre les 
deux formes d’onde. 

 

 
 

Figure 93 - Forme d’onde de l’induction dans le milieu des dents statoriques sur une période 
électrique : comparaison entre le calcul analytique et le calcul par éléments finis. 
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Il est difficile de comparer des distributions de champ en deux dimensions, aussi nous 
ne représentons, sur la Figure 94, que la distribution de champ dans la culasse obtenue 
analytiquement. 
 

 
 

Figure 94 - Distribution du champ d’induction, calculé analytiquement, dans la culasse en 2D 
 

Les pertes fer évaluées dans les dents et dans la culasse, par les deux méthodes, sont 
présentées dans le Tableau V. 

 
 

TABLEAU V - CALCUL DES PERTES FER DANS LES DENTS ET LA CULASSE DU STATOR : COMPARAISON 

ENTE LES RESULTATS PAR EF ET LES CALCULS ANALYTIQUES. 
 Calcul EF – 

Modèle LS 
Calcul analytique – 

Modèle LS 
Calcul analytique – 

Modèle harmonique 
Pertes dans les dents [W] 2565 2400 (-6,43 %) 2441 (-4,83 %) 
Pertes dans la culasse [W] 2211 1798 (-18,7 %) 1780 (-19,5 %) 
Pertes totales au stator [W] 4776 4198 (-12 %) 4221 (-11 %) 

 
 

En comparant les deux dernières colonnes du Tableau V, on constate que les deux 
modèles de pertes (harmonique et LS) fournissent sensiblement les mêmes résultats lorsqu’ils 
sont excités par les mêmes entrées. La comparaison avec la première colonne montre une 
bonne cohérence sur les pertes calculées dans les dents. Dans cette zone, le champ 
magnétique est quasiment unidirectionnel et le calcul analytique de l’induction est proche du 
calcul par EF comme l’atteste la Figure 93. Dans la culasse, la situation est plus compliquée. 
La courbure de la culasse a été négligée ce qui introduit un premier biais dans la 
modélisation. Et plus important, la culasse n’est pas excitée uniformément sur son rayon 
intérieur, elle est excitée par le flux arrivant des dents, donc de manière discontinue dans 
l’espace. Or nous avons fait l’hypothèse que l’excitation de la culasse était uniforme – c’est 
une hypothèse forte car on sait que le flux qui provient des dents excite la culasse de manière 
discontinue – ceci peut également être à l’origine des écarts observés. Finalement la dernière 
source d’écart peut être l’écart entre le modèle harmonique et les données constructeurs 
comme illustré par la Figure 92.  

L’écart entre les résultats fournis par les deux approches (~ 10-15 % d’écart sur les 
pertes totales) peut être considéré comme raisonnable pour un modèle de dimensionnement, 
surtout lorsqu’on compare les temps de calcul des deux modèles (ceci renvoie au front de 
Pareto entre la précision des modèles et leur temps d’exécution, Figure 5). Le modèle 
harmonique s’exécute en 50 ms pour l’évaluation des pertes dans la culasse à partir du calcul 
analytique du champ alors que le modèle LS est évalué en 698 s, dans les mêmes conditions. 
Le temps de calcul de ce dernier est prohibitif pour qu’il puisse être employé dans une 
procédure d’optimisation avec des calculs intensifs comme celle qui est envisagée par la suite. 
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V.C.6) Influence de l’alimentation en MLI 

Nous avons décrit dans les paragraphes précédents le modèle permettant d’évaluer les 
pertes fer lorsque la machine est alimentée en courant sinusoïdal. Dans l’approche système 
que nous développons, la machine est alimentée en tension par un onduleur. Il est connu que 
ce type de fonctionnement induit une augmentation des pertes fer dans la machine. Afin de 
caractériser l’influence de fonctionnement de l’onduleur sur les pertes fer, une modélisation 
de cette interaction est nécessaire.  

 
On trouve plusieurs approches dans ces tentatives de modélisation : une approche 

phénoménologique se basant sur les formes d’ondes réelles et une approche macroscopique 
où l’origine des pertes et le comportement du matériau ne sont pas analysés.  

 
La première approche consiste à déterminer l’évolution temporelle des courants dans 

la machine et à déterminer les formes d’ondes d’induction dans les dents et dans la culasse au 
cours du temps. Ceci peut être fait analytiquement ou numériquement en couplant un 
modèle EF avec un circuit électrique modélisant un onduleur. La modélisation analytique 
proposée permet de déterminer l’évolution temporelle des courants dans la machine grâce au 
modèle électrique. L’étape suivante consiste à déterminer les formes d’onde de l’induction 
dans les dents et la culasse à chaque instant et ce sur une période électrique. Ceci alourdit 
considérablement les temps de calcul et est rédhibitoire pour l’inclusion de cette approche 
dans une conception par optimisation. Aussi la seconde approche, macroscopique, certes 
moins fine mais plus malléable, est préférable. On trouve au rang de ce type de modélisation 
les travaux effectués par Messieurs Kaczmarek, Barbisio et Boglietti [Bog03]. Les deux 
premières approches, très semblables, nécessitent une connaissance précise du matériau 
considéré. La troisième, proposée par Monsieur Boglietti permet de prendre en compte 
l’influence d’une alimentation par MLI sur les pertes fer quelque soit la forme d’onde de 
l’alimentation. L’approche consiste à déterminer les pertes fer sous alimentation sinusoïdale 
puis dans un second temps à corriger ces pertes par des coefficients qui dépendent du 
schéma de MLI de la tension d’alimentation. Le modèle de calcul des pertes fer sous 
induction sinusoïdale comporte deux composantes : des pertes par hystérésis et des pertes 
par courants de Foucault classiques. Le calcul des pertes fer sous alimentation MLI, sous 
hypothèse qu’il n’y ait pas de cycles d’hystérésis mineurs, s’effectue avec le modèle suivant : 
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- Ph,sin correspond à la composante des pertes hystérésis sous alimentation 

sinusoïdale 
- Pcf,sin correspond à la composante des pertes par courants de Foucault sous 

alimentation sinusoïdale 
- Vav est la valeur moyenne de la tension MLI redressée 
- Vrms est la valeur efficace de la tension 
- Vav,fund est la valeur moyenne du fondamental de tension redressée 
- Vrms,fund est la valeur efficace du fondamental de tension 

 
Connaissant alors les formes d’ondes des grandeurs électriques, nous pouvons évaluer 

l’influence du schéma de la MLI sur les pertes fer. L’approche proposée à été appliquée au 
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calcul des pertes fer dans un transformateur triphasé et dans une machine asynchrone 
tournant au synchronisme [Bog03]. Les écarts observés entre mesures et prédictions sont 
alors respectivement de 5 et 15-20%. 

 
Nous traçons, sur la Figure 95 et la Figure 96, l’évolution des coefficients �  et � en 

fonction des différents paramètres de la MLI.  
 

 
 

Figure 95 - Évolution du paramètre � en fonction de la profondeur de modulation pour deux 
indices de modulation (m=1 et m=12) 

 

 
 

Figure 96 - Évolution du paramètre �  en fonction de la profondeur de modulation pour deux 
indices de modulation (m=1 et m=12) 

 
Nous constatons qu’à indice de modulation fixé (m), l’évolution des coefficients � et �  

en fonction de la profondeur de modulation est opposée. Il semble judicieux de diminuer la 
profondeur de modulation pour réduire les pertes par hystérésis (influence de �, Figure 95) 
alors qu’a contrario, l’augmentation de la profondeur de modulation tend à réduire les pertes 
par courants de Foucault (influence de � , Figure 96). Ces deux tendances opposées doivent 
mener à établir un compromis sur la profondeur de modulation afin de réduire les pertes fer 
sous alimentation MLI. L’influence de l’électronique sur la machine, au travers des pertes fer, 
se traduit ici par l’augmentation du niveau global des pertes fer et par l’existence d’un 
compromis qui minimiserait ces pertes. 
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V.C.7) Conclusion sur la modélisation des pertes fer 

Nous avons établi un modèle d’évaluation des pertes fer basé sur le calcul de la 
distribution du champ dans les dents dans la culasse du stator. Le modèle employé tient 
compte de l’effet de la haute fréquence sur la composante des pertes par courants de 
Foucault. Les paramètres du modèle sont facilement identifiables à partir des données 
provenant des constructeurs, ce qui le rend rapidement adaptable à d’autres matériaux. Les 
résultats fournis par notre approche de calcul complètement analytique du champ et des 
pertes ont été comparés à ceux obtenus par une méthode numérique couplée à un modèle de 
pertes plus élaboré (le modèle LS). La comparaison montre un écart de l’ordre de 10 à 15 % 
sur l’évaluation des pertes, ce que nous jugeons acceptable pour un modèle de 
dimensionnement et compte tenu de la difficulté chronique à estimer les pertes fer. Enfin 
l’influence du comportement de l’onduleur sur la machine, à travers les pertes fer dans cette 
dernière, a été introduite en utilisant une méthode macroscopique issue de la littérature. 
Celle-ci, légère à mettre en œuvre, constitue un bon compromis dans la modélisation des 
interactions entre la machine et l’onduleur en vue d’une procédure d’optimisation du 
système. 

V.D. Pertes dans les aimants 

La conception de machines électriques rapides, à aimants, doit être attentive aux 
aspects thermiques, spécialement vis-à-vis de la démagnétisation des aimants due à une 
surchauffe. Pour éviter ces problèmes, les pertes dans les aimants doivent être évaluées et 
limitées, et ce durant la phase de conception de la machine. Cela est d’autant plus vrai car il 
est plus difficile d’évacuer les pertes générées au rotor que celles produites au stator.  

Les machines rapides mettent en œuvre des fréquences électriques élevées. Lorsqu’on 
emploie un onduleur de tension piloté en MLI pour alimenter une machine rapide, la 
fréquence de découpage maximale peut être rapidement limitée à cause de l’échauffement 
des semi-conducteurs. Cela peut conduire à générer des harmoniques de courant significatifs. 
Ces derniers liés à la vitesse de rotation du rotor, vont générer des pertes par courants de 
Foucault dans les aimants. En effet, plusieurs études ont montré l’influence de la MLI sur les 
pertes par courants de Foucault dans les aimants des rotors de machines synchrones 
[Yam09a] [Hua10]. 

 
Les pertes dans les aimants des rotors de machines synchrones ont pour origine les 

variations macroscopiques de l’induction magnétique dans des matériaux conducteurs. Ces 
variations d’induction peuvent être dues aux variations de la perméance statorique, aux 
harmoniques d’espace de f.m.m. ou encore aux harmoniques de temps de f.m.m. La structure 
de rotor que nous étudions « protège » les aimants des harmoniques d’espace et des 
variations de perméance statorique. Dans cette configuration, les aimants sont davantage 
sensibles aux harmoniques temporels de f.m.m. 

 
Le calcul des pertes par courants de Foucault dans les aimants, dans la littérature, est 

fait en supposant que le comportement des aimants est linéaire et qu’ils peuvent être 
modélisés comme des conducteurs électriques solides [Pol97] [Ish05] [Ede07] [Kat09]. Cette 
hypothèse a été vérifiée dans le cas d’aimants soumis à un flux magnétique alternatif dans 
une gamme de fréquence de 100 Hz à 100 kHz [Ben08]. Des approches analytiques [Pol97] 
[Van06] aussi bien que des approches par éléments finis 2D [Alt00] [Tod04] ou 3D [Ede07] 
[Kat09] permettent de déterminer les pertes dans les aimants. 
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Notre objectif est de proposer un modèle analytique d’évaluation des pertes par 
courants de Foucault dans les aimants dues aux seules variations temporelles du champ dans 
les aimants. Une attention particulière sera portée à la modélisation de l’effet de peau et à ses 
conséquences sur les pertes. Le champ dans les aimants est calculé dans un premier temps 
puis un modèle de calcul des courants induits et des pertes subséquentes est présenté. 

V.D.1) Analyse de la réaction d’induit 

Les harmoniques de temps sont typiquement de rangs 5, 7, 11, 13… L’harmonique de 
rang 5 au stator se traduit par un harmonique de rang 6 au rotor. Il en est de même pour 
l’harmonique de rang 7. Aussi, il n’est pas correct de déterminer les pertes dues à 
l’harmonique 5 puis celles dues à l’harmonique 7 et enfin de sommer les pertes. Il faut 
d’abord déterminer les harmoniques de champ présents au rotor. Ceci correspond en fait à 
déterminer les courants dans un repère rotorique. C’est ce que nous avons fait avec la 
modélisation électrique en déterminant les courants dans le repère dq tournant au 
synchronisme. Ces courants présentent des harmoniques de rangs 6, 12… Aussi une analyse 
des cartographies de champ dans les aimants en fonction de la réaction magnétique d’induit 
d’axe d et d’axe q est menée. Une condition de flux nul vers le moyeu a été considérée pour 
simplifier la situation. L’analyse de la répartition des lignes de champ va permettre de faciliter 
la résolution du problème des pertes par courants de Foucault dans les aimants. La 
cartographie des lignes de champ lorsque la RMI est sur l’axe q est donnée en Figure 97 et 
celle obtenue lorsque la RMI est sur l’axe d est montrée en Figure 98. 

 
 

 

 
Figure 97 - Lignes de champ magnétique dues à la réaction magnétique d'induit d'axe q 
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Figure 98 - Lignes de champ magnétique dues à la réaction magnétique d'induit d'axe d 
 

Les lignes de champ qui traversent les aimants sont dues en très grande partie à la RMI 
d’axe d. Le champ dans l’axe d est dû au courant d’axe d et le champ dans l’axe q est dû au 
courant d’axe q. Ainsi nous considérons par la suite que le champ dans l’aimant est dû à la 
réaction magnétique d’induit dans l’axe d et donc que les pertes dans les aimants ne 
dépendent que de ce courant. Cette approche ne requiert pas d’effort supplémentaire car 
nous avons déjà déterminé le courant d’axe d. 

V.D.2) Calcul des pertes dans les aimants 

(a) Calcul du champ dans les aimants 
Le calcul des pertes dans les aimants débute avec le calcul du champ dans les aimants. 

Ceci a déjà été fait dans la modélisation électromagnétique lorsqu’il s’agissait de déterminer 
l’inductance synchrone d’axe d. Nous rappelons l’expression du champ dans les aimants, 
supposé uniforme dans l’épaisseur des aimants, en fonction de l’harmonique de rang h du 
courant : 
 









++++−

=

π
πππµ

a

m
maCmCaramaamCamC

hdsppwmr
ha

e

e
peeekRekeReepheekpeeek

iNkeR
H

4
log4²²44

12 ,
,  

Éq. 143

 
Nous avions considéré des fuites, dans le moyeu amagnétique, circulaires près des 

aimants puis radiales ensuite. Le champ dans les aimants étant connu il nous faut maintenant 
déterminer les pertes générées. 

 
Dans le cas où les fuites sont purement circulaires, le champ dans les aimants peut 

s’écrire : 
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Nous avons obtenu à ce stade l’expression du champ dans les aimants en fonction des 

paramètres géométriques de la machine et du courant d’axe d. 
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(b) Formulation des pertes dans les aimants 
L’aimant est soumis à une induction variable et sera le siège de courants de Foucault. 

Nous considérons la situation de la Figure 99 où un matériau conducteur est excité par un 
champ uniforme sur ses faces extérieures. 

 
 

Figure 99 - Conducteur parallélépipédique excité par un champ magnétique extérieur 
uniforme et orienté suivant z 

 
En admettant que la distribution du champ est la même dans tous les plans de 

l’épaisseur de l’aimant. Il s’agit alors, dans la situation de la Figure 99, de résoudre l’équation 
de diffusion en régime linéaire, en 2D (dans les dimensions axiales et radiales) : 
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Avec les conditions aux limites suivantes : 
 

 ( ) ( ) ( )tHtbxHtxH ezz ωsin,,,0, 0==  Éq. 146 

 ( ) ( ) ( )tHtyaHtyH ezz ωsin,,,,0 0==  Éq. 147 

 
Les détails de la résolution de cette équation peuvent être trouvés dans [Sto74] 

[Ash05]. La solution en régime permanent s’écrit : 
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Cette formulation inclut l’effet de la fréquence (effet de peau) et des dimensions 

géométriques sur la répartition des lignes de courant.  
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On peut ensuite calculer les pertes volumiques, générées par les courants de 
Foucault, avec la formulation suivante : 
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Finalement, les pertes totales, dans les aimants de la machine, en incluant la 

contribution de tous les rangs harmoniques, peuvent se calculer avec : 
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Nous avons établi une méthodologie analytique de calcul du champ magnétique et des 

pertes par courants de Foucault dans les aimants d’une machine à aimants radiaux au rotor. 
Celle-ci tient compte des éventuelles hautes fréquences qui peuvent exister à vitesse élevée. 
Nous vérifions par la suite la modélisation proposée. Dans un premier temps la formulation 
des pertes est testée sur un cas simple – un matériau conducteur parallélépipédique excité par 
un champ uniforme – puis dans le cas d’un aimants situé dans une machine complète. 

V.D.3) Application à un aimant seul excité par un champ 
uniforme 

Dans un premier temps, un matériau conducteur, possédant les propriétés physiques 
d’un aimant de type SmCo (caractérisé par une conductivité électrique et une perméabilité 
magnétique), est simulé par éléments finis 3D – avec le logiciel ANSYS® – alors qu’il est 
soumis à un champ magnétique extérieur uniforme, unidirectionnel et alternatif. La Figure 
100 montre la répartition des courants induits dans l’aimant considéré (hauteur 47,5 mm, 
épaisseur 7 mm, profondeur 50 mm), à une fréquence de 8 kHz. 

 
 

  
Figure 100 - Représentation de l’aimant et des courants induits. Le calcul est effectué à 8 kHz 

et met en évidence l’effet de peau sur la distribution des courants. 
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Nous comparons ensuite les grandeurs électromagnétiques locales obtenues par EF 

3D et analytiquement. La comparaison porte sur l’induction et les courants induits le long 
d’un segment axial passant par le milieu de l’aimant. Les comparaisons sont rapportées 
respectivement sur la Figure 101 et la Figure 102. 

 

 
 

Figure 101 - Comparaison entre les calculs analytiques et par éléments finis de l’induction 
magnétique sur un segment axial passant par le milieu de l’aimant, à 8 kHz 

 

 
 

Figure 102 - Comparaison entre les calculs analytiques et par éléments finis des courants 
induits le long  d’un segment axial passant par le milieu de l’aimant, à 8 kHz 

 
L’analyse de la Figure 101 et de la Figure 102 montre le très bon comportement de la 

formulation analytique qui a été présentée auparavant. Le modèle de calcul des pertes par 
courants de Foucault est ensuite appliqué. Il est comparé au résultat obtenu par éléments 
finis 3D. Les valeurs fournies par les deux approches sont listées dans le Tableau VI. 
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TABLEAU VI  - PERTES DANS UN AIMANT SEUL EXCITE PAR UN CHAMP UNIFORME 

Fréquence [Hz] Formulation analytique [W] Calcul par éléments finis [W] 

1 4,03.10-6 4,03.10-6 
300 3,37.10-1 3,37.10-1 

1 333 2,96 2,96 
1 800 3,77 3,77 
2 700 4,93 4,93 
8 000 9,52 9,53 
16 000 14,12 14,15 

 
Après avoir constaté le bon comportement de la formulation analytique pour le calcul 

des grandeurs locales, l’analyse du Tableau VI montre également la bonne évaluation des 
pertes dues aux courants induits par cette méthode. 

V.D.4) Application à un aimant dans un rotor 

La méthode de calcul des pertes dans les aimants soumis à un champ extérieur 
uniforme alternatif a été validée sur le cas simple d’un aimant isolé. Nous appliquons 
maintenant l’approche développée au cas d’un aimant au sein d’une machine. La situation 
traitée est représentée en Figure 103. 
 

 
Figure 103 - Représentation du cas où les aimants sont insérés dans une machine complète. 

Illustration du maillage réalisé pour les calculs EF 3D. 
 

Une paire de pôles de la machine est considérée. Des conditions de flux nul sont 
imposées sur le rayon extérieur du stator et sur le rayon intérieur des pôles et des aimants. 
Finalement des conditions de périodicité sont imposées sur les directions axiales et 
orthoradiales. 
 
Méthode de calcul du champ et des pertes par éléments finis 

La méthode employée est la méthode dite « harmonique à rotor bloqué » [Van06]. Elle 
est employée dans le cas des éléments finis 3D linéaires afin de valider la modélisation 
analytique proposée. Avec cette méthode, le principe de superposition des champs 
harmoniques peut être appliqué et chaque harmonique, dans le repère rotorique, génère des 
courants de Foucault de même rang dans les aimants. Pour cela, le rotor est bloqué et un 
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champ tournant équivalent est créé par le bobinage [Kaw00]. Les pertes totales, par courants 
induits, sont données par la somme des pertes dues aux rangs harmoniques qu’il y a lieu de 
considérer. Cette approche permet de calculer les pertes dues aux harmoniques de temps ; 
celles causées par les harmoniques de denture ne sont pas évaluées par cette méthode. 

 
Les caractéristiques de la machine qui sert de référence à cette comparaison sont 

données dans le Tableau VII. 
 

TABLEAU VII  - PARAMETRES ET DIMENSIONS DE LA MACHINE DE REFERENCE POUR LE CALCUL DES 

PERTES DANS LES AIMANTS 
Grandeur Valeur 

Nombre de pôles 8 
Nombre de dents 72 

Longueur du paquet de tôles [mm] 200 
Entrefer [mm] 1,4 

Largeur de l’aimant [mm] 7 
Hauteur de l’aimant [mm] 47,5 

Rayon d’alésage [mm] 130 
Ouverture d’encoche [mm] 5,03 

Largeur des dents [mm] 6,4 
Résistivité des aimants Sm2Co17 à 20°C [Ωm] 90.10-8 

Densité de courant au stator [A/m2] 1 

La première grandeur à analyser est le champ à la surface des aimants. Afin de vérifier 
l’hypothèse selon laquelle le champ est uniforme dans l’épaisseur de l’aimant, nous 
représentons le champ le long d’un segment orthoradial, de longueur égale à l’épaisseur de 
l’aimant. Ceci est effectué sur la machine de référence (section II.C.1), p. 78) alimentée par 
son courant nominal. La comparaison entre l’induction calculée analytiquement (constante) 
et celle relevée dans le modèle EF est faite sur la Figure 104. 

 

 
Figure 104 - Induction magnétique le long de l’épaisseur de l’aimant, sur une face extérieure. 

Comparaison entre le calcul analytique (supposé constant) et le calcul par EF. 
 

L’analyse concernant les inductions calculées analytiquement et par EF nous apprend 
que l’hypothèse de constance du champ dans l’épaisseur de l’aimant n’est pas irrationnelle 
bien qu’on observe quelques effets de bord. Et d’autre part, cette comparaison montre la 
bonne estimation de l’amplitude du champ dans les aimants. Ayant vérifié la pertinence du 
calcul du champ dans les aimants, nous pouvons maintenant comparer la distribution des 
inductions et des courants dans les aimants. Nous présentons les comparaisons pour une 
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fréquence de 8 kHz. Les temps de calcul étant importants en EF, la longueur de la machine 
est réduite dans un premier temps, afin, à nombre d’éléments raisonnable, de bien capturer 
l’effet de peau dans l’aimant. 
 

D’abord nous analysons l’induction le long d’un segment axial passant par le milieu de 
l’aimant. La comparaison entre le calcul analytique et celui par EF est reportée en Figure 105. 
 

 
Figure 105 - Comparaison entre les calculs analytiques et par éléments finis de la composante 

orthoradiale de l’induction magnétique suivant la profondeur de l’aimant, à 8 kHz 
 

L’induction est ensuite analysée sur un chemin radial passant par le milieu de l’aimant. 
La comparaison est faite en Figure 106. 

 

 
 

Figure 106 - Comparaison entre les calculs analytiques et par éléments finis de la composante 
orthoradiale de l’induction magnétique suivant la hauteur de l’aimant, à 8 kHz 

 
L’analyse de la distribution locale de l’induction magnétique dans l’aimant, suivant 

deux directions perpendiculaires, montre que l’approche analytique reproduit fidèlement le 
comportement de l’induction dans un aimant conducteur soumis à un champ harmonique 
d’origine statorique. 
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Les comparaisons portent ensuite sur les distributions de densités de courant, selon les 
mêmes directions que celles prises pour l’analyse des inductions. Elles sont représentées sur 
la Figure 107 et la Figure 108. 

 

 
 

Figure 107 - Comparaison entre les calculs analytiques et par éléments finis des densités de 
courant suivant la profondeur de l’aimant, à 8 kHz 

 

 
 

Figure 108 - Comparaison entre les calculs analytiques et par éléments finis des densités de 
courant suivant la hauteur de l’aimant, à 8 kHz 

 
Nous constatons encore la bonne cohérence entre les modèles analytiques et par 

éléments finis. Finalement les pertes totales dans les aimants de la machine sont calculées 
avec les deux approches et listées dans le Tableau VIII. 

 
TABLEAU VIII  - PERTES DANS LES AIMANTS DE LA MACHINE DE REFERENCE 

Fréquence [Hz] Modèle analytique [W] Modèle éléments finis [W] Écart [%] 

8 000 13,34.10-10 17,26.10-10 -22,67 
16 000 19,16.10-10 24,29.10-10 -21,11 

 
L’analyse des pertes totales dans les aimants montre des écarts de l’ordre de 20-25 % 

entre les résultats fournis par les deux modèles. Plusieurs raisons peuvent être évoquées pour 
expliquer cet écart. Premièrement, la contribution des courants d’axe q dans la génération de 
courants induits dans les aimants a été négligée dans notre approche analytique. Celle-ci est 
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bien plus complexe à estimer que celle de l’axe d. En effet, lorsque les courants sont dans 
l’axe q,  le champ magnétique dans les aimants n’est plus unidirectionnel et la distribution des 
courants induits devient plus complexe à déterminer analytiquement. Ensuite, le champ 
magnétique dans les aimants a été calculé analytiquement sous certaines hypothèses 
simplificatrices, ce qui conduit à des imprécisions sur la valeur du champ. Finalement, 
l’hypothèse faite sur l’homogénéité du champ dans l’épaisseur de l’aimant n’est pas 
complètement satisfaite, on observe effectivement des effets de bord sur la forme d’onde de 
l’induction. 

V.D.5) Conclusion sur le calcul des pertes dans les 
aimants 

Nous avons présenté dans cette section une approche complètement analytique de 
calcul des pertes dans les aimants dues aux harmoniques des courants statoriques. La 
modélisation analytique a été établie de telle sorte que l’effet de peau soit intégré dans le 
calcul des pertes. La modélisation proposée a été comparée à une approche par éléments 
finis 3D, avec une bonne cohérence. Les écarts observés entre les deux modèles sont de 
l’ordre de 20-25 %. Malgré cet écart, nous admettons que le modèle proposé permet de situer 
l’ordre de grandeur des pertes par effet Joule dans les aimants. De plus on peut encore noter 
la différence de temps d’exécution des deux modèles : le modèle analytique s’exécute en 
quelques millisecondes et le modèle EF 3D en quelques heures. Le modèle développé 
s’applique également au cas des aimants segmentés sans hypothèses supplémentaires. Les 
dimensions à considérer pour le calcul des pertes dans un aimant élémentaire sont alors celles 
de cet aimant. 

Nous avons ici modélisé une interaction, avec une finesse relative, entre l’onduleur et 
la machine. En effet, si on est tenté de piloter l’onduleur avec une faible fréquence de 
découpage – afin de réduire les pertes dans l’onduleur – on introduit des harmoniques de 
courants à l’origine de pertes dans les aimants. 

L’évaluation des pertes dans les aimants du rotor est importante à haute vitesse car 
comme il a été écrit, les pertes au rotor sont encore plus difficiles à évacuer dans les 
machines rapides à cause de leur potentiel grand entrefer qui joue le rôle d’une barrière 
thermique. 

V.E. Pertes aérodynamiques 

Les pertes aérodynamiques correspondent à l’énergie absorbée par le fluide en 
mouvement qui entoure le rotor. Le fluide est mis en mouvement à plusieurs endroits dans la 
machine : dans l’entrefer, au niveau des extrémités planes du rotor et enfin sur les extrémités 
d’arbre. Les pertes dépendent des propriétés physiques du fluide, des types d’écoulement et 
de la géométrie de la pièce en mouvement. 
 

À haute vitesse de rotation, les pertes par frottement visqueux du fluide environnant le 
rotor deviennent non négligeables. Il est alors nécessaire de pouvoir estimer ces pertes qui 
peuvent influer de manière importante sur le dimensionnement de la machine. En effet ces 
pertes sont prélevées sur l’arbre et viennent donc abaisser le rendement de la conversion 
[Vra71]. De plus ces pertes peuvent conduire à élever la température de la machine. Elles 
doivent donc être évaluées pour s’assurer que les performances de la conversion 
électromécanique et du système de refroidissement sont satisfaisantes. 

On notera toutefois que le fait d’utiliser des machines excitées au rotor par des 
aimants permet d’avoir un entrefer relativement important, ce qui va dans le sens de la 
réduction des pertes aérodynamiques. 
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Comme pour les autres domaines, nous optons pour une modélisation analytique des 
pertes aérodynamiques. 
 

Parmi les travaux présents dans la littérature concernant la modélisation analytique des 
pertes aérodynamiques, nous pouvons commencer par citer ceux réalisés par Monsieur 
Vrancik [Vra71]. L’auteur propose une modélisation analytique des pertes dans l’entrefer, en 
absence d’écoulement axial, dans le cas de rotors lisses ou saillants. Le type d’écoulement 
dans l’entrefer, qu’il soit laminaire ou turbulent, est pris en compte dans l’approche 
présentée.  

Monsieur Saari [Saa98] propose une modélisation analytique qui inclut les pertes au 
niveau des extrémités du rotor et des extrémités d’arbre. De plus, le cas où il existe un 
écoulement axial – écoulement d’un fluide réfrigérant dans l’entrefer par exemple – y est 
présenté. 

V.E.1) Modèle de calcul des pertes aérodynamiques 

Dans l’étude qui nous concerne, nous évaluerons uniquement les pertes au niveau de 
l’entrefer. Les pertes au niveau des extrémités du rotor et des bouts d’arbre sont difficiles à 
évaluer à ce stade de la conception car la géométrie des flasques rotoriques et la géométrie de 
l’arbre ne sont pas parfaitement connues. 

 
La majorité des modélisations rencontrées dans la littérature proposent de calculer les 

pertes par cisaillement dans l’entrefer avec la formulation suivante : 
  

 
rot

p
airfcis S

V
CP

2

3

ρ=  Éq. 151 

 
Cf : Coefficient de frottement, fonction du nombre de Reynolds �

air : Masse volumique de l’air 
Vp : Vitesse périphérique du rotor 
Srot : Surface du rotor en contact avec l’entrefer 
 
Le coefficient de frottement permet de tenir compte du type de régime. Il dépend de 

la zone où est situé l’écoulement (confinée – entrefer par exemple – ou libre – bouts d’arbre 
par exemple) et du type d’écoulement. Monsieur Saari [Saa98] a recensé nombre 
d’expressions pour ce coefficient en fonction des caractéristiques évoquées ci-avant. Nous 
utilisons la modélisation présentée par Monsieur Vrancik [Vra71]. Le Tableau IX regroupe 
les expressions du coefficient de frottement en fonction de la nature de l’écoulement, pour 
un entrefer lisse. 
 

TABLEAU IX  - EXPRESSIONS DU COEFFICIENT DE FROTTEMENT EN FONCTION DU TYPE 

D’ECOULEMENT 
Nombre de Reynolds Coefficient de frottement 

Régime laminaire (Re < 2 000) 

Re

2=fC  

Régime turbulent (Re > 2 000)  ( )f
f

CB
C

Reln768,1
1 ⋅+= ,  B=2,04 
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Le nombre de Reynolds se calcule selon : 
 

 
air

pair eV

µ
ρ

=Re  Éq. 152 

 �
air : viscosité dynamique de l’air 

 
Dans le cas d’un écoulement en régime turbulent, le coefficient de frottement est régi 

par une équation transcendantale qu’il faut résoudre numériquement pour chaque 
configuration. 

V.E.2) Conclusion sur la modélisation des pertes 
aérodynamiques 

La modélisation employée pour l’évaluation des pertes aérodynamiques est de type 
analytique et sa formulation est très légère. Elle a été vérifiée expérimentalement par [Vra71] 
jusqu’à des vitesses périphériques de 150 m/s. La modélisation proposée ne prend pas en 
compte l’effet de l’encochage statorique sur le comportement de l’écoulement dans l’entrefer 
dont dépendent les pertes. Les effets des encoches ne sont pas encore bien identifiés dans la 
littérature. On trouve cependant certains chiffres tels que celui donné par Monsieur Saari 
[Saa98] : la présence d’une armature encochée au stator augmenterait les pertes de l’ordre de 
10 %. 

V.F. Conclusion sur la modélisation des pertes du système 

Nous avons présenté dans cette section une modélisation analytique de différents 
postes de pertes du système onduleur-machine. La connaissance de ces pertes permet 
d’évaluer la qualité de la conversion d’énergie effectuée par le système d’entraînement. Le 
rendement du système complet peut alors être calculé selon : 
 

 
MLIferMLIJMLIondMLI

MLIaimcisMLI
sys

PPPC

PPC

,,,

,

+++Ω

−−Ω
=η  Éq. 153 

 
Excepté pour les pertes aérodynamiques, un effort de modélisation a été fait pour 

quantifier les interactions entre les éléments du système à travers leurs pertes respectives. 
Ceci est figuré dans l’expression du rendement par l’indice MLI. Ainsi les pertes au sein de 
l’onduleur sont dépendantes de la constitution de la machine. Celle-ci influe sur le déphasage 
courant-tension et sur le niveau de courant dans l’onduleur, donc nécessairement sur les 
pertes en conduction dans ce dernier. Les inductances de la machine interviennent dans le 
lissage du courant et par conséquent influent sur la fréquence de découpage minimale de 
l’onduleur vis-à-vis des ondulations de courant (et de couple) autorisées. Cela affecte 
directement les pertes par commutation dans l’onduleur. D’autre part, le pilotage en MLI de 
l’onduleur influence les niveaux de pertes par effet Joule, fer et de pertes dans les aimants de 
la machine. Nous avons présenté une formulation des pertes par effet Joule qui intègre l’effet 
des harmoniques de courant générés par la MLI ainsi que les effets à haute fréquence du fait 
d’une vitesse de fonctionnement élevée. La modélisation des pertes fer prend en compte 
l’influence du pilotage en MLI par le biais d’une formulation macroscopique légère, adaptée à 
des procédés de dimensionnement par optimisation. C’est une approche générique qui 
intègre deux coefficients, qui correspondent à l’augmentation des pertes par hystérésis et par 
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courants de Foucault classiques, définis à partir de la forme d’onde de la tension découpée. 
Enfin nous avons proposé une modélisation originale – facilitée par notre modélisation 
électrique dans le repère de Park – des pertes dans les aimants dues aux harmoniques de 
temps introduits par la MLI et qui inclut le phénomène d’effet de peau intervenant à haute 
fréquence. 

Les pertes estimées sont à l’origine d’échauffements dans le système. Le prochain 
chapitre aura donc pour objet de modéliser le comportement thermique des éléments du 
système. 
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VI. Modélisation thermique 
 
Dans le chapitre précédent, nous avons déterminé différents postes de pertes dans le 

système. Ceux-ci conduisent à des élévations de température qu’il faut évaluer et maitriser 
dès la phase de conception. Aussi l’objet de cette partie est de présenter une modélisation 
thermique du système. Les éléments du système sont considérés thermiquement 
indépendants et nous proposons donc deux modélisations thermiques : une pour l’onduleur, 
une pour la machine. Cela permettra de déterminer les températures en des points critiques 
des composants tels que les jonctions semi-conductrices, la température de bobinage ou 
encore la température des aimants. 

La connaissance du champ de température dans la machine permettra également un 
couplage des phénomènes thermiques, électriques et magnétiques. Cela se fait à travers la 
résistivité du cuivre et l’induction rémanente des aimants qui dépendent de la température de 
ces deux matériaux. 

Nous optons pour une modélisation nodale afin de décrire les comportements 
thermiques de l’onduleur et de la machine. 

VI.A. Modélisation thermique par approche nodale 

La modélisation thermique nodale permet de déterminer le champ de température 
d’un système (1, 2 ou 3D) à partir d’une discrétisation spatiale. Celui-ci peut alors être 
déterminé en régime permanent comme en régime transitoire. Cette approche a été 
largement employée dans la modélisation thermique de machines électriques [Ner08]. Elle a 
été appliquée à des machines à induction [Ber87] [Mel91] [Saa98] [Ren03], des machines 
synchrones à rotors bobinés [Mej08], divers types de machines à aimants [Thi97] [Agl03] 
[Soo07] [Dor08] [Leg09] [Dem10], ou encore des machines à réluctance variable [Lam06]. 

Le principe de cette approche est de discrétiser l’espace en cellules élémentaires et de 
les modéliser par des résistances thermiques correspondant aux transferts thermiques au sein 
de ces cellules. La modélisation thermique nodale présente des analogies avec les circuits 
électriques : 

- les sources de flux thermique correspondent à des sources de courant ; 
- les températures aux nœuds du réseau sont équivalentes à des tensions. 

 
L’approche thermique nodale offre des possibilités de modélisation intéressantes telles 

que [Saa98] : 
- la possibilité d’inclure facilement  les pertes par friction dans l’entrefer ; 
- la facilité de paramétrer les coefficients de convection en fonction de la 

géométrie ; 
- la modélisation facile du système de refroidissement ; 
- la facilité de construction du réseau thermique ; 
- un faible temps de calcul. 

 
Les caractéristiques précédemment citées constituent un avantage important dans la 

conception par optimisation de systèmes que nous développons. 
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Par la suite, nous nous intéressons uniquement au cas du régime permanent, de ce fait 
le modèle thermique ne comportera que des éléments résistifs et nous modéliserons 
uniquement les transferts par conduction et par convection. Le refroidissement du système 
onduleur-machine sera réalisé par des boîtes à eau. En effet dans l’environnement 
d’applications de type compresseur, la présence de fluide de refroidissement permet 
d’implémenter plus aisément ce mode de refroidissement. 

VI.B. Modèle thermique de l’onduleur en régime permanent 

Concernant l’onduleur, la problématique est de déterminer l’élévation de température 
au niveau des jonctions semi-conductrices des modules électroniques de puissance. En effet 
une température trop élevée entrainerait la destruction du composant.  

 
Les modules IGBT, de type EconoPack+ d’Infineon, sont constitués de six 

interrupteurs comportant une puce IGBT et une puce diode. La modélisation thermique que 
nous adoptons est tirée de [Inf06] et concerne une puce IGBT et une puce diode. Au sein de 
cet interrupteur nous avons déterminé les pertes dans la diode, dans l’IGBT et dans les 
connexions. Les flux thermiques générés dans les modules doivent traverser les semi-
conducteurs puis le boîtier avant d’être évacués par le système de refroidissement. Ces 
différentes couches de matériaux sont modélisées par des résistances thermiques agencées 
suivant le circuit décrit en Figure 109. 

 

 
 

Figure 109 - Circuit thermique relatif à un interrupteur {IGBT +diode} en régime permanent 
[Inf06] 

 
La résolution symbolique de ce circuit permet de trouver les expressions des 

températures de jonction de la diode et de l’IGBT en fonction des différentes résistances et de 
la température de l’eau. Les expressions obtenues pour la température de jonction de la diode 
et de l’IGBT sont les suivantes : 
 

 ( ) ( ) eauDiodebdDiodejbdiodedeleadIGBTdiodeD TRRPRPPPTj +++⋅++= ,,  Éq. 154 

 ( ) ( ) eauIGBTbdIGBTjbIGBTdeleadIGBTdiodeI TRRPRPPPTj +++⋅++= ,,  Éq. 155 

 
Pour les applications numériques, on prendra Rde=0,012 K/W qui est une valeur de 

résistance thermique pour une bonne boîte à eau refroidissant des modules d’IGBT. 
Les autres paramètres dépendent des puces considérées et leurs valeurs se trouvent 

dans les datasheets des constructeurs. Afin de mener à bien la procédure de dimensionnement 
par optimisation, les résistances thermiques des différents modules Econopack+ sont 
tabulées en fonction du calibre des modules. Nous pouvons alors déterminer la température 
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des jonctions semi-conductrices, en fonction du calibre d’IGBT qui sera sélectionné et des 
pertes dans les puces. 

VI.C. Modèle thermique de la machine en régime permanent 

La nécessité d’estimer le champ de température dans la machine, afin de s’assurer 
qu’aucune des températures n’est hors des limites acceptables, nécessite la mise en place 
d’une modélisation thermique. L’estimation de la température des différents constituants de 
la machine permettra également de réaliser un couplage entre les domaines électrique 
(résistivité du bobinage), magnétique (performances des aimants) et thermique (intensité des 
sources de chaleur). 

 
La machine est supposée fermée et refroidie par eau au niveau de la surface extérieure 

du stator. Les transferts thermiques sont supposés radiaux, aussi la modélisation sera 2D. 
Nous développerons le modèle en trois parties correspondant au stator, au rotor et à 
l’entrefer. De plus nous ferons l’hypothèse qu’il n’y a aucun flux thermique qui transite par 
l’arbre du rotor. Cette hypothèse est prudente, ce qui sied à notre démarche de 
dimensionnement ; elle justifie le choix d’une modélisation 2D et peut correspondre au cas 
d’une machine montée sur paliers magnétiques. 

VI.C.1) Résistances thermiques 

Les résistances thermiques qui interviennent dans la modélisation dépendent du mode 
d’échange thermique ainsi que de la géométrie considérée. Le Tableau X résume les 
expressions des résistances thermiques mises en œuvre dans notre modèle. 

 
TABLEAU X - EXPRESSIONS DES RESISTANCES THERMIQUES EN FONCTION DU TYPE D'ECHANGE ET 

DE LA GEOMETRIE DES REGIONS CONSIDEREES 

Type de transfert – géométrie considérée Résistance thermique 

Conduction dans un matériau de conductivité 
thermique �th – région parallélépipédique S

L
R

th
th λ

1=  

Conduction dans un matériau de conductivité 
thermique �th – portion de couronne d’ouverture �, 
de rayon extérieur R2 et de rayon intérieur R1 









=

1

2ln
1

R

R

L
R

th
th αλ

 

Convection avec un coefficient de convection hconv – 
surface lisse Sh

R
conv

th
1=  

 
Où L est la longueur du trajet du flux thermique et S la surface traversée par ce même 

flux thermique. Une difficulté rencontrée dans la modélisation concerne les propriétés 
thermiques à attribuer à chaque zone de la machine. Il existe d’autres points délicats relatifs à 
la détermination des coefficients d’échange par convection ainsi qu’à la valeur des résistances 
de contact entre différents composants. 

VI.C.2) Propriétés thermiques des matériaux 

Le choix des conductivités thermiques à affecter aux différentes zones est relativement 
délicat. En effet, il est parfois difficile de connaître précisément leurs valeurs. La conductivité 



Modélisation et optimisation d’un ensemble convertisseur-machine 

 

   155 

du bobinage est la plus difficile à déterminer car cette zone n’est pas homogène puisqu’elle 
est composée de cuivre, de l’émail des fils de bobinage, de la résine d’enrobage et de poches 
d’air piégées. Plusieurs études ont été menées [Ber99] [Ren03] [Ido09] pour déterminer la 
valeur de la conductivité thermique en fonction de l’ensemble de ces constituants, mais aussi 
en fonction du taux de remplissage des encoches et de l’agencement des fils. Nous 
emploierons la modélisation présentée dans [Ido09] pour homogénéiser la zone de bobinage, 
en fonction du coefficient de remplissage. Cette approche conduit à exprimer la conductivité 
thermique de la zone homogène par : 
 

 
( ) ( )
( ) ( ) resrempcuremp

resrempcuremp
resbob kk

kk

λλ
λλ

λλ
++−
−++

=
11

11
[W/K/m]  Éq. 156 

 
Où kremp est le coefficient de remplissage en cuivre de l’encoche, �res la conductivité 

thermique de la résine et �Cu la conductivité thermique du cuivre. 
Le bobinage est une zone qui possède un intérêt particulier d’un point de vue 

thermique. L’équation (Éq. 156) nous permet de déterminer une conductivité thermique 
équivalente à la zone de bobinage dans l’encoche. Cette formulation fait intervenir le 
coefficient de remplissage de l’encoche. Nous allons montrer l’importance du coefficient de 
bobinage dans l’élévation de la température dans le bobinage. Prenons le cas d’étude d’une 
encoche de dimensions fixées dans laquelle nous faisons varier le coefficient de remplissage. 
En gardant constants les ampère-tours dans l’encoche, il est aisé de montrer que la densité de 
courant évolue comme l’inverse du coefficient de remplissage. Les pertes par effet Joule dans 
l’encoche peuvent se calculer rapidement avec : 
 

 ²JLkSP actrempencCuJ ρ=  Éq. 157 

 
À ampère-tours constants, on peut écrire que les pertes par effet Joule évoluent selon : 

 

 
remp

actencCu
remp

actrempencCuJ k
LS

k
LkSP

11
2

ρρ ∝∝  Éq. 158 

 
Dans l’encoche, l’élévation de température est dépendante de la résistance thermique 

du bobinage, Rth=L/(�bobSenc), et évolue donc selon : 
 

 
bobrempk

T
λ

1∝∆  Éq. 159 

 
Nous donnons l’évolution de la conductivité thermique homogénéisée du bobinage et 

l’élévation de température en fonction du coefficient de remplissage dans l’encoche, en 
Figure 110. 
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Figure 110 - Évolution du coefficient de conduction de la zone de bobinage homogénéisée et 
de l’élévation relative de température dans une encoche, en fonction du coefficient 
de remplissage de l’encoche 

 
L’élévation de la température au sein d’une encoche décroit avec l’augmentation du 

coefficient de remplissage, ce qui montre l’intérêt, d’un point de vue thermique, d’augmenter 
ce facteur. 

 
Les propriétés physiques des autres matériaux employés dans la construction de la 

machine sont répertoriées dans le Tableau XI. 
 

TABLEAU XI  - PROPRIETES THERMIQUES DES DIFFERENTES REGIONS MODELISEES 
Matériaux / zones de la machine Conductivité thermique ou 

Coefficient d’échange thermique 

Bobinage �bob = variable avec le remplissage 
Isolant d’encoche �isolant = 0,27 W/K/m 
Cuivre �cu = 400 W/K/m 
Résine �res = 0,25 W/K/m 
Fer (stator et rotor) �fer = 28 W/K/m 
Aimant �aimant = 8,5 W/K/m 
Carter �carter = 50 W/K/m 
Boite à eau hconv = 1 500 W/m²/K 

VI.C.3) Modèle thermique du stator 

Nous allons élaborer ici le modèle thermique du stator. Pour des raisons de symétrie, il 
est possible de ne modéliser qu’un demi-pas dentaire : une moitié de dent et une moitié 
d’encoche. Les entrées du modèle thermique sont les pertes (par effet Joule et fer) et elles 
sont données par les modèles de pertes présentés précédemment. Le modèle est linéaire et 
on détermine les températures et les flux par la résolution d’un système linéaire, dont la 
représentation de type circuit est donnée Figure 111. 
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Une difficulté rencontrée concerne la modélisation du contact entre le stator et le 
système de refroidissement. La résistance de contact dépend de la pression entre les deux 
pièces et des matériaux. D’après [Thi97] [Ber99] [Ren03] une conductance thermique de 
1 500 W/m²/K est une valeur raisonnable pour modéliser ce contact. 

 

 
 

Figure 111 - Schéma de type circuit représentant le modèle thermique du stator en régime 
permanent 

 
Dans les conditions de flux nul au niveau du rayon d’alésage (pas d’échanges avec 

l’entrefer) et des côtés, une comparaison entre le modèle analytique et un modèle par 
éléments finis sous Comsol® est menée et les résultats sont reportés dans le Tableau XII. 
 
TABLEAU XII  - COMPARAISON ENTRE LES ELEVATIONS DE TEMPERATURE DU STATOR ESTIMEES PAR 

LE MODELE ANALYTIQUE ET PAR LE CALCUL AUX ELEMENTS FINIS. 
Elévation de température Analytique [°C] EF [°C] Ecart [%] 

Bas d’encoche 62 60,5 +2,48 
Bas de dent 59,3  56,5 +4,96 

Milieu de culasse 25,7 23,9 +7,53 

 
Nous déduisons de cette comparaison que le circuit adopté pour le stator traduit 

convenablement le transfert thermique dans le stator. Ceci indique que les chemins supposés 
pour l’écoulement du flux thermique en 2D sont effectivement radiaux comme le montrent 
les isothermes de la Figure 112. 
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Figure 112 - Champ de température au stator calculé par EF. Les lignes isothermes sont 
indiquées et les abscisses et ordonnées sont les dimensions géométriques du 
modèle, en mètres. 

VI.C.4) Modèle thermique du rotor 

De même que pour le stator, le schéma thermique du rotor est établi, dans un premier 
temps, en supposant un échange convectif au niveau de la surface extérieure du rotor et un 
flux thermique nul vers l’arbre. En outre les contacts entre les différentes pièces sont 
supposés parfaits. Le rotor est discrétisé et conduit au schéma de type circuit que nous 
proposons en Figure 113. 
 

 
 

Figure 113 - Schéma de type circuit représentant le modèle thermique du rotor en régime 
permanent 

 
Ce modèle permet de déterminer le champ de température au rotor en incluant la 

source thermique due aux pertes dans les aimants et répartie uniformément dans les aimants.  
Dans les conditions de flux nul au niveau de l’arbre et d’échange convectif au niveau du 
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rayon extérieur du rotor, une comparaison entre le modèle analytique et un modèle par 
éléments finis est effectuée. Celle-ci est reportée dans le Tableau XIII.  
 
TABLEAU XIII  - COMPARAISON ENTRE LES ELEVATIONS DE TEMPERATURE DU ROTOR ESTIMEES PAR 

LE MODELE ANALYTIQUE ET PAR LE CALCUL AUX ELEMENTS FINIS. 
Aimant Pole Élévation de 

température Haut Milieu Bas Haut Milieu Bas 

Circuit [°C] 1,77 2,95 2,59 2,04 2,47 2,49 
EF [°C] 1,95 2,63 2,76 1,98 2,28 2,41 

Écart [%] -9,23 12,2 -6,16 3,03 8,33 3,32 

 
Les écarts observés sur les résultats fournis par les deux modèles sont plus importants 

que ceux concernant le stator car la propagation du flux de chaleur est davantage 
bidirectionnelle comme le montre la Figure 114.  
 

 
 

Figure 114 - Champ de température au rotor calculé par EF. Les lignes isothermes sont 
indiquées. 

 
Nous jugeons que les écarts relevés restent acceptables pour une procédure de pré-

dimensionnement. 

VI.C.5) Couplage des modèles thermiques rotor et stator : 
modélisation thermique de l’entrefer 

L’étape suivante est de relier les modèles thermiques du stator et du rotor. Cela se fait 
par la modélisation des échanges au niveau de l’entrefer. Une attention particulière doit être 
apportée à la connexion des deux modèles stator et rotor, via l’entrefer, car ils sont de tailles 
(d’ouverture angulaire) différentes [Ber87] [Thi97]. De plus, on considère que seule la dent 
du stator est connectée à l’entrefer comme l’illustre la Figure 115 ; car on admet que les cales 
d’encoche ont une conductivité thermique faible et donc par conséquent que le flux de 
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chaleur à travers ces cales est négligeable. Cette hypothèse a été formulée et validée par 
[Ber87]. 
 

 
 

Figure 115 - Connexion du stator et du rotor par la modélisation de l’entrefer. Du coté stator, 
seule la dent est connectée. 

 
L’entrefer est modélisé par 3 résistances thermiques, cf. Figure 115, qui traduisent des 

échanges convectifs. Pour déterminer ces trois résistances, il faut évaluer le coefficient 
d’échange convectif dans l’entrefer. 

(a) Calcul du coefficient de convection dans l’entrefer 
Le coefficient d’échange dans l’entrefer dépend de la nature de l’écoulement, de la 

présence ou non de débit axial et de la nature des surfaces de part et d’autre de l’entrefer.  
Nous nous plaçons dans le cas où il n’y a pas d’écoulement axial. La référence [Gir09] 

propose une revue de littérature des différentes situations et des formulations du coefficient 
d’échange convectif qui en résultent. La formulation proposée par Messieurs Becker et Kaye, 
employée par [Thi97] [Ren03] [Leg09], est utilisée dans notre modélisation. Elle propose une 
série de relations entre le nombre de Nusselt et le nombre de Taylor en fonction de la valeur 
de ce dernier. Ces relations sont : 

 
   2=Nu  si  cTaTa <  Éq. 160 

  367,0128,0 TaNu =  si  410<< TaTac  Éq. 161 

  241,0409,0 TaNu =  si  74 1010 << Ta  Éq. 162 

 
Dans ces relations, le nombre de Taylor critique Tac est pris égal à 1 700. Le nombre 

de Taylor s’exprime : 
 

 
rR

e
Ta

2Re=  Éq. 163 

 

Avec le nombre de Nusselt, il est ensuite possible d’estimer le coefficient d’échange 
convectif, dans un espace annulaire, avec : 

 

 
e

Nu
h ent
conv 2

λ
=  Éq. 164 
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�ent est la conductivité thermique du fluide présent dans l’entrefer. Dans notre cas il 
s’agit d’air. 

Le coefficient de convection déterminé est ensuite utilisé pour calculer les trois 
résistances thermiques d’entrefer [Ber87]. Il est possible, lors de la modélisation de l’entrefer, 
d’intégrer les pertes aérodynamiques. Elles sont injectées au niveau du nœud thermique de 
l’entrefer. 

(b) Modèle complet 
La mise en commun des modèles thermiques du stator et du rotor par l’intermédiaire 

de l’entrefer conduit au modèle complet représenté en Figure 116. Il convient de rappeler 
que le stator est refroidi à l’extérieur par une boite à eau et que nous avons considéré 
l’absence d’échange thermique vers l’arbre du rotor. 

 

 
 

Figure 116 - Modèle thermique complet de la machine en régime permanent 
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La taille du circuit ne permet plus d’établir simplement les expressions littérales des 

températures aux différents nœuds du circuit comme cela avait été fait dans le cas du modèle 
thermique de l’onduleur. Nous écrivons alors le système d’équations lié au circuit de la 
machine sous forme matricielle : 
 

 PGT =  Éq. 165 
 
Où G est la matrice des conductances thermiques, T le vecteur des températures aux 

différents nœuds du circuit et P le vecteur des termes sources (les pertes). La matrice des 
conductances est relativement creuse comme le montre la Figure 117. 

 

 
 

Figure 117 - Représentation de la matrice des conductances. Les axes des abscisses et 
ordonnées correspondent aux colonnes et lignes de la matrice. Les éléments non 
nuls (nz=57) sont figurés par des points. 

 
La résolution du champ de température se fait en inversant numériquement le système 

matriciel (Éq. 165). Cette opération est très rapide, ce qui est un point positif en vue de 
l’intégration de la modélisation dans un processus d’optimisation. 

(c) Exemple d’application 
Nous présentons un exemple d’application du modèle thermique. Les paramètres 

d’entrée du modèle (pour toute la machine) sont les suivants : 
- Teau=40 °C ; 
- PJ=474 W  
- Pfer,dent=272 W ; 
- Pfer,culasse=245 W ; 
- Pcis=106 W ; 
- Paim=6,3 W ; 
- hconv= 297 W/m²/K. 

 
La cartographie des températures dans ce cas est illustrée en Figure 118. 
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Figure 118 - Exemple de cartographie de température obtenue avec la modélisation thermique 
adoptée 

VI.C.6) Couplage des modèles magnétique, électrique et 
thermique 

Le champ de température calculé permet de coupler les modèles électriques, 
magnétiques et thermiques : la résistivité du cuivre, l’induction rémanente et le champ 
coercitif des aimants dépendront alors des températures de ces matériaux selon les lois 
suivantes : 
 

 ( ) ( )[ ]00 1 TTT Cu −+= αρρ  Éq. 166 

 ( ) ( )[ ]00 1 TTBTB
rBrr −+= α  Éq. 167 

 ( )[ ]00 1 TTHH
cjHcjcj −+= α  Éq. 168 
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Le couplage des modèles est résolu en employant une méthode de point fixe décrit sur 
le synoptique de la Figure 119. 

 

 
 

Figure 119 - Organigramme de résolution du couplage des modèles magnétique, électrique et 
thermique 

 
La résolution de la boucle thermique s’effectue généralement en 4 ou 5 itérations. 

Cette boucle englobe les modèles magnétique, électrique ainsi que les calculs de pertes. À la 
fin de la boucle, la machine se trouve alors à l’équilibre thermique. 

VI.D. Conclusion sur la modélisation thermique 

Nous avons présenté dans cette partie les modèles thermiques des éléments du 
système. Nous avons opté pour une modélisation nodale 2D simplifiée et paramétrée : le 
modèle de l’onduleur est paramétré par une tabulation des paramètres thermiques en 
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fonction du calibre des modules électroniques, et le modèle de la machine est paramétré par 
la géométrie de la machine et ses matériaux constitutifs.  

Les températures déterminées vont servir dans le procédé d’optimisation : elles 
devront rester en deçà de températures maximales. 

Certains phénomènes n’ont pas été pris en compte dans la modélisation tels que 
certains flux 3D ou encore l’effet de l’encochage sur le coefficient d’échange thermique par 
convection dans l’entrefer. D’après la littérature [Saa98] [Ber99], la présence d’encoches 
aurait tendance à augmenter les échanges thermiques à haute vitesse. En négligeant cet effet, 
nous surestimons donc les échauffements ce qui est acceptable pour le dimensionnement. 
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VII. Modélisation mécanique du rotor 
 
À haute vitesse, les contraintes mécaniques qui s’exercent sur la machine sont 

particulièrement marquées au rotor. Il est nécessaire de pouvoir estimer les contraintes 
mécaniques sur les pièces pour éviter de se diriger vers des topologies de machines irréalistes.  

La modélisation qui est présentée dans ce chapitre a pour objet de définir les niveaux 
de contraintes mécaniques dans les pièces du rotor ainsi que les déformations de ce dernier. 
Nous nous attacherons à estimer ces contraintes dans les queues d’aronde, le moyeu et 
finalement dans l’arbre. La modélisation proposée permettra également d’évaluer les 
déformations statiques et dynamiques du rotor. Toutes ces grandeurs doivent 
impérativement être calculées lorsqu’il s’agit de haute vitesse car les aspects mécaniques 
peuvent contraindre fortement le dimensionnement de la machine. La modélisation 
présentée est analytique et est comparée à des calculs par éléments finis pour validation. 

Le rotor est constitué d’un arbre sur lequel est fixé, par des clavettes, un moyeu 
possédant des queues d’aronde. Ces queues d’aronde viennent porter les pièces polaires entre 
lesquelles sont finalement insérés les aimants de forme trapézoïdale.  

VII.A. Contraintes mécaniques dans le moyeu 

Dans ce qui suit, nous considérons que l’effort principal porté sur le moyeu est dû aux 
forces centrifuges s’exerçant sur la masse des pièces polaires. Pour l’étude, et compte tenu 
des symétries du système, un pôle est isolé. La Figure 120 représente le système mécanique à 
étudier et les différentes forces s’exerçant sur le moyeu. 
 

 
 

Figure 120 - Schéma mécanique représentant les efforts centrifuges sur la pièce polaire et les 
efforts impliqués dans le calcul des contraintes mécaniques dans le moyeu 
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La contrainte dans le pied de la queue d’aronde est calculée dans un premier temps, 
puis les contraintes s’exerçant dans l’épaisseur du moyeu sont traitées. Dans l’objectif de 
dimensionnement qui est le nôtre, seules les contraintes maximales seront évaluées. 

VII.A.1) Contrainte dans le pied de la queue d’aronde 

La base du calcul des différentes contraintes repose sur la force centrifuge s’exerçant 
sur un pôle. Les aimants sont encastrés entre les pièces polaires donc la force centrifuge à 
laquelle ils sont soumis se reporte sur la queue d’aronde. Ainsi la force centrifuge à 
considérer pour le dimensionnement de la queue d’aronde correspond à celle subie par le 
système aimants-pièce polaire. Les aimants ont une densité de matière proche de celle du fer 
(7,5 contre 7,8) aussi elle sera prise égale à celle du fer. Avec ces considérations, on peut 
exprimer la force centrifuge sur un pôle par : 
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Nous considérons que les queues d’aronde ont une largeur de pied égale au tiers de la 

longueur de l’arc interne des pièces polaires, voir Figure 120. Ceci est dû aux contraintes de 
réalisation industrielles. Nous pouvons alors estimer la contrainte de traction dans le pied de 
la queue d’aronde : 

 

 

3
intap

L

F

act

queue=σ  
Éq. 170 

VII.A.2) Contrainte dans l’épaisseur du moyeu 

Il s’agit ensuite de déterminer les contraintes mécaniques dans l’épaisseur du moyeu. 
La contrainte dans le moyeu est maximale exactement sous les aimants, entre deux pôles 
[Roa65]. À cet endroit, le moyeu est soumis à une contrainte de traction ainsi qu’à un 
moment de flexion. De ce fait, le calcul est plus complexe. Pour le calcul de la contrainte de 
traction, il est possible de procéder comme dans le cas de la queue d’aronde. Il suffit alors de 
considérer les forces Ft – qui vérifient la condition d’équilibre statique du moyeu – s’exerçant 
perpendiculairement à la section du moyeu. Cela conduit à exprimer la contrainte de traction 
– constante dans l’épaisseur du moyeu – selon : 
   

 ( )

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Éq. 171 

 
En ce qui concerne la contrainte due au moment de flexion, nous utilisons les résultats 

des calculs fournis par Roark [Roa65] dans le cas d’un anneau soumis à un système équilibré 
de forces symétriques tel que représenté sur la Figure 121. 
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Figure 121 - Modélisation du moyeu par un anneau soumis à un système équilibré de forces 
 
Dans cette situation, le champ de contrainte dû au moment de flexion décroît 

linéairement en partant du rayon intérieur de l’anneau jusqu’à son rayon extérieur et est nul 
au milieu du moyeu. La contrainte maximale générée par le moment de flexion s’écrit alors : 
 

 ( ) ( ) 
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La contrainte combinée totale dans l’épaisseur du moyeu est finalement la somme de 

ces deux contraintes : 
 

 fmoyeutmoyeumoyeu __ σσσ +=  Éq. 173 

VII.A.3) Validation par comparaison à un calcul par 
éléments finis 

Les résultats donnés par les formulations présentées ci-avant sont comparés à ceux 
fournis par un calcul par éléments finis où seules les forces volumiques centrifuges dans les 
pièces polaires sont modélisées. Le moyeu n’est soumis à aucune force volumique interne et 
se trouvera donc soumis uniquement aux forces de traction extérieures dues aux pôles. Le 
modèle par éléments finis comporte, de manière simplifiée, le moyeu avec ses queues 
d’aronde et les pièces polaires. Les aimants ne sont pas modélisés mais la densité des pièces 
polaires est augmentée afin que la force centrifuge résultante soit identique au cas réel. La 
résolution est menée en linéaire et toutes les frontières extérieures sont libres de leur 
mouvement. La cartographie des contraintes de Von Mises obtenue est présentée en Figure 
122. 
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Figure 122 - Cartographie des contraintes de Von Mises, calculées par EF, dans le moyeu et 
les pôles sous l’effet d’efforts centrifuges dans les pôles 

 
Contrainte de traction sur la queue d’aronde 

La contrainte calculée analytiquement est constante dans l’épaisseur du pied de la 
queue d’aronde (par hypothèse). Elle est comparée au profil de contrainte relevé par EF sur 
la Figure 123. 

 

 
 

Figure 123 - Profil de la contrainte de traction dans le pied de la queue d’aronde. 
Comparaison du calcul analytique et du calcul par EF. 
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Un écart de -0,3 % est observé au centre du pied de la queue d’aronde. Le calcul EF 

présente des effets de concentration de contraintes sur les bords de la queue d’aronde.  
 
Contrainte combinée dans l’épaisseur du moyeu 

La contrainte combinée de traction et de flexion est relevée dans le calcul par EF et est 
comparée à celle calculée analytiquement. La comparaison est portée en Figure 124. 

 

 
 

Figure 124 - Profil de la contrainte combinée (traction+flexion) dans l’épaisseur du moyeu. 
Comparaison du calcul analytique et du calcul par EF. 

 
Un écart de -11,3 % est observé sur la contrainte maximale. On peut noter que la 

distribution de la contrainte calculée analytiquement est cohérente avec la répartition relevée 
par EF. 

VII.A.4) Conclusion 

Le calcul analytique des contraintes donne satisfaction, comparé aux résultats obtenus 
par éléments finis. Le modèle analytique, sur le cas traité, présente un écart de l’ordre de 
10 % par rapport aux calculs EF. Par ailleurs, un coefficient de sécurité (x 2) sera introduit 
sur la conception mécanique pour intégrer les effets de concentration de contraintes. 

VII.B. Contrainte mécanique sur l’arbre 

L’arbre du rotor doit être dimensionné pour transmettre le couple généré par la 
machine. Son diamètre doit être suffisamment important pour ne pas rompre sous l’effet du 
couple. Nous estimerons ici la valeur de la contrainte de torsion sur l’arbre afin de la limiter à 
une valeur raisonnable lors de la phase de conception. 

Une approche simplifiée et l’affectation d’un coefficient de sécurité choisi égal à 9 – 
traduisant la fragilisation de l’arbre due au clavetage et aux contraintes combinées – 
conduisent à l’expression de la contrainte de torsion :  
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Éq. 174 

 
Cette contrainte ne devrait pas être trop contraignante dans le dimensionnement du 

rotor. En effet, afin de repousser les vitesses critiques, le diamètre de l’arbre tend à 
augmenter et donc à faciliter la transmission du couple. 

VII.C. Calcul des déformations statiques et dynamiques 

VII.C.1) Calcul de la flèche de l’arbre 

Sous l’effet de son propre poids, le rotor s’infléchit. Il est nécessaire d’estimer ce 
fléchissement pour s’assurer que la déformation statique ne modifie pas excessivement 
l’entrefer donc n’affecte pas exagérément les performances électromagnétiques. Un schéma 
représentatif de la déformation statique est illustré sur la Figure 125. 

 

 
 

Figure 125 - Schéma de principe du calcul de la déformation statique du rotor 
 

Des calculs classiques de mécanique [Roa65] [Spi98] mènent à l’expression de la 
déformée statique en fonction des dimensions géométriques du rotor. Les références [Roa65] 
et [Spi97] décrivent le cheminement pour établir l’expression de la flèche. En supposant que 
le poids de l’arbre est réparti sur la longueur de l’arbre et que le poids du rotor est ramené au 
centre de l’arbre, on obtient : 
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Éq. 175 

 
Nous choisirons une longueur entre paliers, Lp, égale à la longueur active du rotor 

majorée de 60 mm pour laisser de la place aux têtes de bobines. 
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VII.C.2) Vitesses critiques 

La flèche qui vient d’être déterminée conditionne le calcul de la première vitesse 
critique du rotor. Pour cette vitesse le rotor « fouette », l’excentration du centre de gravité 
étant à l’origine de ce phénomène. Il est donc nécessaire de rester en deça de la vitesse 
critique. La référence [Spi97] montre que nous pouvons la calculer de la manière suivante : 
 

 
r

c f

g=Ω 1  Éq. 176 

 
Le dimensionnement de la machine sera réalisé de telle sorte que le rotor fonctionne 

en régime sous-critique. Ce régime est défini par [Spi98] : 
 

 
β
Ω≥Ω 1c  Éq. 177 

 
Avec �=0,7. 

VII.D. Conclusion sur la modélisation mécanique 

La modélisation mécanique proposée permet de calculer les contraintes statiques et 
dynamiques. Nous avons pu établir des expressions – validées par un calcul par éléments 
finis – pour les contraintes mécaniques qui s’exercent sur le moyeu et sur l’arbre du rotor. 
Cela nous permettra de fixer une limite aux contraintes dans ces pièces. La modélisation des 
déformations statiques et dynamiques permet d’évaluer la flèche du rotor et sa première 
vitesse critique. Ces deux grandeurs seront également contraintes dans l’optimisation pour 
éviter de détériorer les performances électromagnétiques d’une part, et éviter une résonance 
mécanique destructrice, d’autre part. 
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VIII. Modélisation technico-économique 
 
La dernière partie de la modélisation du système onduleur-machine consiste à en 

évaluer son coût. Celui-ci pourra être un objectif à optimiser ou encore une contrainte. Le 
coût du système est considéré comme étant le coût des matières premières de la machine et 
de l’onduleur. 

VIII.A. Coût de la machine 

Les dimensions géométriques étant toutes connues, il est facile d’estimer la masse de 
toutes les parties actives : cuivre, fer, aimants. Connaissant le prix au kilogramme de chaque 
matière, il suffit de pondérer les masses des matières actives pour obtenir le coût des matières 
actives de la machine. 

Étant donné que la tôle de laquelle est extrait le stator est de forme carrée, nous 
considérerons que les chutes sont inutilisables. Ainsi le coût des matières premières pour le 
stator et les pièces polaires est pris comme étant celui d’une tôle carrée circonscrite au 
diamètre extérieur du stator. D’où : 
  

 ( ) ferextactfer RLCferCout ρ22_ =  Éq. 178 

 
Cfer étant le prix du fer au kilogramme. 
 
Le coût du cuivre est calculé de la manière suivante : 

  
 cuivrecuivreMCcuivreCout =_  Éq. 179 

 
Ccuivre étant le prix du cuivre au kilogramme. 
 
Le coût des aimants est obtenu de la même manière : 

  
 aimantaimantMCaimantCout =_  Éq. 180 

 
Caimant, le prix des aimants au kilogramme, dépend de l’induction rémanente et de la 

tenue en température des aimants. Aussi la modélisation du coût des aimants, de forme 
trapézoïdale, intègre ces deux dépendances. Une interpolation par des splines du coût des 
aimants NdFeB, en fonction de l’induction rémanente, est développée ; elle est présentée en 
Figure 126. 
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Figure 126 - Évolution du coût relatif des aimants NdFeB en fonction de l’induction 
rémanente 

 
L’interpolation présentée en Figure 126 est valable pour une qualité d’aimant donnée, 

ce qui correspond à une température maximale de fonctionnement donnée. Ensuite en 
fonction de la température maximale de fonctionnement, on peut appliquer les indices de 
prix donnés dans le Tableau XIV. 
 

TABLEAU XIV  - ÉVOLUTION DU COUT DES AIMANTS EN FONCTION DE LEUR TEMPERATURE 

MAXIMALE DE FONCTIONNEMENT 
Qualité Indice des prix 

SHT (150 °C) 100 
UHT (180 °C) 120 
EHT (200 °C) 150 
AHT (230 °C) 200 

 
Finalement le coût des matières premières pour la machine se calcule : 
 

 cuivreCoutaimantCoutferCoutmachineCout ____ ++=  Éq. 181 
 

VIII.B. Coût de l’onduleur 

La modélisation du coût de l’onduleur est un aspect sensible parce que directement lié 
à la confidentialité requise par les industriels. Cependant, nous pouvons dire qu’il est possible 
d’estimer le coût des composants nécessaires à la réalisation d’un onduleur connaissant la 
puissance en sortie du convertisseur et sa fréquence de découpage. La relation entre ces 
grandeurs est affine et peut s’écrire : 

 
 dfbaonduleurCout ⋅+=_  Éq. 182 
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Où a et b sont deux paramètres constants. Cette formulation est indépendante du type 
d’onduleur (à trois bras ou à trois ponts monophasés). On voit alors apparaitre un couplage 
entre la fréquence de découpage, fd, de l’onduleur et son coût. 

VIII.C. Conclusion sur la modélisation du coût du 
système 

Le coût des matières du système complet s’obtient en sommant les différents coûts 
individuels, soit : 
 

 onduleurCoutmachineCoutsystemeCout ___ +=  Éq. 183 

 
Ce coût intègre la dépendance à certaines variables du système telles que l’induction 

rémanente des aimants ou encore la fréquence de découpage de l’onduleur. 
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IX. Conclusion sur la modélisation analytique du 
système 

 
Nous avons présenté et détaillé dans cette partie la modélisation multiphysique du 

système onduleur-moteur que nous avons élaborée durant cette thèse. L’approche de 
modélisation multiphysique nous a semblé nécessaire eu égard au domaine de 
fonctionnement particulier qu’est la haute vitesse et aux phénomènes à haute fréquence qui 
lui sont liés. Cela permet de lever des contraintes de dimensionnement classiques, car 
désormais il est possible d’apprécier l’influence des couplages entre les différents champs de 
la physique mis en jeu. En particulier l’influence des échauffements sur les comportements 
magnétiques et électriques a été mise en lumière. Par ailleurs la modélisation multiphysique 
permettra au concepteur de se libérer de certaines contraintes usuelles et ainsi d’explorer de 
nouveaux espaces de recherche prometteurs. 

 
La modélisation proposée a mis l’accent sur les interactions entre l’électronique de 

puissance et la machine électrique. Nous pouvons faire un bilan des différentes interactions 
modélisées. En particulier, le modèle électrique permet d’établir la forme d’onde du courant 
en fonction du comportement de l’onduleur. Il en va de même pour la forme d’onde du 
couple donnée par la formulation que nous en avons proposée. Le modèle électrique 
constitue le cœur de la modélisation des interactions, et un apport principal, car il manipule 
les grandeurs électriques (tensions et courants) qui sont à l’interface des éléments du système. 
Les formes d’ondes déterminées par ce modèle sont ensuite employées dans différents 
modèles de pertes qui ont été développés de manière à intégrer autant que possible les effets 
de la MLI sur ces différents postes de pertes. Ainsi les pertes par effet Joule, fer, et par 
courants de Foucault dans les aimants, dépendent fortement du schéma de la MLI 
implémenté. Par ailleurs, les pertes dans l’onduleur intègrent nécessairement les 
caractéristiques de la MLI mais dépendent également de la constitution de la machine. 

 
Cette partie a permis également la modélisation des performances globales du système 

tels que le rendement global de la chaîne de conversion et son coût. Ces grandeurs sont 
parmi celles qui pourront constituer des objectifs à optimiser lors de la conception. D’autre 
part, nous avons établi des modèles de calcul de grandeurs devant être limitées lors de la 
conception. Les contraintes mécaniques qui s’exercent au rotor ainsi que les températures 
critiques de l’onduleur ou de la machine font partie de ces grandeurs à limiter. Grâce à la 
modélisation proposée, nous pouvons également implémenter une contrainte originale 
concernant le couple. Du fait que nous déterminons les formes d’ondes des grandeurs 
électromagnétiques en régime permanent, dont le couple, nous pouvons déterminer les 
ondulations de couple et donc les contraindre à une valeur maximale lors de la conception. 

 
L’effort de modélisation qui a été réalisé l’a été dans l’objectif d’une conception par 

optimisation. Le choix de modèles analytiques va dans le sens de la rapidité d’exécution des 
calculs. Ceci est nécessaire dès lors qu’il s’agit de la conception d’un système comportant 
plusieurs éléments, comme cela est le cas dans la partie qui suit et qui concerne la conception 
optimale de systèmes d’entraînement à haute vitesse. 
 



 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 PARTIE III 
 

MISE EN ŒUVRE DE LA DEMARCHE DE 

CONCEPTION PAR OPTIMISATION ET APPLICATION 
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I. Introduction : couplage de la modélisation 
multiphysique à une approche de conception par 
optimisation 

 
Dans cette partie nous allons mettre en œuvre une démarche de conception optimale 

basée sur la modélisation analytique multiphysique que nous avons présentée dans la partie 
précédente. 

Dans un premier temps nous détaillerons l’approche de conception hybride et 
séquentielle pour laquelle nous avons opté. Elle se décompose en deux séquences : la 
première est basée sur la modélisation analytique détaillée précédemment et la seconde 
permet d’affiner les résultats de la première étape en employant des modèles plus précis. Les 
changements de modélisation et les difficultés dues au passage d’une phase à la suivante 
seront présentés. Nous avons sélectionné un algorithme génétique afin de mener à bien le 
dimensionnement optimal. Le principe de fonctionnement de la méthode d’optimisation 
sélectionnée sera explicité. 

Ensuite, l’approche de conception choisie, basée sur la modélisation analytique et 
couplée à un algorithme génétique, sera appliquée à la conception de deux systèmes 
d’entraînement. Le premier doit fonctionner à 20 000 tr/min et développer 30 kW. Il faudra, 
pour cette application, maximiser le rendement global et minimiser le coût global du système. 
Le second système d’entraînement doit être dimensionné pour fournir le couple le plus élevé 
possible pour un encombrement fixé, pour une vitesse de 7 200 tr/min. L’analyse des 
solutions de ces deux dimensionnements montrera les caractéristiques particulières de la 
machine en haute vitesse et les limites de notre modélisation à vitesse plus faible. Cette phase 
d’analyse soulignera également l’importance de considérer l’onduleur et la machine 
simultanément lors de la conception ; tout comme la nécessité d’une modélisation 
multiphysique et d’une description des interactions entre onduleur et machine dans la 
recherche de solutions globalement optimales. 
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II. Mise en œuvre de la démarche de conception par 
optimisation 

 
La modélisation que nous avons détaillée dans la partie précédente est intégrée dans 

un processus d’optimisation afin de mener à bien la conception optimale de systèmes 
d’entraînement. Dans un premier temps, l’approche de conception qui a été choisie est 
expliquée ainsi que la méthode retenue pour résoudre le problème d’optimisation. Puis cette 
méthodologie est appliquée au dimensionnement de deux applications : la première, dont le 
rendement et le coût doivent être optimisés, développe 30 kW à 20 000 tr/min, et la 
seconde, dont le couple doit être maximisé pour un encombrement donné, tourne à 
7 200 tr/min. Enfin, les résultats de ces deux cas applicatifs seront analysés et permettront 
d’établir certaines propriétés en ce qui concerne les structures d’entraînement étudiées. 

II.A. Présentation de l’approche séquentielle 

Lorsqu’une conception optimale est menée sur la base de modèles simplifiés, il en 
ressort un premier résultat « optimal ». Il faut alors, à ce stade, se questionner sur la validité 
de la solution : une première solution a été obtenue, mais à cause des hypothèses, elle ne 
correspond pas exactement à la solution réelle. Afin de se rapprocher de la solution réelle, on 
peut partir de la première solution obtenue et la préciser à l’aide d’une modélisation plus fine. 
Cela correspond à la seconde étape de conception par optimisation. La séquence de ces deux 
optimisations est illustrée en Figure 127 et peut être qualifiée d’optimisation séquentielle. 

 

 
 

Figure 127 - Synoptique de l’approche de conception optimale hydride et séquentielle, inspiré 
de [Mak06]. La première étape utilise des modèles analytiques et la seconde des 
modèles plus fins. 

 
Dans le cas d’une modélisation multiphysique, plusieurs modèles interviennent. Lors 

de la seconde étape d’optimisation, il faut identifier les modèles qui nécessitent d’être 
remplacés par des descriptions plus précises. Il peut ne pas être pertinent de changer tous les 
modèles initiaux par des modèles aux éléments finis : soit parce que ce remplacement 
n’apporterait aucun gain, soit parce que les grandeurs calculées par ces modèles ne sont pas 
critiques et que les modèles initiaux sont déjà suffisamment précis vis-à-vis de ce qui leur est 
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demandé. Un autre critère peut permettre de décider des modèles à faire évoluer : le temps 
d’exécution. Dans le cas qui nous concerne et afin d’assurer un équilibre raisonnable entre le 
temps de calcul et la précision des résultats, seul le modèle électromagnétique sera modifié, 
voir la Figure 128. Le modèle électrique est inchangé, pour la raison évoquée du temps de 
calcul. Les autres modèles ne sont pas améliorés car ils sont jugés suffisamment précis pour 
cette étape de dimensionnement. 
 

 
 

Figure 128 - Synoptique des modèles multiphysiques développés et de leurs couplages pour la 
première phase d’optimisation. Le modèle électromagnétique encadré sera 
remplacé par un modèle plus précis pour la seconde étape d’optimisation. 

 
Le modèle électromagnétique a pour objet de déterminer les inductances synchrones 

d’axe d et q, l’inductance homopolaire et la forme d’onde du flux à vide des aimants. Ces 
calculs initialement réalisés par un modèle analytique seront, dans la seconde phase 
d’optimisation, effectués par éléments finis. Le calcul des trois inductances nécessite alors 
trois calculs par éléments finis en magnétostatique 2D. Le cas de la forme d’onde du flux à 
vide des aimants est plus délicat. Le calcul par éléments finis de la forme d’onde nécessite 
plusieurs calculs EF pour retranscrire fidèlement l’évolution du flux au cours de la rotation 
du rotor. Aussi nous avons opté pour une solution intermédiaire : nous admettons que la 
forme d’onde calculée analytiquement est acceptable et que le calcul par EF va nous 
permettre d’en ajuster l’amplitude. De cette manière, il n’est nécessaire d’effectuer qu’un seul 
calcul par EF. Celui-ci est réalisé dans la position où un pôle est en face de la bobine dont 
nous calculons le flux capté. Ce calcul permet de déterminer un rapport entre le flux estimé 
analytiquement et celui obtenu par EF. 

Lorsqu’on observe le synoptique de la Figure 128, on constate que le modèle 
électromagnétique est exécuté plusieurs fois dans la boucle thermique. Ceci ne pose pas de 
problème de temps de calcul lorsque que le modèle électromagnétique est analytique car son 
exécution est alors très rapide. Maintenant que des calculs par EF sont inclus, il n’est pas 
envisageable d’effectuer plusieurs fois le calcul (par EF) des inductances dont nous 
considérons qu’elles sont indépendantes de la température. En ce qui concerne le flux des 
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aimants cela est différent. Nous avons intégré la dépendance de l’induction rémanente avec la 
température dans la boucle thermique. Il faut donc actualiser, à chaque itération thermique, 
l’amplitude du flux. La manière dont nous procédons est la suivante : 

1/ Un calcul par EF est mené initialement pour déterminer le rapport entre le flux 
calculé analytiquement et celui calculé par EF. Ce calcul est mené en dehors de la 
boucle thermique. En effet, ce rapport est indépendant du niveau de température 
auquel il est calculé. 

2/ Nous entrons maintenant dans la boucle thermique où la forme d’onde du flux à 
vide (obtenue analytiquement), le modèle électrique et les pertes sont évalués. 

3/ Le champ de température est calculé et les propriétés physiques, dont l’induction 
rémanente, sont mises à jour. L’itération thermique suivante se produit et une 
partie du modèle électromagnétique est reprise à l’étape 2. 

 
De cette façon, il n’est nécessaire d’effectuer que quatre calculs par éléments finis en 

considérant des matériaux magnétiques linéaires. Les niveaux d’induction dans la machine, 
déterminés analytiquement, seront contraints à ne pas dépasser un certain seuil afin d’éviter 
la saturation. Ceci autorise l’utilisation de matériaux magnétiques linéaires pour le calcul par 
EF. Le synoptique résultant pour la seconde phase d’optimisation est donné en Figure 129. 
Le cas de la résistance électrique est toujours traité analytiquement. 

 

 
 

Figure 129 - Synoptique des modèles multiphysiques développés et de leurs couplages. Le 
modèle électromagnétique est remplacé par un modèle plus précis pour la 
seconde étape d’optimisation. 

 
Le passage du modèle analytique au modèle par EF linéaire pour la description des 

phénomènes électromagnétiques correspond à une multiplication du temps de calcul, pour le 
modèle complet, par un coefficient de l’ordre de 5 (0,8 s contre 3,9 s). 
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II.B. Description de la méthode d’optimisation : 
l’algorithme génétique 

Comme cela a été écrit dans la première partie de ce mémoire, la résolution du 
problème d’optimisation se fera en employant un algorithme évolutionnaire, plus 
particulièrement de type génétique. 

Ce choix est dicté par la nécessité de déterminer l’optimum global d’un problème de 
conception possédant des variables continues ou discrètes, et dont le modèle direct 
comporte des fonctions parfois non linéaires, non continues, non dérivables ou ne possédant 
pas d’expression analytique. Un autre argument en faveur du choix d’un algorithme 
génétique réside dans la représentation des solutions sous forme de front de Pareto lorsque 
des optimisations multi-objectifs sont réalisées. Généralement ce type de problème est traité 
avec plus de facilité lorsqu’un Multi Objective Evolutionary Algorithm (MOEA) est utilisé. 

Nous présentons dans une première partie l’algorithme utilisé. Puis nous détaillerons 
sa mise en œuvre dans le cas d’optimisations multi-objectifs avec l’approche de Pareto. 

II.B.1) Principe général 

L’algorithme génétique agit sur une « population d’individus ». Chaque individu est 
composé de « gènes ». Un gène correspond dans notre algorithme à une variable 
d’optimisation, car nous utilisons un codage réel des variables d’optimisation. 

La fonction objectif est évaluée pour chacun des individus et ces derniers sont ensuite 
classés en fonction de leur pertinence. Puis les meilleurs individus de la population sont 
choisis et reconduits dans la prochaine population, les moins bons sont éliminés. À partir des 
meilleurs individus, la population complète est reconstruite à l’aide d’opérateurs génétiques. 
Ce processus est répété jusqu’à la convergence de l’algorithme ou jusqu’à la vérification d’un 
critère d’arrêt. Le synoptique de l’algorithme est décrit sur la Figure 130. 

 
Nous apportons quelques précisions sur le fonctionnement de notre mouture 

d’algorithme génétique. Dans un premier temps, la version mono-objectif de l’algorithme est 
détaillée. Puis la version multi-objectifs sera exposée. Elle ne diffère de la première version 
que par le processus de classement des solutions. C’est donc cette unique étape qui sera 
décrite pour l’algorithme génétique multi-objectifs. 

II.B.2) Population initiale 

Comme tout algorithme, il est nécessaire d’initialiser le processus. Dans notre cas 
d’étude, nous effectuons une optimisation sous contraintes qui rend difficile le choix d’une 
population initiale. En effet, on ne peut se permettre de choisir complétement aléatoirement 
la population initiale car il est peu probable d’obtenir des individus répondant positivement à 
toutes les contraintes qui sont imposées. Nous choisissons d’initialiser aléatoirement la 
population et d’y inclure quelques individus qui respectent les contraintes du problème. Ces 
individus ont été obtenus au préalable grâce au savoir-faire du concepteur. 

II.B.3) Processus itératif 

(a) Évaluation 
Le but de la routine est de converger vers l’optimum global de la fonction objectif. 

Pour atteindre ce dessein, il faut évaluer la fonction objectif (ou fonction de fitness) pour 
chaque individu. Cette étape constitue la phase d’évaluation de la fonction et correspond à 
l’exécution du modèle multiphysique. La fonction de fitness traduit la qualité des individus. 
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Dans notre cas d’étude, ce peut être le rendement global du système, son coût en matières 
actives, le couple ou encore la masse de la machine du système... 

(b) Classement - Sélection 
Ensuite, il faut mettre en œuvre un processus de sélection qui permet d’élire les 

individus qui vont participer à la formation de la population suivante. Avant de sélectionner 
les individus, il faut les classer suivant un critère, la fonction de fitness, qui dans notre cas est 
simplement la valeur de la fonction à optimiser. 

Il existe ensuite plusieurs procédés de sélection qui sont employés par différents 
auteurs. Nous pouvons citer entre autres la sélection par tournoi (tournament selection) ou par 
roue biaisée.  

[Zit00] a introduit un nouveau concept lors de l’étape de sélection : l’élitisme. L’élitisme 
est le fait d’intégrer dans une même population les meilleurs individus « parents » et les 
individus « enfants ». Il a été montré que cette pratique permet d’accélérer la convergence du 
processus d’optimisation. Nous mettons en œuvre ce principe dans notre routine 
d’algorithme génétique. La meilleure moitié de la population est conservée et la seconde 

 
 

Figure 130 - Synoptique de l'algorithme génétique 
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moitié éliminée. La partie éliminée est remplacée par des enfants créés par le jeu des 
croisements et mutations. 

(c) Croisement 
Le croisement permet de générer la population suivante, à partir de la portion de 

population sélectionnée, en combinant les gènes des individus choisis. À l’origine, 
l’algorithme génétique utilisait des opérateurs génétiques binaires. Notre routine utilise des 
opérateurs génétiques qui agissent directement sur la valeur des gènes. On évite ainsi un 
transcodage dans le domaine binaire. 

Le croisement a lieu à partir de deux ou plusieurs individus parents. Un individu fils 
est créé à partir d’une combinaison des gènes des parents. Cette opération permet de se 
rapprocher de l’optimum ; il s’agit de la phase d’intensification de la recherche. 

Le croisement est géré par le seul coefficient de croisement. Un tirage aléatoire est 
réalisé et s’il est inférieur au coefficient de croisement alors un croisement a lieu entre deux 
individus de la population parente. Classiquement, le coefficient de croisement est compris 
entre 0,7 et 0,9 pour un algorithme codé en réel. Dans le cas contraire les enfants sont des 
copies des parents. 

(d) Mutation 
Les mutations sont primordiales dans le processus de convergence vers l’optimum 

global. Elles permettent d’aller explorer l’espace des solutions de manière aléatoire. Ainsi, on 
évite de rester piégé par un optimum local ; il s’agit de la phase de diversification de la 
recherche. La mutation consiste à créer un individu fils à partir d’un individu parent en 
faisant évoluer aléatoirement tout ou partie des gènes de ce dernier. Théoriquement, les 
mutations permettent à elles seules de faire converger l’algorithme. 

Elles sont gérées par le seul coefficient de mutation. Son principe d’application est le 
même que celui du coefficient de croisement. Classiquement, le coefficient de mutation est 
compris entre 0,01 et 0,1 dans le cas d’un algorithme codé en réel. 

II.B.4) Bilan 

Les principes présentés ci-dessus sont communs à tous les algorithmes génétiques 
qu’on peut trouver dans la littérature. Nous appliquons tous ces principes dans notre routine 
génétique. On peut conclure en présentant les atouts et points faibles de ces algorithmes. 

 
Avantages 

- Aucune hypothèse à  formuler sur l’espace de recherche ; 
- Solutions intermédiaires interprétables ; 
- Adaptation rapide à de nouveaux environnements ; 
- Coévolution (tournoi), parallélisme et distribution aisés ; 
- Les représentations – dans les cas bi- et tri-objectifs – facilitent la 

compréhension ; 
- La convergence de l’algorithme a été démontrée. 

 
Inconvénients 

- Aucune garantie de solution optimale en un temps fini ; 
- Initialisation de plusieurs paramètres ; 
- Coût d’exécution important.  
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II.B.5) Gestion des contraintes  

Les problèmes d’optimisation que nous devons traiter seront contraints par les 
intervalles d’évolution des variables d’optimisation et par les valeurs autorisées pour les 
grandeurs de sortie des modèles. Nous avons opté pour une gestion simplifiée des 
contraintes : lorsqu’un individu ne respecte pas les contraintes, il se voit attribuer une 
mauvaise fitness, définie à l’avance. Ceci conduit à éliminer cet individu de la prochaine 
génération. 

II.C. Optimisation multi-objectifs : front de Pareto 

Nous avons établi dans la Partie I que les problèmes d’optimisation multi-objectifs 
seront représentés sous la forme de fronts de Pareto et que les algorithmes génétiques 
constituent une solution pertinente. Il s’agit ici de décrire le principe de classement des 
solutions dans ce type d’algorithme lors d’une optimisation multi-objectifs. 

II.C.1) Principe de classement des individus 

Notre algorithme est basé sur le NSGA-II de [Deb02] dont nous avons repris tous les 
principes en en simplifiant certains. L’algorithme NSGA-II fait partie de la famille des MOEA. 
La principale différence entre les divers MOEA réside dans le processus de classement des 
individus. Nous utilisons le principe de « non-domination rangée », propre au NSGA-II. Pour 
chaque individu, nous déterminons s’il est dominé ou non-dominé. Nous rappelons qu’un 
individu est dominé s’il existe au moins un autre individu dont les fonctions de fitness sont au 
moins aussi bonnes et si au moins une des fonctions est strictement meilleure. En cas de 
non-domination, nous admettons alors l’individu comme faisant partie du front de Pareto. 
L’objectif n’est pas uniquement de déterminer des individus appartenant au front de Pareto. 
En effet un problème qui n’apparait pas immédiatement lorsqu’on traite de fronts de Pareto 
est la répartition uniforme des individus sur le front. Pour pallier ce problème, l’algorithme 
NSGA-II a introduit les notions de crowding distance et de crowd comparison operator pour classer 
les individus. Ces deux concepts sont expliqués ci-après. 

(a)  « Crowding distance » 
Cette grandeur permet de donner une image de la densité d’individus sur le front de 

Pareto. Pour chaque individu, on calcule la distance euclidienne entre les individus à son 
voisinage, basée sur les m objectifs d’optimisation. Le principe de calcul de cette grandeur, 
pour un individu i est illustré sur la Figure 131. 

 
 

Figure 131 - Principe de calcul de la crowding distance pour un individ i; les fonctions f1 et f2 
sont à minimiser. Elle correspond à la somme des longueurs des arêtes du 
cuboïde représenté. 
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Les individus aux frontières du front se voient assigner une distance infinie, de telle 

sorte qu’ils soient constamment reconduits dans la population suivante. Ceci participe 
évidemment à « l’étalement » du front de Pareto et à la recherche de solutions aux extrémités 
du front. 

(b) Classement suivant le principe de non-domination 
rangée 

Le classement s’effectue en deux étapes qui correspondent au principe du crowd 
comparison operator. Dans un premier temps on classe par ordre croissant les individus suivant 
le rang du front de Pareto auquel ils appartiennent : 

- Lorsqu’une solution est non-dominée au sens de Pareto et qu’elle satisfait toutes 
les contraintes, on lui assigne le rang 0 ; 

- Lorsqu’une solution est dominée par x individus et qu’elle satisfait toutes les 
contraintes, on lui assigne le rang x ; 

- Dans le cas ou la solution ne satisfait pas toutes les contraintes, on lui assigne le 
rang ∞. 

 
Le classement suivant le rang du front est représenté sur la Figure 132. 

 

 
 

Figure 132 - Principe de rangement des différents fronts de Pareto ; les fonctions f1 et f2 sont à 
minimiser. 

 
Une fois que les individus sont classés suivant leur rang, les individus sont reclassés, à 

l’intérieur de chaque rang, par ordre décroissant suivant le critère de densité locale (crowding 
distance). De cette manière, les individus les plus isolés sur un front auront davantage de 
chance de se reproduire et de densifier le front à leur proximité. Lorsque le classement est 
effectué, on procède ensuite à la sélection et aux autres opérations classiques de l’AG. 

 
L’algorithme tel que détaillé ne nécessite aucun paramètre de partage (sharing parameter) 

entre les différents objectifs à optimiser qui gérerait la répartition uniforme des individus sur 
le front. Ceci constitue une évolution considérable par rapport aux premiers MOEA. Le 
principe de crowding distance a permis de remédier à ce problème de manière plus simple. 

II.C.2) Différence entre les versions mono et 
multi-objectifs 

Dans les principes d’initialisation, d’évaluation, de reproduction, d’élitisme et de 
gestion des contraintes, rien ne change par rapport à l’optimisation mono-objectif. Seule 
l’étape de classement change et devient plus complexe dans le cas multi-objectifs.  
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II.D. Difficultés dans l’approche séquentielle 

L’approche de conception optimale séquentielle trouve sa justification dans les écarts 
qui existent entre les résultats obtenus avec certains modèles simplifiés de la première phase 
et ceux fournis par des modèles plus fins utilisés lors de la seconde phase d’optimisation. Ces 
écarts peuvent être problèmatiques lors du passage de la première à la seconde phase. À la fin 
de la première phase, la solution possède des caractéristiques calculées sur la base des 
modèles analytiques et vérifie toutes les contraintes. Lorsqu’on traite cette solution avec les 
modèles de la seconde phase, il est possible qu’elle ne présente plus les mêmes performances 
et qu’elle ne respecte plus toutes les contraintes. On peut se retrouver, à la fin de la première 
phase, avec un (des) individu(s) qui n’est (ne sont) pas bon(s) pour la seconde étape. Ceci 
peut poser des problèmes de convergence pour la seconde séquence d’optimisation.  

Nous avons mis en place un mécanisme permettant de surmonter cette difficulté. Il 
consiste à relâcher légèrement les contraintes – les solutions qui violent les contraintes le font 
légèrement ; les écarts entre les modèles analytiques et EF ne changent pas radicalement les 
performances des solutions – ce qui permet aux premières solutions optimales de respecter 
les contraintes. Les bornes sont ensuite resserrées progressivement jusqu’à revenir aux 
contraintes initiales. Ce faisant, la population peut se diversifier aux abords des premières 
solutions optimales et générer de nouveaux individus proches des solutions optimales mais 
qui vérifient les contraintes. Cette approche nécessite de doser la vitesse à laquelle les bornes 
se resserrent sous peine de ne pas trouver de solutions.  

II.E. Conclusion sur la mise en œuvre de l’approche de 
conception optimale séquentielle 

Nous avons détaillé les changements entre les modèles utilisés dans la première étape 
de la conception optimale séquentielle et ceux employés lors de la seconde phase. Le modèle 
électromagnétique, initialement analytique, est remplacé par une modélisation par EF. Ce 
faisant, la séquence des différents modèles au sein de la boucle thermique a été légèrement 
modifiée afin de limiter le nombre de calculs par EF. Cette attention particulière permet 
d’effectuer un nombre limité de calculs par EF, donc de ne pas faire croître démesurément 
les temps de calcul. Le passage de la première étape à la suivante peut poser quelques 
difficultés que nous avons mises en lumière. Une méthode permettant de respecter les 
contraintes, au moment du passage à la deuxième phase d’optimisation, a été proposée et 
sera employée dans les prochains dimensionnements. 

La méthode d’optimisation qui sera utilisée dans la résolution de nos problèmes 
d’optimisation est un algorithme génétique mono ou multi-objectifs. Les qualités intrinsèques 
de ce type d’algorithme ont été présentées et justifient son choix vis-à-vis du type de 
variables et de fonctions que nous avons à traiter. La recherche d’optimum global va 
également dans le sens de ce choix. Les versions mono et multi-objectifs de l’algorithme 
employé ont été exposées afin que le lecteur puisse se familiariser avec la taxinomie et le 
principe de fonctionnement de ce type d’algorithme. La suite concerne l’application de la 
méthode de conception optimale hybride séquentielle qui vient d’être exposée au 
dimensionnement de systèmes d’entraînement rapides. 
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III. Application à la conception de systèmes 
d’entraînement 

 
Dans ce chapitre nous appliquons la méthodologie présentée précédemment au 

dimensionnement de deux systèmes d’entraînement.  
Le premier système d’entraînement correspond à une application de type compresseur 

centrifuge qui fonctionne à 20 000 tr/min et développe 30 kW. L’objectif dans ce 
dimensionnement est de maximiser le rendement total du système et d’en réduire le coût. Il 
s’agit donc d’optimisations multi-objectifs qui déboucheront sur un ensemble de solutions 
représentées sous forme d’un front de Pareto. Ce système est composé d’un onduleur 
triphasé à 3 bras associé à une machine connectée en étoile. Ceci est le cas le plus classique. Il 
est inutile dans ces conditions de considérer la composante homopolaire dans la 
modélisation électrique. 

Le second système d’entraînement est conçu pour des applications génériques. La 
machine doit alors tourner à 7 200 tr/min. L’objectif de la conception est de maximiser le 
couple (dans un volume donné) qu’il est possible de produire. Le système sera composé de la 
machine associée soit à 3 onduleurs monophasés, soit à un onduleur triphasé à 3 bras. 

Avant d’aborder ces deux dimensionnements, nous présentons une démarche de 
conception de type « ingénieur » appliquée à une machine rapide. Cela permettra de mettre 
en lumière la nécessité d’une conception du système complet telle que celle que nous 
proposons. 

III.A. Un exemple de démarche de conception type 
« ingénieur » 

Nous détaillons ici les problèmes que peuvent rencontrer les concepteurs de machines 
électriques lorsqu’il s’agit de haute vitesse. Dans un premier temps, nous présentons un 
cahier des charges réel. Puis nous détaillerons un type de réponse qui peut être apportée par 
le concepteur. 

III.A.1) Cahier des charges pour une application de type 
compresseur 

Dans ce cahier des charges, seule la machine est concernée. En simplifiant le cahier 
des charges, les caractéristiques de la machine sont les suivantes. Elle doit être capable de 
fournir 108 kW à 20 600 tr/min, être à aimants et refroidie par une chemise à huile. Le 
bobinage sera préférablement connecté en étoile et la tension nominale est de 385 V. 
L’onduleur de tension qui alimente la machine est déjà spécifié : il est à 3 bras et sa fréquence 
de découpage maximale est 3 kHz. 

III.A.2) La démarche de conception usuelle 

Le concepteur confronté à ce problème commence par vérifier les fréquences 
électriques mises en jeu. Une vitesse de rotation de 20 600 tr/min correspond à une 
fréquence électrique de 343 Hz dans le cas d’une machine à 2 pôles. Les habitudes de 
conception suggèrent que la fréquence de découpage soit au moins égale à 12 fois la 
fréquence du fondamental afin d’assurer une forme d’onde de courant sans distorsion 
excessive. Or 12·343=4120 Hz. Nous constatons à ce stade une incompatibilité entre la 
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fréquence de découpage maximale donnée par le cahier des charges et les habitudes de 
conception de machines. Nous n’avons évoqué pour le moment que le cas de la fréquence. 
Les autres particularités de la haute vitesse n’ont pas été abordées que déjà des difficultés de 
conception apparaissent. Cela peut conduire dans une impasse et mettre fin au processus de 
conception. Ce problème ne peut être résolu que par une approche de conception globale de 
l’onduleur et de la machine. 

III.B. Première application 

Dans ce paragraphe, nous appliquons la méthodologie de conception développée au 
cas d’un système d’entraînement devant fournir 30 kW à 20 000 tr/min et destiné à une 
application de type compresseur centrifuge. La machine possèdera une voie d’enroulement, 
sera connectée en étoile et l’onduleur, triphasé à 3 bras, sera connecté à un bus continu de 
500 V.  

Les objectifs de ce dimensionnement sont de minimiser le coût total du système et de 
maximiser le rendement total du système. Il s’agit d’un problème d’optimisation multi-
objectifs dont nous fournirons la solution sous forme d’un front de Pareto en deux 
dimensions.  

III.B.1) Variables d’optimisation 

Les variables du problème d’optimisation concernent les grandeurs géométriques de la 
machine, l’angle de calage du vecteur tension dans le repère dq, l’induction rémanente des 
aimants, le nombre de conducteurs par encoche et par couche de bobinage, le diamètre du fil 
élémentaire et enfin les paramètres caractérisant la MLI – la profondeur et l’indice de 
modulation. Ces variables évoluent dans des intervalles bornés qui sont donnés dans le 
Tableau XV. 

 
TABLEAU XV  - VARIABLES D’OPTIMISATION ET LEURS BORNES DANS LE CAS DE LA PREMIERE 

APPLICATION 

Paramètre Borne inf. Borne sup. 

kalesage 0,2 0,8 
kdent 0,2 0,8 
kenc 0,2 0,8 
Rext 0,040 0,100 
Lact 0,050 0,250 
e 0,001 0,010 
ea 0,0005 0,010 

Angle tension 0 180 
Br0 1,05 1,30 
kaim 0,2 0,8 
kmoy 0,2 0,8 

kpied_dent 0,2 0,8 
Conducteur/enc/etage 1 40 

m 1 40 
r 0 1 
D 0,03.10-3 0,005 

 
Les variables d’optimisation continues puis discrètes sont détaillées dans ce qui suit. 
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Variables continues 
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Rext, Rales, Rmoy, Rarb, Lact, e, ea : correspondent respectivement au rayon extérieur, au 

rayon d’alésage, au rayon du moyeu, au rayon d’arbre, à la longueur active, à l’entrefer et à 
l’épaisseur des aimants. 

 
Br0 : correspond à l’induction rémanente des aimants à 20 °C. 
 
Angle tension : correspond à l’angle entre le vecteur tension et l’axe d du repère dq 

tournant au synchronisme. 
 
r : correspond à la profondeur de modulation (amplitude de la sinusoïde de référence). 
 

Variables discrètes 
Conducteur/enc/etage : correspond au nombre de conducteurs par encoche et par 

couche de bobinage.  
 
D : correspond au diamètre du fil élémentaire. Cette variable prend ses valeurs parmi 

les diamètres normalisés par la norme CEI 60317. 
 
m : correspond au rapport entre la fréquence de découpage et la fréquence du 

fondamental. 

III.B.2) Paramètres fixés 

Certaines grandeurs du système sont fixées en début d’optimisation. Le nombre de 
paires de pôles, selon ce qui est décrit dans la littérature, doit être relativement faible. 
Néanmoins le système de maintien des pièces polaires ne permet pas de descendre en deçà 
de six pôles, car les pièces polaires risquent alors de s’infléchir au point de libérer les aimants. 
Le nombre de paires de pôles est donc fixé à 3. 
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Afin de réduire les perturbations (pertes et ondulations de couple) dues aux 
harmoniques d’espace, un bobinage à pas raccourci est choisi. Avant de fixer le pas de 
bobinage, il faut connaître le nombre d’encoches. Ce type de bobinage est souvent inséré à la 
main dans les encoches. Afin de faciliter le travail d’insertion manuelle par les opérateurs, 
une ouverture d’encoche importante est requise. En conséquence, on évitera de choisir un 
trop grand nombre d’encoches par pôle, pour ne retenir que deux encoches par pôle et par 
phase. Ceci est la configuration minimale pour réaliser un bobinage à pas raccourci. Dans 
cette situation, nous choisissons un pas 5/6 qui permet de réduire l’amplitude des premiers 
harmoniques d’espace significatifs, les harmoniques de rangs 5 et 7. 

Le dernier paramètre fixé est le nombre de circuits en parallèle. Il n’y aura qu’une seule 
voie d’enroulement, tous les conducteurs seront connectés en série dans une phase. 

III.B.3) Contraintes d’optimisation 

Le problème d’optimisation est contraint par plusieurs aspects de la physique : 
thermique, mécanique, magnétique et électrique. Les diverses contraintes sont répertoriées 
dans le Tableau XVI. 

 
TABLEAU XVI  - DEFINITION DES CONTRAINTES D’OPTIMISATION DANS LE CAS DE LA PREMIERE 

APPLICATION 

Paramètre Contrainte 

Tcu [°C] < 130 
TIGBT [°C] < 120 
TDiode [°C] < 120 �
queue [MPa] < 300 �
arbre [MPa] < 300 �
moyeu [MPa] < 300 

fr [m] < e/10 �
c1 [tr/min] > 1,25Ω 

Hadem [A/m] > Hcj 
Bculasse [T] < 1,4 
Bdent [T] < 1,5 

Ondulation couple [N.m] < 4,5 

 
Les contraintes thermiques assurent que la température des puces semi-conductrices 

est en deçà d’un niveau à partir duquel un phénomène d’emballement thermique conduirait à 
leur destruction ; la température maximale du bobinage quant à elle, est fixée en accord avec 
le grade des isolants utilisés. Concernant les aspects mécaniques, il y a des contraintes 
d’optimisation posées sur les contraintes mécaniques dans les pièces du rotor afin d’éviter 
leur destruction. La contrainte de déformation statique sur la flèche impose que la variation 
de l’entrefer ne soit pas trop importante afin de ne pas détériorer excessivement les 
performances électromagnétiques. La contrainte de déformation dynamique (première 
vitesse critique) évite de concevoir un rotor proche de sa première vitesse critique, donc 
prévient les résonances mécaniques destructrices. Viennent ensuite les contraintes 
magnétiques. La contrainte de démagnétisation des aimants assure que les aimants ne soient 
pas démagnétisés par la réaction magnétique d’induit dans le cas où celle-ci est en opposition 
du flux des aimants. Les contraintes d’induction maximale dans les dents et la culasse sont 
fixées afin d’assurer un comportement linéaire des matériaux et donc de veiller à ce que les 
hypothèses des modèles électromagnétique et électrique soient vérifiées. La dernière 
contrainte imposée concerne la qualité du couple et fixe les ondulations de couple 
admissibles. 
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III.B.4) Résultats d’optimisation 

L’implémentation de la modélisation analytique multiphysique et de la méthode 
d’optimisation est faite sous Matlab®. Les calculs par éléments finis du modèle 
électromagnétique sont réalisés par le logiciel FEMM© qui peut être piloté par Matlab®. La 
méthodologie de conception adoptée nécessite donc de faire de la co-simulation entre les 
deux logiciels précédemment cités. 

Le problème présenté ci-avant est résolu par l’utilisation d’un algorithme génétique. La 
première étape d’optimisation met en œuvre 300 individus sur 500 générations. Le temps 
d’exécution de cette phase est de l’ordre de 27 heures. Le temps de calcul de la seconde 
phase d’optimisation est de l’ordre de 6,5 jours pour une population de 300 individus sur 150 
générations. L’algorithme converge vers un ensemble de solutions représentées par le front 
de Pareto de la Figure 133. 

 

 
 

Figure 133 - Front de Pareto à l’issue du processus d’optimisation 

 
La première constatation est que l’algorithme a effectivement convergé vers un front 

de Pareto dont l’allure est satisfaisante. Ceci indique le bon comportement de la 
méthodologie adoptée. Le front présente deux asymptotes et un « coude » dans sa zone 
centrale. Comme on s’y attendait, une augmentation du rendement passe nécessairement par 
une augmentation du coût. L’ensemble des solutions trouvées est borné par les solutions 
extrêmes {815 € ; 93,28 %} et {908 € ; 94,76 %}. 

 
Évolution des variables et des contraintes le long du front de Pareto 

La Figure 134 présente l’évolution des variables géométriques les plus intéressantes le 
long du front de Pareto, en fonction du coût. 
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Figure 134 - Évolution des variables d’optimisation (de nature géométriques) d’intérêt le long 
du front de Pareto 

 
On constate qu’afin d’accroître le rendement, les dimensions des machines ont 

tendance à croître. Ainsi l’augmentation des dimensions du stator permet de réduire 
l’induction magnétique et les pertes fer associées. L’accroissement de l’épaisseur d’entrefer 
tend à produire le même effet et à réduire les pertes aérodynamiques. L’augmentation de la 
hauteur des dents, donc de la surface d’encoche, autorise une réduction de la densité de 
courant et des pertes par effet Joule dans le bobinage. En revanche, on note que la largeur 
des aimants atteint la borne haute de son intervalle d’évolution pour l’ensemble des solutions 
du front. La hauteur des aimants, elle, reste dans une bande comprise entre 8 et 9 mm. 
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Figure 135 - Évolution de variables d’optimisation (non géométriques) d’intérêt le long du 
front de Pareto 

 
L’analyse des variables constituant le bobinage mène aux constatations suivantes. En 

se rappelant que le diamètre du fil élémentaire est variable, à nombre de conducteurs et 
surface d’encoche fixés,  le nombre de fils constituant un conducteur varie en conséquence. 
Ces deux grandeurs sont représentées en Figure 135. On y constate le caractère discret du 
diamètre de fil et on observe que le nombre de fils trouve un équilibre entre 11 et 27. Le 
nombre de fils ne tend pas vers l’infini car il y aurait alors une augmentation des pertes par 
effet Joule due à une augmentation des courants de circulation entre les fils élémentaires. 
L’induction rémanente des aimants se retrouve en butée pour les faibles coûts et baisse avec 
l’augmentation du rendement. Cette dernière passe par une diminution des niveaux 
d’induction (pour réduire les pertes fer), qui peut être obtenue par une augmentation des 
dimensions géométriques ou par une diminution de l’induction rémanente des aimants. 

Le nombre de conducteurs par encoche et par couche de bobinage est invariant le 
long du front de Pareto et vaut 2. Cela correspond à 24 spires par phase. L’analyse du 
nombre de spires doit être menée conjointement avec celle de la profondeur de modulation 
de la MLI. Celle-ci atteint sa limite haute (1) sur l’ensemble du front de Pareto. Une 
profondeur de modulation plus faible induirait des pertes fer plus importantes comme 
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expliqué dans la Partie II. Le nombre de spires ne peut pas être augmenté davantage sinon la 
tension aux bornes de la machine ne pourrait pas être fournie par l’onduleur. Il peut être 
divisé, au maximum, par deux mais cela entrainerait une diminution de la profondeur de 
modulation et une augmentation des pertes fer comme expliqué précédemment. Finalement, 
on peut noter qu’il y a peu de marge sur le nombre de spires vis-à-vis du niveau de tension. 
C’est là une des difficultés dans la conception de machines rapides. On peut se retrouver 
dans une situation où le nombre de spires ne peut excéder l’unité. La dernière variable, 
l’indice de modulation, est invariante le long du front et vaut 9. Celle-ci doit être analysée de 
pair avec la contrainte sur les ondulations de couple. 

 
Les grandeurs contraintes les plus intéressantes sont illustrées sur la Figure 136. 
 

 
 

Figure 136 - Évolution des contraintes d’optimisation d’intérêt le long du front de Pareto 
 
Débutons par la contrainte sur les ondulations de couple. Celles-ci sont très proches 

de leur limite haute sur tout le front. On conçoit qu’une diminution de la fréquence de 
découpage induirait des harmoniques de courant et des ondulations de couple plus 
importants. Voici la raison pour laquelle la fréquence de découpage, relativement peu élevée 
(9 fois celle du fondamental), ne peut être choisie plus faible. La température maximale dans 
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le cuivre diminue lorsque le rendement augmente le long du front de Pareto. L’augmentation 
du rendement, donc la diminution des pertes, permet de réduire l’échauffement de la 
machine. C’est un constat classique. Les températures de jonction des semi-conducteurs sont 
sensiblement constantes sur l’ensemble des solutions. La contrainte de vitesse critique 
décroît lorsqu’on se rapproche des coûts les plus faibles – cela correspond à la diminution 
des dimensions radiales et axiales de la machine –, arrive en butée et contraint le 
dimensionnement. Les contraintes mécaniques dans le moyeu et dans la queue d’aronde sont 
croissantes avec l’augmentation du coût – donc des dimensions – car les pièces polaires 
grossissent et la force centrifuge croît. La contrainte sur la queue d’aronde reste à un niveau 
intermédiaire alors que la contrainte dans le moyeu peut atteindre sa limite haute et 
contraindre le dimensionnement. Finalement, il faut noter le niveau d’induction maximal 
dans le circuit magnétique. Celui-ci est inférieur au niveau de saturation des matériaux 
magnétiques. La machine fonctionne en régime linéaire, comme cela est habituellement le cas 
dans les machines rapides.  

 
Évolution de grandeurs de sortie d’intérêt 

Nous pouvons visualiser la répartition des pertes dans le système. Les pertes dans la 
machine (par effet Joule, fer, aérodynamiques et par courants de Foucault dans les aimants) 
et les pertes dans l’onduleur sont données en Figure 137. 

 

 
 

Figure 137 - Évolution des pertes dans le système le long du front de Pareto 
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On peut noter le rapport entre les pertes par effet Joule et fer (compris entre 0,5 et  

1,8), qui est largement supérieur à ce qu’on peut observer sur des machines à faible vitesse de 
rotation. Les pertes aérodynamiques sont à un niveau non négligeable malgré un entrefer 
important ; ce qui justifie leur évaluation pour estimer leur influence sur le rendement et sur 
l’échauffement de la machine. Les pertes dans les aimants sont à un niveau relativement 
faible. Elles n’impactent pas significativement le rendement mais elles sont essentielles dans 
l’évaluation du champ de température de la machine. Sur l’ensemble des solutions du front 
de Pareto, l’élévation de température des aimants due aux pertes dans ces derniers est 
approximativement de 2°C. Finalement, les pertes dans l’onduleur présentent des valeurs 
sensiblement constantes et importantes. En effet, elles représentent 30 à 40 % des pertes 
totales du système. Cette proportion importante justifie à elle seule la nécessité de considérer 
le système dans son ensemble lors de la phase de conception pour répartir de manière 
optimale les pertes entre la machine et l’onduleur. 

 
Ensuite, nous pouvons observer le comportement des différentes composantes du 

coût des matières premières du système. Celles-ci sont données en Figure 138. 
 

 
 

Figure 138 - Évolution des coûts du système le long du front de Pareto 
 
On constate que le coût de l’onduleur est quasi-constant. Ceci était attendu étant 

donné que son coût est dépendant de la puissance de sortie du système d’entraînement et de 
la fréquence de découpage. Or ces deux grandeurs sont constantes dans les résultats que 
nous obtenons. Le coût des matières actives de la machine croît avec les dimensions de la 
machine et l’augmentation du rendement. Ce constat est logique. Finalement, on peut 
remarquer le poids relativement faible du moteur dans le coût des matières premières du 
système, au maximum 15 % du coût total. 
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En dernier lieu, il est possible d’observer l’évolution de la masse des machines le long 
du front de Pareto. À cet effet, nous représentons en Figure 139 la masse en fonction du 
rendement et non en fonction du coût comme présenté précédemment.  

 

 
 

Figure 139 - Évolution de la masse des machines en fonction du rendement du système 
 

L’analyse de la Figure 139 illustre un résultat bien connu qui est l’augmentation du 
rendement conjointement à l’augmentation de la masse de la machine. On note une 
évolution lente de la masse de la machine pour les faibles rendements alors que cette 
évolution est plus prononcée pour les hauts rendements. La masse peut être choisie comme 
objectif d’optimisation dans le cas d’applications sensibles sur ce point telles que les 
applications embarquées aéronotiques et aérospatiales. 
 
Remarques générales 

Les résultats optimaux relatifs à cette première application présentent des 
caractéristiques usuelles des machines synchrones à aimants rapides : l’entrefer est important 
et les niveaux d’induction sont peu élevés. Ce dimensionnement met également en lumière le 
problème du niveau de tension et l’importance des contraintes mécaniques. 

La modélisation du système complet et de certaines interactions a permis d’ajouter une 
contrainte sur les ondulations de couple. Cette contrainte inhabituelle se trouve être très 
proche de la saturation (on peut considérer la contrainte comme saturée) et limite l’espace 
des solutions.  

Le rapport entre les pertes par effet Joule et fer est à noter car il est tout à fait 
différent de ce qui s’observe dans les machines plus classiques ; la proportion de pertes fer 
est plus importante à haute vitesse. Concernant la répartition des pertes, il convient de 
souligner que les pertes dans l’onduleur représentent une part importante des pertes totales 
du système. À ce titre, il est nécessaire de considérer les deux éléments, onduleur et moteur, 
simultanément afin de trouver l’optimum global vis-à-vis du rendement du système. 

Le coût des matières premières du système est en grande partie dépendant du coût de 
l’onduleur. L’augmentation de la vitesse de rotation des machines permet d’augmenter la 
puissance massique. Or à puissance de sortie égale, une machine rapide sera plus petite, et 
moins chère, qu’une machine lente. En revanche, l’onduleur sera toujours de même calibre et 
son prix restera constant. Dans les systèmes d’entraînement à haute vitesse, le coût des 
matières premières de la machine est faible devant celui de son électronique d’alimentation. 
Toutefois le fonctionnement à haute vitesse de la machine impose des opérations de 
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fabrication plus onéreuses (équilibrage plus précis, roulements à haute vitesse ou paliers 
magnétiques…) qui font remonter la participation de la machine dans le coût final du 
système. 

III.B.5) Choix et analyse de solutions particulières 

Le front de Pareto obtenu rassemble l’ensemble des compromis entre le rendement 
global du système et son coût. Le concepteur doit ensuite faire un choix parmi cet ensemble 
de solutions. Ce choix final peut se faire en ne considérant que le front de Pareto et les 
contraintes de coût et de rendement que peut se fixer le concepteur. La décision peut 
également se faire en observant simultanément le front de Pareto et l’évolution de certaines 
autres grandeurs le long du front. Ainsi pour deux solutions très proches sur le front, l’une 
peut présenter un ratio coût fer/coût cuivre plus élevé que la seconde et obtenir la préférence du 
concepteur. L’argument de ce dernier est de privilégier le fer car son cours est moins 
fluctuant que celui du cuivre. Le raisonnement qui vient d’être tenu sur le coût de la machine 
peut être tenu de la même manière sur d’autres grandeurs et avec des critères différents. 

 
Dans la suite nous choisissons de présenter plus en détail les deux solutions aux 

extrémités du front : le système {815 € ; 93,28 %} et celui {908 € ; 94,76 %}. 
 
Machine de coût minimal {815€ ; 93.28%} 

La machine du système d’entraînement de plus faible coût est présentée en Figure 140. 
Nous donnons également, en Figure 141, les formes d’ondes des grandeurs électriques, 
interfaces entre onduleur et machine. Les résultats du calcul du modèle électromagnétique, 
réalisé par EF, sont donnés en annexe V.A.1) (p. 232). 

 

 
 

Figure 140 - Coupe radiale de la machine du système d’entraînement de plus faible coût 
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Figure 141 - Formes d’ondes de la f.é.m., de la tension, du courant d’une phase et du couple 
sur une période électrique, obtenues par exécution des modèles 
électromagnétique et électrique. 

 
La forme d’onde de la f.é.m. n’est pas sinusoïdale, ce qui conforte l’approche choisie – 

l’intégration des harmoniques de f.é.m. dans le calcul du courant et du couple – lors de la 
modélisation électrique et de la formulation du couple. On peut observer la tension MLI 
(phase-neutre) appliquée à la machine et le courant résultant qui est absorbé. Ce dernier 
possède des harmoniques qui peuvent contribuer à créer des ondulations de couple. Par 
ailleurs le couple de détente a été calculé a posteriori et présente une amplitude inférieure à 0,1 
N.m, il est donc complètement négligeable. 

 
Nous pouvons analyser les interactions entre les éléments du système du point de vue 

des pertes. L’augmentation des pertes par effet Joule due aux harmoniques de courant est de 
1,1 %, ce qui est tout à fait négligeable ; d’où l’intérêt d’avoir inclus le diamètre du fil 
élémentaire dans les variables d’optimisation. Les coefficients d’augmentation des pertes fer 
due à la MLI valent respectivement 1,21 et 1,14 pour �  (coefficient d’augmentation des pertes 
par courants de Foucault) et � (coefficient d’augmentation des pertes par hystérésis). 
Finalement, les pertes dans les aimants, dues aux harmoniques de temps des courants, valent 
7,9 W. Elles n’auraient pu être calculées sans une modélisation électrique fine. 
 
Machine de rendement maximal {908 € ; 94,76 %} 

La machine du système d’entraînement de rendement maximal est présentée en Figure 
142. Nous donnons également, en Figure 143, les formes d’ondes des grandeurs électriques, 
interfaces entre l’onduleur et la machine. Les résultats du calcul du modèle 
électromagnétique, réalisé par EF, sont donnés en annexe V.A.2) (p. 234). 
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Figure 142 - Coupe radiale de la machine du système d’entraînement de plus fort rendement 

 

 
 

Figure 143 - Formes d’ondes de la f.é.m., de la tension, du courant d’une phase et du couple 
sur une période électrique, obtenues par les modèles électromagnétique et 
électrique. 
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Nous pouvons faire les mêmes remarques que pour le système d’entraînement 
précédent. Le couple de détente présente une amplitude inférieure à 0,1 N.m. 
L’augmentation des pertes par effet Joule due aux harmoniques de courant est de 2,1 %. Les 
coefficients d’augmentation des pertes fer due à la MLI valent respectivement 1,21 et 1,14 
pour �  (coefficient d’augmentation des pertes par courants de Foucault) et � (coefficient 
d’augmentation des pertes par hystérésis). Finalement, les pertes dans les aimants, dues aux 
harmoniques de temps des courants, valent 6,1 W. 

III.B.6) Conclusion sur le dimensionnement optimal de la 
première application 

La méthodologie de conception optimale adoptée, associée à la modélisation 
développée, a convergé vers un ensemble de solutions. Ces solutions présentent des 
caractéristiques spécifiques aux machines synchrones excitées à haute vitesse. L’entrefer y est 
important, les contraintes mécaniques et les pertes fer également (dans un niveau comparable 
aux pertes par effet Joule). D’un autre côté, les inductions sont faibles et justifient l’utilisation 
de modèles électromagnétique et électrique linéaires. La topologie à aimants insérés à 
aimantation orthoradiale présente certains intérêts dans la réalisation de ces faibles niveaux 
d’induction. La structure fonctionne en « déconcentration » de flux à haute vitesse : la 
hauteur des aimants est faible devant le demi-pas polaire. Comparativement à une machine à 
aimants en surface, ceci présente plusieurs atouts : 

- Lorsque les aimants sont montés en surface, ils doivent s’étaler sur quasiment 
tout le pôle. Ils sont donc potentiellement plus volumineux, à induction 
d’entrefer égale, que ceux employés dans notre structure ; 

- Afin de réduire l’induction d’excitation dans une machine à aimants en surface, 
on peut augmenter l’entrefer ou réduire l’épaisseur des aimants. Cette dernière 
ne peut être diminuée en deçà d’une épaisseur limite dictée par la contrainte de 
démagnétisation. Dans le cas de notre machine, il existe un degré de liberté 
supplémentaire (le facteur de « concentration » ou « déconcentration » du flux) 
qui permet d’éviter d’être bloqué par une épaisseur d’aimants trop faible ; 

- Finalement, dans notre topologie, les aimants ne sont pas dans l’entrefer et ne 
subissent pas les variations de flux dues à la variation de perméance statorique, 
et les pertes par courants de Foucault subséquentes y sont réduites. 

 
La modélisation des interactions entre l’onduleur et la machine a permis de mettre en 

place une contrainte sur les ondulations de couple. Lorsque ces ondulations deviennent trop 
élevées (limite haute), il n’est plus possible de baisser la fréquence de découpage, à cause de 
sont impact sur ces ondulations. La fréquence de découpage peut désormais être choisie 
suivant des critères quantitatifs tels que les harmoniques de courants ou de couple que la MLI 
génère. Les interactions se manifestent également au niveau des pertes. Les pertes fer sont 
majorées de 14 à 21 % alors que les pertes par effet Joule sont peu sensibles à la MLI. 
L’ajustement du nombre de fils élémentaires, et de leur diamètre, ainsi que le nombre de 
conducteurs, permet d’atténuer les effets de la haute fréquence sur les pertes par effet Joule. 

 
La modélisation complète du système permet de déterminer la répartition des pertes 

entre les composants du système, sous contraintes, qui conduise à la solution optimale. 
L’analyse du coût du système, dans cette application, montre que le coût des matières actives 
de la machine est plus faible que celui de l’électronique de puissance – ce qui est particulier 
aux entraînements à vitesse élevée. 
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III.C. Deuxième application 

La seconde application que nous traitons consiste à maximiser le couple dans un 
volume fixé. Ce volume correspond à celui d’une machine de série à 6 pôles de Leroy-Somer. 
Nous souhaitons connaître le couple maximal qu’il est possible de produire dans ce volume 
en utilisant un refroidissement par chemise à eau. La machine doit fonctionner à la vitesse de 
7 200 tr/min. Nous considérerons quatre configurations pour ce système d’entraînement : 
d’une part l’alimentation peut être constituée d’un onduleur triphasé (Figure 16) ou de trois 
onduleurs monophasés (Figure 18) tous connectés à un bus continu de 500 V, d’autre part 
les paires de pôles de la machine peuvent être connectés en série ou en parallèle ; pour une 
machine de six pôles cela correspond à une ou trois voies d’enroulement. Il s’agit donc de 
réaliser quatre optimisations mono-objectif du couple, sous contrainte de volume. Pour les 
mêmes raisons que précédemment, le nombre d’encoches est fixé à 36 et le bobinage est à 
pas raccourci 5/6. 

III.C.1) Variables et contraintes d’optimisation 

Les variables et contraintes d’optimisation sont de la même nature que dans le cas de 
la première application. Seules changent les valeurs numériques des bornes. Celles-ci sont 
données dans le Tableau XVII et le Tableau XVIII.  

 
 

TABLEAU XVII  - VARIABLES D’OPTIMISATION ET LEURS BORNES DANS LE CAS DE LA DEUXIEME 

APPLICATION 

Paramètre Borne inf. Borne sup. 

kalesage 0,2 0,9 
kdent 0,2 0,9 
kenc 0,2 0,9 
Rext 0,040 0,120 
Lact 0,050 0,200 
e 0,0005 0,010 
ea 0,0005 0,015 

Angle tension 90 180 
Br0 1,05 1,40 
kaim 0,2 0,9 
kmoy 0,2 0,9 

kpied_dent 0,2 0,9 
Conducteur/enc/etage 1 30 

m 1 55 
r 0 1 
D 0,0005 0,0010 
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TABLEAU XVIII  - DEFINITION DES CONTRAINTES D’OPTIMISATION DANS LE CAS DE LA DEUXIEME 

APPLICATION 

Paramètre Contrainte 

Tcu [°C] < 130 
TIGBT [°C] < 120 
TDiode [°C] < 120 �
queue [MPa] < 300 �
arbre [MPa] < 300 �
moyeu [MPa] < 300 

fr [m] < e/10 �
c1 [tr/min] > 1,25Ω 

Hadem [A/m] > Hcj 
Bculasse [T] < 1,4 
Bdent [T] < 1,5 

Ondulation couple [N.m] < 20 

III.C.2) Démarche et résultats d’optimisation 

L’approche de conception séquentielle a pour objet d’affiner la solution fournie en 
premier lieu par une modélisation qui ne retrace pas parfaitement le comportement réel. 
Pour cette application, nous traiterons les quatre configurations évoquées auparavant avec la 
modélisation analytique. Ensuite, seule la meilleure des quatre solutions sera traitée par la 
seconde phase d’optimisation. Cette démarche peut se justifier par la volonté de réduire le 
temps de conception. 

 
L’algorithme génétique est à nouveau employé pour résoudre ce problème. Il met en 

œuvre 300 individus sur 500 générations pour la première phase d’optimisation. Le temps 
d’exécution de la première phase est compris entre 5 et 19 heures. La convergence de 
l’algorithme sur les quatre configurations est montrée sur la Figure 144. 

 

 
Configuration 1 : Onduleur triphasé - 1 voie 

d’enroulement 
Configuration 2 : Onduleur triphasé - 3 
voies d’enroulement 



Modélisation et optimisation d’un ensemble convertisseur-machine 

 

   205 

 
Configuration 3 : 3 onduleurs monophasés - 1 

voie d’enroulement 
Configuration 4 : 3 onduleurs monophasés -

3 voies d’enroulement 
 

Figure 144 - Évolution de la fonction objectif (maximisation du couple) au cours des 
itérations de l’algorithme pour les quatre configurations considérées 

 
À l’analyse des quatre solutions obtenues après la première phase d’optimisation, nous 

constatons que la configuration 4 (3 onduleurs monophasés-3 voies d’enroulement) fournit 
le meilleur résultat : 192,5 N.m. 

 
Pour la seconde étape d’optimisation, seule la configuration 4 est retenue. La 

deuxième phase d’optimisation met en œuvre 200 individus et au maximum 200 générations. 
Le temps de calcul est alors de l’ordre de 4,5 jours. L’évolution de la fonction objectif au 
cours des itérations de ce second processus d’optimisation est donnée en Figure 145. 

 

 
 

Figure 145 - Évolution de la fonction objectif (maximisation du couple) au cours des 
itérations de la seconde phase d’optimisation pour la configuration 4 
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III.C.3) Analyse de la solution optimale 

Nous présentons dans cette partie les caractéristiques du système d’entraînement de 
couple optimal. Il est composé d’une alimentation à trois ponts monophasés et d’une 
machine possédant 3 voies d’enroulement. La coupe radiale de la machine est présentée en 
Figure 146. 

 

 
 

Figure 146 - Coupe radiale de la machine du système d’entraînement présentant un couple 
optimal 

 
La machine optimale présente des proportions plus habituelles que celles que nous 

avons pu observer dans le cas de la première optimisation. Les aimants, notamment, 
possèdent un rapport hauteur/largeur supérieur à l’unité. On constate également, en observant 
la hauteur des aimants et l’arc des pièces polaires, que cette machine « concentre » le flux ; à 
l’opposé du comportement des machines de la première application. 

 
Les formes d’ondes de f.é.m., de tension d’alimentation, de courant et de couple du 

système d’entraînement optimal sont données en Figure 147. Les résultats de l’exécution du 
modèle électromagnétique, réalisé par EF, sont donnés en annexe V.B.1) (p. 236). 
 

L’allure générale de la f.é.m. ne change pas car la configuration électrique et 
magnétique est la même que dans la première application. En revanche, on peut noter la 
forme d’onde de la tension d’enroulement qui est typique d’une alimentation en pont 
monophasé. L’allure du courant présente un fort harmonique 3. On rappelle qu’une 
alimentation avec trois ponts monophasés nécessite de découpler les phases de la machine et 
donc autorise la circulation des harmoniques de courant de rang 3.  

L’objectif de l’optimisation est de maximiser le couple. Celui-ci peut être considéré 
comme le produit de la force électromotrice et du courant. La forme d’onde de la force 
électromotrice présente des harmoniques. Or, pour maximiser le produit e.i, il faut que le 
courant possède les mêmes harmoniques que la f.é.m. pour qu’ils se combinent afin de 
participer à la création de couple. L’idéal est donc d’avoir un courant ayant la même forme 
d’onde que la f.é.m. On constate que la forme d’onde du courant, non-sinusoïdale, 
s’approche de celle de la f.é.m. 
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La MLI intersective sinus-triangle que nous employons permet de contrôler le 
fondamental de tension et donc le fondamental de courant. En revanche l’harmonique 3 de 
tension est une conséquence de la MLI et n’est pas contrôlé. Une perspective intéressante 
serait de modifier la MLI pour tenter de régler le niveau de l’harmonique 3 et sa phase dans le 
but d’ajuster sa participation au couple, en valeur moyenne et également en ondulation. Dans 
nos résultats, le couple homopolaire moyen est quasiment nul et ses ondulations valent 
16 N.m : il ne participe qu’à détériorer la qualité du couple. 

 
L’analyse des variables et des contraintes d’optimisation, listées dans le Tableau XIX 

et le Tableau XX, conduit aux constats suivants. Les dimensions extérieures tendent vers leur 
butée haute ; la contrainte en longueur active est d’ailleurs saturée. On observe que la 
machine est davantage chargée magnétiquement : les niveaux d’induction sont plus 
importants, l’entrefer est plus faible et le rotor fonctionne en « concentration » de flux. La 
vitesse réduite allège le problème des pertes fer et permet d’accroître l’induction tout en 
respectant les contraintes thermiques.  

 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
Figure 147 - Formes d’ondes de la f.é.m., de la tension, du courant d’une phase et du 

couple sur une période électrique pour la machine optimale, obtenues par les 
modèles électromagnétique et électrique 
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TABLEAU XIX  - VALEURS OPTIMALES DES VARIABLES D’OPTIMISATION POUR LE SYSTEME 

D’ENTRAINEMENT DE COUPLE MAXIMAL 

Paramètre Borne inf. 
Valeur 

Optimale 
Borne sup. 

kalesage 0,2 0,647 0,9 
kdent 0,2 0,67 0,9 
kenc 0,2 0,637 0,9 
Rext 0,040 0,1076 0,120 
Lact 0,050 0,200 0,200 
e 0,0005 0,0051 0,010 
ea 0,0005 0,015 0,015 

Angle tension 90 142,2 180 
Br0 1,05 1,25 1,40 
kaim 0,2 0,563 0,9 
kmoy 0,2 0,591 0,9 

kpied_dent 0,2 0,527 0,9 
Conducteur/enc/etage 1 8 30 

m 1 36 55 
r 0 0,983 1 
D 0,0005 8.10-4 0,0010 

 
 
TABLEAU XX  - VALEURS DES CONTRAINTES D’OPTIMISATION POUR LE SYSTEME D’ENTRAINEMENT 

DE COUPLE MAXIMAL 

Paramètre Contrainte Valeur 

Tcu [°C] < 130 130 
TIGBT [°C] < 120 119 
TDiode [°C] < 120 96,5 �
queue [MPa] < 300 97 �
arbre [MPa] < 300 134 �
moyeu [MPa] < 300 72 

fr [m] < e/10 1,69.10-6 �
c1 [tr/min] > 1,25Ω 1,97.104 

Hadem [A/m] > Hcj -4,23.105 
Bculasse [T] < 1,4 1,23 
Bdent [T] < 1,5 1,48 

Ondulation couple [N.m] < 20 19,9 

 
Analyse des pertes  

Concernant les pertes dans la machine, on constate que les pertes par effet Joule 
(4 182 W) sont nettement supérieures aux pertes fer (1 023 W) comme c’est le cas 
habituellement dans les machines lentes. Les harmoniques de courant contribuent à 
augmenter les pertes par effet Joule de 4.82 %. L’influence de la MLI sur les pertes fer se fait 
surtout ressentir sur le terme des pertes par courants de Foucault. Le coefficient 
d’augmentation des pertes par courants de Foucault, � , vaut 1,13 alors que le coefficient 
d’augmentation des pertes par hystérésis, �, vaut 1,002. Les pertes dans les aimants sont à un 
niveau très faible 1,63 W. La baisse du niveau des pertes fer peut s’expliquer par la baisse de 
la fréquence. Les pertes aérodynamiques sont désormais tout à fait négligeables (29,8 W) 
devant les pertes totales alors qu’elles pouvaient en représenter jusqu’à environ 10 % dans 
l’application précédente. Finalement les pertes dans l’onduleur (5 153 W) représentent 50 % 
des pertes totales du système. Cela conduit à rendement de conversion global de 94,13 %.  
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D’autre part, le coût de l’onduleur est de l’ordre de 95 % du coût total des matières 
premières du système.  

 
Analyse des contraintes 

Les contraintes thermiques posées sur le système d’entraînement sont saturées au 
niveau de la machine et de l’électronique. La température maximale du bobinage est de 
130 °C et celle des IGBT de 119 °C. L’augmentation de la puissance dans un volume donné 
coïncide avec l’augmentation des pertes et donc avec l’élévation de la température de la 
machine. La température élevée des puces semi-conductrices est due à un fort indice de 
modulation. Concernant la mécanique, aucune des contraintes n’est saturée. La vitesse de 
rotation moins importante que dans la première application en est la raison. La baisse de la 
vitesse correspond également à une augmentation des niveaux d’induction qui deviennent 
proches de leur limite haute ; nous pouvons même considérer que l’induction dans les dents 
est en butée. La contrainte sur le niveau d’induction a été formulée afin de s’assurer que les 
hypothèses des modèles électromagnétique et électrique soient vérifiées. Avec cet artifice, 
elles le sont mais le résultat n’est alors pas nécessairement optimal. Nous voyons là une des 
limites de notre modélisation linéaire. Elle est valable à haute vitesse, car les machines ne 
sont pas saturées, mais dès lors que la vitesse est relativement faible, les machines sont 
saturées et nos hypothèses de modélisation ne sont plus valables. La dernière contrainte 
notable concerne les ondulations de couple qui atteignent leur limite haute, ce qui montre 
encore une fois l’intérêt d’étudier le convertisseur et la machine simultanément dès la phase 
de conception. Nous pouvons vérifier a posteriori le couple de détente de la machine. Il est 
représenté sur la Figure 148 pour un pas dentaire. 

 

 
 

Figure 148 - Forme d’onde du couple de détente de la machine optimale 
 
La forme d’onde du couple de détente n’est pas lisse, ce qui est dû au re-maillage à 

chaque pas de rotation du rotor. On peut néanmoins relever l’amplitude crête à crête du 
couple de denture qui vaut 0,6 N.m. Cette valeur est négligeable devant les ondulations de 
couple dues à la combinaison des harmoniques de f.é.m. et des harmoniques de courant. 
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III.C.4) Conclusion sur le dimensionnement optimal de la 
deuxième application 

Cette deuxième application a permis de valider une seconde fois la démarche adoptée 
et d’observer la convergence de l’algorithme d’optimisation vers une solution convenable. La 
solution optimale de cette seconde application, fonctionnant à une vitesse plus lente que la 
première, présente des traits différents de ceux des solutions optimales du cas applicatif 
précédent. D’un côté les contraintes mécaniques ne sont plus dimensionnantes et de l’autre 
la machine est plus sollicitée magnétiquement. Cette dernière caractéristique montre les 
limites de notre modélisation linéaire : elle ne peut être appliquée sans restrictions aux 
machines lentes car elles ont tendance à être saturées. La machine optimale possède une 
morphologie plus classique : les aimants sont davantage allongés selon la direction radiale et 
le rotor fonctionne en « concentration » de flux. 

Nous avons également mis en lumière la nécessité d’estimer la composante 
homopolaire car elle modifie notablement la forme d’onde du courant ainsi que celle du 
couple. Ceci a pour effet d’une part d’accroître les pertes par effet Joule dues aux 
harmoniques de courant et d’autre part de détériorer la qualité du couple. 

Finalement, la modélisation du système montre toujours un intérêt, même à des 
vitesses moins élevées, car elle permet d’évaluer le surplus de pertes (par effet Joule, fer) 
générées par la MLI, et par conséquent de prévoir plus rigoureusement les performances du 
système. Elle permet également de mieux situer l’optimum du système, en termes de 
répartition des pertes. On se rend compte que les pertes dans l’onduleur peuvent constituer 
jusqu’à la moitié des pertes du système et doivent être considérées au même niveau que celles 
de la machine pour concevoir un système globalement performant. Ceci peut amener à 
travailler davantage sur le composant onduleur pour réduire ses pertes quitte à accroître 
légèrement celles de la machine. Finalement, la modélisation de l’influence de la MLI sur la 
qualité du couple permet d’évaluer ses ondulations, qui sont en butée, et qui limitent le 
dimensionnement de cette seconde application. 
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IV. Conclusion sur l’application de la méthodologie à la 
conception 

 
Dans cette partie nous avons mis en œuvre une démarche de conception optimale 

« hybride » qui se compose de deux séquences d’optimisation. La première fait appel à la 
modélisation purement analytique présentée en partie II, et la seconde utilise une 
modélisation électromagnétique affinée. Une difficulté concernant le respect des contraintes 
au passage d’une étape à l’autre a été évoquée et nous y avons apporté une réponse. Nous 
avons également détaillé le principe de fonctionnement de l’algorithme génétique employé 
qui est la méthode d’optimisation utilisée pour résoudre les deux problèmes de conception 
que nous avons étudiés.  

La première application que nous avons considérée concerne le dimensionnement 
d’un système d’entraînement à 20 000 tr/min pour 30 kW dont il faut maximiser le 
rendement et minimiser le coût. La seconde application consiste à maximiser le couple d’un 
entraînement tournant à 7 200 tr/min, dans un volume donné. 

Un premier point à noter est la convergence de l’approche proposée vers des solutions 
réalistes. Nous avons constaté que les solutions optimales sont souvent contraintes 
thermiquement ou mécaniquement. Ceci justifie la nécessité de pratiquer une modélisation 
multiphysique de la machine et de son électronique. Étant donné que ces grandeurs sont en 
butée, leur modélisation doit être réalisée avec attention.  

La répartition des pertes dans le système montre qu’il peut y avoir autant de pertes 
dans l’onduleur que dans la machine. Afin de concevoir un système globalement optimal du 
point de vue de l’efficacité de la conversion électromécanique, il est nécessaire de considérer 
l’ensemble onduleur-machine lors de la conception. La modélisation de ce système et de 
leurs interactions permet d’évaluer l’influence du pilotage du convertisseur sur les pertes dans 
la machine ; dans les deux applications que nous avons traitées, nous avons observé une 
augmentation des pertes fer jusqu’à environ 15 % et une augmentation des pertes par effet 
Joule jusqu’à environ 5 %. La description des interactions permet aussi de quantifier les 
ondulations de couple, dues notemment au fonctionnement en MLI de l’onduleur, dont nous 
avons noté qu’elles atteignent leur limite haute dans les dimensionnements réalisés. 

Enfin nous avons analysé les morphologies des machines issues de nos deux 
dimensionnements optimaux. Nous avons relevé les caractéristiques particulières des 
machines rapides qui sont de posséder un entrefer important, de fonctionner en 
déconcentration de flux et en régime linéaire pour réduire les niveaux d’induction et les 
pertes fer associées. La seconde conception a mis en lumière le domaine de validité restreint 
de la modélisation multiphysique proposée. La baisse de vitesse correspond à l’augmentation 
de l’induction dans la machine, ce qui met en défaut les hypothèses de linéarité des modèles 
électromagnétique et électrique. 
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I. Conclusion générale 
 

Nous avons présenté dans ce mémoire les travaux de recherche que nous avons 
effectués sur la conception d’un ensemble onduleur-machine pour des applications à haute 
vitesse. La conception d’un tel système doit reposer sur une démarche bien définie afin de 
mener au mieux cette étape. Après l’analyse de la littérature relative à ce sujet, nous avons 
opté pour une démarche de conception par optimisation. Cette approche nécessite de 
modéliser le système à concevoir puis à l’optimiser vis-à-vis de critères qui peuvent être 
définis à partir du cahier des charges de l’application dont il est question. La première étape 
consiste donc à analyser le système afin de pouvoir le modéliser. Il faut alors établir des 
modélisations des éléments du système ainsi que des interactions entre ces éléments. Ceci est 
nécessaire si on souhaite obtenir une solution globalement optimale. La seconde étape a pour 
objet d’inverser les modèles réalisés afin de déterminer les caractéristiques du système à partir 
des performances qui en sont attendues. Nous avons opté pour une inversion par 
optimisation. Un algorithme stochastique a été retenu car cette famille permet de rechercher 
plus sûrement l’optimum global du problème de dimensionnement et certains membres de 
cette famille peuvent s’accommoder aisément des variables discrètes et des fonctions 
objectifs complexes. Cependant, ils ont la réputation d’être plus lents que les algorithmes 
déterministes. Aussi, afin de maintenir des temps de calcul raisonnables et compte tenu du 
fait qu’un système nécessite la modélisation de plusieurs composants, nous nous sommes 
attachés à effectuer une modélisation analytique. Les modèles de cette nature reposent 
souvent sur des hypothèses simplificatrices. La solution optimale issue de la modélisation est 
alors potentiellement différente de la solution réellement optimale. Afin de réduire les écarts 
entre la solution théorique et la réalité, une seconde phase d’optimisation peut être effectuée, 
en remplaçant certains modèles analytiques par des modèles plus fins. La séquence de ces 
deux optimisations est connue sous le nom d’optimisation hybride séquentielle. La deuxième 
étape d’optimisation peut être ralentie par la mise en jeu de modèles dont les temps  
d’exécution sont importants. Suivant la nature de l’application et les objectifs associés, le 
concepteur pourra alors choisir d’effectuer uniquement la première phase ou la totalité du 
processus d’optimisation. 

 
Nous avons appliqué cette démarche de conception optimale à la conception de 

systèmes d’entraînement à haute vitesse. Une analyse de la littérature a mis en lumière leurs 
particularités et les difficultés qui peuvent être rencontrées lors de la conception. Ces 
dernières concernent les aspects électriques – aussi bien le niveau de tension que la fréquence 
électrique –, les aspects mécaniques et finalement des considérations thermiques qui, elles, 
sont communes à l’ensemble des machines électriques. Ce type d’application nécessite 
clairement une approche système dès la première phase de conception. De cette revue 
bibliographique, nous avons pu conclure que la machine synchrone à aimants insérés au 
rotor et à aimantation orthoradiale ne montrait pas d’inaptitudes pour des applications à 
haute vitesse et nous l’avons retenue pour la suite des travaux. Concernant la topologie du 
convertisseur électronique de puissance alimentant la machine, suite à une analyse des 
besoins et contraintes imposés par la haute vitesse, nous avons déterminé deux structures 
dignes d’intérêt scientifique et économique : l’onduleur triphasé à trois bras et une 
alimentation par trois ponts monophasés où les phases de la machine sont découplées. 

 
Dans la seconde partie de ce mémoire, une modélisation analytique multiphysique des 

éléments (onduleur et machine) du système a été proposée. La machine est modélisée du 
point de vue électromagnétique, électrique, énergétique, thermique, mécanique et technico-
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économique. Concernant l’onduleur, une modélisation des pertes et des échauffements a été 
effectuée. Finalement, nous avons développé un modèle électrique en régime permanent, 
basé sur une approche harmonique et donc rapide à exécuter, qui est le cœur de la 
modélisation des interactions au sein du système et qui fait le lien entre l’onduleur et la 
machine. Il permet, dès lors que la machine est caractérisée et que la tension de sortie de 
l’onduleur est imposée, de calculer la forme d’onde du courant de phase – y compris la 
composante homopolaire qui peut exister lorsque les phases de la machine sont découplées. 
On peut ensuite en déduire la forme d’onde du couple produit par la machine. Nous 
disposons alors d’informations – contenues dans les formes d’ondes de tensions, de courants 
et de couple – permettant de déterminer l’influence de l’onduleur et de son pilotage sur la 
machine, et inversement. Les influences que nous avons modélisées concernent les pertes du 
système et la qualité du couple produit. La modélisation multiphysique établie permet de 
rationaliser le processus de conception notamment par la prise en compte plus judicieuse des 
contraintes de dimensionnement. Certaines contraintes habituellement posées arbitrairement 
par le concepteur (de par son expérience) sont maintenant réglées par les multiples physiques 
du système et cela peut lui ouvrir de nouveaux espaces de solutions. 

 
Dans la troisième partie de ce mémoire, la démarche de conception développée a été 

appliquée au dimensionnement optimal de deux systèmes d’entraînement fonctionnant 
respectivement à 20 000 tr/min et 7 200 tr/min. La seconde phase d’optimisation diffère de 
la première au niveau de la modélisation électromagnétique. Elle est désormais locale et de 
type numérique, par la méthode des éléments finis, afin d’apporter plus de précision sur les 
calculs des grandeurs globales (inductances et flux par exemple ; ces éléments étant 
fondamentaux dans le calcul des grandeurs électriques, donc des interactions, une précision 
accrue par rapport à la première phase est demandée). Le gain de précision permet alors 
d’analyser avec plus d’exactitude le comportement du système complet. La mise en œuvre de 
la méthodologie sur ces deux applications a été probante dans le sens où nous avons pu 
observer la convergence des processus d’optimisation et où les solutions trouvées sont 
cohérentes avec les particularités des applications. L’analyse des résultats optimaux des deux 
applications font apparaitre des morphologies de machines différentes en fonction de la 
vitesse de fonctionnement et confirment le besoin d’une description multiphysique du 
système. Les machines rapides que nous avons obtenues présentent de faibles niveaux 
d’induction dans les parties magnétiques et de grands entrefers, ce dont nous informait déjà 
la bibliographie au sujet des machines à aimants. Par ailleurs, cela autorise une modélisation 
linéaire des phénomènes électromagnétiques et électriques. Ce qui nous est apparu, à 
l’analyse des machines optimales à haute vitesse, est le mode de fonctionnement du rotor en 
« déconcentration de flux » qui est à l’opposé de l’idée originelle ayant donné lieu à cette 
structure. Contrairement aux machines à aimants montés en surface très largement utilisées à 
haute vitesse, la structure que nous avons étudiée permet de réduire le volume des aimants, 
donc le coût, et ce sans craindre de démagnétisation irréversible. Elle possède également un 
système de maintien des aimants astucieux et potentiellement plus efficace que le collage des 
aimants en surface du rotor. De plus les aimants sont davantage éloignés des dents du stator 
et présentent moins de surface au niveau de l’entrefer : ils sont donc moins sensibles aux 
pertes de denture que ceux des machines synchrones à aimants permanents montés en 
surface. La seconde application, à vitesse moins importante, conduit à une machine de 
morphologie plus usuelle : le ratio hauteur d’aimant/largeur d’aimant est supérieur à l’unité et le 
rotor fonctionne en « concentration de flux ». La réduction de la vitesse correspond 
également à une augmentation des niveaux d’induction dans la machine. L’hypothèse et 
contrainte de fonctionnement en régime linéaire n’est alors plus judicieuse. Nous avons 
montré là une limite de notre approche et de notre modélisation qui est destinée aux 
machines en régime linéaire dont font partie les machines rapides et celles à haute fréquence. 
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Les résultats optimaux des deux applications traitées arrivent en butée de certaines 
contraintes parmi lesquelles les contraintes mécaniques, électriques ou d’ondulation de 
couple. Cela montre que la modélisation multiphysique joue bien son rôle, à savoir 
contraindre les dimensionnements dans un espace de solutions pérennes. Cependant, 
puisqu’elle limite les solutions possibles, cela implique que la modélisation multiphysique soit 
précise ; en effet il ne faut pas contraindre de manière déraisonnée, à cause d’une 
modélisation trop approximative, les solutions faisables, sous peine d’une consommation de 
matières premières excessive. 

Concernant l’influence des interactions entre les éléments des systèmes que nous 
avons dimensionnés, nous avons observé que les pertes par effet Joule pouvaient être 
augmentées jusqu’à 5 % et les pertes fer jusqu’à 15 %. Ces interactions se manifestent 
également au niveau des ondulations de couple dont nous avons noté qu’elles atteignent leur 
limite haute et qu’elles sont donc dimensionnantes. L’onduleur pouvant être le siège de la 
moitié des pertes totales du système, il est nécessaire de considérer les deux éléments 
simultanément pour maximiser le rendement de la chaîne de conversion d’énergie. La 
conclusion peut être différente en ce qui concerne le coût des matières actives dans la mesure 
où, à haute vitesse, celui-ci est principalement dicté par l’onduleur. La machine ne représente 
en effet qu’une dépense marginale dans le système – jusqu’à 15 % du coût total des matières 
premières dans notre dimensionnement à plus haute vitesse. 

 
Ce travail a été l’occasion de prospecter le domaine de la haute vitesse et d’identifier 

les contraintes supplémentaires propres à ce type d’application. Il a également permis de 
situer la machine à aimants à aimantation orthoradiale comme une solution pertinente pour 
les systèmes d’entraînement rapides. La réalisation de prototypes (dernière étape du 
processus de conception), basée sur les résultats d’optimisation, permettra de vérifier le 
comportement des modèles employés lors de ces travaux. Ceux-ci se prêtent volontiers à 
certaines améliorations et ouvrent d’autres perspectives dont nous pouvons donner certains 
éléments. 

 
D’une manière générale, l’amélioration des travaux peut être réalisée à deux niveaux : 

sur les modèles analytiques et sur la méthodologie de conception. Au rang de la modélisation 
analytique, tous les modèles sont sujets à des améliorations afin d’étendre leur domaine de 
validité et de réduire le nombre de leurs hypothèses. Ainsi il serait intéressant de voir dans 
quelle mesure les modèles électromagnétiques et électriques peuvent être améliorés pour 
traiter les machines saturées et inclure l’effet des harmoniques d’inductance. Le modèle 
thermique pourrait être amélioré pour traiter les machines courtes où les effets 3D sont 
importants. D’autres modèles peuvent également s’ajouter pour préciser le 
dimensionnement. Ainsi l’ajout d’une modélisation vibro-acoustique permettrait d’intégrer 
une interaction supplémentaire souvent observée entre l’onduleur et la machine. Également, 
une estimation du couple de détente et des pertes de denture pourrait compléter la 
description des phénomènes électromagnétiques dans la machine. S’il est difficile d’établir 
des modèles analytiques fiables de ces phénomènes, il est possible de les prendre en compte 
par le biais de calculs numériques ; au détriment du temps de calcul. L’autre levier concerne 
la méthodologie de conception. Une ouverture sur les techniques récentes de Space Mapping – 
évoquées dans la première partie du mémoire – pourrait être une voie vers la réduction du 
temps de calcul global. Ceci à condition de s’assurer de la convergence de ce type d’approche 
lorsque les modèles analytiques se comportent suffisamment différemment des modèles fins 
qui leurs servent de référence. 

Le système que nous avons étudié est réduit au plus petit ensemble possible : il est 
composé de deux éléments. Le chemin pris par ces travaux de recherche pourrait être étendu 
à un système plus complexe qui intégrerait en aval la charge mécanique et en amont le bus 
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DC ou encore le redresseur. L’ensemble étudié peut également inclure le dimensionnement 
du système de refroidissement. 

Au-delà des améliorations et extensions qui peuvent être apportées, une perspective 
intéressante serait de modifier le pilotage de l’onduleur et d’en observer l’influence sur le 
dimensionnement global. Nous n’avons considéré pour le moment qu’un pilotage par MLI 
intersective sinus-triangle. L’injection d’un harmonique 3 ou l’utilisation d’une MLI 
vectorielle ou encore calculée pourrait fournir de meilleures solutions que celles que nous 
avons obtenues jusqu’à présent et permettrait de tirer encore meilleur parti des interactions 
entre l’onduleur et la machine dans cette conception globale. Il est également possible 
d’inclure des aspects relatifs à la commande du système lors de sa conception comme cela est 
initié par Monsieur Ejjabraoui [Ejj10b] dans le domaine de l’électronique de puissance. 

 
La démarche de conception de systèmes et la modélisation des interactions que nous 

avons proposées pourraient être transposées avec intérêt à d’autres machines, à aimants ou 
synchro-reluctantes, ou encore à d’autres structures d’alimentation telles que les onduleurs 
multiniveaux. 
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I. Calcul des inductances de fuites 
 
Le calcul des inductances de fuite d’encoche est repris dans cette section. Il met en 

œuvre la notion de perméance spécifique, dans le cas d’une encoche comportant deux étages, 
comme illustré en Figure 149. 
 
Calcul des perméances spécifiques 

 
 

Figure 149 - Schéma d’encoche comportant 2 phases, en vue du calcul d’inductance de fuite 
d’encoche [Lip04] 

 
Dans un premier temps, les perméances spécifiques « propres » des deux bobines sont 

calculées. 
 
Perméance spécifique de la bobine du haut (top) : 
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Perméance spécifique de la bobine du bas (bottom) : 
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Dans le cas où les deux bobines appartiennent à la même phase, il existe une 

perméance de couplage mutuelle : 
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Calcul de l’inductance de fuite 

Dans ce qui suit, toutes les spires d’une phase sont considérées comme connectées en 
série. L’introduction de circuits en parallèle se fera sans difficulté excessive. 
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Cas d’un coefficient de raccourcissement unitaire : 
L’inductance « propre » du bobinage s’écrit : 
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Cas d’un coefficient de raccourcissement 2/3 < prac < 1 : 

L’inductance « propre » du bobinage s’écrit : 
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Dans le cas où le coefficient de raccourcissement est différent de 1, il existe des 

encoches où plusieurs phases cohabitent donc il existe des couplages entre phases. 
L’inductance « mutuelle » du bobinage s’écrit : 
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Dans le schéma monophasé équivalent intervient le flux de fuite d’une phase. Les 

phases étant couplées, il faut écrire : 
 

 clmblmalpla iLiLiL ++=λ  Éq. 190 

 
Inductance de fuite pour un système équilibré 
Dans le cas d’une machine couplée en étoile à neutre non relié, la somme des courants 

est nulle et conduit à écrire : 
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Donc l’inductance de fuite d’encoche synchrone est : 
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Inductance de fuite pour un système homopolaire 
Dans le cas d’une alimentation homopolaire le courant est le même dans toute les 

phases, ce qui mène à : 
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Donc l’inductance de fuite d’encoche homopolaire est : 
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II. Résolution harmonique des équations électriques de 
Park 
 

On rappelle les équations électriques de Park dans le repère dq : 
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d
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 qdde
q

qqq eiL
dt

di
LRiv +++= ω  Éq. 196 

 
Comme cela est décrit dans le paragraphe III.A.4) (p. 90), ces équations peuvent 

s’écrire sous forme harmonique. Nous considérons par la suite uniquement l’onde tournant à 
(n-1)�e. Lorsqu’on remplace dans ces équations les tensions vdq, les forces électromotrices 
edq, et les courants idq par leurs expressions respectives (Éq. 62) (Éq. 63), (Éq. 64) (Éq. 65), et 
(Éq. 66) (Éq. 67) on obtient : 
 
Pour l’équation en vd : 
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Pour l’équation en vq : 
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En développant les termes trigonométriques, on obtient : 
Pour l’équation en vd : 
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Pour l’équation en vq : 
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Dans les équations de Park réécrites telles que précédemment, on observe des termes 

en cos((n-1)�et) et sin((n-1)�et). Les équations sont vérifiées si les termes de gauche et de 
droite sont égaux et ils vérifient donc les équations suivantes (où les termes en cosinus et 
sinus sont équilibrés) : 
 
Pour l’équation en vd : 
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Pour l’équation en vq : 
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On peut finalement réécrire les équations électriques, pour la pulsation (n-1)�e, sous 

forme matricielle : 
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III. Expression des dérivées des flux intervenant dans le 
calcul du couple  

 
On rappelle l’expression du couple développée et utilisée pour le dimensionnement : 
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Afin d’expliciter le calcul du couple, il faut déterminer les flux des aimants, avec leurs 

harmoniques respectifs, effectuer les projections sur le repère dqo et les dériver.  
 
Les f.é.m. calculées par le modèle électromagnétique s’écrivent dans l’espace abc : 
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Les flux des aimants à travers les phases peuvent être obtenus par intégration des 

f.é.m. : 
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En appliquant les mêmes transformations que celles opérées sur les tensions 
d’alimentation les flux des aimants peuvent s’exprimer dans le repère dq statorique : 
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Où les coefficients des termes trigonométriques s’expriment selon :  
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Éq. 211 

 
On peut finalement exprimer les composantes d et q des flux des aimants dans le 

repère dq rotorique : 
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Les dérivées des flux dans le repère rotorique, qui nous sont utiles pour le calcul du 
couple, s’écrivent finalement : 
  

 

( )( ) ( )[ ]

( )( ) ( )[ ]

( )( ) ( )[ ]

( )( ) ( )[ ]δω

δω

δω

δω
θ

ψ

αγ

γα

αγ

γα

−−−Ψ+Ψ+

−−−Ψ−Ψ−

+++Ψ−Ψ+

+++Ψ+Ψ−=
∂

∂
∑
∞

=

tkk

tkk

tkk

tkk

ekdkq

ekdkq

ekdkq

k
ekdkq

fq

1cos1
2

1

1sin1
2

1

1cos1
2

1

1sin1
2

1

0

 Éq. 214 

 

 

( )( ) ( )[ ]

( )( ) ( )[ ]

( )( ) ( )[ ]

( )( ) ( )[ ]δω

δω

δω

δω
θ

ψ

αγ

γα

αγ

γα

−−−Ψ+Ψ−

−−−Ψ−Ψ−

+++Ψ−Ψ+

+++Ψ+Ψ=
∂

∂
∑
∞

=

tkk

tkk

tkk

tkk

ekdkq

ekdkq

ekdkq

k
ekdkq

fd

1sin1
2

1

1cos1
2

1

1sin1
2

1

1cos1
2

1

0

 Éq. 215 

  

 ( ) ( )∑∑
∞

=

∞

=
Ψ+Ψ−=

∂

∂

00

cossin

k
ekfo

k
ekfo

fo
tkktkk ωω

θ

ψ
γα  Éq. 216 

 
Le couple peut maintenant être calculé à partir des amplitudes des flux et des courants. 
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IV. Caractérisation d’une machine synchrone à aimants 
en surface 
 

La machine de test est un servomoteur à aimants en surface de type Unimotor de 
Leroy-Somer. 
 

 
 

Figure 150 - Photographie du banc expérimental pour la validation du calcul analytique des 
formes d’ondes de courant. La machine de charge est à gauche, la machine de 
test à droite. 

 
Mesure de la résistance 

La mesure de la résistance a été réalisée en utilisant plusieurs méthodes : 
- alimentation en tension continue 
- mesure avec un ohmmètre de précision 

 
La résistance mesurée correspond à la résistance de la machine majorée de la 

résistance du câble d’alimentation. La mesure en alimentation continue donne une valeur de 
résistance entre phases de : 0,8109 Ω. La mesure à l’ohmmètre de précision (précision 1 %) 
donne une valeur de résistance entre phases de : 0,82 Ω. Prenons alors R=0,41 Ω. 
 

 
 

Figure 151 - Mesure de la résistance d’induit avec un ohmètre de précision 
 
 



Modélisation et optimisation d’un ensemble convertisseur-machine 

 

   229 

Mesure de l’inductance 
Afin de mesurer les inductances de la machine, le rotor est bloqué dans une position 

(la saillance due à la perméabilité relative des aimants étant faible, elle sera négligée) et le 
montage utilisé est le suivant [Ohm99] : 

 
 

Dans ces conditions le schéma équivalent est : 
 

 
 

La résistance du circuit équivalent vaut : RReq 2

3= , R étant la résistance phase-neutre 

d’un enroulement. 

L’inductance du circuit équivalent vaut : qdeq LL ,2

3= , Ld,q étant l’inductance cyclique 

de la machine (Ld= Lq, la machine étant à pôles lisses). 
 
 

Démonstration 
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Or  
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La tension alternative appliquée au montage est obtenue par l’amplification du signal 
sinusoïdal d’un GBF à l’aide d’un amplificateur linéaire. 

 
Conditions expérimentales 

La mesure est effectuée à rotor bloqué et à une fréquence relativement basse, 40 Hz, 
pour éviter de générer des courants de Foucault important dans les aimants, ce qui 
perturberait la mesure de l’inductance. 

 

 
 

Figure 152 - Relevé expérimental du courant et de la tension, à 40 Hz 
 

L’inductance du circuit équivalent vu des bornes de la machines est déterminée avec la 
relation suivante : 

 

 2
2

ˆ
ˆ

2

1
eqeq R

i

v

f
L −







=
π

 Éq. 221 

 
Finalement :  
 

 eqqd LL
3

2
, =  Éq. 222 

 
Les mesures donnent les valeurs suivantes : 
 

mHL qd 32,2, =  

 
Mesure de la f.é.m. 

La machine est entrainée à vide par un moteur à courant continu. Le relevé de tension 
à vide, à 1 042 tr/min, est donné en Figure 153. 
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Figure 153 - Relevé expérimentaux de forces électromotrices à vide à 52 Hz 
 

Le flux des aimants à vide, dans un enroulement, peut alors être calculé à partir de la 
tension à vide entre phases : 

 

 
32

ˆ

32

ˆ
ˆ 1

pN

U

f

U
f

ππ
ψ ==  Éq. 223 

 
Soit  

mWbf 89,14ˆ 1 =ψ  

 
Une comparaison entre les paramètres de la machine donnés dans sa datasheet et ceux 

mesurés est effectuée dans le Tableau XXI. 
 

TABLEAU XXI  – PARAMETRES ELECTRIQUES DE LA MACHINE UNIMOTOR : COMPARAISON ENTRE 

DATASHEET ET MESURES 
 Datasheet Mesure 

Résistance phase-neutre [Ω] 0,365  0,41 
Inductance synchrone [mH] 2,41  2,32 

Flux des aimants à vide [mWb] 14,81 14,89 
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V. Résultats de la modélisation électromagnétique par 
éléments finis 

V.A. Calcul du modèle électromagnétique pour la Première 
application 

Les résultats des calculs par éléments finis effectués dans le cadre de la modélisation 
électromagnétique sont donnés pour les deux configurations extrêmes du front de Pareto de 
la Figure 133. 

V.A.1) Entraînement de coût minimal 

Nous donnons, en Figure 154, les lignes de champ dans les trois configurations nous 
permettant de déterminer les paramètres électromagnétiques nécessaires à notre 
modélisation. Le modèle par EF, dans le cas présenté ici, comprend 4 500 éléments. Ce 
nombre est un ordre de grandeur car le maillage est paramétré en fonction de la géométrie et 
par conséquent le nombre d’éléments varie. 

 

 

 
Réaction Magnétique d’Induit d’axe d, 

 Ld= 2,10.10-4 H 
Réaction Magnétique d’Induit d’axe q, 

 Lq= 2,47.10-4 H 
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Flux des aimants à vide, 

 �f= 34,7 mWb 
 

Figure 154 - Représentations des lignes de champ dans la machine de meilleur coût pour les 
trois configurations permettant de déterminer les inductances synchrones et le 
flux à vide 

 
La Figure 155 montre la cartographie de l’induction dans la machine en charge. La 

simulation est effectuée avec des matériaux magnétiques non-linéaires. 
 

Density Plot: |B|, Tesla
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1.008e+000 : 1.120e+000
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3.370e-001 : 4.489e-001
2.251e-001 : 3.370e-001

1.132e-001 : 2.251e-001

<1.307e-003 : 1.132e-001

 
 

Figure 155 - Cartographie d’induction de la machine du système d’entraînement présentant le 
plus faible coût, en charge 

 
L’induction maximale relevée dans la dent est 0,77 T et celle dans la culasse 0,85 T. 

Les écarts par rapport à leur estimation analytique sont respectivement de +7,2 % et +3,5 %. 



Annexe  

 234 

V.A.2) Entraînement de rendement maximal 

Nous donnons en Figure 156 les lignes de champ dans les trois configurations nous 
permettant de déterminer les paramètres électromagnétiques nécessaires à notre 
modélisation. 

 

 
Réaction Magnétique d’Induit d’axe d, 

 Ld= 2,63.10-4 H 
Réaction Magnétique d’Induit d’axe q, 

 Lq= 3,05.10-4 H 
 

 
Flux à vide des aimants,  �f = 39,8 mWb 

 
Figure 156 - Représentations des lignes de champ dans la machine de plus fort rendement 

pour les trois configurations permettant de déterminer les inductances synchrones 
et le flux à vide 

 
La Figure 157 montre la cartographie de l’induction dans la machine en charge. La 

simulation est effectuée avec des matériaux magnétiques non-linéaires. 
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Density Plot: |B|, Tesla
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Figure 157 - Cartographie d’induction de la machine du système d’entraînement présentant le 
meilleur rendement, en charge 

 
L’induction maximale relevée dans la dent est 0,39 T et celle dans la culasse 0,31 T. 

Les écarts par rapport à leur estimation analytique sont respectivement de -10 % et -15 %. 
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V.B. Calcul du modèle électromagnétique pour la 
Deuxième application 

Les résultats des calculs par éléments finis effectués dans le cadre de la modélisation 
électromagnétique sont donnés pour la machine du système d’entraînement présentant le 
couple le plus élevé. 

V.B.1) Entraînement de couple maximal 

Nous donnons en Figure 158 les lignes de champ dans les quatre configurations nous 
permettant de déterminer les paramètres électromagnétiques nécessaires à notre 
modélisation. 

 

 
Réaction Magnétique d’Induit d’axe d,  

Ld= 5,23.10-4 H 
Réaction Magnétique d’Induit d’axe q, 

 Lq= 7,08.10-4 H 

  
Réaction Magnétique d’Induit d’axe o,  

Lo= 1,62.10-4 H 
Flux à vide des aimants, 

 �f = 17,6 mWb 
 

Figure 158 - Représentations des lignes de champ dans la machine optimale pour les quatre 
configurations permettant de déterminer les inductances synchrones et le flux à 
vide 
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La Figure 159 montre la cartographie de l’induction dans la machine en charge. La 

simulation est effectuée avec des matériaux magnétiques non-linéaires. 
 

Density Plot: |B|, Tesla
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Figure 159 - Cartographie d’induction de la machine du système d’entraînement présentant 
un couple optimal, en charge (la composante homopolaire n’est pas incluse dans 
ce calcul) 

 
L’induction maximale relevée dans la dent est 1,35 T et celle dans la culasse 1,21 T. 

Les écarts par rapport à leur estimation analytique sont respectivement de -9,5 % et -1,3 %. 
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intap : longueur de l’arc intérieur des pièces polaires 
B : induction magnétique dans les parties magnétiques 
B̂ : amplitude de B   

aB : induction magnétique dans les aimants 

qB : induction d’entrefer due à la réaction magnétique d’induit d’axe q 

min,qB : minimum de l’induction d’entrefer, en face des aimants, due à la réaction 

magnétique d’induit d’axe q 

1
ˆ
qB : amplitude du fondamental de qB  

dB : induction d’entrefer due à la réaction magnétique d’induit d’axe d 

dsB : forme d’onde de l’induction magnétique dans les dents du stator 

1
ˆ
dB : amplitude du fondamental de dB  

eB : induction magnétique dans l’entrefer 

entB : forme d’onde de l’induction magnétique dans l’entrefer en charge 

culasseexcitationB _ : induction magnétique excitant la culasse statorique à son rayon 

intérieur 

fB : induction d’entrefer due aux aimants 

fkB  : amplitude du ke terme de la décomposition en série de Fourier de fB  

kB : amplitude du ke terme de la décomposition en série de Fourier de B  

mB : induction magnétique dans le moyeu 

oB : induction d’entrefer due à la composante homopolaire des courants 

rB : induction rémanente des aimants 

yx BB , : composantes tangentielles et radiales de l’induction magnétique dans la culasse du 

stator 
C : couple électromagnétique 

oC :  couple homopolaire 

1C :  couple de saillance 

2C :  couple d’interaction des aimants avec le bobinage statorique 

etdC :  couple de détente dû à la variation de perméance statorique 

fC : coefficient de frottement 

ferC , cuivreC , aimantC : prix au kilogramme du fer, du cuivre et des aimants 

D : diamètre du fil élémentaire 
e : épaisseur de l’entrefer 

ae : épaisseur des aimants 

cba eee ,, : amplitude des forces électromotrices des phases a, b et c 

cse : épaisseur de la culasse statorique 

qd ee , : amplitude des forces électromotrices projetées sur les axes d et q 

me  : épaisseur du moyeu 

oe : composante homopolaire de la force électromotrice 
E : force électromotrice d’une phase 

offon EE , : energie de commutation à la fermeture et à l’ouverture d’un IGBT 

recE : energie de recouvrement d’une diode 

YE : module de Young 
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f : fréquence électrique 

df : fréquence de découpage 

rf : fléche du rotor 
F : force centrifuge s’exerçant sur un pôle 

tF : force tangentielle s’exerçant sur la section du moyeu 

cba FmmFmmFmm ,, : forces magnétomotrices produites par les bobines a, b et c 

qd FmmFmm , : force magnétomotrice d’axe d et d’axe q 

oFmm : force magnétomotrice générée par le courant homopolaire 
g : accélération de la gravité 
G : matrice des conductances thermiques 

ah : hauteur des aimants 

convh : coefficient de convection 

dsh , denth : hauteur des dents statoriques 

aH : champ magnétique dans les aimants 

cjH : champ coercitif 

eH : champ magnétique dans l’entrefer 

mH : champ magnétique dans le moyeu 

zH : champ magnétique dans les aimants sous l’action de la réaction magnétique d’axe d 

i
r

: vecteur courant généré par les courants statoriques 

cba iii ,, : amplitude des courants des phases a, b et c 

qd ii , : amplitude des courants électromagnétiques d’axes d et q 

oi : amplitude de la composante homopolaire du courant 

ri  : courant constant équivalent parcourant rL  

Î : amplitude du courant électrique d’une phase 
I : valeur efficace du courant électrique d’une phase 

1I : amplitude du fondamental du courant 

nomI : courant nominal des composants semi-conducteurs 
J : densité de courant 
k : vecteur d’onde associé à l’onde d’excitation de la culasse statorique 

Ck : coefficient de Carter 

dsk : facteur de concentration de l’induction entre l’entrefer et les dents du stator 

rempk : coefficient de remplissage des encoches 

wk : coefficient de bobinage global pour le fondamental 
K : coefficient de bobinage global 

circK  : coefficient d’augmentation des pertes par effet Joule dû aux courants de circulation 

cnK  : coefficient d’ouverture d’encoche 

dnK : coefficient de distribution du bobinage 

peauK  : coefficient d’augmentation des pertes par effet Joule dû à l’effet de peau 

pnK  : coefficient de raccourcissement du bobinage 

snK  : coefficient d’inclinaison des encoches 

dsl : largeur des dents statoriques 

actL : longueur active du paquet de tôles 

cba LLL ,, : inductances propres des bobines a, b et c 
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dL : inductance synchrone d’axe q 

qL : inductance synchrone d’axe d 

dqM  , qdM  : inductances mutuelles synchrones entre les axes d et q 

eqlL , : inductance de fuite d’une phase sous alimentation équilibrée 

olL , : composante de l’inductance synchrone homopolaire due au flux de fuite d’encoche 

oL : inductance synchrone homopolaire 

pL : longueur axiale entre les paliers 

rL : bobine équivalente d’inductance propre des aimants 

spireL : longueur d’une spire 

m : indice de modulation de la MLI intersective sinus-triangle 

abM , bcM  et acM  : mutuelles inductances entre les bobines statoriques 

afM , bfM  et cfM  : mutuelles inductances entre les aimants et le bobinage statorique 

aimantM : masse des aimants 

arbM : masse de l’arbre 

cuivreM : masse du cuivre constituant le bobinage 

orM : mutuelle inductance synchrone homopolaire entre les aimants et le bobinage 
statorique 

rotM : masse du rotor 

aN : fonction de bobinage  

enccondN / : nombre de conducteurs par encoche 

encN : nombre d’encoches  

kN : amplitude du ke terme de la décomposition en série de Fourier de aN  

parN : nombre de circuits en parallèle 

sN : nombre de spires en série par phase  

sppN : nombre de spires par phase et par paire de pole=nombre de conducteurs par pole 

et par phase 

intNb : nombre d’interrupteur de l’onduleur  
Nu : nombre de Nusselt  
p : nombre de paires de pôles 

racp : pas de raccourcissement du bobinage  

TBBT ppp ,, : perméances spécifiques 
P : vecteur des termes sources thermiques 

aimP : pertes par courants de Foucault dans les aimants 

sin,cfP  : composante des pertes par courants de Foucault sous alimentation sinusoïdale 

cisP : pertes par cisaillement de la lame d’air dans l’entrefer 

diodecommP , : pertes de puissance par commutation dans une diode 

IGBTcommP , : pertes de puissance par commutation dans un IGBT 

diodecondP , : pertes de puissance par conduction dans une diode 

IGBTcondP , : pertes de puissance par conduction dans un IGBT 

diodeP : pertes de puissance totale dans une diode 

ferP : pertes fer 
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dentferP , , culasseferP , : pertes fer dans les dents et dans la culasse statoriques 

sin,hP : composante des pertes hystérésis sous alimentation sinusoïdale 

IGBTP : pertes de puissance totale dans un IGBT 

JP : pertes par effet Joule 

leadP : pertes de puissance dans l’amenée de courant (lead) 

ondP : pertes de puissance totale dans l’onduleur 
r : profondeur de modulation de la MLI intersective sinus-triangle 
ref : référence de tension de la MLI 
R : résistance électrique d’une phase 

alesR : rayon d’alésage du stator 

arbR : rayon de l’arbre 

DiodebdR , : résistance thermique boîtier-dissipateur pour la diode 

IGBTbdR , : résistance thermique boîtier-dissipateur pour l’IGBT 

dcR : résistance électrique en courant continu 

deR : résistance thermique dissipateur-eau 

extR : rayon extérieur du stator 

DiodejbR , : résistance thermique jonction-boîtier pour la diode 

IGBTjbR , : résistance thermique jonction-boîtier pour l’IGBT 

leadR : résistance électrique de l’amenée de courant aux puces semiconductrices 

mR : rayon du moyeu 

rR : rayon du rotor 

thR : résistance thermique 
eR : nombre de Reynolds 

encS : section d’encoche 

rotS : surface du rotor en contact avec l’entrefer 
t : temps 
T : période électrique 
T : vecteur des températures 

dT : période de découpage 

eauT : température de l’eau 

jDT : température de jonction de la diode 

jIT : température de jonction de l’IGBT 

Ta : nombre de Taylor 

cba vvv ,, : amplitude des tensions des phases a, b et c 

qd vv , : amplitude des tensions d’axes d et q 

ov : composante homopolaire de la tension 

avV  : valeur moyenne de la tension MLI redressée 

fundavV , : valeur moyenne du fondamental de tension redressé 

ceV : chute de tension aux bornes d’un IGBT 

dV : chute de tension aux bornes d’une diode 

dcV : tension du bus continu 

nomV : tension nominale des composants semi-conducteurs 
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pV : vitesse périphérique du rotor 

rmsV  : valeur efficace de la tension 

fundrmsV , : valeur efficace du fondamental de tension 

*
mW : co-énergie magnétique 
*
moW : composante homopolaire de la co-énergie magnétique 

α : demie ouverture angulaire de l’aimant au rayon du moyeu 

Cuα ,
rBα ,

cjHα : coefficients de température 

β : demie ouverture angulaire de l’aimant au rayon du rotor 
δ : angle initial entre les repère dq rotorique et dq statorique 
η : coefficient d’augmentation des pertes fer par hystérésis 

sysη : rendement global du système 

λ  : longueur d’onde de la forme d’onde excitant la culasse statorique 

thλ  : conductivité thermique du milieu 
µ : perméabilité magnétique du milieu 

0µ : perméabilité du vide 

aµ : perméabilité relative des aimants 

airµ : viscosité dynamique de l’air 

airρ : masse volumique de l’air 

Cuρ : résistivité électrique du cuivre 

0Cuρ ,
0rB ,

0cjH : propriétés physiques à la température 0T  

Ferρ : masse volumique du fer 
σ : conductivité électrique du milieu 

arbreσ : contrainte mécanique dans l’arbre  (torsion) 

tmoyeu_σ , fmoyeu_σ : contrainte mécanique dans le moyeu  (traction et flexion) 

queueσ  : contrainte mécanique dans la queue d’aronde (traction) 

Dτ : fonction de conduction d’une diode 

IGBTτ : fonction de conduction d’un IGBT 

sτ : ouverture angulaire du pas dentaire 
ϕ : déphasage courant-tension 

aimφ : flux des aimants 

entreferφ : flux à travers l’entrefer 

fuitesφ : flux de fuite à travers le moyeu 

χ : coefficient d’augmentation des pertes fer par courants de Foucault 

cba ψψψ ,, : flux captés par les phases a, b et c 

1ˆdψ : amplitude du fondamental du flux d’axe d à travers le bobinage 

fψ : flux des aimants à vide par phase 

fψr : flux d’origine rotorique 

1ˆ fψ : amplitude du fondamental du flux des aimants à vide à travers le bobinage 

fcfbfa ψψψ ,, : flux à vide captés par les phases a, b et c 

fqfd ψψ , : flux des aimants à vide projetés dans le repère dq tournant 

foψ : flux homopolaire à vide dû aux aimants 
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oψ : flux homopolaire capté par une phase 

rψ : flux capté par la bobine équivalente à un aimant 

sψr : flux d’origine statorique 

soψ : flux homopolaire d’origine statorique 

eω : pulsation électrique 
Ω : vitesse de rotation mécanique du rotor 

1cΩ : première vitesse critique 
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RESUME 
 

Les travaux présentés dans cette thèse concernent la modélisation et l’optimisation d’un ensemble 
Convertisseur-Machine devant fonctionner à haute vitesse pour des applications de type compresseur 
centrifuge. La première partie établit un état de l’art des méthodologies de conception relatives au 
dimensionnement optimal de systèmes d’entraînement et analyse les particularités du fonctionnement à 
haute vitesse. Puis, une modélisation analytique multiphysique des éléments du système est réalisée. Afin 
de mener une conception globalement optimale, les interactions significatives entre les éléments du 
système doivent être modélisées. Cela est effectué à l’aide d’une modélisation électrique fine – qui est le 
cœur de la caractérisation des interactions – mettant en œuvre une approche harmonique originale. Il en 
découle alors une modélisation des interdépendances entre onduleur et machine au niveau des pertes dans 
le système et de la qualité du couple. La modélisation est ensuite couplée à un algorithme génétique selon 
une méthodologie de conception hybride faisant intervenir des modèles analytiques puis par éléments 
finis. Enfin, cette démarche est appliquée au dimensionnement de deux systèmes d’entraînement dont le 
moteur est une MSAP à aimantation orthoradiale. Ces deux cas d’application ont été traités avec succès et 
ont mis en avant l’intérêt d’une approche « Système » dans la conception de systèmes d’entraînement. Par 
ailleurs nous avons analysé les morphologies des machines en fonction de la vitesse de rotation. Ceci a fait 
ressortir des capacités intéressantes de ce type de machines – pour la haute vitesse – d’un point de vue 
magnétique, mécanique, et des pertes au rotor. 
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