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Introduction

Les nouveaux enjeux de la conception d'un systeme électrique sont aujourd’hui largement
orientés sur l'appréhension globalisante des problémes dans un sens systémique et sociétal. Les
cahiers des charges d’un composant comme une machine électrique deviennent de plus en plus
drastiques, intégrant sans étre exhaustifs : les exigences de la compétitivité du marché (diminution des
colits, de 'encombrement, etc.), les améliorations des performances énergétiques (minimisation des
pertes d’énergie, nouvelle classification des machines électriques, etc.), ou encore la prise en
considération des impacts environnementaux (écoconception, assurance de recyclabilité, nuisances

sonores, etc.).

La modélisation globale d'un systéme impose de nouvelles approches de modélisation, de
représentation intégrant les aspects multi-physiques : aérothermique, électromagnétique, acoustique,
etc. Ce choix de variables variées impose la mise en ceuvre concomitante d’outils d’optimisation
appropriés et de modeles adaptés et malléables afin de résoudre les multiples conflits qui résultent de

la prise en compte des exigences contradictoires typique de la démarche de conception.

Cependant, I'exploration intensive de l'espace de conception par l'utilisation de méthodes
d’optimisation et de modeles numériques précis peut déboucher sur des temps d’exécution dissuasifs.
Ainsi, les études multi-physiques nécessitent des outils et des méthodologies de simulations qui
exploitent des modeles rapides et souples et surtout réalisant un bon compromis entre rapidité et
précision. L’utilisation de modeles a constantes localisées permet de répondre a ce probleme en
intégrant des niveaux de granularité différents. Ces modeéles peuvent s’appliquer a différents

domaines de la physique comme : I’aérothermique, I'électromagnétique, ’acoustique, etc.

La facilité d’application a ces différents domaines est liée a I'exploitation de la théorie des
circuits de Kirchhoff pour sa mise en équation et sa résolution. Une fonctionnalité importante pour
développer 'usage de cette approche est de faciliter la discrétisation et la construction des réseaux,
voire d’automatiser cette tache, afin d’apporter toute la souplesse et la malléabilité indispensable a la
génération de ces modeles. Dans ce contexte, notre travail réside dans le développement d'un outil de
modélisation et d’'une méthodologie de conception qui permettent un bon compromis entre rapidité

et précision.

La motivation principale de cet outil est la conception de machines synchrones a aimants
permanents dans un cadre multi-physique. Ainsi, dés la phase de conception, I'outil fournit des
éléments de réponse sur le bon compromis entre le couple, le bruit et la température. Pour cela, des
modeles multi-physiques a constantes localisées seront développés et exploités sur le cas d'une
machine associée a leur convertisseur. De plus, l'outil développé sous Matlab® sera couplé a une
procédure d’optimisation adaptée a ce type de modele. Une représentation des résultats par fronts de

Pareto associé a une étude de sensibilité facilitera le choix des concepteurs.



Introduction

Ce travail se situe dans la continuité des travaux réalisés au sein du laboratoire sur la
thématique de la modélisation multi-physique. Les précédents travaux menés par [1], [2] ont
notamment abouti a la mise en place d'un modele magnétique analytique, modélisant I'entrefer des

machines électriques [3], afin d’étre couplé a un modele vibroacoustique [4].

Dans le chapitre n°1, nous aborderons la problématique d’une étude ou d’une modélisation
multi-physique et systémique. Nous veillerons a définir quel modele ou quelle démarche est a adopter
dans ce cas. Dans le chapitre n°2, nous expliquerons pourquoi nous avons choisi d’aborder le domaine
de la grande vitesse : les domaines d’application, ses avantages et ses limites. Nous justifierons ensuite
le choix de l'étude de la machine synchrone a aimants permanents. Dans le chapitre n°3, nous
détaillerons les possibilités et les limites de la modélisation par des modeles a constantes localisées
pour différents domaines physiques. Dans le chapitre n°4, nous appliquerons ces méthodes a une
machine synchrone a aimants permanents. Finalement, dans le chapitre n°5, nous veillerons a valider
nos modeles sur deux machines, puis nous effectuerons une optimisation sur 'une des deux

machines.
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Nomenclature

Nomenclature

Symboles

<

VX
VZ

W
hy
h2
hs
hs
ha1
haz
hamb
hent

Descriptions

Produit tensoriel
Gradient
Divergence
Rotationnel
Laplacien

D’ Alembertien

Coefficient d’amortissement modal
Dimension de I'encoche (Fig.4.18)
Dimension de I'encoche (Fig.4.18)
Dimension de I'encoche (Fig.4.18)
Dimension de I'encoche (Fig.4.18)
Vitesse de propagation de 'onde
Capacité calorifique massique
Capacité thermique massique
Distance entre deux tétes de bobines
Fréquence d’alimentation
Fréquence de la modulante
Fréquence de 'harmonique « h »
Fréquence associée a I'ordre
Fréquence de la porteuse
Coefficient de frottement visqueux en régime laminaire (mouvement linéaire)
Coefficient de frottement visqueux en régime laminaire (mouvement angulaire)
coefficient de gyration

Accélération de la pesanteur
Hauteur

Coefficient de convection
Dimension de I'encoche (Fig.4.18
Dimension de I'encoche (Fig.4.18

Dimension de I’encoche (Fig.4.18

)
)
)
Dimension de I'encoche (Fig.4.18)
Dimension de I'encoche (Fig.4.18)
Dimension de I'encoche (Fig.4.18)

)

Dimension de I'encoche (Fig.4.18

Coefficient de convection de I'air ambiant

Coefficient de convection de I'entrefer

Hauteur du cylindre équivalent (modele vibratoire)
Hauteur de 'aimant

Hauteur de la culasse statorique

Courant électrique

Courant circulant dans la machine virtuelle q

Courant circulant dans la machine virtuelle d
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Nomenclature

k Coefficient de contact surfacique

ka Facteur de distribution des enroulements statoriques
ko Facteur de pas

1 Longueur

ldent Longueur de la dent statorique

Ir Epaisseur de la tdle statorique

Im Largeur de I'aimant

Ip Diameétre humide

Ipas_dent Longueur du pas dentaire

Ipas_pole Longueur du pas polaire

Ipole Longueur du pdle rotorique

Is Longueur de 'empilement statorique

m mode

m Indice de modulation

m Débit massique

p Nombre de pairs de poles

Pc Puissance d"un élément capacitif

pp Puissance d’un dipdle

pL Puissance d’un élément inductif

Pmoy Pression moyenne

Pa Puissance d"un quadripdle

PR Puissance d'un élément résistif

ps Puissance d’une source

q Charge électrostatique

r Indice de réglage

r Ordre

t Temps

t Coefficient de transformation

Vamb Vitesse de I'air ambiant

vd Tension aux bornes de la machine virtuelle q
Vq Tension aux bornes de la machine virtuelle d
w Longueur axiale de la machine

X Position pour un mouvement linéaire

b4 Vitesse pour un mouvement linéaire

X Accélération pour un mouvement linéaire
z Altitude

Zac Impédance acoustique spécifique d'un milieu
A Potentiel vecteur

Ac Amplitude de la modulante

As Amplitude de la porteuse

B Induction

Br Induction dans le fer

Bm Amortisseurs modaux

Bm Induction dans I’aimant

B: Induction rémanente

C Elément capacitif

Csp Coefficient tridimensionnel
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Nomenclature

Ce Condensateur électrique

Cr Coefficient de foisonnement

Cm Condensateur magnétique ou Perméance

Cm Coefficient de masse

D Dipodle

D Densité de flux électrique

Dext Diametre extérieur de la machine

Dn Diameétre hydraulique

E Champ électrique

E Force électromotrice

E Module de Young

Ec Energie cinétique

Ech Force électromotrice en charge

Ep Energie élastique

E: Force électromotrice résultante

Evd Force électromotrice a vide

Ez Energie potentielle de gravité

F Force magnétomotrice

F Force

F12 Facteur de forme

Fg Facteur de forme

Fi Force magnétomotrice due a la réaction magnétique d’induit
Fi Force magnétomotrice due a I'aimant

Fm Forces modales

Fr Force radiale au niveau de I'entrefer s’exercant sur le stator de la machine
G Conductance

G Module de Coulomb

H Champ magnétique

Hc Champ coercitif

Ht Harmonique de temps

Hes Harmonique d’espace

I Intensité acoustique

Io Limite de la perception humaine pour l'intensité acoustique
I Intensité acoustique

Im Intensité acoustique modale

Iq Moment quadratique

J Densité de courant

J Inertie

Km Constante de raideur modale

Kx Constante de raideur pour un mouvement linéaire
Ko Constante de raideur pour un mouvement angulaire
L Elément inductif

Le Longueur de la carcasse

Le Longueur caractéristique

Le Inductance électrique

lenco Longueur de I'encoche

Lew Inductance de fuite au niveau des tétes de bobines
Lext Longueur extérieure de la machine

Lnyst Inductance de pertes par hystérésis

Li Niveau d’intensité acoustique
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Nomenclature

LM Inductance magnétique

Lp Niveau de pression acoustique

Lw Niveau de puissance acoustique

Lwa Niveau de puissance acoustique pondéré

M Aimantation du matériau

M Masse

Mr Moment de flexion

Ms Moment de flexion

Mt Masse de la carcasse

Mm Masse modale

M Moment de torsion

Mtotale Masse totale du stator

Mwi Masse des bobinages

Mys Masse de la culasse statorique

M5 Masse des dents statoriques

N Vitesse

N Effort d’extension

N Nombre de spires

Nu Numéro d’harmonique

Nimax Vitesse maximale

Np Nombre de chemin en paralléle

Nph Nombre de phases

Nu Nombre de Nusselt

P Puissance

P Pression

Po Limite de la perception humaine pour la pression acoustique
Pa Pression acoustique

Prm Pertes dans I'aimant

Prr Pertes fer rotoriques

Prs Pertes fer statoriques

Pryst Pertes par hystérésis

Pjs Pertes joules statoriques

Pmax Puissance maximale

Pray Puissance rayonnée

Puol Pertes volumiques

Q Quadripdle

Q Débit du liquide de refroidissement

R Elément résistif

R Bras de levier

Rey Rayon moyen du cylindre équivalent (modele vibratoire)
Rop Résistance du modeéle équivalent de la diode
Re Résistance électrique

Re Nombre de Reynolds

Re Résistance magnétique correspondant a I'entrefer
Rec Résistance électrocinétique

Remax Résistance magnétique maximale de I’entrefer
Remin Résistance magnétique minimale de I'entrefer
Res Résistance électrostatique

Rext Rayon extérieur d"un cylindre

Re Résistance fluidique
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Nomenclature

Res Résistance magnétique correspondant aux fuites au niveau du stator
Rg Rayon moyen de I'entrefer

R Résistance de convection

Ryst Résistance de pertes par hystérésis

Rint Rayon intérieur d’un cylindre

R Résistance de contact

Riam Coefficient de frottement visqueux en régime laminaire
Rio Résistance magnétique du tube de flux longitudinal au rotor
Ru Résistance magnétique

Ru Résistance magnétique

Rr Résistance magnétique correspondant au rotor

Rs Résistance électrique statorique

Rs Résistance magnétique correspondant au stator

Rsec Coefficient de frottement sec

Rsint Rayon interne du stator

Rsp Rayon de la sphére équivalente (modele acoustique)

Rr Résistance du modele équivalent du transistor

Re Résistance magnétique du tube de flux transversal au rotor
Rour Coefficient de frottement visqueux en régime turbulent
Ra Résistance de conduction

Rs Résistance de rayonnement

S Surface

Se Source externe électrique

SE Surface d’émission acoustique

Sm Source externe magnétique

Sr Surface de réception acoustique

T Effort tranchant

Ta Nombre de Taylor

Tam Nombre de Taylor modifié

Tum Température de I’aimant

Tw Température du bobinage

U Source d’effort

Unc Tension du bus continue

\' Potentiel d’effort

\ Vitesse linéaire

Vb Tension du modele équivalent de la diode

Vol Volume de la machine

Vr Tension du modele équivalent du transistor

W Coénergie magnétique

Wo Limite de la perception humaine pour la puissance acoustique
Wa Puissance acoustique

W Energie magnétique

Xq Réactance dans I’axe d du repere de Park

Xq Réactance dans l'axe q du repere de Park

Y Déformations

Ya Déformations dynamiques

Ym Déformations modales

Ym Vitesse des déformations modales

Ym Accélération des déformations modales

Ys Déformations statiques
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Nomenclature

Z Impédance

Ze Impédance électrique

Z10AD Charge en fonctionnement générateur

Zm Impédance acoustique modale

Zm Impédance magnétique

Zs Nombre de dents statoriques

Zr Nombre de sous-conducteur au-dessus de celui considéré
a Angle défini par la formule (4.41)

Oaim Ouverture de I'aimant

OBr Coefficient de variation de I'induction rémanente
Oldent Ouverture de la dent

Olenco Ouverture de ’encoche

QHe Coefficient de variation du champ coercitif
ozs Ouverture d’un pas dentaire

Op Coefficient de variation de la résistivité

Y Coefficient isentropique

Y Raccourcissement du pas de bobinage

Ysin Déphasage de la porteuse

YT Allongement di a un moment de flexion

€ Permittivité

€ Emissivité d’un corps

N Allongement dii a un effort normal

€T Allongement dii a un effort tranchant

4 Quantité ondulante

Coefficient de perte de charge

n Rendement

TNm Fonction de transfert modale

6 Position pour un mouvement angulaire

6 Position relative du stator par rapport au rotor

0s Position relative au stator

K Coefficient de conductivité

KHyst Coefficient de conductivité pour la résistance de pertes par hystérésis
KHyst' Coefficient de conductivité pour l'inductance de pertes par hystérésis
A Conductivité thermique

A Inductance de fuite

A Longueur d’onde

u Perméabilité

Y Coefficient de viscosité dynamique

Ho Perméabilité du vide

Haim Perméabilité de ’aimant

L Perméabilité linéaire

UNL Perméabilité non-linéaire

v Coefficient de Poisson

v Coefficient de Poisson

v Coefficient de viscosité cinématique

§ Différence de potentiels magnétiques

§ Hauteur du conducteur réduit par I'effet pelliculaire
@ Atténuation acoustique du fait de la distance
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Nomenclature

p Densité de charge

p Masse volumique

Pmod Masse volumique modifiée

o Conductivité

c Constante de Stéfan-Boltzmann

Om Facteur de rayonnement

T Fonction modale

0] Flux vu par le circuit électrique

@Pe Flux traversant I'entrefer vu par le circuit électrique
@fs Flux de fuite statorique vu par le circuit électrique
(0] Flux provenant des aimants vus par le circuit électrique
([0)Y] Flux délivré par l'aimant

@s Flux commun de I'aimant et de I'induit vu par le circuit électrique
@ Flux thermique

X Module de compressibilité

® Pulsation

WA Pulsation de I'onde acoustique

®m Pulsation modale

r Couple

Tab Couple absorbé

Ten Couple de charge

Tem Couple électromagnétique

T'Loap Charge en fonctionnement moteur

I'me Couple mécanique

T'moy Couple électromagnétique moyen

Tosc Oscillation du couple électromagnétique

Tp Couple de pertes

I'r Couple électromagnétique de la machine

Tut Couple utile

AB: Variation de 'induction rémanente

AFext Variation de la réaction magnétique d’induit
AHc Variation du champ coercitif

ALa Fonction de pondération du réseau A

At Intervalle de temps

AT Variation de la température

AV Différence de potentiel électrique

Ae Différence de potentiels magnétiques

ADex: Variation de la perméance vue de 'aimant
Ap Variation de la résistivité

Ag Perte de charge

A Perméance

Ag Perméance d’entrefer

I\ Perméance linéaire

AnL Perméance non-linéaire

Aslot Perméance d’encoche

$ Flux vu par le circuit magnétique
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Nomenclature

be
dss
q)lo

e oo

Dérivée du flux magnétique par rapport au temps

Flux magnétique circulant dans I'entrefer

Flux magnétique correspondant aux fuites au niveau du stator
Flux magnétique du tube de flux longitudinal au rotor

Flux magnétique circulant au rotor

Flux magnétique circulant au stator

Flux magnétique du tube de flux transversal au rotor

Vitesse angulaire
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Chapitre 1 : Modélisation d’un systéeme complexe

1 MODELISATION D’UN SYSTEME COMPLEXE

Ce premier chapitre présente la problématique d'une étude ou d’une modélisation multi-
physique et systémique : quels modeles ou démarches adopter dans ce cas? Une premiere démarche
relativement classique est d’exploiter des modeles explicites de type analytique liant des variables de
performance comme le couple, le rendement ou l'induction dans l'entrefer aux dimensions de la
machine. Ces modeles dits de dimensionnement permettent d’obtenir une premiére géométrie, mais
ont des utilisations limitées et sont mal adaptés aux cahiers des charges actuels, par exemple: la
réalisation d’un compromis entre les performances énergétiques, la masse, le coflit, 'empreinte
environnementale, le bruit, etc. Dans la problématique d’une conception multi-physique, des modeles

rapides semblent mieux adaptés a un premier dimensionnement, méme si la précision est moindre.

Dans un premier temps, le cahier des charges et son niveau d’exigence peuvent orienter le choix
du modele et notamment son niveau de précision. Le développement de modeles a « granularité
variable » semble alors une stratégie efficace. Les modeles a constantes localisées permettent de
s’adapter a la demande de précision et sont par conséquent de bons candidats, d’autant qu’ils peuvent
étre couplés facilement. Ils peuvent se construire simplement et un exemple représentatif et
généralisable est le cas de deux circuits électrique et magnétique couplés discrétisables a souhait.
Ceux-ci constituent la base d’étude électromagnétique précise et globale d'un dispositif

électrotechnique.

Dans un second temps, la connaissance des différentes méthodologies d’optimisation adaptées
aux problemes pluridisciplinaires ou multi-physiques peut permettire la résolution de systeme

complexe [5], [6], [7], [8]. Certaines d’entre elles seront détaillées ci-dessous.

L’approche « multi-plex » est une approche qui regroupe l'ensemble des «multi-» qui
enrichissent la modélisation, mais la rend complexe. Pour les modeles de comportement, on parle de
modélisation multi-physique, multi-échelle, multi-composant, etc., et pour les modéles de conception,
on parle d’optimisation multi-objectif, multi-disciplinaire, etc. Les différents paragraphes qui vont
suivre introduiront les aspects de cette approche « multi-plex » et présenteront différentes techniques

ou démarche en vue de résoudre un probleme complexe.
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Chapitre 1 : Modélisation d’un systéeme complexe

1.1 CHOIX D’UN MODELE

1.1.1 Formulation du modeéle

Tout modele physique dépend profondément de ses objectifs, c’est a dire des attentes de son
utilisateur. Entre autres, un modeéle sera en effet tres différent selon que l'objectif est l'étude
quantitative du comportement d"un objet ou bien la conception de cet objet. Ces modeles doivent donc
étre différenciés et nous appellerons le premier modele « modele de comportement » et le second

« modele de conception ».

1.1.1.1 Modéle de comportement

Le modele de comportement a pour but de décrire au mieux le comportement et les
performances d'un systéme en un temps défini sachant que toutes les données décrivant les
caractéristiques physiques du systéme sont connues. Il peut donc étre vu comme la solution d'un
probleme direct et résolu en une seule étape. En génie électrique, ces problémes sont tres fréquents
dans les activités liées a la commande et a I’étude des performances. Le temps total retenu est toujours
un compromis entre la précision souhaitée et le temps qu’il est possible d'y consacrer. Ce modele de
comportement peut nécessiter des itérations dues a la non-linéarité de certains éléments, aux
interactions multi-physiques, ou a la prise en compte des convertisseurs de puissance, etc., qui font
exploser le temps de calcul. C’est un point important a surveiller, tout particulierement dans le monde
de l'entreprise ou l'immobilisation de ressources, d’ordinateurs et de personnes a un cofit non
négligeable. De maniere générale, pour réaliser un modele de comportement avec un bon compromis
temps de calcul et précision, il est nécessaire de bien connaitre le dispositif a modéliser et effectuer un

certain nombre de choix de modélisation.

Pour savoir ce qu’il doit considérer dans son modele, I'utilisateur a besoin de bien connaitre le
fonctionnement du systéme et la physique qui lui est associée. C’est une tache relativement complexe
qui nécessite une bonne connaissance dans tous les domaines des sciences de I'ingénieur. L'utilisateur
doit décider s’il est nécessaire de prendre en compte les interactions de la structure étudiée avec le
systeme qui l'emploi ou bien encore quels phénomenes physiques et quelles interactions sont a
considérer ou bien a négliger. Il doit également décider du degré de finesse ou de granularité avec
lequel les différents phénomenes sont pris en compte dans son ou ses modeles. Nous reviendrons sur

ces différents aspects lorsque nous aurons a définir les différents modeles de notre étude.

Mais clairement, le choix de la modélisation réside essentiellement dans le compromis entre le
temps de calcul possible et la précision acceptée. L’accroissement de la précision du modele entraine
inévitablement une hausse du temps du calcul. Des sacrifices sont donc souvent a faire pour respecter
des temps de résolution convenables. La création de modeles de substitution ou d’approximation et
leur utilisation au sein méme des algorithmes peut aussi étre envisagée et donne lieu a des techniques
d’optimisation telle que le «Space Mapping » [6], [9] et permettent en définitive d’assurer le

compromis entre le temps de calcul et la précision.
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Chapitre 1 : Modélisation d’un systéeme complexe

1.1.1.2 Modeéle de conception

Dans une démarche de création d’une nouvelle structure ou d’un nouvel objet, le concepteur se
confronte a un probleme de nature fondamentalement inverse. Il doit en effet trouver quelle structure
répondra aux différentes spécifications imposées par le cahier des charges. Cependant, dans une
démarche de conception optimale, deux voies sont alors possibles. L'une est basée sur une
formulation directe, I’autre sur une formulation inverse. Suivant le principe de causalité, on définit le
probleme par une formulation directe quand celui-ci s’oriente de la cause vers l'effet, tandis que le

probleme inverse s’oriente lui de I'effet vers la cause.

Un modele de conception optimale peut se baser sur une formulation directe, c’est-a-dire sur

un modele de comportement fournissant les performances du systéme. Cette formulation directe n’est
pas contradictoire, car I'ensemble du processus est vu comme un probleme inverse. En effet, les
entrées du modele de comportement (les sorties du modele de conception) ne sont plus imposées en
tant que valeurs fixes, mais évoluent sur une plage de variation. Les sorties sont soumises aux
contraintes imposées par le concepteur. Le concepteur spécifie la valeur de ces contraintes, c’est
pourquoi elles constituent les données d’entrées du probleme inverse. Le modele de comportement
combiné a un algorithme d’optimisation est un modele de conception et se comporte bien comme un

modele inverse.

On peut également exprimer le probleme de conception directement en orientant les modeles

dans le sens de la conception, appelée formulation inverse. Le travail d’inversion des modeéles doit

étre fait au préalable par le concepteur et n'est par conséquent plus réalisé par l'algorithme
d’optimisation a chaque lancement du calcul. Le processus de conception est ainsi rendu plus rapide
et moins volumineux. Le nombre des contraintes et de variables de conception est diminué. Toutefois,
dans la pratique, il est trés important de noter que méme si la formulation inverse semble idéale, elle
est la plupart du temps impossible a mettre en ceuvre. De plus, elle ne peut pas étre mise en ceuvre

pour des modéles numériques ou semi-numériques

La formulation inverse donne donc un modele de conception capable de fournir en une seule
évaluation l'objet recherché, sans technique d’optimisation. On obtient une solution unique qui,
quand c’est possible, répond aux performances souhaitées. Cependant, la résolution du probleme
inverse fournit une solution alors que l'unicité de la solution n’est pas garantie, puisque par essence il
s’agit de sélectionner une solution parmi un ensemble de possibles. On doit donc distinguer ici le
«modele de conception » du « modele de conception optimale », car le premier ne se préoccupe pas
des criteres optimaux. La structure trouvée n’est pas nécessairement la meilleure réponse.
L’optimisation nécessite des degrés de liberté et un espace de solutions infini. Le modéle de

conception optimale nécessite donc que 1’on associe a ce modeéle inverse un algorithme d’optimisation.

Dans la pratique, le modele de conception est idéal, mais n’est applicable que dans certains
problemes de dimensionnement relativement simple, sinon, la plupart du temps il est impossible a

mettre en ceuvre.

On retrouve dans [10] une comparaison des deux méthodes : méthodes directes et inverse,

dans la conception d’une inductance. L’objectif de conception est de déterminer les dimensions de
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cette inductance afin de minimiser le volume du matériau magnétique. Cet exemple illustre I’avantage
de la méthode basée sur la formulation inverse du probléme. En effet, en partant du méme point
initial et pour arriver au méme résultat final, le modele direct nécessite 5 itérations et 19 évaluations
de la fonction tandis que le modele inverse en a seulement besoin de 2 itérations et 6 évaluations de la
fonction. On voit clairement que dans le cas d’une modélisation analytique avec une formulation du

probleme simple, le modéle inverse peut étre trés avantageux.

1.1.2 Choix de modélisation

Nous distinguerons trois familles de méthodes de modélisation : les méthodes analytiques, les
méthodes semi-numériques ou semi-analytiques et les méthodes numériques. Sur la figure suivante
(Fig.1.1), nous présentons différentes approches rappelant la problématique du bon compromis entre
« le temps de calcul » et « I'erreur sur la modélisation » pour de la conception de machines électriques
dans leur environnement [6].

A

temps de calcul

modéles analytiques

modéle de
simulation

modéle de
dimensionnement

erreur de modélisation

[
L

Fig.1.1 : Front de Pareto des modeles utilisés pour la conception des machines électriques [6]

Pour un modele analytique, le compromis est surtout en fonction des hypotheses définies. Un
modele analytique peut retranscrire de fagon tout a fait convenable certains comportements d’'un
systeme, mais peut admettre davantage d’hypotheéses lors d'une conception systémique. Pour les
modeles semi-numériques et numériques les plus « classiques » : « modeles a constantes localisées » et
«modeles a éléments finis », le compromis est quant a lui fortement lié aux nombres d’éléments
constituant le modele. L’accroissement du nombre d’éléments permet de prendre en compte avec plus

de précision les phénomenes locaux du systeme au détriment d'un temps de calcul plus long.
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En conclusion, le choix de la discrétisation du modele semi-numérique et numérique est donc
essentiel dans la recherche du bon compromis. Pour le modele analytique, ce sera le choix des

hypotheses qui assurera le bon compromis.

1.1.2.1 Méthodes numériques

Les méthodes numériques sont nombreuses: éléments finis (« FEM »), différences finies
(« FDM »), intégrales aux frontiéres (« BEM »), éléments discrets (« DEM »), technique d’intégration
finie (« FIT »), etc. Toutes ces méthodes peuvent modéliser de trés nombreuses structures avec une
bonne précision. Le temps de calcul qui peut étre assez long est constamment réduit du fait de la
rapidité toujours plus grande des ordinateurs. Ces méthodes résolvent directement un systeme
d’équations, par exemple les équations de Maxwell qui constituent les postulats de base de
I'électromagnétisme. Ce systeme d’équations décrit le comportement physique du systeme et repose
sur un faible niveau d'’hypotheses. La résolution du systeme d’équations repose sur des méthodes
numériques et fournit par exemple la valeur des potentiels en tout point de la structure, et ce dans des

domaines physiques aussi divers que la mécanique, la thermique, le magnétisme, etc.

Les valeurs des grandeurs macroscopiques sont ensuite calculées a partir de la valeur de ces
potentiels. La méthode des différences finies et la méthode des éléments finis sont tres souvent
utilisées pour modéliser une structure électromagnétique. Elles permettent de bien prendre en compte
les phénomenes électriques, magnétiques, thermiques ou encore mécaniques. Ces méthodes reposent
en général sur une discrétisation spatiale de la structure en petites surfaces triangulaires ou
rectangulaires pour un espace bidimensionnel ou bien en petits volumes tétraédriques ou
hexaédriques dans un espace tridimensionnel. Les sommets des formes géométriques sont appelés les
noeuds et constituent le nombre d’inconnus du systeme. La précision du maillage est par conséquent

directement liée aux nombres d’inconnus.

Apres avoir défini les caractéristiques de chaque matériau et les conditions aux limites du
probleme (Neumann, Dirichlet, etc.), on résout numériquement les équations aux dérivées partielles
qui peuvent étre non-linéaires. On calcule ainsi assez précisément la valeur du potentiel aux nceuds et
par interpolation, sur le reste de la géométrie définie. On a ainsi accés aux cartes de champ sur
I'ensemble de la géométrie, ce qui offre ainsi la possibilité de remonter aux performances globales de
la machine. En résumé, c’est une méthode qui permet de prendre en compte les phénomeénes

microscopiques et macroscopiques, statiques ou dynamiques, bidimensionnels ou tridimensionnels.

Ces différentes approches se présentent la plupart du temps sous forme de logiciels génériques.
Le travail d'un utilisateur consiste alors a décrire la géométrie de la structure, a renseigner les
caractéristiques des matériaux ce qui peut étre relativement complexe au vu de I'assemblage des toles
par exemple et enfin, a réaliser un maillage de la géométrie qui peut demander un temps de
préparation important. La lourdeur des calculs mis en ceuvre est relative a la taille des matrices, liées a
la densité du maillage, et leurs inversions. On peut noter que le couplage entre différents domaines
physiques reste complexe, particulierement du fait du caractere non explicite des équations. Dans le
cas d'un couplage multi-physique qui repose sur des calculs simultanés, on parle de : couplage fort.
Quand ceux-ci sont successifs, on parle alors : couplage faible. Cette derniere méthode est plus simple a

mettre en oeuvre, mais est plus gourmande en temps de calcul.
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Dans une phase de conception, ces méthodes servent surtout dans la validation technique des
solutions proposées. De plus, le couplage avec des algorithmes d’optimisation, surtout dans le cas
d’une étude multi-physique, n’est en général pas exploitable. Toutefois, celles-ci restent envisageables
pour un faible nombre de parametres couplé a des méthodes d’optimisation adaptées reposant par

exemple sur des modeles de substitution [11].

1.1.2.2 Méthodes analytiques

Contrairement aux méthodes numériques, on considere que les méthodes analytiques reposent
sur une formulation explicite des grandeurs caractérisant le systéme. Les équations relient les
grandeurs fonctionnelles du systeme, encore appelées performances, aux grandeurs descriptives :
grandeurs géométriques, caractéristiques des matériaux, etc. Ces équations physiques du systéme
peuvent étre écrites en faisant de nombreuses hypotheses simplificatrices sur les grandeurs
descriptives du systeme. Ils ont été largement développés en génie électrique et couvrent une large
gamme de systemes électromagnétiques. Ces modeles analytiques sont utilisés depuis tres longtemps,
et ca bien avant I'apparition des premiers ordinateurs. Les liens explicites entre toutes les grandeurs
aident le concepteur a interpréter au moyen de son modele, le comportement du systeme. Cela est
d’autant plus vrai lors de modélisation de certains phénomenes couplés. Toutefois, cette simplicité
peut engendrer une perte irrémédiable de certaines informations. Méme si les modeles analytiques
peuvent donc retranscrire de fagon tout a fait convenable le comportement d'un systéme, mais

souvent au détriment d’hypotheses fortes : milieu linéaire, hypothese au sens du ler harmonique, etc.

Par exemple, de nombreux travaux [12], [13], [14] calculent analytiquement l'induction des
machines électriques par le biais de la résolution formelle en potentiel vecteur des équations aux
dérivées partielles du domaine magnétique (Tab.1.1). Ces modeles sont d'une tres grande précision,
mais nécessitent un niveau d’hypotheses important. La méthode est basée sur une simplification
géométrique de la machine par un cylindre (mais avec possibilité de prendre en compte la saillance
[15]). Ce modele est valide dans les milieux linéaires et s’applique au comportement de la machine

sous 'hypothese d'une avec une perméabilité infinie pour le fer.

Tab.1.1 Equations de la magnétique

- Laplace : Magnétostatique sans sources de force magnétomotrice « V2A=0 »
- Poisson : Magnétostatique avec sources de force magnétomotrice « 1/uV2A=-]-VxM »
- Diffusion : Magnétodynamique avec ou sans sources « 1/uV2A+odA/dt= » « 0 » ou « -J-VxM »

L’avantage d’exploiter cette formulation analytique par rapport au modeéle éléments finis est la
possibilité d’obtenir les dérivées formelles du potentiel par rapport aux grandeurs géométriques et
donc d’exploiter un algorithme d’optimisation directe comme «SQP » (Sequential Quadratic
Programming) tres performant. Cette démarche a été appliquée avec succés a la conception de

machines électriques [16].
Les autres avantages du modele analytique sont incontestablement la rapidité de résolution,

ainsi que sa simplicité de compréhension du modele du fait des liens explicites existant entre les

parameétres et les phénomenes physiques. Cette simplicité permet notamment de mettre en ceuvre
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facilement un couplage entre différents domaines physiques et d’étendre ces couplages a des

domaines non techniques tels que des contraintes économiques, écologiques, industriels, etc.

Contrairement aux modeles numériques, il existe tres peu de modeéles analytiques qui sont
génériques. Il existe des modeéles pour chaque type de machines, mais avec des hypotheéses plus ou
moins « fortes ». Il faut par conséquent avoir une bonne connaissance du systeme et des sciences de

I'ingénieur avant de choisir un modele et ses hypotheses associées.

On peut tout de méme rappeler que la conception d’une machine électrique passe généralement
par l'utilisation d'un modele analytique (modele de dimensionnement) et conduit a une premiere
structure affinée par un modele éléments finis ou un modele a constantes localisées. Ce modele basé
sur un jeu d’équations explicites peut étre traité par exemple avec un temps de calcul négligeable avec
des hypothéses simplificatrices : modéle au sens du premier harmonique et linéaire. Leur précision
peut étre améliorée : ajout d'un coefficient permettant d’intégrer 1'effet de saturation par exemple,
mais leur efficacité dans le cadre d’une conception optimale est relative. De plus, pour chaque
nouvelle structure, le concepteur doit réétudier les hypotheses du modele pour l'adapter. Si le

concepteur part sur une machine non-conventionnelle, celui-ci doit étre totalement repensé.

Sa formulation entierement analytique du systeme permet au concepteur de calculer toutes les
dérivées partielles de la fonction objectif, ce qui permet d’exploiter des algorithmes du type gradient

ou encore de connaitre la sensibilité d"un parameétre fonctionnel par rapport a un parametre descriptif.

1.1.2.3 Modéle semi-analytique/semi-numérique

Les méthodes de modélisation semi-analytique/semi-numérique du type : modeles a constantes
localisées ou réparties, peuvent étre considérés comme une méthode hybride entre les deux
précédentes. En effet, la formulation des éléments du réseau se fait de fagon analytique, mais la
résolution du systéeme d’équations est numérique. Cette méthode est dite semi-analytique ou semi-
numérique. La mise en équation sous forme matricielle est relativement aisée, notamment au moyen
des lois de Kirchhoff. Le paramétrage est possible pour des configurations relativement proches. La
géomeétrie peut ainsi varier, ce qui est tres pratique pour des phases de conception. De plus, il est

possible d’obtenir la dérivée formelle des grandeurs, ce qui est un réel avantage [17].

Les modéles a constantes réparties permettent de décrire la structure non plus comme

I'association discrete d'éléments (éléments a constantes localisées), mais comme 1’association
d'éléments infinitésimaux en discrétisant le réseau associé a un élément en un nombre fini de plus
petits éléments comportant chacun une partie du réseau. Cela implique le calcul d'une nouvelle
dérivée par rapport a 'espace, mais donne davantage de nceuds. Ces informations supplémentaires
permettent a "utilisateur d’accéder a une carte des potentiels de la machine étudiée plus importante et
de gagner en précision. En génie électrique, ces modeles sont couramment utilisés dans 1'étude des

cables.

Les modeles a constantes localisées, comme un réseau de perméances pour le circuit
magnétique ou un réseau nodal pour une modélisation thermique présentent I’avantage de reposer

sur les lois de Kirchhoff ainsi que les différents théorémes associés. Comme le modéle numérique, la
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rapidité et la précision du modele dépendront en grande partie de sa granularité. Des éléments
peuvent également étre ajoutés afin de prendre en compte: les interactions multi-physiques, les
phénomenes transitoires et les non-linéarités [18], [19]. Dans certains cas, le coefficient de saturation
pourra implanter dans le réseau de perméances par I'introduction de la courbe « B-H » dans chacune
des perméances. En effet, comme dans les modéles numériques, il existe un lien direct dans les
modeles a constantes localisées entre les phénomenes a prendre en compte et la granularité ou

discrétisation du réseau.

Ceci est donc un élément essentiel dans ce type de modélisation. Pour visualiser un phénomene
physique précis, l'utilisateur doit savoir quels trajets de flux prendre en compte et il faut donc
correctement analyser la topologie de réseau en fonction des phénomeénes a prendre en compte. Ce
découpage peut étre systématique pour des réseaux bidimensionnels ou tridimensionnels : a volume

donné, on estime les éléments correspondant en fonction du milieu rencontré [20], [21].

Il existe tres peu de logiciels commerciaux génériques basés sur des modeles a constantes
localisées. Dans I'étude des machines électriques, on peut citer le logiciel « Motor-Cad® » dédié «
aérothermique » [22], ou le logiciel« RelucTool® » dédié « magnétique » [23]. En effet, tous les
phénomenes physiques rencontrés dans une machine électrique restent complexes a introduire sous

forme de modeles a constantes localisées comme les aspects vibroacoustiques.

La précision de ces modeles est accrue par rapport aux modeles purement analytiques. Il
nécessite moins d’hypotheses par exemple la prise en compte du mouvement du rotor permettant la
visualisation des effets de denture, les courants induits dans les pieces massives, mais aussi la
spécificité intrinseque des matériaux : saturation locale, thermosensibilité, etc. Ces aspects seront
détaillés dans le quatrieme chapitre. La méthode posséde certains inconvénients : la connaissance des
trajets de flux au sein de la machine doit étre connue ce qui reste complexe en cas de forte saturation
de la machine. De plus, 'estimation des éléments des circuits peut étre complexe a déterminer,
notamment les coefficients thermiques pour les modéles nodaux par exemple ou la loi d’évolution de

la perméance d’entrefer pour les réseaux de perméances.

1.1.2.4 Modéles hybrides

Malgré la précision des logiciels éléments finis, ils ne sont pas forcément la réponse a tous les
impératifs industriels. Il faut prendre en compte également les criteres de rapidité et de limitation des
cotits (cotit de la licence, achat de calculateur ou de machine dédiée). Dans ce contexte industriel, les
modeles analytiques et circuits permettent aux concepteurs de les intégrer facilement dans des
processus de prédimensionnement, en les associant a des outils d’optimisation et les couplant a

d’autres modeles physiques et non-physiques.

Dans notre cas, la machine doit permettre de modéliser la machine dans son environnement,
C'est a dire intégré a un convertisseur : onduleur de tension avec modulation a largeur d’impulsions
(MLI). La prise en compte de I'électronique implique inexorablement un pas de temps beaucoup plus
petit. Les modeéles développés doivent également rendre compte de 1'ensemble des phénomenes mis
en jeu au sein de la machine : électrique, magnétique, thermique, aéraulique, mécanique, vibratoire et

acoustique. Les méthodes de calcul par éléments finis nécessitent des temps de calcul qui ne sont pas
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compatibles avec notre approche de conception multi-physique de machine électrique. C’est pourquoi
les modeles a constantes localisées et analytiques ont été préférés. On peut également parler de modéles
hybrides, modeles couplant plusieurs types de modélisation. Toutefois, les modeles éléments finis ne
sont pas a exclure du principe de dimensionnement, elles sont complémentaires. Les modeles a
constantes localisés et analytiques peuvent étre vus comme un modéle de pré-dimensionnement,
tandis que les modeles éléments finis serviront a recaler et a valider le modele retenu lors de la

premiere phase.

Il existe d’autres démarches possibles pour faire un prédimensionnement. On peut utiliser tout
d’abord les modeles analytiques ou les constantes localisées sur 1’'ensemble de I'espace des solutions et

ensuite utiliser des modeéles éléments finis sur un espace de solutions réduits [24].

Nous pouvons aussi dans le cadre du multi-physique retenir un couplage des trois méthodes de
modélisation, mais cela nécessite de réaliser un modele éléments finis paramétré et coupler I’ensemble
a un logiciel d’optimisation: cas ol un élément du modele a constantes localisées comme la

perméance d’entrefer est estimé avec un code éléments finis.
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1.2 APPROCHE MULTI-PLEX

L’approche « multi-plex » est une approche qui regroupe l'ensemble des «multi-» qui
enrichissent la modélisation, mais qui la rend complexe. Pour les modeles de comportement, on parle
de modélisation multi-physique, multi-échelle, multi-composant, etc., et pour les modeles de
conception, on parle d’optimisation multi-objectif, multi-disciplinaire, etc. Les différents paragraphes
qui vont suivre introduiront les aspects de cette approche « multi-plex » et présenteront différentes

techniques ou démarche en vue de résoudre un probléme complexe.

1.2.1 Mono-niveau ou multi-niveau

On peut diviser la phase de conception d'une structure électromagnétique en trois niveaux de
décision : architectural, composants et dimensionnel [25], [26]. L’approche dans son ensemble
s’appelle I'approche multi-niveau. Par conséquent, I'étude exclusive d'un seul niveau de décision est
appelée I'approche mono-niveau. Deux visions pour une démarche multi-niveau sont possibles. L'une
part du choix de l'architecture puis affine les modeles jusqu’au dimensionnement, au risque de
négliger certains effets. C’est la démarche « top-down ». A l'inverse, on peut partir des phénomenes
microscopiques et remonter au probléme dans sa globalité. C’est la démarche « bottom-up ».

Si la premiére approche est choisie, le premier niveau consiste donc a rechercher le choix de la
structure. Le choix de la structure se base essentiellement sur 1'expérience d’applications proches qui
ont déja été traitées dans la littérature, ou encore d’études comparatives entre les différentes structures
classiques. On peut évidemment faire appel a la créativité pour proposer de nouvelles structures pour
satisfaire au mieux le cahier des charges. On peut ainsi trouver des structures moins ou non-
conventionnelles : machines a flux transverses apparues en 1986 [27], machines tubulaires [28],
machines linéaires [29], machines a flux axial, multi-rotor, multi-stator [30], etc. Il existe également des
méthodes d’optimisation pour rechercher de nouvelles formes de structure. Cet axe de recherche a
connu un regain d’intérét depuis les travaux de [31]. Ces méthodes ont été appliquées a plusieurs
types de structures. On peut citer les travaux de [32] qui ont travaillé sur la forme des culasses dans
des actionneurs électromagnétiques, [33] qui ont travaillé sur la forme tridimensionnelle des aimants
« SMC » (Soft Magnetic Composites) dans une machine synchrone et les travaux plus récents de [34]
qui ont travaillé sur la forme des dents d’une machine « brushless » dans le but de réduire le couple
oscillant. On choisit donc : soit par I'expérience, soit par la créativité ou bien encore par des méthodes
d’optimisation, la structure qui répond le mieux aux criteres fixés par le cahier des charges. Il est a
noter que plus le cahier des charges est étoffé d’informations précises, plus l'espace des solutions se
réduit. Ainsi, un cahier des charges bien élaboré facilite la recherche en réduisant I’espace de solutions
admissibles, mais limite irrémédiablement la créativité du concepteur. Plusieurs structures peuvent
évidemment étre retenues et c’est dans la derniere étape, 1'étape de dimensionnement, qu’il sera

possible de trancher entre les différentes structures possibles.

Le second niveau repose sur le choix des composants ainsi que des matériaux qui constituent
le systeme. C’est une étape essentielle dans 1'obtention des performances. Cette étape doit toujours
respecter les contraintes externes, mais en introduit également de nouvelles. Ce sont des contraintes

internes au systeme. Par exemple, le choix d'un semi-conducteur en fonction de la fréquence entraine
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des limitations au niveau de la puissance de la structure, le choix d’une technologie d’aimant entraine
des limitations au niveau de la thermique et du prix, etc. Dans une optimisation multi-niveau, le
passage des objectifs et contraintes d'un niveau a l'autre se réalise au moyen des algorithmes
d’optimisation multi-disciplinaire (MDO) multi-niveaux. Les mono-niveaux seront quant a eux
abordés dans la partie couplage de ce chapitre. Les algorithmes MDO multi-niveaux sont couramment
utilisés dans le domaine de l'aéronautique et ’automobile, mais peuvent tout a fait convenir aux
problémes complexes rencontrés dans le génie électrique [35]. Les méthodes multi-niveaux
couramment employées sont les méthodes : « Analytic Target Cascading » (ATC) [36], « Collaborative
Optimization » (CO) [37], « Bi-Level Integrated System Synthesis » (BLISS) [38]. Plusieurs composants
et matériaux peuvent étre retenus et encore une fois, c’est a partir de I'étape de dimensionnement qu’il

sera possible de trancher.

Finalement, pour le dernier niveau: le dimensionnement, on cherche a optimiser les
dimensions de la structure pour répondre au mieux au cahier des charges. L’optimisation est un
processus itératif. On part d’un ou plusieurs points initiaux et 'on itére jusqu’a atteindre 1'optimum
de la fonction objectif. L'optimisation consiste donc a rechercher un ensemble de variables qui
respectera les contraintes liées a la conception et qui minimisera la fonction objectif (optimisation
mono-objectif) ou bien qui définira les meilleurs compromis entre différents objectifs (optimisation
multi-objectif). La notion de variables impose aux concepteurs des modeles de rendre la construction
de son modele modulable. Il faut que 'outil d’optimisation puisse accéder a 'outil et puisse varier

faire varier I'ensemble des variables de conception.

1.2.2 Approche systémique : multi-physique et multi-composant

Ingénument, la méthode habituelle pour résoudre un probleme de conception est
d’appréhender successivement les composants de ce systéme, de les assembler, pour examiner les
performances globales. Une autre approche plus astucieuse est de concevoir le systeme en prenant en
compte de la totalité des composants et leurs interactions physiques, dans une approche de conception

simultanée : I'approche systémique.

L’approche systémique est une approche qui a été initialisée dans les sciences humaines et les
sciences naturelles. Dans I'étude d'une population, on ne peut pas considérer le groupe comme la
somme d’individualités, mais doit étre considéré dans sa globalité du fait des interactions multiples et
variées au sein méme de la population. La complexité des étres vivants et leurs caractéres sociaux ont
rendu nécessaire cette approche systémique. Dans le domaine des sciences de l'ingénieur, certaines
réalisations assez complexes s’inspirent de la méthode, notamment dans le domaine du transport [10],
[25], [39]. En effet, dans ce domaine, les contraintes extérieures peuvent étre nombreuses et de
plusieurs natures: les contraintes environnementales (niveau de bruit acoustique, compatibilité
électromagnétique, etc.), les contraintes économiques (cott de revient, cofit d’entretien, etc.), les
contraintes écologiques (utilisation de matériaux recyclables, émission de gaz a effet de serre, etc.),
etc. On voit donc apparaitre en plus des contraintes internes propres au systeme, des contraintes
externes liées a 1'environnement du systéeme. Un véhicule est constitué de plusieurs composants de
natures différentes. Ils sont en interaction les uns avec les autres, ainsi qu’avec leur environnement.
Leur conception nécessite donc la prise en compte 1'ensemble des composants et de leurs interactions

dans une approche simultanée, globale : une approche systémique.
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La conception des nouvelles machines électriques dédiée a la traction peut étre prise en
exemple. Elles se voient de plus en plus dans l'obligation d’étre intégré dans cette approche
systémique. En effet, la tendance a la suppression des organes de transmission mécanique, difficile a
entretenir et peu fiable, oblige la machine a balayer une la plage de variation de vitesse beaucoup plus
étendu. Les points de fonctionnement sont donc nombreux et il n'est plus possible de concevoir
uniquement au point de fonctionnement nominal. En effet, I'optimum dimensionnel d’une machine
pour une vitesse n'est pas forcément le méme pour une vitesse différente [40]. En somme, il faut
optimiser la machine pour un profil qui sera caractérisée par le trajet du véhicule (vitesse et couple de
charge) : ce sont des contraintes extérieures. On retrouve un autre exemple de conception systémique
dans [10] qui illustre simplement l'intérét de la méthode. L’auteur prend en exemple deux
transformateurs différents qu’il associe en série. Tout d’abord, a partir des équations analytiques
classiques, il calcule le rendement variable en fonction du courant. Il montre ainsi que pour deux
composants optimisés indépendamment, le systéme global ne fonctionnera pas a sa capacité, due a
une mauvaise adaptation des composants entre eux. Dans son exemple, le gain potentiel sur le
rendement du systeme est théoriquement de 7%. Une optimisation systémique doit donc ajuster
simultanément les différents composants de la chaine de traction, pour obtenir la meilleure adaptation
du systeme au cahier des charges désiré. Dans le cas d'une chaine de traction de véhicule électrique,

cette approche est d’autant plus pertinente qu'un grand nombre de composants sont en série.

Dans une approche systémique, deux aspects prédominent : les aspects structuraux et les
aspects fonctionnels [6]. Les aspects structuraux s’intéressent a 1’organisation des composants dans
I'espace, tandis que les aspects fonctionnels se focalisent sur les phénomenes d’échanges énergétiques
dans le temps. La vision systémique consiste donc en une vision multi-composant et une vision multi-
physique. Un modéle systémique est donc complexe a mettre en place, car chaque composant a son
modele et chaque modele est composé de sous-modeles qui rendent compte des phénomenes
physiques mis en jeu, en interaction entre eux afin de garder cette approche simultanée et globale.

Différents couplages possibles seront exposés dans la suite de ce chapitre.

1.2.3 Couplage systémique

1.2.3.1 Méthodes classiques

Le couplage entre deux modeles est intrinsequement lié a leurs comportements et a
I'interdépendance entre leurs grandeurs physiques. On distingue dans notre étude trois sortes de

couplage :

> le couplage fort consiste a calculer au cours d’'un méme pas de calcul les grandeurs physiques
mises en jeu. Il se justifie pour un niveau d’interactions important entre deux modeles. C’est le

couplage qui a été réalisé entre les modeles électronique, électrique et magnétique.

> le couplage faible bidirectionnel consiste a calculer successivement les grandeurs physiques mises en
jeu entre deux modeles. L’évaluation de leurs interactions est assurée par un processus itératif qui

permet de prendre en compte la variation d'une grandeur physique par rapport a une autre.
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Celui-ci s’arrétant lorsque 'une des grandeurs n’évolue plus. Ce type de couplage a été mis en

place pour coupler le domaine électromagnétique et thermique.

> le couplage faible unidirectionnel consiste a calculer séparément I'action d'un phénomene sur un

autre. Il est utilisé quand l'influence d’un phénomene sur I'autre n’est pas réciproque. Il a été mis
en place pour prendre en considération l'action du domaine mécanique sur le domaine

thermique.

1.2.3.2 Algorithmes d’optimisation multi-disciplinaire

Une autre piste est l'utilisation des techniques d’optimisation pour s’assurer un couplage entre
les modeles [41]. Ces techniques permettent de remplacer certains des couplages vus précédemment
en introduisant des algorithmes d’optimisation multi-disciplinaire (MDO), mais cette fois-ci mono-
niveaux. Ces techniques n‘ont évidemment d’intérét que dans le cadre d'une optimisation. Les
algorithmes MDO permettent de réduire le temps global de I'optimisation en jouant sur le nombre

d’évaluations des modeles. Trois méthodes sont couramment utilisées [7] :

- La méthode « Multi- Discipline Feasible » (MDF) est la plus couramment employée, car elle est
relativement simple a mettre en ceuvre. Cette méthode n’est autre que l'association d'une boucle
d’optimisation a 'ensemble des modeles. Les modeéles restent donc totalement couplés de maniere

classique, c’est-a-dire avec les couplages unidirectionnels, bidirectionnels et forts.

- La méthode «Individual Discipline Feasible » (IDF) permet de s’affranchir de certains
couplages. L’interaction entre les modéles est maintenant prise en charge par l'algorithme
d’optimisation qui peut les évaluer de facon indépendante. On réduit le nombre d’évaluations de
certains modeles dans le but de réduire le temps de I'optimisation. La réduction intervient du fait qu’il
n'y a plus a atteindre la convergence entre deux modeles. On supprime les couplages bidirectionnels

qui nécessitent d’évaluer plusieurs fois le modéle.

- La méthode « All At Once » (AAO) permet que les itérations a l'intérieur d’'un méme modele
soient également gérées par l'algorithme d’optimisation. Ces itérations peuvent par exemple
intervenir lors de la prise en compte de la dynamique d'un domaine physique : les effets transitoires.

L’algorithme AAQ permet ainsi de réduire le nombre d’évaluations de ce modeéle.

L’avantage des algorithmes IDF et AAO est de réduire le nombre d’évaluations des modeéles par
rapport a une approche MDF. Toutefois, ils nécessitent I'ajout de contraintes d’égalité ainsi que des
variables de conception auxiliaires qui impliquent un plus grand nombre d’évaluations de la fonction
objectif. C’est pourquoi le couplage n’est pas nécessairement plus rapide. Ces méthodes apportent un
avantage quand il y a une grande disparité du nombre d’évaluations d'un modele et/ou une grande
disparité dans le temps d’évaluation d’un modéle. Dans [35], la formulation IDF a permis de réduire le
temps de l'optimisation par deux et I'approche AAO par quatre. Il est également tres important de
noter que ces deux formulations permettent la parallélisation des calculs. Dans 1'exemple

précédemment cité, les gains en temps de calcul ont été obtenus sans paralléliser les calculs.

-41 -



Chapitre 1 : Modélisation d’un systéeme complexe

1.2.4 Multi-échelle

L’approche multi-échelle pour la modélisation de systeme complexe est couramment utilisée
dans le domaine des sciences de l'ingénieur. Elle est fréquemment employée dans le domaine du
génie électrique lors d’étude sur les réseaux de transport d’énergie dans les systemes multi-sources,
lors de la conception de chaines de traction et de véhicules, etc. Cette approche prend tout son sens
dans la problématique d'une modélisation systémique, c’est-a-dire multi-composant et multi-
physique. L’approche multi-échelle permet ainsi d’aboutir a des temps de simulation plus

convenables.

L’approche multi-composant est confrontée a différentes échelles spatiales. La modélisation doit

assimiler des phénomeénes microscopiques dans un systéme qui peut étre de 1'ordre du metre. De
plus, chaque composant n’a pas forcément besoin d’étre modélisé avec la méme précision, avec la
méme granularité, etc. C'est donc pour pallier les problemes de différence de taille dans un modele ou

entre les modeles que I’on introduit 'approche multi-échelle spatiale (Fig.1.2a).

L’approche multi-physique induit différentes échelles temporelles. L’utilisateur doit faire

I’amalgame des grands écarts de constantes de temps existant entre les différents systemes physiques.
Alors que les semi-conducteurs des convertisseurs commutent en quelques microsecondes, le temps
pour stabiliser en température une machine électrique peut s’effectuer dans un temps proche de
I'heure. De la méme fagon que pour le modele multi-composants, c’est pour pallier aux différences de
constantes de temps au sein d’un modele ou entre les modeles que 1'on introduit I’approche multi-

échelle temporelle (Fig.1.2b).

O noeuds macro /—-———-—-_____‘* 5
m  noeuds micro — rr +———-—+———F
< multiplicateurs 0 s tisr T 9 Lty 2,
de Lagrange
a/ Multi-échelle spatiale b/ Multi-échelle temporelle

Fig.1.2 : Représentations des modélisations multi-échelles spatiale et temporelle [42]

1.2.4.1 Multi-échelle temporelle

L’approche multi-échelle temporelle se justifie du fait que les phénomenes intervenants au sein

des machines électriques operent a des constantes de temps trés différentes (Tab.1.2).

Tab.1.2 Echelles de temps pour phénomenes physiques

. . Ordre de grandeur de la constante de
Domaine physique .
temps du systeme

Electronique s

Electrique ms

Magnétique ms

Mécanique s

Thermique h
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1.2.4.2 Multi-échelle spatiale

Dans la notion de multi-échelle, on y distingue généralement deux échelles: 1'échelle
macroscopique et I"échelle microscopique. L’échelle macroscopique est par définition 1’échelle ou les
actions peuvent étre observées par un utilisateur au moyen de la vue. Il s'oppose donc a I'échelle
microscopique, qui est I’échelle ot1 les actions ne peuvent étre observées uniquement au moyen d'un
outil tel que: une loupe, un microscope, etc. En génie électrique, on peut définir les phénomenes
macroscopiques comme étant les phénomenes quantifiables par un instrument de mesure. Les
phénomenes tels que : courant, flux magnétique, température, couple, niveau de bruit, etc. seront ainsi
qualifiés de grandeurs macroscopiques. Les phénomenes microscopiques sont eux trop locaux pour
étre mesurés. Pour illustrer cette dissemblance, on peut citer les phénomenes tels que : la non-
homogénéité du courant dans les cables di a l'effet pelliculaire, les saturations locales dans les
matériaux magnétiques, la magnétostriction, les points chauds, etc. IIs sont difficiles a prendre en
compte dans le cadre d’une modélisation. Il nécessite de discrétiser la modélisation du systeme de
facon tres fine. Les modeles numériques permettent pour la plupart d’accéder a ce type
d’informations, au prix de calculs plus complexes, plus lourds, plus longs. Les modeéles par constantes
localisées ou réparties permettent de s’approcher de 1'échelle microscopique, suffisamment pour avoir
la possibilité considérer certains phénomenes locaux (saturations locales, courants induits, etc.). La
prise en compte de 1'échelle microscopique pourra étre prise en compte qu’a travers la discrétisation
du réseau et de sa précision dépendra évidemment de la finesse de la granularité du systéme. Les
modeles analytiques se basent essentiellement sur les phénomenes macroscopiques dans une
approche systémique. Cette perte d’informations permet aux modeéles analytiques d’acquérir leurs
avantages de rapidité, de simplicité, d’écriture explicite. On voit apparaitre deux notions importantes :
le choix du modele et sa granularité. Ces deux aspects éclaircis nous permettront de conclure sur le

cadre de notre étude.
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1.3 CONCLUSION SUR LA MODELISATION D’UN SYSTEME COMPLEXE

Un modeéle de comportement décrivant le systeme est généralement nécessaire, qu’il soit pour
rendre compte des performances ou bien de concevoir une structure. Toutefois, le modele de
comportement, qui n’est pas itératif, est moins soumis a la contrainte de temps d’évaluation de temps
du modele comme peut I'étre l'outil de conception. En effet, I'absence de l'algorithme itératif,
intrinseque au processus d’optimisation, réduit considérablement le temps de calcul. Cela permet
d’étudier précisément des phénomenes dans une machine dont on connait déja les dimensions.
Toutefois, la non-linéarité de certains matériaux (saturation magnétique), mais encore les phases
transitoires de certains phénomenes physiques (mécanique et thermique), introduit de nouveau un
calcul itératif. De plus, I'étude d’un actionneur avec son convertisseur réduit significativement le pas
de calcul. Ces deux aspects nous montrent que le temps de calcul peut étre augmenté de fagon tres
significative dans le cadre d’une modélisation. Tout dépend encore une fois du niveau d’hypotheses

choisies. Le choix de modélisation est donc une étape essentiellement.

Les modeles pour la conception sont souvent plus simples avec de nombreuses hypotheses,
entrainant inévitablement une perte d’informations au niveau du systeme, des phénomenes
physiques, etc. Cependant, la rapidité d’exécution du systéeme permet d’explorer un vaste espace de

solutions. Tout est une question de compromis entre le temps et la précision.

Dans le tableau suivant (Tab.1.3), nous placons les différences entre les types de modeles avec

leurs avantages et inconvénients.

Tab.1.3 Avantages et inconvénients des différents types de modeles

Modéle de comportement Modéle de conception
de la cause vers I'effet de I'effet vers la cause
analyse des performances recherche des dimensions
faibles connaissances requises fortes connaissances requises
unicité de la solution multitude de solutions
- Directe + Optimisation Inverse + Optimisation
une seule itération beaucoup itérations peu d’itérations
toujours possible toujours possible rarement possible
analytique & numérique analytique & numérique Analytique
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La figure «Fig.1.3» synthétise 1'ensemble des approches permettant la résolution d'un

probléme complexe. Les pistes considérées dans cette thése y sont encadrées.

modéle de comportement | formulation direct
modele de conception | formulation indirect
architectures

mono-hiveau |

= - composants
multi-niveau

| dimensions

nhon-systémigue

8 | multi-physique |

| | systemique |

E | multi-composant |

-

LLJ

= multi-échelle temporelle

LLl

o

Q | multi-échelle spatiale

<L

O

analytique
— circuits
numeérique
| unidirectionnel |
| faible |
couplage classique | | bidirectionnel |
| fort |
couplage MDQ
Fig.1.3 Cadre de I’étude
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2 DOMAINE DE LA GRANDE VITESSE : APPLICATION
AUX MACHINES SYNCHRONES A AIMANTS

Le contexte actuel du génie électrique est actuellement tres actif. Nous avons vu apparaitre en
ce début de 21¢re siecle I'émergence des énergies renouvelables, 'apparition d'un marché crédible
autour des véhicules électriques, la multiplication de nouvelles normes environnementales, etc. Méme
si les technologies électrotechniques peuvent sembler anciennes, les contraintes et les domaines
d’application sont toujours en constante évolution. La conception optimale des machines électrique
n‘est pas une quéte achevée. C'est un secteur d’activité toujours dynamique et fortement

concurrentiel.

Dans ce contexte, I'une des principales difficultés du concepteur est donc de continuer a faire
évoluer les outils et les méthodes dédiés a la conception optimale, tout en y intégrant les aspects
systémiques et environnementaux. Les phénomeénes a considérer pour une conception optimale sont
plus que jamais nombreux et pluridisciplinaires. Les études actuelles demandent des modélisations
multi-physiques : électrique, magnétique, électronique, acoustique, thermique, etc., et a cela s’ajoute
des contraintes liées au systeme. En effet, optimiser un composant sans prendre en compte le
convertisseur, l'effet de la charge ou le cycle de fonctionnement serait inutile. Ainsi, des la phase de
conception, il faut intégrer ces contraintes tout en respectant les objectifs de couple, de volume, de

colit, de fiabilité, etc. fixés par le cahier des charges.

Le choix d'une machine électrique a travers tous ces criteres est une tache complexe. Notre
étude s’attache donc a fournir un outil d’aide a la décision permettant de prendre en compte un grand
nombre de ces aspects multi-physiques et systémique. L’outil a été initialement développé afin de
prendre en compte I'essor du marché des machines électriques fonctionnant a grande vitesse. C’est un
marché prometteur, car 1'utilisation a des vitesses plus importantes confere de nombreux avantages.
On peut notamment améliorer la compacité des dispositifs électrotechniques et également envisager la
suppression des boites de vitesses. Les applications sont nombreuses et beaucoup d’acteurs industriels
sont concernés, que ce soit les transports, la pétrochimie ou dans le domaine des chalnes de
production. Le domaine de la haute vitesse est un parfait exemple des problématiques multi-physique
et systémique que rencontre les concepteurs d’aujourd’hui et de demain. Ces machines repoussent les
limites classiques de conception et ca a tous les niveaux. Les vitesses atteintes soumettent les rotors a
la limite de la tenue mécanique, les semi-conducteurs laissent passer toujours plus de puissance avec
des instants de commutation plus courts, la réduction des volumes est un défi d'un point de vue
thermique, etc. La conception des machines fonctionnant a grande vitesse ne peut faire I'impasse de
ces nouvelles contraintes multi-physiques et nécessite de repenser les manieres traditionnelles de

conception.

Parmi toutes les technologies de machines existantes, nous avons arrété notre choix sur la
machine synchrone a aimants permanents. Elles sont actuellement employées dans de nombreuses
applications industrielles de faible et forte puissance et présentent de nombreux avantages dont celui
de posséder un fort couple volumique. De plus, ces machines possedent une marge de progression

tres intéressante du point de vue des performances énergétiques. En effet, il reste une forte possibilité
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de progression du potentiel énergétique des aimants permanents, qui pourrait atteindre jusqu’a « 720
kJ/m?». Néanmoins, cette technologie de machine a pour principal défaut d’étre tres fortement
dépendante des prix des aimants, notamment ceux en terres rares. La chute des prix qui a eu lieu lors
de la premiere décennie du 21¢me siecle a pris fin brutalement autour d'un contexte géopolitique
particulier. La sensibilité des aimants a la désaimantation due a des chaleurs excessives ou bien de
champs magnétiques anormaux issus de la réaction magnétique d’induit, mais encore leurs fragilités
mécaniques, tous ces aspects mettent en exergue de nouveau l'importance d’'un modele de conception

qui soit multi-physique.

En résumé, dans ce chapitre, nous tacherons donc de souligner les différents avantages obtenus
par I'augmentation de la vitesse de rotation des machines électriques, de mettre en évidence que cette
stratégie est une solution d’avenir pour de nombreux domaines industriels et cela malgré I’apparition
de nouvelles contraintes nécessitant de ne négliger aucun domaine physique. Dans un second temps,
nous présenterons la machine que nous avons choisi d’étudier, c’est-a-dire la machine synchrone a
aimants permanents. Nous présenterons ses avantages, ses perspectives, mais aussi ses limites. Nous
tacherons de présenter les différentes structures et aimants qu’il est alors possible de rencontrer,
sachant que les travaux présentés dans cette thése ne porteront que sur le dimensionnement de la

structure.
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2.1 MACHINES ELECTRIQUES APPLIQUEES AU DOMAINE DE LA GRANDE
VITESSE

2.1.1 Domaines d’applications

Les principaux secteurs d’utilisation des machines électriques a grandes vitesses couramment

exposés dans la littérature sont présentés ci-dessous.

Les volants d’inertie permettent de stocker de 1'énergie sous forme d’énergie cinétique. Ils sont
constitués d’un rotor possédant une grande inertie qui stocke et restitue I'énergie. Leurs avantages sur
les autres technologies de stockage sont de ne pas utiliser de produits chimiques, d’avoir une durée de
vie importante du fait de la tres faible usure, peu d’entretien et de ne pas étre sensibles a la
température extérieure. Ils offrent également dans certains cas un cofit inférieur a celui des batteries.
Mais dans certains cas seulement, car l'utilisation de paliers magnétiques et l'utilisation plus récente
de fibres de carbone, plus résistantes a I'étirement que I'acier, tendent a accroitre le cofit. Ce type de
technologie est surtout utilisé dans le domaine des transports, par exemple, afin de supprimer les
cables d’alimentations dans des endroits touristiques pour les tramways, ou encore de fournir
I'énergie suffisante a un métro pour qu’il puisse rejoindre le prochain arrét en cas de panne du réseau,
etc. Il est également tres utilisé le secteur de 'aérospatiale pour stocker de 1'énergie et stabiliser les
satellites [43].

Les alternateurs d’automobile évoluent également vers des vitesses de plus en plus élevées
(jusqu’a 30 000 tr/min). En effet, le dilemme actuel des constructeurs est d’intégrer de plus en plus
d’équipements gourmands en ressources €lectriques, sans se voir affecter un volume plus important.
La SAE (Society of Automotive Engineers) prévoit une augmentation de la consommation électrique
dans les véhicules autour de 5% par an et jusqu’a 8% par an pour les véhicules avec une propulsion
électrique, d’ici a 2030 (Fig.2.1). Pour un véhicule avec une propulsion classique, il faudra atteindre
une puissance de 10 kW en 2020 contre 3 kW en moyenne en 2000. L’alternateur a griffe est donc
remplacé progressivement par ces machines a la puissance volumique plus élevée. L'utilisation des
machines a grande vitesse (notamment a aimants permanents) semble étre une bonne solution a cette
problématique. On trouve également de nombreuses références sur les alternateurs d’avion qui ont

une problématique tout a fait semblable, celle d’avoir une puissance massique élevée [44], [45].
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Fig.2.1 Evolution de la puissance requise dans les véhicules [46]

Les turbocompresseurs représentent un domaine pour les machines a grande vitesse a forte
puissance (Exemple d'une machine 8 MW 12 000 tr/min [47]). IIs sont utilisés dans l'industrie du

gaz ainsi qu'en pétrochimie [48].

Les pompes turbomoléculaires sont des systémes congus pour permettre 1’obtention d'un vide
trés poussé grace a une turbine tournant a grande vitesse. Les machines a grande vitesse associées a
des paliers magnétiques sont employées dans ces pompes turbomoléculaires, car elles permettent
d'atteindre des vitesses élevées (100.000 tr/min) sans polluer 1'atmosphere environnante avec un
lubrifiant [49].

Les centrifugeuses permettent grace a leur vitesse de rotation extrémement élevée de séparer
des substances de densités différentes (exemple : enrichissement de 1'uranium). La encore, l'intérét de
la machine a grande vitesse associée a des paliers magnétiques vient du fait qu'elle permet d'atteindre

des vitesses importantes tout en étant compatible avec le milieu environnant [50].

Le principe est le méme pour les « choppers » de particules. Ceux-ci filtrent les particules,
mais cette fois-ci en fonction de leur niveau d'énergie. On projette des particules sur un disque muni
de fentes. Les fentes ne laissent passer que des particules ayant une énergie donnée et les autres sont

déviées [51]. IIs sont utilisés principalement par les laboratoires de physique.

Les machines a grande vitesse sont également utilisées dans des activités militaires [44]. Tout
d’abord dans l'aviation ol on les retrouve dans des applications liés aux radars et aux systemes de
refroidissement. D’autre part, les machines a grande vitesse font partie intégrante d’armes appelées :
DEW (Direct Weapon Energy). Ces derniers servant a neutraliser un missile (HEL : High Energy
Laser), a détruire les composants électroniques (HPM: High Power Microwave) ou encore a

électrocuter (PB : Particle Beam).

On utilise également les machines a grande vitesse pour le micropercage (diametre inférieur a
5mm), car cette technique nécessite des vitesses de rotation du foret tres importantes pour obtenir des

conditions de coupe convenables. Les vitesses de rotation couramment utilisées se situent entre 25 000
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tr/min et 100 000 tr/min, mais peuvent atteindre 1 000 000 tr/min pour certaines applications [52]. Les

domaines d'application sont ’horlogerie, 1'électronique, la télécommunication, etc.

L’association de machines a grande vitesse et de microturbine a gaz connait une progression
notable en vue d’accroitre I'autonomie de certains équipements portables. Des générateurs de faibles

puissances fonctionnant a des vitesses supérieures a 150 000 tr/min sont déja commercialisés [53].

Finalement, les derniers domaines d’application recensés se situent dans le génie climatique.
Les machines a grande vitesse sont utilisées dans des objectifs de climatisation et de réfrigération [54],

dans des systemes de soufflerie [55] et dans des aspirateurs [56].

2.1.2 Tendances et limites

Il n'y a pas de véritable définition de la machine a grande vitesse. Pour certains, le seuil entre
une machine dite classique et une machine a grande vitesse se situe pour des vitesses supérieures a 3
000 ou a 3600 tours par minute, suivant la fréquence du réseau du pays [50]. D’autres situent cette
limite pour une vitesse en périphérie du rotor, par exemple 100m/s [57].

La vitesse périphérique peut étre représentée par une droite dans le plan formé par la vitesse
de rotation et la puissance de la machine (échelles logarithmiques). La vitesse en périphérie du rotor
constitue la principale limite en vitesse des machines électriques pour une puissance donnée. Ces
limites théoriques varient en fonction des technologies de rotor utilisées (Fig.2.2) [58].
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Fig.2.2 Limites de faisabilité pratique liées a la vitesse périphérique du rotor, exprimé en fonction de la vitesse de

rotation et la puissance, pour différentes technologies de machines utilisées.
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De nombreux auteurs [52], [59], [60] ont reporté les machines a grande vitesse existantes sur ce
plan formé par la vitesse de rotation et la puissance (Fig.2.2). Les constructeurs semblent effectivement
ne pas pouvoir dépasser une certaine limite assimilable a une droite. Il donne pour certains des lois
d’évolution de ces limites de faisabilité : « P=6.2x106/N33 » pour [59], « P=1/f2¢» pour [60], etc. Ces lois
évoluent évidemment dans le temps avec I’amélioration des techniques de conception, des matériaux,
etc. Nous pouvons aussi remarquer aussi qu’il peut y avoir de fortes disparités dans les tendances

choisies (Fig.2.3).
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Fig.2.3 Tendances sur les limites de faisabilité de différents auteurs se basant sur des machines existantes,

exprimées en fonction de la vitesse de rotation et la puissance.

Nous allons voir dans une prochaine partie les contraintes qui simposent lors de la
construction des machines a grande vitesse, mais nous allons tout d'abord nous attarder sur l'utilité de

ces machines ainsi que leurs inconvénients.

2.1.3 Les avantages de la célérité

Le principal avantage des machines a grande vitesse est d’avoir une puissance volumique tres
élevée. L’augmentation de la vitesse de rotation de la machine pour une méme puissance de sortie
permet de diminuer le volume des machines conventionnelles [61]. Ceci permet la conception de
machines qui seraient approximativement du tiers au quart du volume des machines classiques, selon

la vitesse de fonctionnement retenue [59].

De plus, méme si les composants d’électronique de puissance sont dimensionnés en fonction
des puissances mises en jeu, l'utilisation de fréquences plus élevées permet de réduire la taille des
éléments passifs nécessaires au filtrage. Il est cependant a noter que le volume de 1'électronique de
commande ne devient plus négligeable par rapport a la taille du systeme complet pour de faibles
puissances (<100Watts). La taille de l'électronique de commande dépend essentiellement de la

stratégie utilisée et de la complexité du systeme a commander.
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L’autre avantage non négligeable des machines a grande vitesse est de pouvoir supprimer la
boite de vitesse. Cela permet de gagner en volume et en masse sur le systéme global, de diminuer les
colits, de simplifier la maintenance, de faciliter linstallation en supprimant les problemes
d’alignement. De plus, on a vu précédemment que I'association des machines a grande vitesse avec
des paliers magnétiques permettait leur utilisation dans des environnements propres (médecine,

chimie, etc.) ou dangereux (industrie pétroliere, nucléaire, etc.).

Par contre, elles connaissent des problemes d’échauffement. En effet, le fonctionnement a
fréquences et vitesses élevées augmente les pertes par courants de Foucault, les pertes aérauliques, les
pertes par effet Joule (effets de pelliculaire), etc. ce qui au final accentue ce phénomene
d’échauffement et dégrade les caractéristiques globales du systeme. L’autre inconvénient majeur des
machines a grande vitesse est I'importance prise par I'électronique. En effet, ces machines réclament
pour leurs bons fonctionnements de I'électronique de puissance et de 1’électronique de commande
pour leur pilotage, ce qui induit une augmentation du cofit et des pertes, sans oublier les difficultés de
maintenance associées. Finalement, les machines a grande vitesse introduisent également de nouvelles

contraintes qui vont étre détaillées ci-dessous.

2.1.4 Contraintes liées a la grande vitesse

Il existe de nombreuses contraintes, qu’elles soient au niveau de I'électronique, des matériaux,
de la mécanique, de la thermique, des pertes électromagnétiques ou encore de l'aéraulique. Certaines
de ces contraintes sont déja existantes pour des vitesses classiques, mais deviennent prédominantes
lors de l'accroissement de la vitesse. Pour information, la vitesse de 1 000 000 tours/minute a été
obtenue en 2009 par des chercheurs du laboratoire « ETH de Ziirich », en collaboration avec le
fabricant de moteurs « ATE » et le fabricant de roulements a billes « Myonic », pour une machine

synchrone a aimants permanents de 100 Watts [52].

2.1.4.1 Contraintes mécaniques

Les forces centrifuges dans les machines a grandes vitesses ne sont pas forcément plus grandes
que pour les larges générateurs de production électrique. C’est la vitesse tangentielle imposée a la
surface du rotor qui fixe la limite dans les deux cas. La conception du rotor est donc un parametre
important dans le but de repousser cette vitesse tangentielle critique (dimensions, position des
aimants, écrans protecteurs, etc.). On peut par exemple maintenir 1'ensemble du rotor par un écran de
fibre de verre, de carbone, etc. cependant sa vitesse périphérique a malgré tout toujours une limite
[62]. Les dimensions du rotor sont limitées par la contrainte mécanique maximale du rotor. Dans [63],
celui-ci détaille I'obtention du « critere de Von Mises » pour un rotor a aimants muni d’un écran de
protection. La sollicitation exercée sur le rotor ne devant pas dépasser cette valeur limite si I'on veut
rester dans le domaine élasticité du matériau. La déformation élastique est une déformation
réversible : le milieu retourne a son état initial lorsque I'on supprime les sollicitations. Mais au-dela du

« critere de Von Mises », la déformation devient plastique, ce qui signifie qu’elle devient irréversible.

Les vibrations qui surviennent au rotor sont une problématique importante dans le domaine
de la grande vitesse. Méme si dans les études vibroacoustiques, il est classique de considérer le stator
seul. Ici, seules les déformations du rotor sont considérées. En effet, ces vibrations peuvent engendrer

des efforts importants sur la structure du rotor et seraient alors susceptibles d’endommager la
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machine, pouvant 'amener a sa destruction. Dans la littérature, de nombreux travaux ont été effectués
afin de prévoir et limiter I'apparition de ces problémes vibratoires. En effet, ces machines ont des
plages de vitesses tres étendues et passent par certaines vitesses critiques. Ces passages peuvent
entralner des vibrations excessives du rotor. De nombreux travaux cherchent a prévoir des la phase
conception les zones critiques de fonctionnement [63]. Lors d’une phase de démarrage, le rotor peut
passer par une ou plusieurs de ces zones de vitesses critiques. Dans [48], l'auteur identifie trois
vitesses critiques ou le rotor de sa machine subie un mode de flexion. Cependant, si ces zones sont
passées suffisamment vite, 'amplitude maximale des vibrations n’a pas le temps de se mettre en
place. Il est donc nécessaire de connaitre 'ensemble de ces vitesses critiques afin d’éviter tout
fonctionnement a risque dans ces zones, de dimensionner la structure de la machine entre ces vitesses
critiques. L'amplitude des vibrations est seulement limitée par la capacité d'amortissement du
systeme. On peut également noter que le choix du rotor est ici important. L’amortissement est faible
pour un rotor rigide, mais les fréquences critiques seront intrinsequement élevées, tandis que dans le
cas d’'un rotor feuilleté, I'amortissement est plus important, mais les vitesses critiques seront

inévitablement plus basses.

Une autre contrainte mécanique que l'on voit apparaitre a des vitesses et puissances
importantes est une contrainte qui s’applique sur les roulements a billes. Chaque type de roulement
possede sa vitesse limite. Toutefois, avec des roulements de haute précision, on peut atteindre des
vitesses 2 a 3 fois supérieures a celles des roulements standards [52], [64]. Si l'on considére la
puissance mécanique dissipée lorsque la machine est a vide, il faut rajouter aux pertes aérauliques les
pertes induites par les roulements a billes. Toutefois, a des vitesses importantes, 1'évolution linéaire
des pertes en fonction de la vitesse n'est pas garantie [65]. Les roulements a billes peuvent étre
remplacés par des paliers magnétiques qui ont 1'avantage d’étre trés bien adaptés aux tres hautes
vitesses de rotation. Ils permettent également de minimiser les pertes, de réduire les vibrations,
d’éviter 'usure et la pollution d’un environnement sensible par des poussiéres ou par un lubrifiant. Ils
restent malgré tout chers et complexifient le systéme en rajoutant des capteurs et de 1'électronique de

commande.

Les pertes aérauliques sont issues des frottements et des écoulements visqueux qui ont lieu
dans la machine. Quand la vitesse en surface excéde les 300 m/s, les pertes par frottement de l'air
deviennent prédominantes devant les autres pertes dans les machines a grande vitesse [66]. Les pertes
totales, dues a l'aéraulique, peuvent étre estimées analytiquement [67], [68]. Une bonne estimation de

ces pertes est essentielle, car elles sont prépondérantes dans le domaine de la trés grande vitesse.

Il est également important de noter que dans certains aimants, comme les aimants NeFeB, des
fissures se forment lors de leur fabrication, ce qui peut conduire a la désintégration a grande vitesse.
Celle-ci entraine : la perturbation du flux dans l'entrefer, causant un déséquilibre de l'attraction
magnétique du rotor par rapport au stator ce qui engendre des vibrations et des contraintes sur les
roulements [69]. En outre, certains aimants, comme les aimants en terres rares, sont sensibles au
phénomeéne d’oxydation qui a pour conséquence de détériorer l'induction produite par les aimants.
Pour résoudre ces problemes des la phase de conception, les aimants sont généralement protégés par

des écrans de protection entourant le rotor.
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2.1.4.2 Contraintes thermiques

Les problémes liés a la dissipation thermique dans les machines a grande vitesse sont accentués
par leur petite taille et leur haute puissance volumique. La hausse de la température dans la machine
contribue a la modification des performances des matériaux au sein de la machine. Cette chaleur altere
la machine dans tous ses comportements physiques: la conductivité électrique, la perméabilité
magnétique, la conductivité thermique, le module de Young, etc. Les aspects thermophysiques qui
limitent la conception sont les propriétés électromagnétiques des matériaux. En effet, un
accroissement de la température réduit 'induction rémanente de tous les aimants ainsi que le champ
coercitif des aimants en terres rares (effet négligeable pour les ferrites et inverse pour les AINiCo). II
existe également une température limite aux matériaux dite « Température de Curie » pour laquelle
ils perdent leurs propriétés magnétiques. Dans le cadre des aimants, cela provoque une
désaimantation qui est irréversible. Un accroissement de la température augmente également la
résistivité des cables d’alimentation. La chaleur dans le bobinage peut provoquer 'usure de I'isolant et
engendrer des courts-circuits entre spires. L’augmentation de la résistivité augmente les pertes par

effet Joule et oblige a dissiper davantage de puissance.

2.1.4.3 Contraintes électroniques

Les convertisseurs actuels fournissent une large plage de puissance a des fréquences tres
élevées. Ils ne constituent plus vraiment une limite a 1'utilisation des machines a grande vitesse [66].
Meéme si la technologie des semi-conducteurs est contrainte par la fréquence et par la puissance. La
fréquence est le facteur dominant dans le choix du composant dans une application grande vitesse.
Pour une machine bipolaire tournant a 300 000 tours/min, la fréquence des courants est de 5kHz. Pour
un rapport dix entre la fréquence de commutation et la fréquence des courants, la fréquence de
commutation des semi-conducteurs sera de l'ordre de 50kHz. Si le nombre de pairs de poles est
augmenté au nombre de deux, la fréquence de commutation arrive a la limite de faisabilité pour les
IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor) classiquement utilisés (Fig.2.4) [70]. Le choix des composants
est donc évidemment fortement dépendant de la stratégie de modulation, ainsi que le nombre de pairs

de pole.
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2.1.4.4 Contraintes électromagnétiques

2.1.4.4.1 Electrocinétique

La fréquence des courants statoriques dans une application a grande vitesse peut atteindre
plusieurs «kHz ». A ces fréquences, les effets pelliculaires doivent inévitablement étre pris en
comptes. De plus, si ils ne sont pas filtrés naturellement par la machine ou par le filtre du
convertisseur, les harmoniques dus a la répartition non-uniforme du bobinage, au découpage du
convertisseur, etc. peuvent accentuer le phénomeéne. Une solution pour diminuer les pertes dues aux
effets pelliculaires est de diminuer le plus possible la section du cable. Cela a pour avantage
d’uniformiser la densité de courant dans les conducteurs. Cependant, il faut faire attention, car la
diminution de la section a pour conséquence d’augmenter la résistance des cables et par conséquent
les pertes par effets Joule. Il est donc toujours intéressant de trouver un bon compromis dans le
dimensionnement des cables. Le fil de « Litz » : multitude de fils, de sections trés fines, tressés et isolé

entre eux, est une solution idéale. Toutefois, son prix reste tres élevé.

2.1.4.4.2 Magnétique

L’effet de peau a également lieu dans les aimants. Ces conséquences sont une réelle source
d’ennuis pour des applications a grande vitesse. En effet, les courants induits dans les aimants
augmentent considérablement avec l'augmentation de la vitesse de rotation de la machine et par
conséquent les pertes dans les aimants deviennent prééminentes. Ces pertes induisent également des

échauffements dans l'aimant. Cela contribue a diminuer ses performances, voire a créer des points
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chauds qui peuvent provoquer une désaimantation partielle d'un aimant. Beaucoup de travaux ont
été effectués afin de pouvoir les réduire [49], [71]. Les pistes couramment utilisées sont : de fractionner
les aimants, d’utiliser des aimants poudreux ou bien encore de poser un écran protecteur non

ferromagnétique de haute conductivité qui localise les courants induits.

L’augmentation de la fréquence accentue également les pertes fer. Elle peut induire également
un effet de pelliculaire magnétique. La perméabilité des tdles tend a se dégrader avec I'augmentation
de la fréquence. Dans [72], une loi d’évolution est proposée pour un type de tole.

2.1.4.4.3 Electrostatique

Des lors que deux éléments conducteurs sont séparés par un isolant, il y a un effet capacitif. Le
découpage des convertisseurs a haute fréquence implique de considérer ces capacités parasites au sein
de la machine. Des courants partent du variateur, la ou les fronts de tension de I'onduleur se
traduisent par des impulsions de courant de forte intensité, puis cherchent a s’écouler par le parcours
de plus faible impédance. L'impédance d’une capacité est inversement proportionnelle aux produits
de la capacité et de la fréquence. A trés haute fréquence, ces faibles capacités constituent un chemin de
faible impédance pour la circulation des courants. La circulation du courant ne se fait plus forcément
par le réseau de terre, mais par exemple dans le bus continu, via le chassis du variateur. Si 'énergie
produite par ces impulsions de courant est suffisante, elle peut par exemple entrainer un transfert de
métal entre les billes et les pistes des roulements a billes, provoquant une usure prématurée des
roulements a billes du fait des imperfections qui apparaissent dans la lubrification et une tenue

mécanique dégradée [73].

2.1.5 Réduction des pertes

La réduction des pertes dans les machines a grande vitesse est un enjeu crucial. Nous avons
vu précédemment que les pertes, que ce soit les pertes électriques, magnétiques, aérauliques et
mécaniques sont toutes fonction de la fréquence d’alimentation. Les publications sont actuellement
nombreuses sur le sujet. Voici une liste non exhaustive des différentes pistes de solutions qui ont été

trouvées dans la littérature :

- Topologies du rotor (a volume constant) [74], [75]

- Suppression des dents au stator [56], [76]

- Dimensionnement de 'entrefer [77]

- Choix des matériaux magnétiques [78]

- Utilisation de fil de Litz [52]

- Multiplication du nombre de phases [79]

- Conceptions avec écran de cuivre [49], [67], [71], [79]
- Association convertisseur-machine [54]
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2.2 MACHINES SYNCHRONES A AIMANTS PERMANENTS

2.2.1 Les machines synchrones

Une machine synchrone est une machine dont la vitesse de rotation de l'arbre est égale a la
vitesse de rotation du champ tournant au stator. Par définition, elles se différencient donc des
machines asynchrones (MAS). On différenciera ici les principales familles de machine synchrone en
fonction des courants circulant par les phases statoriqueset du choix de l'excitation du circuit
magnétique. On rappelle dans le tableau ci-dessous une classification des principales familles des

machines synchrones (Tab.2.1).

Tab.2.1 Classification des principales familles des machines synchrones

MACHINE SYNCHRONE

Courants Sinusoidaux Non-Sinusoidaux

Aimant Rotor Aimant Rotor
Excitation Absente i Absente

Permanent Bobiné Permanent Bobiné
MSAP MSRB Brushless
MRV
Familles MSR MCC
MCC
MSDE
MPP

MSAP : Machine Synchrone a Aimants Permanents
MSRB : Machine Synchrone a Rotor Bobiné

MSDE : Machine Synchrone a Double Excitation
MRYV : Machine a Réluctance Variable

MCC : Machines a Courant Continu

MPP : Machine Pas a Pas

MSR : Machine Synchro-Reluctante

Anglicisme :

Machine Brushless : Machine sans balai

2.2.2 Les machines a aimants permanents

Les machines a aimants permanents sont nécessairement des machines synchrones. Elles ont en
général un bon rendement du fait que l'excitation du rotor se fait sans apport extérieur d’énergie. Elles
possedent également des propriétés dynamiques tres intéressantes, car l'épaisseur importante de
I'entrefer diminue la valeur des inductances statoriques des bobines. Mais la puissance massique, ou
volumique, des machines a aimants est surement le facteur le plus important dans le succes de ces
machines. On peut malheureusement reprocher a ces machines leurs prix élevés lorsque 1’on utilise les
treés performants aimants en terres rares. Elles peuvent prendre quatre formes : MSAP, « brushless »,
MCC ou MPP. On peut les différencier en fonction des courants traversant le bobinage statorique :

sinusoidale et non-sinusoidale.
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Les machines a aimants parcourues par des courants sinusoidaux sont les MSAP. Cette stratégie
d’alimentation permet d’avoir une répartition quasi-sinusoidale du flux dans l’entrefer et ainsi de
posséder de meilleures performances que ses consceurs a aimants. Le point faible de ces machines est
le cofit et la complexité de I'électronique (commande et puissance) inhérente a ces machines. En effet,
pour fonctionner a vitesse variable, les MSAP sont alimentées par des onduleurs qui permettent de
faire circuler dans la machine des courants de fréquence variable. Toutefois, pour éviter que le moteur
ne décroche, I'onduleur doit tenir compte de la position du rotor. Cette estimation de la position est la
plus couramment réalisée au moyen d'un codeur. On parle alors de machines synchrones

autopilotées. Elles sont tres utilisées dans les applications de grandes puissances.

Les machines a aimants parcourues par des courants non-sinusoidaux sont les machines
« brushless », MCC et MPP a aimants. Méme si les performances de ces machines sont moins bonnes,
I'avantage est de simplifier I'électronique de puissance et de commande, ce qui réduit le prix de
I'ensemble convertisseur-machine. Les machines MCC a aimants sont bien évidemment alimentées en
continu, tandis que les machines Brushless sont alimentées par des signaux en formes de créneau ou
de trapézes. Les MPP se différencient des machines « brushless » au niveau de la commande. Le
convertisseur associé aux MPP alimente les phases suffisamment longtemps pour espérer la position
voulue. Il n'est donc pas nécessaire connaitre la position du rotor pour alimenter les phases au bon
moment. Malgré de faibles performances, elles sont également tres présentes, car elles jouissent de

cotlit tres faible et d’un fonctionnement relativement simple.

Il est important de préciser ici que le choix d'une machine électrique ne pourrait se résumer a
un compromis entre performances et prix. Il y a d’autres criteres a considérer liés aux domaines
d’applications et a I'aspect systémique, par exemple : corrosion, pollution, fiabilité, vieillissement, etc.
Dans certains cas, certains criteres deviennent prépondérants et font aboutir le choix du concepteur
sur telle ou telle machine. On retrouve dans la littérature de nombreux travaux de synthese listant les

avantages et inconvénients des machines électriques : [37], [71] et [72].

2.2.3 Les topologies

On rencontre différentes topologies de machines synchrones a aimants. Plusieurs criteres

permettent de les distinguer :

- le bobinage : réparti ou concentré
- le sens du flux : radial, axial ou transversal,
- la position du rotor : intérieure ou extérieure,

- la position des aimants : en surfaces ou enterrées.
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2.2.3.1 Bobinage

Il existe deux grandes familles de bobinage, le bobinage reparti et le bobinage concentré
(Fig.2.5).

a/ Bobinage réparti b/ Bobinage concentré

Fig.2.5 Les deux grandes familles de bobinage [82]

Le bobinage réparti (encore appelé distribué) est la technique de bobinage la plus utilisée dans
I'industrie. Sa particularité premiere est qu’elle permet une répartition quasi-sinusoidale du bobinage
dans la machine et par conséquent du champ dans l'entrefer. De ce fait, la capacité du bobinage
statorique a récupérer le flux rotorique est tres élevée (pertes magnétiques faibles). La machine est
alors capable de développer plus de couple. L’inconvénient majeur est 1'important volume de cuivre

nécessaire a sa mise en place, causé par les tétes de bobine (Fig.2.5a).

Le bobinage concentré (encore appelé dentaire) est une ancienne technique de bobinage qui

regagne de l'intérét a cause des avancées majeures réalisées en électronique de puissance [82]. Ses
avantages majeurs sont sa facilité de réalisation, la diminution du volume de cuivre utilisé et ses

coefficients de bobinage qui sont plus élevés.

2.2.3.2 Sens du flux

Les machines synchrones a aimants permanents peuvent se distinguer en plusieurs catégories,
en fonction de la direction principale du flux dans la machine :

- les machines a flux radial (RF) : le trajet du flux se fait dans un plan perpendiculaire a I’axe de

rotation « Fig.2.6a »,
- les machines a flux axial (AF) : le trajet du flux se fait dans un plan parallele a I’axe de rotation
« Fig.2.6 »,

- les machines a flux transverse (TF) : le trajet du flux se fait de maniére transverse, c’est-a-dire
]

que le trajet se fait a la fois de facon perpendiculaire et parallele a I'axe de rotation de la machine
« F1g26C ».
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4 2 & & BB

a/ RFPM b/ AFPM (multi-entrefer) ¢/ TFPM
Fig.2.6 Catégories de machines en fonction de la direction principale du flux [83]

Les machines a flux radial restent de loin les plus faciles a mettre en ceuvre et les plus
couramment utilisées. Toutefois, méme si les machines a flux axial sont un peu plus marginales, elles
sont communément utilisées, car elles possedent un fort couple massique. Les machines a flux
transverse sont beaucoup plus exotiques. Elles sont relativement récentes [27], mis a part les
alternateurs a griffes. Elles sont généralement utilisées pour des applications tres spécifiques, telles
que l'entrainement direct et les vitesses lentes. Une comparaison générale suivant différents criteres

pour différentes topologies de machines est présentée dans [13]. On retiendra pour cette étude la

configuration la plus classique que sont les machines a flux radial.

2.2.3.3 Position du rotor

On discernera ici deux styles de rotor : les rotors intérieurs et les rotors extérieurs. Dans la
configuration a flux radial retenue précédemment, les machines a rotors intérieurs sont des machines
les plus classiques avec le rotor qui est confiné dans le stator. Les machines a rotor extérieur sont donc
des machines avec leur rotor se retrouvant a la périphérie de la machine. Ces machines sont
couramment employées en moteur dans le domaine de la traction électrique. IIs sont encore appelés

des « moteurs roues » [14], [16].

Les machines a rotor intérieur sont faciles a réaliser. De plus, elles possedent une bonne

évacuation des pertes statorique, car le stator se trouve en périphérie. En effet, il y a généralement peu

de pertes au rotor du fait de l'utilisation d’aimants permanents.

\

Les machines a rotor extérieur ont toutefois une bonne tenue mécanique des aimants

permanents en surface dus a la force centrifuge. De plus, les échanges convectifs avec I'air ambiant
sont accrus du fait de la rotation. La réalisation et I'insertion dans un systeme sont plus complexes,

notamment d{i au montage en porte-a-faux qui entraine un risque de déséquilibre.

Malgré les avantages des machines a rotors extérieurs, nous retiendrons pour cette étude la

structure a rotor intérieur qui est la plus utilisée.

2.2.3.4 Position des aimants

Il existe différentes topologies de rotor « Fig.2.7 ». On s’intéressera ici uniquement aux machines
a flux radial. Sur la figure suivante sont représentées les topologies de rotor les plus couramment
utilisées. Sur la premiere ligne, on retrouve des rotors dits a aimants en surface (a), insérés (b) et
chapeautés (c). Sur la seconde ligne, on retrouve des rotors a aimants dits a aimants enterrés (d), a
concentration de flux (e) et a structure en « U», « V» ou « W » pouvant étre sur un ou plusieurs

niveaux (f).
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a/ b/ c/

d/ e/ f/

Fig.2.7 Positions classiques des aimants des machines synchrones a aimants permanents a flux radial

Les aimants en surface (a) sont la configuration la plus classique. Les aimants sont fixés au rotor

avec de la colle. Cette structure a I'avantage d’étre relativement simple et économique [84]. Toutefois,
cette configuration rend les aimants vulnérables. Tout d’abord, ils sont fortement exposés aux champs
issus de la réaction magnétique d’induit qui peuvent entrainer des démagnétisations partielles ou
totales. IIs sont de plus tres difficiles a défluxer. Ensuite, dans une configuration avec le rotor a
I'intérieur, les aimants sont soumis a des forces centrifuges importantes qui peuvent entrainer leur
détachement du rotor. Les aimants peuvent étre maintenus par frettage. Cela permet de retrouver
certains avantages des machines avec aimants insérés a l'intérieur du rotor. L’avantage principal est
de protéger les aimants: de la corrosion, des impacts mécaniques et des poussiéres. Les frettes
peuvent étre amagnétiques : fibre de verre, fibre de carbone, Inconel, ou bien magnétiques : cuivre,
aluminium, acier. Les frettes magnétiques permettent de protéger les aimants permanents d’un
champ démagnétisant, de fournir un couple de démarrage asynchrone ou servir d’amortisseur. Les
pertes par courants induits se situent alors principalement dans la frette plutét que dans I'aimant.
L’inconvénient de ce dispositif est le surcotit important qu’il engendre. Il est a noter qu’il existe des
cas particuliers ou I'aimantation n’est pas radiale, mais tangentielle. Cela permet d’obtenir une force

électromotrice a vide davantage sinusoidale [85].

Les machines a aimants insérés (b) possedent des caractéristiques tres proches des machines a

aimants en surface, a cela pres que le fer entre les aimants rajoute un couple réluctant qui améliore le
couple volumique de la machine [86], [87]. Mais 'ajout de fer dans l'espace interpolaire diminue

I'entrefer et augmente également les fuites entre les aimants. Les machines a aimants chapeautés (c)

sont également proches de la structure des machines a aimants montés en surface. Au-dessus des
aimants sont placées des pieces polaires, généralement en acier doux. Celles-ci permettent d’améliorer
I’allure de la force électromotrice en agissant sur la forme de la piece polaire. C’est d"ailleurs le cas des
autres structures avec des aimants a l'intérieur du rotor. De plus, du fait qu’elles sont massives et

conductrices, les pieces polaires peuvent également jouer le role d'amortisseurs.
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Les machines a aimants enterrés (d) simplifient le processus de fabrication des aimants.

Tandis que les machines a aimants en surface sont généralement en forme de tuiles et a aimantation
radiale, les machines a aimants enterrés ont des aimants de forme parallélépipédique et a aimantation
parallele. Néanmoins, pour pallier les dangers de court-circuit magnétique des aimants, il faut
évidemment ériger des barrieres de flux. Les flux de fuites dans les barrieres de flux comparé aux flux
entre les aimants dans le cas les machines a aimants en surface sont plus importantes. Ces fuites

viennent diminuer le flux dans l'entrefer. Les machines a aimants a concentration de flux (e) et les

structures en U, V ou W (f) concentrent le flux généré par les aimants permanents dans le rotor. Cela

permet d’obtenir ainsi plus d’induction dans I'entrefer ou bien d’utiliser des aimants a plus faible
induction rémanente. Ces structures sont bien adaptées aux aimants en ferrites. Il est a souligner que

dans ces machines, les poles magnétiques se forment au niveau des parties ferromagnétiques.

2.24 Aimants permanents

2.24.1 Historique et perspectives

Les premiers aimants furent utilisés comme compas en Chine en «-4 000 av. J.-C.». Les
aimants permanents sont des matériaux avec la particularité de restituer une aimantation en I’absence
d’un champ magnétique extérieur. Tout d’abord, on peut distinguer deux catégories dans les aimants :
les aimants doux avec un champ coercitif « He » inférieur a 100 A/m et ceux appelés durs avec des
valeurs supérieures. On ne s’intéressera ici qu’aux aimants dits durs. IlIs sont apparus au cours du
« 202me siecle ». Dans ceux-ci, on peut discerner quatre principaux groupes : les Alnico, les ferrites, les
Samarium-Cobalt « SmCo » et les Néodyme-Fer-Bore « NdFeB » apparus respectivement dans les
années 1930, 1950, 1970 et 1990. Aujourd’hui, il encore possible d’améliorer les « NdFeB » jusqu’a 485
kJ/m?, mais il faudra imaginer de nouveaux matériaux afin d’approcher au plus pres la limite de 720
kJ/m3. Cette limite est la limite qui sera possible d’atteindre si les obstacles a sa réalisation sont
surmontés. Cette limite est a ne pas confondre avec la limite théorique est de 960 kJ/m3, qui représente
I'énergie théorique maximale pouvant étre stocké dans un aimant, sans pour autant étre a jamais

réalisable « Fig.2.8 ».
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Fig.2.8 Figure de I'évolution et perspectives de la densité énergétique des aimants permanents

Source : http://www.vacuumschmelze.de/

2.2.4.2 Caractéristiques physiques

Les Alnico sont formés d'un alliage a base de fer, d’aluminium et de nickel et de cobalt (d’ou1 le
nom Alnico), auquel on rajoute en petites quantités du Cuivre et du Titane. Le numéro qui lui est
associé exprime le pourcentage de Cobalt qui a été nécessaire a sa fabrication. Ils se caractérisent par
une haute induction rémanente et un petit champ coercitif. Sa caractéristique « B-H » n’est pas linéaire
et n'est donc pas adaptée aux circuits magnétiques a entrefer variable. Toutefois, ils peuvent étre
magnétisés et désaimantés tres facilement. Ces caractéristiques changent tres peu avec la température,
c’est pourquoi ils sont souvent utilisés dans les appareils de mesure. Toutefois, méme si ses propriétés
thermophysiques ne varient pas beaucoup, ces aimants se dégradent facilement avec le temps. De

plus, ils sont assez chers a fabriquer du fait de l'utilisation de Cobalt.

Les ferrites (encore appelés céramiques) sont composés d’oxydes de fer, auxquels on ajoute
des oxydes de baryum ou strontium. Les ferrites de Strontium ont de meilleures caractéristiques
électromagnétiques que les ferrites de Baryum. Ces aimants sont obtenus par frittage (agglutination
par chauffage d'une poudre) et peuvent étre isotropes ou anisotropes. Ils possedent un meilleur
champ coercitif que les Alnico, mais I'induction rémanente plus faible. Le principal atout de cet aimant
est son prix, le plus faible du marché. Il a presque entierement évincé les aimants Alnico dans les
machines de faible puissance. De plus, contrairement aux Alnico, les ferrites ont une caractéristique

« B-H » pratiquement linéaire dans le second cadran et vieillissent plutot bien.
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Les matériaux en terres rares ont permis de faire un bond dans la densité énergétique des
aimants. Tout d’abord sont apparus les aimants Samarium-Cobalt (SmCo), puis les Néodyme-Fer-Bore
(NdFeB). Ils se caractérisent par une induction rémanente et un champ coercitif élevé et une
caractéristique B(H) quasiment linéaire dans le second cadran « Fig.2.9 ». Ils sont donc appropriés
pour des machines a hautes performances. Les NdFeB sont la technologie la plus récente et elle reste
de loin la plus évolutive. Les aimants SmCo ne possedent pas d’aussi bonnes propriétés
électromagnétiques que les aimants en NdFeB, mais ils ont une trés bonne tenue en température :
jusqu’a 350°C pour les SmCo contre 160°C pour les NdFeB. De plus, les aimants NdFeB sont
vulnérables a la corrosion. Le prix de fabrication des aimants en terres rares évolue dans un contexte
géopolitique particulier du fait du monopodle chinois dans la fabrication de ces aimants. Cet aspect

sera détaillé plus précisément dans la fin de ce chapitre.
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Fig.2.9 Caractéristiques « B-H » de quelques matériaux

2.2.4.3 Point de fonctionnement

Lors de la premiere aimantation des matériaux magnétiques, on augmente le champ
magnétique afin de passer d'une induction nulle jusqu’a la saturation « Bsat». Une fois cette étape
réalisée, le matériau n’aura plus a la fois une induction et un champ nuls. En effet, si le champ
magnétique décroit, on constate bien que l'induction décroit également, mais en suivant une courbe
différente, supérieure a la courbe de premiere aimantation. On parle du phénomene d’hystérésis. Les
valeurs caractéristiques de ce cycle d’hystérésis sont le champ coercitif « He » et I'induction rémanente
«Br» ainsi que la valeur d’induction ou le matériau est saturé « Bst ». L'aimantation d’un matériau
magnétique absorbe donc de I'énergie qui n'est pas totalement restituée au cours de sa
désaimantation. La partie manquante de I'énergie est dissipée sous forme calorifique. On parle des
pertes par hystérésis. Celles-ci sont proportionnelles a l'aire du cycle d'hystérésis. Pour les matériaux
magnétiques doux, le cycle d’hystérésis est étroit. On cherche a le rendre encore plus étroit pour

minimiser les pertes. Pour les matériaux magnétiques durs, le cycle d’hystérésis est tres large.
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Le point de fonctionnement des aimants est situé dans le deuxiéme quadrant, c’est-a-dire avec
un champ magnétique négatif et une induction positive. Toutefois, le point de fonctionnement peut
évoluer jusqu’a franchir la limite de désaimantation. Ce phénoméne peut se produire lors des
applications brutales de charges ou en cas de défaut de court-circuit des enroulements statoriques.
Une fois produite, la réduction irréversible de l'induction rémanente de l'aimant réduit de fagon

permanente les performances de la machine.

-Hc

===| [rreversible Range |=3»

N
Hlm. .H2m AN | I;I

4 | Reversible Range | e———

- -.--.--.\..-- -

Fig.2.10 Evolution du point de fonctionnement des aimants permanents

La droite de charge permet de trouver le point de fonctionnement, c’est-a-dire I'induction et le
champ délivré par I'aimant. Ce point de fonctionnement est déterminé par l'intersection de la droite
de charge avec le cycle d’hystérésis (Point 1 de Fig.2.10). La droite de charge coupe théoriquement le

cycle en deux endroits. Ces deux points correspondent a des polarités différentes.

L’ensemble des points de fonctionnement doit étre au plus pres du point d’Evershed, encore
désigné par « (B-H)max ». Ce point correspond a I'énergie maximum qui peut étre emmagasinée dans
un aimant, ce qui correspond au produit énergétique maximum entre l'induction et le champ

magnétique. Se rapprocher de ce point permet au concepteur de minimiser le volume de I'aimant.

Généralement, on consideére la droite de recul comme la droite paralléle a la tangente sur le
cycle « B-H » au point « Br ». Cette droite doit étre considérée lorsque 1’aimant est soumis a un entrefer
variable. En effet, du fait du cycle d’hystérésis, la courbe « B-H » n’est pas réversible. Elle suit donc
une droite qu'on appelle droite de recul. En présence un champ démagnétisant issu a la réaction
magnétique d’induit, de 'augmentation anormale de 'entrefer comme lors du démontage du rotor,
etc. le point de fonctionnement de I'aimant peut rentrer dans la zone irréversible (Fig.2.10). Lors de la
disparition des phénomenes, si la droite de recul n’est pas confondue avec la caractéristique du cycle
d’hystérésis, le nouveau de fonctionnement sera I'intersection de la droite de charge et de la droite de
recul (Point 2 de Fig.2.10). Dans ce cas, les performances de I'aimant seront dégradées, et ¢a de facon

définitive. Par exemple, si le rotor doit souvent étre enlevé, il est donc nécessaire d’utiliser un aimant
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ayant une caractéristique « B-H » trés proche d’une droite afin qu’elle soit confondue avec la droite de

recul. Les AINiCo sont donc a éviter dans ces cas de figure.

2.2.4.4 Cours des terres rares

Alors que les Etats-Unis dominaient le marché dans les années 1980, le prix de la main d’ceuvre
et I'absence de réglementations environnementales ont permis a la Chine d’inonder en quelques
années le marché mondial avec des aimants en terres rares a prix imbattables et son utilisation s’est
donc naturellement généralisée. Par exemple, la consommation de Néodyme est de 1lkg pour le
moteur hybride de la Toyota Prius, 185kg pour une machine IRM et de 600 kg pour 1'éolienne Siemens
de 3,5kW [88] (sachant que 30% de Néodyme sont nécessaire a la fabrication d’aimants NdFeB).
L’exploitation des mines en dehors de la Chine n’étant plus rentable, celles-ci ont arrété leur
production. La Chine se retrouve alors dans une position de monopole, car elle fournit a elle seule
plus de 97 % de la demande mondiale (Fig.2.11).

97% 53%

Allemagne |'7
7%

V France
4 4%
1R =2 Japon

‘ 17%
2% N

y Malaisie

<1%

- Pays producteurs
Pays disposant de réserves
I Pays entrant en production en 2011

@ Part dans la consommation mondiale de 2010

. : . Part dans la production mondiale en 2010
Cing premiers pays consommateurs

Fig.2.11 Contexte géopolitique autour des terres rares
Source : http://energie.sia-conseil.com/wp-content/uploads/2011/12/Carte-mondiale-des-r%C3%A9serves-en-

Terres-Rares-des-pays-producteurs-et-des-principaux-pays-consommateurs-pour-2009-et-2010.jpg

En 2010 et 2011, le gouvernement chinois a décidé de réduire ses exportations de terres rares
comme le néodyme et a pris des mesures afin de réguler 1'exportation. Cela permet a la Chine de
controler les prix mondiaux en créant une pénurie. Tout cela étant évidemment possible, car la Chine
jouit d’une position de monopole. Par exemple, le prix du néodyme a été multiplié par dix en I'espace
d’un an (Fig.2.12a).
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0
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a/ Cours du Néodyme b/ Cours du Samarium
Fig.2.12 Evolution des prix du Néodyme et du Samarium sur une décennie

Source : www.metal-pages.com

Cette situation permet a la Chine d’exporter des produits d'une plus grande valeur au lieu de
vendre directement les aimants bruts. Cela lui permet ainsi de conserver cette valeur ajoutée. Ce
quasi-monopole permet a la Chine d’inciter les industries étrangeres, notamment de pointe, a
travailler en Chine et d’entreprendre des transferts technologiques. De plus, la Chine s'attend dans les
années a venir a une forte augmentation sa consommation en terres rares. La Chine restreint donc la
vente et crée des réserves de ces matieres premieéres pour ne pas en manquer elle-méme dans les

années a venir.

225 Conclusion sur le domaine de la grande vitesse et les machines
synchrones a aimants

Dans ce chapitre, nous nous sommes efforcés de montrer I'intérét du domaine de la grande
vitesse. Ce domaine est voué a devenir un marché important au vu des nombreuses applications
industrielles et de sa marge de progression encore importante. Les verrous technologiques actuels
sont clairement multi-physiques : les contraintes sur le rotor du fait des vitesses mises en jeu, les
échauffements importants dus au volume réduit et aux pertes excessives, des courants de
déplacement qui sont causés par les fréquences importantes, etc. Tous ces aspects nous ont convaincus

de l'intérét d'une modélisation multi-physique pour ce domaine d’application.

Au vu de notre recherche bibliographique sur les machines a grandes vitesses, nous avons pu
constater de trés nombreuses publications sur la machine synchrone a aimants permanents. En effet,
du fait des progrés constants dans 1’amélioration des capacités énergétiques des aimants en terres
rares, ces machines possedent actuellement d’excellentes performances. C’est pourquoi nous avons
pris parti d’étudier ces machines, depuis leurs nombreuses topologies, jusqu’a son principal atout : les
aimants en terres rares. Le succes de ces machines est bien évidemment indissociable au prix de ses
aimants. Au début des années 2000, les prix s’étaient effondrés. Ce contexte, encore favorable au début
de cette thése, a totalement changé au milieu de 'année 2010. Nous avons donc voulu également

montrer dans ce chapitre toute 'ambivalence de ce choix technologique.

Partant du constat que la conception dans le domaine de la grande vitesse fait face a de
nombreux obstacles issus de domaines physiques variés, nous avons choisi d’orienter notre étude sur

des modeéles de dimensionnement multi-physique. L’objet de la prochaine partie sera d’identifier les
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possibilités et les limites d'une formulation multi-physique par des modéles a constantes localisées.
Dans un second chapitre, nous appliquerons ces méthodes a une machine synchrone a aimants
permanents. On rappelle que le choix de la modélisation par modeles a constantes localisées a été
retenu dans le premier chapitre de cette these pour leur bon compromis entre la rapidité et la

précision.
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3 IDENTIFICATION DES MODELES A CONSTANTES
LOCALISEES MULTI-PHYSIQUES : METHODOLOGIE
ET LIMITES

Le but de ce chapitre est d’identifier les différents modeles a constantes localisées qu’il est
possible de mettre en place pour réaliser notre modele de dimensionnement multi-physique. Les
précédents travaux de 1'équipe portant sur la mise en place d'un « modele de dimensionnement multi-
physique » ont permis de développer un outil appelé DIVA [1], [2]. Cet outil principalement
analytique prend en compte le comportement électromagnétique et vibroacoustique de machines
électriques. L'originalité de cette thése est de faire évoluer cette démarche de modélisation multi-
physique au moyen de modeles a constantes localisées. La prise en compte de modéles a constantes
localisées permet d’espérer une amélioration de la précision des modeles, notamment en prenant en
compte certains phénomenes tels que : saturations locales, oscillations de couple, échauffements
locaux, bruits tonaux, etc. tout en gardant un temps de calcul correct. Nos travaux ont mis I'accent sur
: la détermination des éléments, la construction automatique des modeles et les niveaux de
discrétisation. Nous avons également apporté de nouveaux modeles physiques: modele
« aérothermique » et couplé I'ensemble des modeéles.

Dans ce chapitre, nous détaillerons les possibilités de représentation par modeles a constantes
localisées de différents domaines de la physique. Nous utiliserons des éléments classiques électriques :

résistances, inductances et condensateurs, pour représenter les différents schémas multi-physiques.

Nous tacherons dans ces différentes parties de distinguer de maniere exhaustive les différents
éléments présents dans ces modeles a constantes localisées, ainsi que les différentes relations
physiques qui régissent ces domaines. Nous distinguerons les différents éléments des modeles, tout
d’abord en fonction de leurs comportements énergétiques, puis en fonction de leurs influences entre
les grandeurs physiques. Nous présenterons les grandeurs rencontrées en tachant d’exprimer leurs

analogies multi-physiques.
Enfin, dans le quatriéme chapitre de ce mémoire, une application de ces différents modeles

physiques au cas de la machine synchrone a aimants permanents associée a son convertisseur sera

détaillée.
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3.1 ELEMENTS DES MODELES A CONSTANTES LOCALISEES

3.1.1 Comportement énergétique

Les modeles des circuits équivalents peuvent étre représentés sous la forme de I’association de
nombreux composants. Ces composants élémentaires peuvent étre divisés en deux familles: les

dipoles et les quadripoles « Fig.3.1 ».

u;

. U Q

1,_

o

|
I—Vl;‘

a/ Dipole b/ Quadripdle
Fig.3.1 Dipdle et quadripole.

Nous distinguerons parmi ces deux catégories les composants des circuits équivalents en
fonction de leurs comportements énergétiques. On pourra mettre en exergue leurs différences en
comparant leurs puissances. Pour cela, nous définissons la notion de puissance d'un dip6le comme
étant le produit de la tension a ses bornes et du courant le traversant (3.1). De la méme fagon, nous
définissons la notion de puissance d'un quadripole comme étant la somme du produit de la tension et

du courant au primaire avec le produit de la tension et du courant au secondaire (3.2).

pp(t) = u(®) xi(t) (3.1)

Po(®) = uy (D) X iy () —uy(t) X i (D) (3.2)

Nous continuons a raisonner avec les trois dipoles passifs classiques présentés dans le tableau
(Tab.3.2) ci-dessous :

Tab.3.1 Les dipoles passifs

RESISTANCE INDUCTANCE CONDENSATEUR

CLASSIQUES :

IMPEDANCES R di(t) L du(t)

o
u® =Ri(®) | _AAA~ uW=L—= | _~vv | iO=C— |

La puissance de la résistance ne peut étre négative. Elle n’absorbe par conséquent jamais

d’énergie, c’est pourquoi nous définissons la résistance comme un élément dissipatif (3.3).

pr(t) = R i%(t) (3.3)
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Les puissances de I'inductance et du condensateur peuvent étre négative comme positive (3.4)
(3.5). Cela signifie que non seulement ces éléments absorbent de la puissance, mais qu’également ils en

restituent. Ces éléments seront définis comme des éléments de stockage.

L dJi?
pL(H) = > [ld—it)] (3.4)
e d[u?(®)] (3.5)
pc(t) = > T d

Les sources sont des dipdles actifs. Elles sont dites énergétiques, car le produit du courant et de
la tension est généralement non nul (3.6), sauf dans les cas particuliers d'une source de tension

débitant sur un circuit ouvert et d’une source de courant court-circuité.

ps(®) = u(®) xi(t) #0 (3.6)

Les transformateurs parfaits et gyrateurs sont quant a eux non-énergétiques, car ils vérifient la
relation (3.7).

pq(®) = uy (t) X iy (t) —up () X i(t) =0 (3.7)

Pour conclure, on peut classer ces différents éléments dans le tableau ci-dessous (Tab.3.2) :

Tab.3.2 Récapitulatif des composants des modeles a constantes localisées.

Comportements énergétiques Analogies électriques
Eléments dissipatifs Résistance
Eléments de stockage Condensateur & Inductance
Eléments énergétiques Source de Courant & Source de Tension
Eléments non-énergétiques Transformateur parfait & Gyrateur

3.1.2 Relations entre les grandeurs physiques

3.1.2.1 Sources

On a deux types de sources : source de tension (effort) et source de courant (flux). Elles peuvent
étre de différentes natures (Tab.3.3). On parlera de « source classique » quand celle-ci ne dépend pas
de grandeurs extérieures. Par définition, elle s’opposera a la source dite «source modulable »
(exemple : source du second modele électronique). On distinguera au sein des sources modulables, les

« sources autopilotées » qui sont controlées par une source extérieure (exemple : gyrateur).
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Tab.3.3 Les sources

PILOTEE AUTO-PILOTEE
i(t) = Kx f(t) iine (1) = KX Uy (D)
COURANT ou I ou |
i(0) = K(t) x f(t) line (1) = K X iy ()
u(t) =KX f(t) uint(t) =Kx uext(t)
TENSION ou Vv ou \Y
u(t) = K(t) x f(t) uint(t) =KX iext(t)

3.1.2.2 Dipoles

On peut tout d’abord différencier les dipdles passifs en fonction de leurs caractéristiques
intrinseques (Tab.3.4). Le dipdle passif est dit « dip6le passif linéaire » quand rien ne vient modifier la
valeur de celui-ci. Si la valeur de ce dipdle est purement réelle, on le qualifiera d’élément dissipatif et
si celui-ci est purement imaginaire, on le qualifiera d’élément de stockage. On parlera au contraire de
« dipole passif non-linéaire » quand celui-ci se verra dépendre de I'effort a ses bornes ou du flux le
traversant. Si une grandeur extérieure vient modifier la valeur du dipole, on le qualifiera alors de
« dipdle passif paramétré ». Nous verrons dans la suite de ce chapitre que de nombreux dipodles
dépendent de la température, de la fréquence, etc. (cf. 4.1.2). Si cette grandeur extérieure est le temps,
on le désignera par la dénomination de «dipdle dynamique ». Dans le cas des machines, la
« perméance d’entrefer » (cf. 4.1.2.1.3) et la « résistance électronique » (cf. 3.3.1) définies dans la suite
de cette these sont reliées a la position intrinseque du rotor par rapport au stator. Elles peuvent
cependant étre qualifiées de dipdles dynamiques, du fait qu’elles sont reliées implicitement au temps

par la vitesse mécanique.

Tab.3.4 Les dipdles
DIPOLES PASSIFS SYMBOLES EQUATIONS CARACTERISTIQUES « U-I »
|
Linéaires : u(t) =Z xi(t)

u(t) = Z(3i) x i(t)

Non-linéaires ou

u(t) = Z(u) xi(t)

u
z
Paramétrés u(t) = Z(a) xi(t)
ou ou
Dynamiques u(t) = Z(t) xi(t)

La possibilité de mettre un phénomene physique sous forme de dipo6les nécessite de pouvoir

écrire I"équation sous la forme d’une fonction polynomiale du premier ordre, du type «y =a x + b ».
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Dans ce cas, « y » et « x » caractérisent I'effort et le flux, le coefficient « a » est modélisé par un dipdle
passif : résistance, inductance et condensateur, le coefficient « b » est modélisé par une source d’effort

ou de tension.

Nous avons vu juste avant, que le coefficient « a » n’est pas nécessairement un réel constant,
mais qu’il pouvait prendre la forme d’un nombre complexe (dipdles de stockage), d'une variable
dépendant de « i » ou « u » (dipdle non-linéaire), du temps « t » ou d’un autre parametre « a » (dipdles

dynamique et paramétré). Ces dipoOles peuvent évidemment étre une combinaison de plusieurs cas.

Il existe des cas particuliers ot il est tout de méme possible d’exprimer un phénomene physique
au moyen d'un dip6le, au moyen d'un changement de variables (Exemple: « y=ax*tbx+c », avec
«b=0» et «x=X» [89]). Il est toutefois important dans ce cas de faire attention a l'association des

dipoles, car ceux-ci ne respectent plus rigoureusement les lois de Kirchhoff.

3.1.2.3 Quadripodles

Nous limiterons notre étude des quadripoles passifs. Il existe deux quadripOles passifs
couramment utilisés dans la modélisation par circuits des problemes multi-physiques : le « gyrateur »
et le « transformateur idéal ». La différence intrinséque est que le premier permet un couplage entre
deux domaines physiques (moteur électrique, vérin, etc.), tandis que le second sert généralement a
modifier le ratio des efforts et des flux au sein d’'un méme modele physique (poulies, engrenages,
transformateurs électriques, etc.). Toutefois, nous montrerons que le transformateur peut étre vu
comme un quadripdle particulier issu de 1'association de deux gyrateurs en cascade (cf. Annexe A).

Nous limiterons donc notre étude au « gyrateur ».
Les grandeurs physiques des quadripoles sont liées par des systemes matriciels. Plusieurs
types de matrices sont possibles pour lier les grandeurs physiques d’entrée et de sortie des

quadripdles. Dans le cas du gyrateur, nous mettrons en évidence la matrice dite « impédance » (3.8) et

la matrice dite « admittance » (3.9), avec « g » le coefficient de gyration.
un [0 g]f(iy
{uz} - [g 0 {iz} (38)

{2} - [13g 1(/)g] {3;} (3.9)

Le gyrateur peut également s’exprimer au moyen de sources pilotées [90]. Il est a noter que le
gyrateur peut étre modélisé : soit par deux sources de tension pilotées en courant, soit par deux

sources de courant pilotées en tension (cf. Tab.3.5).
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Tab.3.5 Le gyrateur
SOUS FORME DE A
A GYRATEUR SOUS FORME DE DIPOLES
QUADRIPOLE
Ih 12
* :
MATRICE
. . IMPEDANCE ;
iy g iz Ui 9'2<> Ogh uz
 — [r—
u; u, Ih 12
* *
MATRICE v2/g
ADMITTANCE u 1 u 2
vq/ g

3.1.3 Mise en équation

Ces différents modeles a constantes localisées sont mis sous forme matricielle a partir des lois

de Kirchhoff. Par exemple, les Fig.3.2.a et Fig.3.2.b sont exprimées respectivement par la loi des nceuds

(3.10) pour et la loi des mailles (3.11). Ici, « V » exprime un potentiel d’effort, « i » un flux et « U » une
source d’effort, de telle sorte que la loi d’Ohm généralisée s’exprime par « Vi - Vi=Z1i+ U ».

V2

Zs3
V3

a/ Premier exemple

Vi 21 Vo Z>
- i

V1 Zl il V2

. >
la

U .Zz

Za
= * I2

Valis  Zs V3

b/ Deuxiéme exemple

Fig.3.2 Exemples de modeles a constantes localisées
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- 3
1
3 _Zl/zk 1/, 1/Z, 1/Z3| Vo U/Zs
— Vv 0
. k=1 1\ _

- 1
D=0 > 0 0 0 0[]V 0 (310
k=1 0 0 0 0 Jl Vs 0

L0 0 0 0

4 -Zl Z2 Zg Z4_ ?1 U

B o o o0 of)izl_Jo
ZAVkiU—O > 0 o o olict=10 (3.11)

k=1 o 0o o ol\, 0

On préfere généralement décrire ces systemes sous la forme d’équations différentielles. Ainsi, la

formulation reste vraie méme si le signal n’est pas purement sinusoidal.

Meéme si les éléments (résistif, inductif, capacitif et sources) qui remplissent les matrices sont
tous calculés de facon analytique, la résolution des modeles a constantes localisées est réalisée au
moyen d’outils numériques. En effet, la résolution de tel systeme nécessite parfois d’inverser des
matrices, ou encore de prendre en compte la non-linéarité de certains éléments, la résolution des
équations différentielles, etc. C’est pourquoi les modeles a constantes localisées sont décrits comme
des modeles semi-numériques ou semi-analytiques. Ce sont finalement des modeles analytiques

nécessitant une résolution numérique.

3.1.4 Calcul des tubes de flux

Différents modeles a constantes localisées peuvent étre définis dans chaque domaine
physique. La topologie du réseau est basée sur la connaissance des flux électriques, magnétiques,
thermiques, dans le systéeme étudié. Chacun de ces éléments sera associé a un dipdle dans lequel le
flux sera supposé conservatif. Le passage du flux est alors décomposé en éléments, de formes
géométriques simplifiées afin de faciliter leur évaluation (3.12) [91], [92], [93].

1
D= jK_l X S(x)71 x dx (3.12)
0

Avec:

«k»: capacité du matériau a laisser passer le flux dans le tube: perméabilité, permittivité,
conductivité, module de Young, etc. Il ne dépend pas ici de la variable « x », car nous supposons le
matériau homogene.

« S » : surface normale a la direction du flux dans le tube,

«1» : distance moyenne parcourue par le flux au sein du tube.

Sur la figure « Fig.3.3 », nous présentons des exemples de tubes exploités dans la modélisation

des machines électriques :
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a/ Prisme rectangulaire b/ Prisme trapézoidale ¢/ Quart de cylindre creux d/ Quart de cylindre plein

Fig.3.3 Exemples de tubes de flux classiques dans les machines électriques

Ci-dessous, on présente la formulation analytique, résultat de l'intégration de la formule
(3.12), des tubes de flux présentés précédemment : (3.13), (3.14), (3.15), (3.16) et (3.17).

a/ Prisme rectangulaire : Dl=xyxw th (3.13)
(hy — hy)
-1 _
b/ Prisme trapézoidal : D™ =xo XxwX I (hl/ ) (3.14)
n h,
1 R —R; 3
D™l =Ky Xw X=X _ext imt Pour : Ripe = —Rexr  (3.15)

”/4 Rext + Rine 4
¢/ Quart de cylindre creux :

- 1 R 3
D™l =k, xwx 77 X ln( e’“/Rint) Pour : Ry < ZReXt (3.16)

/2

1
d/ Quart de cylindre plein : D1 =py Xxwx T (3.17)

/4

Avec:

«w » : longueur axiale de la machine ;

«1» :longueur moyenne du trajet dans le tube de flux;

«h» : hauteur du prisme rectangulaire ;

«hi» et « h2 »: Hauteurs haute et basse du prisme trapézoidale ;

« Rext » et « Rint » : Rayon externe et interne du cylindre creux ;

Nous tacherons de montrer dans cette partie les analogies qui peuvent exister entre deux
domaines physiques et de l'existence des modéles a constantes localisées pour chacun de ces
domaines. Nous reprendrons ici le vocabulaire pour les sources de « flux » et d’« effort » définies par
la méthode des graphes de liaisons [94], [95], [96], [97]. Nous tacherons de définir les éléments qui

lient ces flux et ces efforts pour chaque domaine physique.
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3.2 DOMAINE ELECTROMAGNETIQUE

Les propriétés macroscopiques locales des grandeurs électromagnétiques sont définies par les
équations aux dérivées partielles de Maxwell : (3.18) et (3.19) et des relations constitutives des milieux
considérés (3.20).

Equations de Maxwell sous forme différentielle :

Equations de couplage :

0B
VXE=- E
VXH=]+ oD 18
=] at
Equations de conservation :
V:-D=p
3.19
{V ‘B=0 ( )
Relations constitutives des milieux considérés :
D = ¢E
] = oE (3.20)
B =pH

L’ensemble des grandeurs mises en jeu dans ces équations est détaillé dans le tableau ci-dessous

(Tab.3.6). On nommera également « @ » la densité de charge.

Tab.3.6 Grandeurs électromagnétiques

Symboles Noms Unité SI
E Champ électrique V/m
Champs "
H Champ magnétique A/m
D Densité de flux électrique C/m?
Densités de flux B Densité de flux magnétique Wb /m?
J Densité de courant électrique A/m?
o Conductivité du matériau Q/m
Propriétés des matériaux u Perméabilité du matériau H/m
€ Permittivité du matériau F/m

On peut distinguer différents moyens de modéliser un probleme électromagnétique et
dépendra du nombre de domaines considérés (Tab.3.7). Si 'on considere les équations de Maxwell
comme elles sont présentées précédemment : (3.18) et (3.19), on suppose que tous les phénomenes
électromagnétiques sont unifiés dans un seul et unique domaine. En rendant les équations de Maxwell
indépendantes du temps (étude des champs stationnaires), on peut dissocier les équations
électromagnétiques jusqu'a isoler trois domaines distincts : électrostatique, électrocinétique et

magnétostatique.
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Le flux circulant dans un circuit va dépendre du nombre de domaines considéré (ce n’est pas
le cas de l'effort). Nous n’aurons par conséquent pas les mémes éléments constituant les réseaux. En
effet, on peut interpréter physiquement un élément résistif comme un élément qui s’oppose a la
circulation du flux du circuit, tandis qu'un élément capacitif peut étre défini comme un élément qui
s’oppose a la variation d’effort dans le circuit. Nous détaillerons dans la suite les différents modeles
que l'on peut rencontrer dans une modélisation électromagnétique. Le flux circulant dans un circuit
va dépendre du nombre de domaines considérés. Nous n’aurons par conséquent pas les mémes

éléments constituant les réseaux.

Tab.3.7 Les différents domaines

1 domaine : Electromagnétique
2 domaines : Electrique Magnétostatique
3 domaines : Electrostatique ‘ Electrocinétique Magnétostatique

3.2.1 Sources électromagnétiques

Les sources produisant des efforts dans les circuits électriques et magnétiques peuvent étre
imposées par les interactions électromagnétiques ou bien par des dispositifs induisant une différence
de potentiel : convertisseurs statiques, batteries, aimants permanents, etc. Il est a noter que les sources
d’effort sont communes dans les domaines : électrostatique et électrocinétique. Dans le cas de sources
liant les domaines électrique et magnétique, ce sont en fait des sources d’effort autopilotées par le flux

de l'autre circuit. Le tableau ci-dessous « Tab.3.8 » résume ces différents cas.

Tab.3.8 Les sources

ELECTRIQUE MAGNETIQUE
Source Différence de potentiel électrique Différence de potentiel magnétique
-e- ui]-=vi—vl~=fEdl zi,-=si—s,-=chu
Source autopilotée Force électromotrice Force magnétomotrice
—e— peM = —n 220 Fum = n 240
dt dt

Avec : « v » potentiel électrique & « € » potentiel magnétique ;

Il est a noter que dans les circuits des modeles a constantes localisées, les sources d’effort
peuvent étre vues également comme des sources de flux et réciproquement. On passe de I'un a I'autre

au moyen du théoreme de « Thévenin-Norton ».

3.2.2 Résistances électromagnétiques

En rendant les équations de Maxwell indépendantes du temps (étude des champs
stationnaires), on peut découpler les équations électromagnétiques en trois domaines : électrostatique,

électrocinétique et magnétostatique.
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Dans ce tableau (Tab.3.9), nous présenterons pour chaque domaine les équations locales issues
des équations de Maxwell, avec tous les termes en « d/dt » ayant évidemment disparu. Les flux, les
efforts et la conductivité du circuit y sont également définis. La « formulation intégrale » des efforts et
des flux nous permet ici de considérer la géométrie du probleme. Toutes ces informations nous

permettent de définir les impédances liant le flux et I'effort pour chacun des domaines.

Tab.3.9 Modélisation a 3 domaines

Electrostatique Electrocinétique Magnétostatique

Lois locales VxE=0 VxE=0 VxH=]

V-D=p V-]=0 V:-B=0

Flux q=J/Dds i=[f)ds ¢=J/BdS

Efforts Av=[Edl Av = [Edl Ae = [Hdl

Conductivités e=D/E oc=]/E u = B/H
Loi des nceuds >q=Y GgsAv =0 Yi=Y GgcAv=0 Yo=Y GyAe=0
Impédances/Admittances Ggs =Rgs ' =€ S/1 Ggc =Rgc ' =0 5/1 Gy =Ry '=us/lI

En l'absence de source de flux connectée au noceud, le bilan sur un noeud peut s’écrire sous la
forme présentée dans le tableau. On notera la différence de potentiel électrique « Av » et la différence

de potentiel magnétique « Ae ».

On peut tirer comme conclusion de ce précédent tableau que les éléments permettant de
modéliser chacun des domaines sont des éléments résistifs. Nous les nommerons: résistance
électrostatique (Res), résistance électrocinétique (Rec) et résistance magnétique (Rm). La résistance
électrocinétique est la résistance couramment employée en génie électrique, elle s'oppose au passage
du courant électrique. La résistance magnétique est plus souvent appelée « réluctance ». Elle s’oppose
au passage du flux magnétique. Et la résistance électrostatique qui s’oppose a la circulation de charge

électrique.

Nous définissons ici également I’admittance équivalente a la résistance : la conductance (G).
Cette formulation permet d’avoir une certaine analogie dans le comportement entre la conductance et
le condensateur, car a courant constant : plus la valeur de la conductance est forte et plus 'effort est

faible et plus la valeur du condensateur est importante et plus la variation d’effort est faible.

Nous verrons que l'avantage de définir ici la conductance sera de garder constante la
formulation de ces trois éléments (rendant compte des effets électrostatiques, électrocinétiques,

magnétostatiques) et cela, quel que soit le niveau de couplage choisi.

3.2.3 Condensateur électrique

On réalise tres couramment le couplage entre les domaines €lectrocinétique et électrostatique.
Les phénomeénes électrostatiques et électrocinétiques sont exprimés au sein du méme circuit qui
dépend maintenant du temps : le circuit électrique. Comme ce circuit électrique dépend du temps, il
est donc tout naturel que les éléments en « d/dt » réapparaissent dans les lois locales (Tab.3.10). Les

variations de charge électrostatique au cours du temps entrainent la création d'un courant appelé :
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courant de déplacement. Le bilan sur un nceud réalise donc la somme des courants de conduction et

des courants de déplacement.

Tab.3.10 Modélisation a 2 domaines

Electrique Magnétostatique

Lois locales VXE=-0B/0t VxH=]
V-D=p & V-] =—ap/at V-B=0

Flux igs = d/dtff D dS & igc = [ ]ds @ = [[BdS

Efforts Av=[Edl Ae = [Hdl
Conductivités £e=D/E & c=]/E u=B/H

Loi des nceuds Y i=Y Cg dAv(t)/dt + ¥ Gg Av(t) = 0 Y@= Gyle =0
Impédances/Admittances CE=¢S/1 & Gg=0S/I Gu=unS/1

Le circuit magnétique est toujours constitué de la résistance magnétique (réluctance). Dans le
cas du circuit électrique, on retrouve la résistance électrocinétique a laquelle on ajoute un nouvel
élément : le condensateur électrique. Ce dernier se calcule de la méme facon que la conductance
électrostatique. Il n’est plus un élément résistif, mais capacitif. Il autorise ou s’oppose donc a la

variation d’effort (différence de potentiel électrique).

Une force électromotrice apparait maintenant dans le circuit électrique (rotationnel du champ
électrique non nul). La résolution du circuit magnétostatique permet de donner I'amplitude du flux vu

par le bobinage. On obtient ainsi tres simplement une estimation de cette force électromotrice.

3.24 Condensateur magnétique

Le dernier modele est le modele électromagnétique. Il y a un couplage fort entre tous les
domaines. Aucune des dérivées par rapport au temps n’est négligée (Tab.3.11). On se base ainsi sur les

équations de Maxwell définies précédemment : (3.18) et (3.19).

Tab.3.11 Modélisation a 1 domaine

1 domaine : Electromagnétique
2 circuits : Electrique Magnétique
Lois locales VxE=—0B/at VxH=]+aD/at
V-D=p & V-]=-0p/ot V:-B=0
Flux ipg = d/dtf[ D dS & igc = dS f[ ] dS de/dt = d/dtff BdS
Efforts Av=[Edl Ae= [Hdl
Conductivités e=D/E & c=]/E u=B/H
Loi des noeuds Yi=Y CgdAv(t)/dt+ Y Gg Av(t) =0 Yde(t)/dt = XCydAe(t)/dt =0
Impédances/Admittances Cg=¢S/1 & Gg=0S/I1 Cyu=pnS/l1

La partie électrique est toujours modélisée par des résistances et des condensateurs. La partie
magnétique est maintenant modélisée a l'aide de circuit magnétique, car le «flux » du circuit est
maintenant la dérivée du flux magnétique. Ce condensateur magnétique « Cm » est souvent appelé

perméance « A » [90], [98].
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Il est plutdt cohérent de voir cet élément comme un condensateur, car d'un point de vue
énergétique, cet élément stocke 1'énergie magnétique plutdt que de la dissiper. On peut tout de méme
introduire des résistances dans le circuit magnétique. Ces résistances permettent de considérer la

dissipation d’énergie due a I'hystérésis magnétique présentée au point suivant.
3.2.5 Pertes énergétiques

3.2.5.1 Pertes par hystérésis

Pour prendre en compte les pertes énergétiques au sein du circuit magnétique (pertes par
hystérésis), on ajoute une résistance dans un circuit magnétique ou le flux est «la dérivée du flux
magnétique », ou bien une inductance dans un circuit magnétique ot le flux est « flux magnétique ».
L’approche exposée ici se base sur une modélisation a « un domaine ». On cherche donc la valeur de

cette résistance magnétique « Ruyst » (3.21).

do(t)

E(t) = RHyst T = RHyst (p’(t) (321)

En vue d’estimer les pertes dans les toles magnétiques et en faisant I'hypothese que le flux
magnétique varie de fagon sinusoidale, le calcul de pertes peut étre évalué par la relation
suivante (3.22) :

! 1 2
PHyst = RHyst(P eff2 = RHyst (‘)Z(P eff = RHyst [an]z S? Bezsz = RHyst 2m® §% f? Bmax2 (3.22)

Cette formulation est trés proche du modele de pertes (volumique) par hystérésis exprimé par
Steinmetz (3.23) [99]. Les conditions de la formulation des pertes de Steinmetz sont similaires a nos
hypothéses de départ: onde sinusoidale, matériau homogene, isotrope et a champ uniforme. Le

coefficient « Kuyst » est déterminé a partir des courbes de pertes fer fournies par le constructeur.
PHySt(t) = Vol KHyStf BZ (323)

La mise en parallele entre ces deux formulations: (3.22) et (3.23), permets d’estimer notre

résistance magnétique (3.24).

R _ Vol KHystf B? _ Sl KHyst _ lKHyst _ KHyst l
Ayst ™ omef B2s?2 2m?f 7 2mf S mw S

(3.24)

En conclusion, la valeur de notre résistance magnétique « Ruyst » suit une formulation classique
(3.25), déja utilisée pour définir les autres éléments du circuit électromagnétique. Elle est
proportionnelle a la surface équipotentielle « S » et inversement proportionnelle a la longueur du tube
de flux «1». Le coefficient «k »joue ici le role du coefficient de conductivité et sa valeur est

inversement proportionnelle a la fréquence considérée. Il est identifié a partir de la courbe de pertes
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donnée par le constructeur et a partir de la formulation des pertes fer du modele de pertes par

hystérésis de Steinmetz.

1
RHyst(f) = KHyst(f) S (3.25)

On peut décomposer un flux non-sinusoidal en une somme de flux sinusoidaux au moyen
d’une « FFT » (Fast Fourier Transform). On peut donc calculer les pertes d’un signal non-sinusoidal en
réalisant le théoréme de superposition. Toutefois, notre réseau comporte des perméances
(condensateurs magnétiques) non-linéaires, ce qui rend impossible l'utilisation du théoreme de
superposition. Ainsi, on peut calculer les pertes fer dans le circuit magnétique pour une allure de flux
quelconque, a la condition de travailler en linéaire. De plus, il faut rappeler que la formulation de

Steinmetz n’est pas exploitable dans la zone de saturation.

Pour la prise en compte des pertes par hystérésis au sein d’un circuit magnétique, on peut citer
également les travaux de [100]. Ils estiment la résistance de pertes par hystérésis directement a partir

de la courbe d’hystérésis (flux électrique en fonction du courant).

3.2.5.2 Pertes par courants de Foucault

Du fait des interactions entre le domaine électrique et magnétique, la circulation du flux
magnétique engendre des courants dans I’ensemble de la structure. Ces courants induisent des pertes
communément appelées « pertes par courants de Foucault ». La méthode la plus simple pour les
considérer est d’ajouter des résistances dans des circuits électriques secondaires [19]. La premiere
méthode permet de discrétiser ces pertes sur 1'ensemble de la machine. Cela a pour avantage de
localiser les pertes pour le modele thermique, de considérer la répercussion de ces courants sur la
circulation du flux magnétique (Loi de Faraday). Ces pertes peuvent également étre ramenées dans le

circuit électrique principal. Cette approche est quant a elle plébiscitée pour sa simplicité.

Ces pertes peuvent également étre ramenées a l'intérieur du circuit magnétique. Elles peuvent
étre modélisées par un condensateur magnétique dans le cas d'un circuit ou circule un flux
magnétique (Fig.3.4) [18], ou bien par une résistance magnétique dans le circuit ou circule la dérivée

du flux magnétique.
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a/ Présentation du dispositif b/ Second circuit électrique ¢/ Intégration dans le circuit magnétique

Fig.3.4 Exemple d"une méthode pour prendre en compte les courants induits

Source : [18]

3.2.6 Inductances

On peut ramener une impédance du circuit magnétique « Zm» dans le circuit électrique et
inversement, une impédance du circuit électrique « Ze » dans le circuit électrique : (3.26) et (3.27). Pour
cela, on notera « N » le nombre de spires enroulant le circuit magnétique. La démonstration de ces

deux précédentes formules est explicitée dans les annexes (cf. Annexe A).

Zg = N? / Iy (3.26)

Zy = N? [ Zg (3.27)

Les inductances électriques permettent donc de prendre en compte l'influence des
condensateurs magnétique directement dans le circuit électrique (3.28). Sur le principe, l'inverse est
évidemment possible au moyen d’une inductance magnétique (3.29), mais est tres rarement utilisé. Le
transfert se réalise entre des circuits ou circulent un courant électrique « dq(t)/dt » et la dérivée du

flux magnétique « de(t)/dt ».

LE = N2 CM (= N2 A) (328)

On peut définir également des inductances pour des circuits ou circulent : des charges

électriques « q(t) » et des flux magnétiques « @(t) ». L'inductance « Luyst » permet de considérer les

-87-



Chapitre 3 : Identification des modéles a constants localisées multi-physiques : Méthodologie et limites.

pertes magnétiques (pertes par hystérésis) dans un circuit ot circule un flux magnétique [19], tandis
que l'inductance « Lyec » représente les pertes électriques (pertes Joule et pertes par courants induits)

dans un circuit ou circulent des charges électriques.

La formulation de l'inductance « Luyst » est analogue a la résistance du domaine électrique. La
formulation de I'inductance « Luyst » en reprenant I’hypothese initiale stipulant que le flux magnétique
varie de fagon sinusoidale, peut facilement étre déduite de la valeur résistance « Reyst » (3.30) pour les
réseaux travaillant avec le flux magnétique. Le coefficient « k¥’ » qui joue ici le role du coefficient de

conductivité peut maintenant étre considéré constant, car il ne dépend plus de la fréquence (3.31).

RHyst ’ S
LHyst = T = KHyst 1 (3.30)
Avec:
, KHyst
KHyst = - (3.31)

Dans le cas d'un circuit magnétique ou le flux qui circule est la dérivée du flux magnétique
(modélisation a «un domaine »), cette inductance de pertes magnétiques sera assimilée a une

résistance « Reyst » développée précédemment.

Finalement, le fait de ramener un élément d’un circuit dans un autre circuit permet souvent de
s’affranchir d’un circuit. Dans notre application, nous utiliserons des inductances dans notre circuit
électrique afin de considérer des phénomeénes tridimensionnels non pris en compte par notre circuit

magnétique (cf. Chapitre IV).

3.2.7 Conclusion

En conclusion, il existe différentes méthodes pour modéliser un dispositif électromagnétique
et celles-ci dépendent du niveau de couplage entre les trois domaines: électrostatique,
électrocinétique et magnétostatique. Le tableau ci-dessous représente les différents éléments et les flux
en fonction du nombre de domaines considérés, auquel on rajoutera les pertes par hystérésis
(Tab.3.12). Les sources d’efforts sont communes pour les domaines électrostatique et électrocinétique
et pour les domaines magnétostatiques et des pertes fer. On pourra remarquer dans ce tableau que,
quel que soit le nombre de domaines considéré, on retrouve bien une formulation identique des

éléments (entre les conductances et les condensateurs).
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ELECTRIQUE

MAGNETIQUE

ELECTROSTATIQUE

i ELECTROCINETIQUE

MAGNETOSTATIQUE i

PERTES PAR HYSTERESIS

Différence de potentiel électrique :

Différence de potentiel magnétique :

"y = v — vy =g —g"
EFFORT
Force électromotrice : Force magnétomotrice :
"E = —n de(t)/dt" "F =n dq(t)/dt"
ELEMENTS Conductance électrostatique : Conductance électrocinétique : Conductance magnétostatique : Inductance magnétostatique :
"Ggs = S/1" Ggc=0S/1 Gy=uS/l Ly =« S/I1
3 domaines
+ Physlérésis
FLUX Charge électrostatique : Courant électrique : Flux magnétique :
"q(0)" "dq(t)/dt" o))"
ELEMENTS Condensateur électrique : Conductance électrocinétique : Conductance magnétostatique : Inductance magnétostatique :
Cg=¢S/1 Gg=0S/1 Gyu=pnS/1 Ly =x"S/1
2 domaines
+ Phystérésis
FLUX Cour:int electr:que : Flux n:agne"thue :
dq(t)/dt e®
ELEMENTS Condensateur électrique : Conductance électrocinétique : Condensateur magnétique : Résistance magnétique :
Cg=¢S/1 Gg=0S/1 Cy=pnS/l1 Ry=xS/I
1 domaine
+ Phystérésis
FLUX Courant électrique : Dérivée du flux magnétique :

"dq(t)/dt"

"de(t)/dt”
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Dans cette partie, nous présentons un exemple de modélisation d’une inductance réelle (Fig.3.5). Elle est successivement représentée par I’approche a
« 3 domaines », « 2 domaines et « 1 domaine ». Les pertes par hystérésis sont prises en compte, mais nous ne modéliserons pas les pertes par courants de
Foucault. Nous considérons également les fuites dans le circuit magnétique. Les valeurs des éléments sont données dans le tableau (Tab.3.13). Ces valeurs

sont quantifiées par rapport au circuit « a/ ».

TV TS o TV

Lcouplage

i

Cm
——Cf

£}

Rhyst § Ls

Rhyst

N
B

a/ Modélisation 3 domaines

b/ Modélisation 2 domaines ¢/ Modélisation 1 domaine

Fig.3.5 Modélisation d"une inductance sous PSIM®, avec « N » enroulements, avec pertes par hystérésis et fuites dans le circuit magnétique

Les couplages sont effectués ici au moyen d’un « gyrateur » pour le circuit « ¢/ » [90] et d'un gyrateur modifié [101] pour le circuit « b/ ». Les pertes
par courants de Foucault ne sont pas considérées dans les différents circuits, mais peuvent étre intégrées au moyen : d’une résistance électrique pour le circuit
«a/ », de seconds circuits électriques munis de résistances électriques pour les circuits « b/ » et « ¢/ », de condensateur magnétique dans le circuit « b/ », ou

encore de résistances magnétiques dans le circuit « ¢/ ».

Tab.3.13 Valeur des éléments des différents circuits

a/ Modélisation 3 domaines b/ Modélisation 2 domaines ¢/ Modélisation 1 domaine

Pertes Joule Rs Rs Rs

Pertes par hystérésis Rhyst N2 / Ruyst N2 / Rhyst

Trajet dans le circuit magnétique Ls N2 /Ls Ls / N2

Fuite du circuit magnétique Lt N2 /Lt Le/ N2

Gain de la force magnétomotrice - N N

Gain de la force électromotrice - -1 -N

Source de flux --- 1 -

Inductance de couplage - N -—
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3.3 DOMAINE ELECTRONIQUE DE PUISSANCE

L’alimentation des actionneurs électromagnétiques se fait la plupart du temps au moyen de
convertisseur. Les modeles « électroniques », modélisant les différents convertisseurs, sont couplés au

modele électromagnétique et s’integrent dans le circuit électrique.

A partir d’'une FFT (Fast Fourier Transform), en considérant I'approche fréquentielle, nous
pouvons définir une infinité de modeles électroniques, un modeéle ayant une alimentation sinusoidale
a une fréquence donnée. Pour connecter ces sources, on peut effectuer une FFT également pour les
grandeurs du circuit électrique tel que la force électromotrice. Dans le cadre d'un couplage fort avec
gyrateur, les équations sont exprimées au sein du méme systeme matriciel. En d’autres termes,
I'approche fréquentielle induit I'association d’une infinité de modeles « électroniques-électriques-
magnétiques » définis pour une multitude de fréquences. Le modeéle global est donc l’association de
tous ces modeles. La résolution est réalisée au moyen du théoréme de superposition, ce qui pose le

probléeme de la prise en compte de la non-linéarité des dipoles considérés.

Dans les différents modeles présentés ci-dessous, on choisira de ne modéliser que 1'onduleur.
Nous ne choisirons pas de prendre en compte I'étage de conversion se situant en amont (pont de
diodes, pont mixte, hacheur, etc.), car sa prise en compte n’est pas déterminante dans notre étude.
L’étage continu sera donc modélisé par une source de tension continue parfaite, les chutes de potentiel
du bus continu dues au déchargement du condensateur seront négligées. Les pertes par commutations
du transistor ne seront pas prises en compte dans une approche « circuit ». Par contre, elles pourront

étre calculées de fagon a postériori.

3.3.1 Résistances variables

Pour décrire le comportement d'une cellule de commutation (association en antiparallele
d’une diode et d"un transistor), on choisit un modele simplifié constitué d’une résistance variable. Ces
interrupteurs peuvent étre intégrés directement dans le circuit électrique comme des résistances
pouvant prendre deux valeurs. En fonction de la commande qui sera détaillée par la suite (cf. Chapitre
IV), une valeur trés petite sera attribuée pour considérer l'interrupteur fermé et une valeur tres grande
pour considérer l'interrupteur ouvert. De cette maniere, 1'électronique peut s’intégrer simplement
dans le systeme d’équations électriques d'une machine [102]. II sera juste nécessaire d’adapter le pas
de temps en rapport avec la fréquence de découpage de I'onduleur afin d’intégrer les variations de la

commande.

Afin d’améliorer le modéle initial, 'ajout d’'une source de tension permet de considérer la
chute de tension aux bornes d’un semi-conducteur. Les pertes par conduction peuvent étre
considérées en attribuant lors de la conduction du semi-conducteur une valeur de résistance
spécifique. La cellule de commutation équivalente est formée de deux ensembles « résistance — source

de tension » mis en paralléle, une branche par semi-conducteur [103] (Fig.3.6).
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VD VT
Rp Rt

a/ Modele équivalent de la diode b/ Modele équivalent du transistor

Fig.3.6 Modele équivalent de la diode lors de la conduction du semi-conducteur

Par exemple, on peut déterminer a partir des données constructeurs Fig.3.7, le modele
équivalent du transistor lors de I'état passant : Rr=13.3mQ) et Vr=7V.

Transfert Characteristics
300 T T

250 4 - —1---

|

|

|
2004 - 4o —

|

150 - r=—a

|

Ic (A)

100 - - t ]
TJ;125°C: 13.3: mQ
50 T e i AT T T |

Vee (V)
Fig.3.7 Identification du modele équivalent de I'IGBT APTGT150A120TG - Microsemi®

3.3.2 Sources modulées

L’autre modele possible est de modéliser directement la tension délivrée par le convertisseur. Le
modele se résume donc a des sources modulées par le modele de la commande. La mise en ceuvre de

ces tensions et les différentes stratégies de commande seront détaillées dans le chapitre IV.

Afin d’améliorer le modele initial, on peut rajouter directement la résistance des semi-
conducteurs a la résistance statorique. Par exemple, pour un moteur alimentant un moteur couplé en
étoile avec une séquence de commande a « 180° », il y a toujours un transistor qui conduit par bras. On
peut donc associer une résistance de conduction du transistor a chaque source. On peut également
intégrer la chute de tension directement dans les sources autopilotées en réduisant les seuils de

tension délivrés par I'onduleur.
Dans notre étude, c’est le modele basé sur des sources modulées qui sera retenu pour la suite de

la thése. Ce modele sera davantage détaillé dans le chapitre IV, ol il sera appliqué a un onduleur de

tension alimentant une machine synchrone a aimants permanents.

-93-



Chapitre 3 : Identification des modéles a constants localisées multi-physiques : Méthodologie et limites.

3.4 DOMAINE MECANIQUE

Nous tacherons de montrer ici les modeles a constantes localisées qu’il est possible de
rencontrer dans une étude mécanique. Nous distinguerons ici différents domaines et sous-domaines
(Tab.3.14):

Tab.3.14 Domaines et sous-domaines de la mécanique

Domaines Sous-Domaines

Dynamique des solides indéformables

Mécanique du solide - - -
Dynamique des solides déformables

Ondes stationnaires

Mécanique des ondes -
Ondes progressives

Ecoulement des gaz : aéraulique

Mécanique des fluides

Ecoulement des liquides : hydraulique

Les différents modeles que nous développerons dépendront des sous-domaines mécaniques
suivants (Tab.3.15) :

Tab.3.15 Domaines et sous-domaines utilisés

Modeéles Sous-domaines utilisés

Couple/Vitesse Dynamique des solides indéformables

Vibratoire Dynamique des solides déformables

Acoustique Etude des ondes progressives

Refroidissement Ecoulement des fluides : aéraulique ou hydraulique

Malgré leurs différences, dans chacun de ces domaines, on pourra retrouver sous certaines
conditions une analogie avec les éléments « résistifs, capacitifs et inductifs » définis précédemment.
On définit I'effort mécanique comme étant le gradient de pression : « AP » et le flux mécanique comme
étant la vitesse de déplacement : « V ». Nous allons dans un premier temps détailler les sources du

modele mécanique.

3.4.1 Sources mécaniques

3.4.1.1 Sources de flux mécanique

La source de flux mécanique est généralement la vitesse. On peut faire 1’analogie entre le

courant « i» (3.32) et a la vitesse « V » (3.33), ou encore la vitesse angulaire « Q » (3.34)

i(t) = dq(t)/dt (3.32)
V(t) = dx(t)/dt (3.33)
Q(t) = do(t) /dt (3.34)
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Par conséquent, on peut également faire 1'analogie entre la charge électrique « q » et la position
«V », ou bien la position angulaire « 2 ». Comme nous le verrons dans la suite de ce chapitre, il est

également possible de considérer ces positions comme source de flux mécanique.

3.4.1.2 Sources d’effort mécanique

La source d’effort considérée en mécanique est la différence de pression. Forces et couples sont
tous deux liés a la notion de pression. D'une maniére générale, on exprime une pression comme la
somme des forces exercées sur une surface. Dans le cas d'une force uniquement normale a la surface
plane, on obtient une pression qui s’exerce perpendiculairement a la surface (3.35). Il est a noter que la

pression est une grandeur scalaire.
P={F.0}/s (3.35)

Le couple est pour sa part le résultat du produit vectoriel d’une force avec un vecteur dont les
deux points sont le point d’application B de la force et le pivot A. Dans un probleme en deux

dimensions, il peut se résumer au produit de la force tangentielle et du bras de levier « R » (3.36).
F=ABAF = '=RF (3.36)

3.4.2 Modéle mécanique

Important : Par modéle « mécanique », nous considérerons le mouvement utile de l’actionneur
électromécanique. Le modéle vibratoire est basé sur les mémes équations, mais les mouvements qui y
sont étudiés ne sont pas souhaités. Le modele « mécanique » étudie les « solides indéformables »,

tandis que le modele « vibratoire » étudie les « solides déformables ».

3.4.2.1 Eléments résistifs et capacitifs

Le principe fondamental de la statique « PFS » exprime les conditions d’équilibre d’un solide.
La position d’équilibre est atteinte quand la somme des forces et des couples est égale a un vecteur nul
(3.37).

o1

=0
. (3.37)
=0

)

2.
2.

On considere une force extérieure agissant sur un ressort. Le ressort n’est plus dans sa position
au repos, mais a une nouvelle position d’équilibre. I y a une analogie entre le principe fondamental de
la statique appliqué a un ressort soumis a une force extérieure et le domaine de I'électrostatique (3.38).
Toutes ces relations sont indépendantes du temps. Les flux sont ici la position et la position angulaire,

les efforts sont la force et le couple. Les constantes de raideur sont assimilables a une résistance.
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Electrostatique Rs ¢ = U
Mécanique de translation Kx X = F (3.38)
Mécanique de rotation Ke © = T

Avec:

«X » et « O » : allongements par rapport a la position d’équilibre;

« Kx » et « Ko » : constantes de raideurs ;

Si I'on considere maintenant le méme ressort au cours du temps : la source d’effort n’est plus
continue. On peut prendre pour exemple la réponse du ressort a un échelon de force. Le ressort mettra

un certain a atteindre sa position d’équilibre : le systeme est amorti.

Lors de I'amortissement du systeme, une partie de I'énergie est donc perdue en frottement. Le
coefficient de frottement induit des pertes proportionnelles a la vitesse du systeme. Il est cependant
important de remarquer que les frottements n’ont pas forcément une caractéristique linéaire entre flux

et efforts et est plus souvent représenté sous la forme d’un polyndme du second ordre : (3.39) et (3.40).

Fir = Rar V2 + RigmV + Ryec (3.39)
[ = Rturu)z + Rigmw + Rgec (3.40)
Avec:

« Rur » : coefficient de frottement visqueux en régime turbulent,
« Riam » : coefficient de frottement visqueux en régime laminaire,

« Rsee » 1 coefficient de frottement sec.

On différenciera tout d’abord le frottement sec qui apparait entre deux solides non-lubrifiés, du
frottement visqueux qui apparait entre deux solides lubrifiés ou entre un solide et un fluide. Dans
I’étude des machines électriques, le frottement sec est souvent négligé du fait de la lubrification des
matériaux. Toutefois, on voit qu’il pourrait s’exprimer comme une source de force ou bien de couple.

Le régime turbulent apparait quant a lui pour des applications a vitesses élevées.

En conclusion, dans le cas des machines électriques fonctionnant a des vitesses classiques, on se
limite généralement au coefficient de frottement visqueux en régime laminaire. La prise en compte du
coefficient de frottement visqueux en régime turbulent ne pourrait étre modélisée sous la forme d'un
élément de circuit électrique, car il s’exprime avec le carré de la vitesse. On le détermine généralement
par la mesure ou de facon empirique pour des modeles de conception. La puissance dissipée par ces
frottements (3.41) est analogue a la formulation de la puissance dissipée par une résistance (pertes

Joule).

P = Rygym V2 (3.41)
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I1 est donc assimilable a une résistance. Le ressort lui emmagasine une énergie potentielle afin
de pouvoir restituer une force ou un couple et ainsi retrouver sa position d’équilibre au repos. Son
comportement n’est plus résistif, mais capacitif. Le flux de ce modele a constantes localisées est
équivalent est la vitesse. Il y a une analogie entre le principe fondamental de la statique amortie et le

domaine électrique (3.42).

Electrique [1/C]  alt) +R dg(t)/dt = U(t)
Meécanique de translation Ky x(t) i o dx(t)/dt = F(t) (3.42)
Mécanique de rotation Ko o(t) +fo  dB(t)/dt = T(t)

On retrouve parfois la notion de compliance. Les compliances « Cx » et « Co » sont I'inverse des

constantes de raideur « Kx » et « Ko », ce qui permet d’avoir une analogie stricte avec le condensateur.

3.4.2.2 FEléments inductifs

Le principe fondamental de la dynamique « PFD » introduit la notion de force d’inertie (Fi) et
couple d’inertie (I'). Il peut étre comme une généralisation du principe fondamental de la statique
(3.43).

Z (3.43)
S -n

il
I
el

)

Le moment d’inertie traduit le fait que : plus la masse d'un corps est grande, plus la force
requise pour modifier son mouvement doit étre importante. Les composantes des forces inertielles
sont la masse (M) et le moment d’inertie (J), elles dépendent donc directement de la masse volumique
(0) du matériau utilisé : (3.44) et (3.45).

M= | dm= dv (3.44)
Jam=e]

] = frzdm= p frzdv (3.45)

Dans le cas d'une machine électrique a flux radial, le rotor est assimilable a un cylindre tournant
autour d'un l'axe formé par le centre des disques. Pour le cas d'un cylindre creux (exemple : rotor
extérieur), on utilise la formule suivante (3.46). Pour le cas d'un cylindre plein (exemple : rotor

intérieur), celui-ci peut étre vu comme un cas particulier du cas précédent (Rex=R & Rin=0).
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Rint2 + Rext2
2

(3.46)

L’inertie est donc la propriété que possede un objet massif de s'opposer aux variations de
vitesse. La vitesse étant le flux des modeles mécaniques, l'inertie se caractérise donc par son coté

inductif.

On considere maintenant que 1'on attache une masse a notre ressort. Ce nouveau systeme
posséde donc une analogie entre le principe fondamental de la dynamiqueet le domaine

électromagnétique exprimé au sein du seul circuit électrique (3.47).

Electromagnétique [1/C] q(t) +R dq(t)/dt +L d*q(t)/dt* = U(t)
Mécanique de translation Ky x(t) +f, dx(t)/dt  +M  dx(t)/dt> = F(t) (3.47)
Mécanique de rotation Ko B(t) +fg dO(t)/dt +  d?O(t)/dt> = T(t)

3.4.3 Modele vibratoire

La modélisation du comportement vibroacoustique d’une machine électrique fait interagir
deux domaines physiques : la déformation des matériaux pour le modele vibratoire et la mécanique
ondulatoire pour le modéle acoustique. Nous tacherons de tracer les grandes lignes de ces deux

domaines qui sont essentiels a la compréhension des phénomenes vibroacoustique.

3.4.3.1 Mécanique des solides déformables

Nous étudierons dans cette partie les déformations d’un objet soumis a des sollicitations
élémentaires. Nous prendrons comme cas d’étude la poutre assimilable a un cylindre plein. L'intérét
de cette partie est de montrer les comportements de déformation possibles d'un matériau quand celui-

ci est soumis a des sollicitations simples.

Des sollicitations extérieures peuvent déformer le matériau. Ces déformations sont réversibles
pour de faibles valeurs. On parle alors de zone d’élasticité. Au-dela d'une certaine valeur
d’allongement, le matériau devient plastique et ne recouvre plus sa forme originelle. Cette réversibilité
est possible grace a la force de rappel électrostatique des matériaux qui tend a maintenir les atomes a

une distance constante, a maintenir une forme d’équilibre au repos.

Les sollicitations simples entrainant des forces de rappel sont les forces d’extension et les

forces tranchantes (Fig.3.8).
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=

T

a/ effort d’extension b/ effort tranchant

Fig.3.8 Représentation simplifiée des déformations faisant suite a des efforts

Les sollicitations simples entrainant des couples de rappel sont les moments de flexion pure et

les moments de torsion (Fig.3.9).

a/ moment de torsion b/ moment de flexion pure

Fig.3.9 Représentation simplifiée des déformations faisant suite a des moments

On parle alors de rigidité d'un matériau. Cette rigidité lutte contre les déformations
I’éloignant de sa position d’équilibre quand celui-ci subit une sollicitation. Elle a un comportement
similaire a la constante de raideur des ressorts et donc a un comportement (inversement) capacitif

d’un point de vue électrique.
On peut formuler la rigidité du matériau suite a une sollicitation en fonction de son
allongement relatif. On retrouve un bilan dans le tableau ci-dessous (Tab.3.16). Nous considérerons

ici un probléme bidimensionnel, on négligera par conséquent les moments de torsion.

Tab.3.16 Sollicitation en fonction de 1’allongement relatif

Sollicitations : Extension Cisaillement Flexion
Rigidités: N/en=ES T/er= G S Ms/yr = E g
Avec:

« N » : Effort normal ; « T » : Effort tranchant ; « Mt : Moment fléchissant ;
« EN», « €T », « Y1 » : les allongements respectifs dus a un effort normal, a un effort tranchant et a
un moment de flexion ;

« Iq » : moment quadratique ;

La rigidité d'un objet a une sollicitation fait apparaitre les propriétés de rigidité intrinseques a
chaque matériau : le module de Young (E) et le module de Coulomb (G). Le module de Young
intervient dans la caractérisation des déformations causées par des efforts d’extension et des moments
de flexion, tandis que le module de Coulomb intervient dans la caractérisation des déformations
causées par des efforts tranchants. Le lien existant entre les modules de Young et de Coulomb vérifie

I'équation (3.48) et s’exprime en fonction du coefficient de Poisson « v ».
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E

“=2a+w

(3.48)

3.4.3.2 Eléments capacitifs et inductifs

Pour obtenir les éléments capacitifs et inductifs de notre modele vibratoire, il faut exprimer les
efforts d’extension (N), les efforts tranchants (T) et les moments fléchissants (M) en fonction du
systéme étudié. Le principe de d'Alembert stipule que : l'ensemble des forces de contrainte dun
systeme ne produit ni ne consomme d'énergie lors d'un déplacement virtuel, permet de mettre en
équation notre systeme et ainsi de trouver les pulsations propres modales de notre systéeme. Ce
principe général d’obtention des pulsations propres modales dépend de la machine et sera détaillé
dans le chapitre IV.

A partir des solutions des précédentes équations, on peut définir une infinité de pulsations
propres en fonction du mode de déformation « m ». Ainsi, pour chacune de ces pulsations modales

« M », on peut définir une infinité de systemes « masse-ressort » (3.49).

oy’ =— (3.49)

On parlera ici de masse modale et de ressort modal. On pourra dissocier les deux termes en
identifiant le volume « Vol » et introduisant « ti(m) » (3.50) et « t2(m) » (3.51) des fonctions modales de

déformations [104].

M;, = p Vol t;(m) (3.50)

Ky = K 1(m) (3.51)

L’obtention de ces deux éléments sera détaillée dans le chapitre IV. Par rapport aux analogies
précédemment réalisées entre le systeme « masse-ressort» se caractérise par son coté « inductif-

capacitif ».

Au final, on peut ainsi obtenir 'amplitude de l'allongement d’un systéme « masse-ressort » a
partir de la loi de Hooke (3.52).

F=PS=KYs (3.52)

On obtient donc I'amplitude des déformations statiques relative a la position au repos (Ysm) par

la formule suivante (3.53) :

- 100 -



Chapitre 3 : Identification des modéles a constants localisées multi-physiques : Méthodologie et limites.

Ys, = K, 'S Py (3.53)

3.4.3.3 Eléments résistifs

On peut introduire dans le précédent systéeme « masse-ressort » un amortisseur modal (Bm).

On obtient ainsi I'équation suivante (3.54) :
Kin Ym (©) + By Yo (©) + M Vi (0) = Fppy 19t (3.54)

Les forces agissant sur la structure sont issues d’une FFT. Les sources de ce modele mécanique
sont sinusoidales et 'on peut considérer les déformations également sinusoidales et proportionnelles

aux déformations dynamiques « Ydm » (3.55).
Y, (t) = Yd, e/t (3.55)

Ce qui nous permet d’aboutir a la fonction de transfert suivante entre la force d’excitation et la

position (3.56) :

- 1
™Y Yd, Ky + jBpw — Mpyw?

(3.56)

. B M
1+]ﬁw—K—$w2

En insérant les déplacements statiques au moyen de la formule de Hooke, on peut définir une

nouvelle fonction de transfert entre les déformations statiques et dynamiques (3.57).

Ysm 1

nm,w - Ydm

. B M (3.57)
1 +]ﬁw—K—:;u)2

On reconnait dans la précédente équation la forme canonique d’'un filtre passe-bas du second
ordre (3.58).

. _ Ysp Gm
me =Y T T W (@) (3.58)
1+ ]2am E - {E}

Ce qui nous permet d’identifier, en plus de la pulsation modale précédemment définie,
I’amortissement modal « Bm » en fonction du coefficient d’amortissement modal « am » (3.59). Le gain

statique modal étant égal a un.
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2Ky a
By = —= (3.59)
wm
Le module de la fonction de transfert s’exprime ainsi (3.60) :
1
|T]m,co| =
2 (3.60)

(1 - {wim}z) +4aq,> (wim)2

En conclusion, la fonction de transfert permet donc de prendre en compte les déplacements au
cours du temps. Le module de la fonction de transfert permet de considérer I'atténuation naturelle des
déplacements a haute fréquence. L’ajout de I'élément résistif, 'amortisseur « Bm », permet surtout

d’éviter qu’au niveau de la résonnance, les déplacements ne tendent vers I'infini.

3.4.3.4 Conclusion sur le modéle vibratoire

Il est possible d’exprimer le comportement vibratoire d'un objet sous la forme d"un circuit, au

moyen d’une décomposition modale (Fig.3.10) [105].

'

'
—— K. K1 — Koo
P(t) Bm=0 Bm:l Bm—ioo
Mm=0 lV[m=1 Mm—>oo

Fig.3.10 Circuit équivalent du modele vibratoire

La pression peut elle aussi étre décomposée en une infinité de sources de pression sinusoidales

par une FFT bidimensionnelle (Fig.3.11) : dans le temps (fréquence) et 1'espace (ordre).

-102 -



Chapitre 3 : Identification des modéles a constants localisées multi-physiques : Méthodologie et limites.

Pro=o=af Po=t=ar | | S
Pm=o,f=2Af l:'m= 1,f=2Af Pm—)OO,f:ZAf
L] L] [ ]
[ [ 1
' [ '
Pm=0,f—>co Pm=1,f—>oo Pm—;oo,f—)m
YO M
Km=0 Km=1 Km—wo
Bm= Bm=1 Bm—»oo
Mm=[) Mm= 1 Mm—)oo
[
L]
Ym=0 Ym= 1 Ym—)oo

Fig.3.11 Décomposition spatiotemporelle de la source.

3.4.3.5 Modéles mécaniques a constantes localisées et réparties

3.4.3.5.1 Modéle mécanique a constantes réparties

La loi de Hooke (3.61) met en évidence la rigidité (Kx) d’un matériau soumis a un effort
d’extension comme le ratio de la force électrostatique de rappel (Fn) et de I'allongement par rapport a

sa position d’équilibre (Ax).

Fy = K, Ax (3.61)

On retrouve un comportement analogue a la constante de raideur du ressort. Celui-ci s’exprime
de la méme fagon que les éléments des modeles a constantes localisées qui ont été définis
précédemment en thermique et en électromagnétique (3.62). Le « coefficient de conductivité » est
assuré dans ce cas par le module de Young. La section et la longueur sont celles au repos. Le probleme

se présente quant a lui comme un modele a constantes réparties.

(3.62)

Ix
K_1=f dx
x E X Sy
0

Cette approche a été utilisée dans [106] pour la modélisation d’une inductance utilisée dans le

domaine ferroviaire. Deux des colonnes de cette inductance ont été décomposées comme la somme de
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systémes « masse-ressort », auxquels ont été rajouté des amortisseurs. Ce modele a été validé avec des

mesures expérimentales.

X1 X2 XN

I
I
I
I

K1 KN

cfg(ﬁﬁ) _/\/\/_ _/\/\/_ _/\/\/_

= | M; M2 Mn
- ]
B

B1 Bz N

Fig.3.12 Systeme a N degrés de liberté d'une poutre encastrée subissant un effort de traction

Ce type de modélisation convient bien a des problemes unidirectionnels, avec une seule forme
de sollicitation. Le probléeme devient alors un systéeme a « N » degrés de liberté. On détaille ici la mise

sous forme matricielle (3.63) pour le probleme de la figure (Fig.3.12) :

() B -B, 0 1)
N([)l l\/([) 0 —B; By+B; B, 0
: 2 + 0 _BZ Bl + BZ
0o .. - My XN) 0 _BN—l BN—1 + BN XN}
(3.63)
K1 —Kz 0 ‘l (X1 {FmaXCOS((Dt)W
—Kl Kl + KZ _KZ cee 0 . 0
+ 0 —KZ Kl + KZ : = E ?
0 —Kn-1 Kno1 +Ky XNJ 0 J

3.4.3.5.2 Modele mécanique a constantes localisées

[107] part du constat que quand on applique une force sur I’anneau, les déformations sont vues
par 'ensemble de 'anneau. Ainsi il propose de considérer des « influences mutuelles » basées sur un
modeéle « masse-amortisseur-ressort » réparti dans l'espace. Sur la figure «Fig.3.13», on voit
I'évolution du systéme « masse-amortisseur-ressort » proposée par [108] sous forme de schéma bloc

proposé, pour y intégrer 1’action des poles les plus proches.
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Représentation de la méthode a constantes Méthode classique : [108]
cm

localisées avec mutuelles :

0.5 -

F 1M

pressure
Zalf

Fot o

o

¥ ¥ KM

/=05 [ T*‘ l_ -0.5"“* Y

x,(1) Avec « mutuelles » : [107]
F,_jff/ oM

radial farce
E

Fig.3.13 Systeme masses-amortisseurs-ressorts pour une machine a réluctance variable, type 6/4.

3.4.4 Modéle acoustique

3.4.4.1 Mécanique ondulatoire

Dans I'étude des ondes acoustiques, 1'équation aux dérivées partielles dite de d'Alembert
permet de décrire la variation dans le temps et dans l'espace d'une quantité ondulante « C », qu’elle
soit scalaire ou vectorielle (3.64). Cette équation permet de considérer le systeme comme
conservatif, car toute variation dans I'espace est immédiatement compensée par une variation dans le

temps.

1 0%
Ol=V2{——-22=0 (3.64)
¢ c? ot?
Avec:
«c»: vitesse de propagation de l'onde ;

« C » : quantité ondulante ;
La vitesse de propagation « ¢ » de 'onde dépend du domaine physique étudié et de la nature
du milieu dans le cas de la mécanique. Le tableau ci-dessous présente des formules approchées pour

estimer la vitesse de propagation de I'onde (Tab.3.17).

Tab.3.17 Vitesse de propagation d’une onde

a2
e prom
1n2 Zair

Outt

. L Mécanique
Electromagnétisme - —
Solide Liquide Gaz
! E X Yp
C=— moy
€ c= [— c= |- c= [—————
ver p p | e
€ permittivité 0 : masse volumique X_: module de y.: coefficient
L : perméabilité E : module de Young compressibilité isentropique
magnétique Pmoy : pression moyenne
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3.4.4.2 Impédance spécifique du milieu de propagation

La pression et la vitesse vérifient toutes deux et simultanément 1'équation de D'Alembert.
Dans notre cas, on peut réduire cette équation tridimensionnelle a seulement une dimension. Les
ondes sont supposées se propager majoritairement suivant un modele géométrique simplifié qui
permet de résoudre analytiquement les équations de la mécanique (sphere, cylindre, etc.), ce qui
revient a ne considérer qu’une seule dimension dans l'espace en coordonnées sphériques ou

cylindriques. On nommera ici « x » cette dimension (3.65).

0%v 1 9% B
ax2 c2at?
’ (3.65)
La p 10%p 0
0x% c2at2

Si I'on combine ces deux équations avec 1'équation d’Euler (3.66) [109], on peut ainsi poser un

systeme d’équations permettant de rendre compte de la propagation des ondes mécaniques.

Vp(x,t) = p# (3.66)

Au cours de la résolution de ce systeme d’équations, on s’apercoit que l'on peut définir
I'impédance acoustique d’un milieu. Cette impédance est le rapport entre la pression et la vitesse. La
valeur de cette impédance est, quel que soit le matériau utilisé, définie comme le produit de la masse

volumique du matériau o par la vitesse du son c dans ce méme matériau (3.67).
Zac =PC (3.67)

On définit ici I'impédance acoustique de l'air (3.68) qui est généralement le cas dans 1'étude du
rayonnement acoustique des machines électriques. On rappelle dans le tableau les propriétés de I'air,

pour une température et une altitude données (Tab.3.18).

Zacgir = PC= /P Y Pmoy (3.68)

Tab.3.18 Tableau de valeur pour I'air

Grandeurs physiques T [°C] Zair [Pa.s/m] ¢ [m/s] o [kg/m?] Pmoy [kPa] v [-]

Valeurs 15 417 340.5 1.225 101.33 1.4
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3.4.4.3 Intensité acoustique

Avant toute chose, il est important de préciser que notre modele acoustique repose sur deux
hypotheses principales :
- la vitesse de vibration du stator est identique a celle des particules autour de la machine,

- le rayonnement se fait en champ libre, sans réflexion (rayonnement de Sommerfeld).

Tout d’abord, on peut définir la puissance instantanée d'une source au niveau de sa surface

d’émission de la fagon suivante (3.69) :

p(H)?

ac

P,c(t) = p(H) Y(t) = = 2, Y(1)? (3.69)

Cela nous permet de calculer lintensité acoustique comme étant la puissance
acoustique moyenne sur une période de déformation (3.70). C’est le flux d’énergie sonore par unité de

surface traversée, perpendiculaire a la direction de 1’'onde sonore [110].

T, T, Ta

1 2 1 .
I=T—a([ Py c(t) dt = — f () —aof Zae Y(£)2 dt (3.70)

Nous avons précédemment défini les déformations temporellescomme une fonction
sinusoidale (3.71). Il est alors facile d’exprimer analytiquement la vitesse temporelle des

déformations :
Y(t) = Yd w, cos(wat) (3.71)

Si l'on remplace la valeur de la vitesse dans notre expression de l'intensité acoustique, on

obtient I’équation suivante (3.72) :

Ta

1
I= T__[ Zae [Yd wp cos(wat)]? dt (3.72)

a
(]

La résolution de cette équation nous permet d’obtenir l'intensité acoustique en fonction de
I’amplitude des vibrations de la machine, de I'impédance spécifique du milieu et de la pulsation de la

source a l'origine des déformations (3.73) :

(3.73)
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Du point de vue acoustique, on peut également constater un phénomeéne d’atténuation avec

I'élévation du nombre lié au mode que I'on peut prendre au moyen de I'équation suivante (3.74) [111].

— (3.74)
™ 2m+1 '
Comme le montrent les simulations numériques pour un anneau vibrant [112], plus le rang des

déformations est élevé, plus le rayonnement en champ lointain s’amenuise (Fig.3.14).

a/ m=0 b/ m=2 ¢/ m=4 d/ m=6

Fig.3.14 Champ d’ondes de pression a proximité d’un cylindre vibrant pour différentes valeurs de « m ».

Nous n’avons vu pour l'instant que le cas général de l'intensité acoustique. Le rayonnement
acoustique d'un objet dépend intrinsequement de la géométrie étudiée. D'une maniére générale, on
cherche a associer a l'objet vibrant une forme géométrique simplifiée. Dans le cadre des machines
électriques, on retient couramment les formes cylindriques et sphériques. Ces formes rendent la
résolution analytique des équations mécaniques plus aisée. De ce fait, en fonction du modele
géométrique simplifié retenu, on pourra en déduire deux facteurs qui permettront d’estimer l'intensité
acoustique d'une machine en tout point : le facteur de rayonnement « om(f) », capacité de la machine a
étre un bon haut-parleur [110] et I'influence de la distance avec le ratio des surfaces « S(x0)/S(x) ». Le
choix du modele géométrique simplifié et la mise en ceuvre de ces deux facteurs dépendent tous deux

de la machine. Par conséquent, ils seront détaillés dans le prochain chapitre (cf. chapitre IV).

En conclusion, dans le cas d'une machine électrique, on a défini ici une intensité acoustique

modale en fonction de la forme géométrique, de la distance et du mode de déformation (3.75).

[Zac Yd U)A]Z S(XO) 1

2 S(x) 2m+1 (8.75)

Im(X) = Om (f)

3.4.4.4 Conclusion sur le modele acoustique

Les sources du modéle acoustique sont les vitesses modales calculées par le modéle vibratoire.
Le modele acoustique peut se résumer au théoreme de Boucherot réalisé sur les puissances modales

définies au niveau de la machine (3.76).
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1 2 1 )

. 2 .
Pn=2ac S Yy m =Zac Ym m=ZmYm

(3.76)

L’impédance acoustique est en général une grandeur complexe, mais peut étre considérée réelle

en champ libre [110].

A Ym=0(t) Ym=1 (t) ! Ym—wO(t)
P(t)

ZHI:O Zm=1 ] Ym—)c)o
[ ]

Fig.3.15 Circuit équivalent du modele acoustique en champ libre

Des coefficients doivent étre insérés a I'impédance acoustique modale « Zm » afin de 1’adapter a

une machine « om » ou bien de calculer la puissance acoustique a une certaine distance « 1/5(x) ».

3.4.5 Modeéle fluidique

3.4.5.1 Eléments résistifs

La mécanique des fluides est I'étude de la distribution de fluides : liquide ou gaz. Dans le
domaine de l'ingénierie, le dimensionnement de conduites pour un réseau hydraulique (liquide) ou
aéraulique (gaz) est un probleme courant. Les dimensions peuvent étre estimées par les équations de

Bernoulli.

Les équations de Bernoulli représentent un bilan énergétique exprime le bilan hydraulique
simplifié dun fluide s’écoulant dans une conduite (3.77). Ces équations sont valables dans le cas d'un
fluide parfait et incompressible, s’écoulant en régime permanent, sans transferts de chaleur. Dans
I’équation de Bernoulli dite généralisée, la somme des énergies en un point (I'énergie cinétique « Ec »,
I'énergie élastique « Ep » et I'énergie potentielle de gravité « Ez ») est égale a la perte de charge « Ag ».
Bien qu’exprimer couramment sous la forme d'une pression, elle est représentative d'une dissipation

d'énergie par friction du fluide due a la rugosité des conduites.

2
E.+Ey+E, = A & + pAp + pgAz = Ag (3.77)
Avec:
«Q» masse volumique,
«V» vitesse,
«p» pression,
«g» accélération de la pesanteur,
«Z>» altitude.
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Ces pertes de charge sont le plus souvent calculées a partir de 'équation de « Darcy-Weisbach »
(3.78).

117y,
c =[ D_Z_g] v (3.78)
h

Dans cette formule, « Dn » exprime le diametre hydraulique, égale a quatre fois la section du
tuyau divisé par le périmetre mouillé. Dans le cas d’un tuyau plein que le fluide rempli, le diametre

hydraulique est égal a deux fois le rayon de la conduite. On arrive donc a la relation (3.79) suivante :

Ac = [F;_Zrl] v (3.79)
Avec:
«Q» masse volumique du fluide,
«C» coefficient de perte de charge,
«1» longueur du tuyau,
«TI» rayon intérieur du tuyau.

On s’apercoit que la relation qui lie le gradient de pression est proportionnelle au carré de la
vitesse du fluide. Il est toutefois possible de linéariser cette loi dans le cas d’écoulement laminaire et
ainsi de retrouver une analogie possible avec les circuits électriques. Il est a noter qu'une mise sous
forme de circuit est également possible pour les écoulements turbulents, a 'aide d’un changement de
variable [89].

On retrouve souvent dans la littérature la notion de résistance hydraulique. Comme pour un
circuit électrique, cette résistance représente donc une dissipation d'énergie (perte de charge). Cette
relation n'est valable que pour un écoulement laminaire, c’est-a-dire pour un nombre de Reynolds
faible. Nous avons un nombre de Reynolds faible pour un fluide tres visqueux, une vitesse faible du
fluide et un tube capillaire. Dans le cas précis, le coefficient de perte de charge s’exprime en fonction
du nombre de Reynolds. La méthode la plus classique pour déterminer ce coefficient de perte de
charge est le « diagramme de Moody » (Fig.3.16 Diagramme de Moody).
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Fig.3.16 Diagramme de Moody

Pour un flux linéaire, le coefficient de perte de charge (3.80) :

{=— (3.80)

Le nombre de Reynolds étant inversement proportionnel a la vitesse, on peut exprimer

pression et vitesse de fagon linéaire au moyen de la résistance hydraulique (3.81) :

8ul 8ul
Ry = — = —— 3.81
fl r2 S ( )
Avec:

« W » :le coefficient de viscosité dynamique du fluide.

3.4.5.2 Eléments capacitifs et inductifs

3.4.5.2.1 Eléments inductifs

En plus de la résistance fluidique, on peut définir une inductance fluidique. Cette inductance

permet de considérer l'inertie du fluide (3.82) [96].

I 3.82
fl—pfﬁ (3.82)

Avec:

« @ » : la masse volumique

-111 -



Chapitre 3 : Identification des modéles a constants localisées multi-physiques : Méthodologie et limites.

3.4.5.2.2 Eléments capacitifs

Le condensateur fluidique peut étre inséré a un circuit fluidique afin de considérer par exemple
un réservoir (3.83) [96].

1
Chr=p 83 (3.83)

Avec:

« g » :accélération de la pesanteur,

3.4.5.2.3 Mise en équation

Par analogie avec la loi des mailles sur un circuit électrique comportant : une résistance, une
inductance et un condensateur associés en série (3.84) ; on aboutit a la formulation fluidique suivante
(3.85).

Av(t) = R X i(t) + % x [i(t) dt+ L x % (3.84)

Ap(t) = {%é} xq(t) + {pig} x [ q(t) dt+{%l} x% (3.85)
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3.5 DOMAINE THERMIQUE

De la méme maniere que le modele électromagnétique, le comportement thermique d'une
machine électrique peut étre modélisé par un modeéle a constantes localisées appelé réseau nodal.
Chaque partie de la machine est donc représentée par une résistance thermique. Cette méthode est
assez couramment utilisée dans les systémes électromécaniques, car elle décrit les transferts
thermiques avec une complexité relativement faible. Nous détaillerons dans cette partie les différentes
résistances qu’il est possible de rencontrer et leurs limites. Nous verrons également les autres éléments

du réseau de résistances thermiques que sont les sources et le condensateur thermique de stockage.

Avant toute chose, il est important de préciser que 1'on peut exprimer le transfert de flux de
chaleur de deux manieres : a partir de I'équation de Carnot ou bien a partir des équations de Fourier

et Newton.

L’équation de Carnot permet d’introduire un rapport entre le flux et l'effort égal a une
puissance, mais fait apparaitre comme variable I'entropie. Or, il est difficile de mesurer le flux
entropique et il est de plus complexe et inadapté aux problémes de simulation, car il n’obéit pas aux

lois de conservation simple [96].

Pour la modélisation des systemes électrotechniques au moyen d’un modeéle a constantes
localisées, on préfere généralement se baser sur la seconde approche qui permet d’introduire le flux
thermique plutot que le flux entropique. On parle ici de modéles « pseudo Bond-Graph », car le

produit flux et effort n’est pas la représentation d une puissance.

3.5.1 Sources thermiques

Finalement, les sources du modele thermique peuvent étre de plusieurs natures. Les sources
de tension permettent de fixer une température ou de la faire évoluer en fonction d’un ou plusieurs
parametres extérieurs (exemple : températures extérieures). Les sources de courant permettent de
prendre en compte la création de chaleur (pertes) ou bien la dissipation de chaleur
(aérau/hydraulique). L’obtention des pertes et du réseau aérau/hydraulique seront détaillées dans la

suite de cette these.

Comme nous avons vu précédemment, certaines pertes peuvent étre directement intégrées
dans les modeéles a constantes localisées : (3.86), (3.87), (3.88) et (3.89).
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Tab.3.19 Résistances qui permettent d’introduire les pertes énergétiques dans les circuits.

DOMAINES : | PERTES: FORMULES :
2
Electrique Joules / Courants induits P= Ry [% (3.86)
t
- (s _ do 2
Magnétique Hystérésis P = Ryyst E] (3.87)
. , . _ dq)*
Electronique Conduction P = R, [d_ (3.88)
t
N L dx1?
Meécanique Frottement laminaire P = Riam d_] (3.89)
t

D’autres pertes sont difficiles, voire impossibles, a considérer dans les modeles a constantes

localisées par un élément résistif : pertes par commutations, pertes aérauliques, etc.

On peut évidemment modéliser certaines de ces pertes par des sources dans le réseau
thermique. Elles ont évidemment la possibilité d’étre autopilotées par les grandeurs des autres
réseaux physiques, mais elles n’engendrent pas de pertes énergétiques dans ceux-ci. En effet, les

réseaux des modeles a constantes localisées sont basés sur le principe de la conservation d’énergie.

Certaines pertes ne participant pas au bilan thermique, exemple : pertes aéraulique, mais sont

utiliser pour effectuer le bilan de puissance afin de calculer le rendement de la machine.

On peut noter que les pertes liées au domaine vibroacoustique peuvent étre considérées
comme négligeables dans le bilan de puissance de la machine. On peut quantifier un niveau de pertes

égales a « IW » pour une machine rayonnant a « 120 dB » [2].

3.5.2 Eléments résistifs

3.5.2.1 Résistances de conduction

Tout d’abord, le transfert de chaleur par conduction correspond a I'échange de chaleur existant
entre deux régions d'un méme solide ou d'un méme fluide immobile. En statique, les transferts par
conduction thermique obéissent a la loi de Fourier (3.90) qui stipule que le flux thermique (Q) est
proportionnel au gradient local de la température (T). Nous verrons plus tard que le comportement
dynamique de la loi de Fourier pourra étre modélisé a 'aide de condensateur thermique. Le signe
négatif de cette loi traduit le fait que les échanges par conduction tendent a uniformiser la température
au sein du systeme étudié, avec des transferts de chaleurs allant du corps chaud vers le corps froid. Il
est a noter que la valeur de la conductivité thermique (A) dépend de la température du matériau.

Ainsi, plus la valeur de la conductivité est élevée, plus le matériau conduit la chaleur.
@, = —ASVT (3.90)

Une résistance peut donc étre associée a un élément du systeme étudié. Elle se calcule a partir
du coefficient de conductivité thermique (A) et de ses dimensions géométriques. On retrouve une

expression comparable aux éléments définis dans le domaine de I'électromagnétisme (3.91). Dans les
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cas des machines électriques, la conductivité des matériaux est relativement bien connue. Seule
I’évaluation de la conduction thermique des toles magnétiques pose généralement probleme. Du fait
de l'empilement des tdles (pour limiter les courants de Foucault) et de leurs imprégnations, la
conductivité thermique axiale reste difficile a évaluer. En ce qui concerne le transfert par conduction

dans les gaz, celui-ci est souvent tres faible comparé au transfert par convection et est fréquemment

négligée.
R _fl dx (3.91)
AT )y A S(x) '

3.5.2.2 Résistances de contact

On distinguera ici deux résistances de contact :

> Résistance de contact surfacique « Rk » : entre deux zones solides,

> Résistance de convection « Rn » : entre une zone solide et d’une zone fluide en mouvement.

3.5.2.2.1 Résistances de contact surfacique

On représente par une résistance de contact surfacique pour prendre en compte le contact

imparfait entre deux zones solides voisines. Elle est calculée de la facon suivante (3.92) :

(3.92)

Le coefficient d’échange de contact surfacique (k) est dii au contact imparfait entre deux
éléments d’assemblages et est essentiellement d’origine expérimentale et par conséquent, reste difficile
a estimer. On peut retrouver certains ordres de grandeur dans la littérature, mais leur plage de
variation étendue rend difficilement envisageable 1'utilisation rigoureuse de cette résistance lors d’une

phase de conception [58].

3.5.2.2.2 Résistance de convection

Le phénomeéne de convection est le phénoméne qui rend compte des échanges de chaleur
entre une zone solide et d'une zone fluide en mouvement. Deux types de convection doivent étre

différenciés : la convection naturelle et la convection forcée.

Lorsqu’un fluide est soumis localement a une ou plusieurs sources de température, cela induit
un gradient de température dans celui-ci. Comme la masse volumique est fonction de la température,
ce gradient de masse volumique met en mouvement le fluide : on parle de convection naturelle. On
parlera alors d'une convection forcée si le mouvement du fluide est imposé par un dispositif extérieur.
Le nombre de « Grashof » (Gr) permet de modéliser les transferts thermiques dus au déplacement
d’un fluide par convection naturelle, tandis que le nombre de « Reynolds » (Re) permet quant a lui de

caractériser ceux dus au déplacement d'un fluide par convection forcée. Dans le cas des réseaux
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nodaux appliqués aux machines électriques, on ne considere généralement que la convection forcée
[58].

On représente donc ce phénomene par une résistance de convection et s’exprime de la fagon

suivante :
1
R, = —— 3.93
P hxs (3.93)

Cette relation introduit un coefficient d’échange convectif (h) assez difficile a déterminer. Il peut
étre estimé par de nombreux parametres qui dépendent de la machine étudiée (comme le type
d’entrefer par exemple, la vitesse de rotation, etc.). L’estimation de ce coefficient pour les machines

étudiées sera détaillée dans le chapitre IV.

Il est a préciser que cette résistance thermique de convection est limitée a des écoulements
laminaires. Pour des écoulements turbulents, pression et vitesse s’expriment par un polynome du
second degré et ne peuvent par conséquent plus s’exprimer au moyen d’une résistance. La limite des
écoulements laminaires pour l'entrefer d’une machine entre deux cylindres coaxiaux dépend non

seulement du nombre de Reynolds, mais également du nombre adimensionnel de Taylor (Fig.3.17a).

Le nombre de Reynolds permet de caractériser les transferts thermiques dus au déplacement
d’un fluide par convection forcée. Le nombre de Taylor (Ta) caractérise l'influence de la rotation et
met en évidence I'apparition de tourbillons. On le multiplie généralement par un facteur de forme, on
parle alors de nombre de Taylor modifié. Lorsqu'un débit axial est imposé dans un entrefer lisse,
I'écoulement devient alors hélicoidal dans I’entrefer (convection forcée et rotation de la machine).
L’apparition de tourbillons rend la résistance de convection variable en fonction de la vitesse de
rotation de la machine (Fig.3.17b).

2000 — -
e Laminar + f
Taylor vortices [ o BECKER AND KAYE 0235 7
/ 40 | - BJORKLUND AND KAYS 0,054

;' ¢  BJORKLUND AND KAYS 0084
Turbulent + 20+ = BJORKLUND AND KAYS 0.28

0387
,Nu=0.128 (Te)

( . 4 BJORKLUND AND KAYS |
1000 + Taylor vortices 5 5 o GAZLEY |
Laminar = '°b 4 caziey 3
6 2|
[ - * J 8 o o
500 <
. 2 A
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) __— Turbulent T—_ il i s i i e T T T 2T
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a

a/ Types d’écoulement dans un entrefer lisse . . .
b/ Evolution du nombre de Nusselt en fonction

d’une machine électrique avec flux axiaux et
du nombre de Taylor [114]

tangentiels combinés [113]

Fig.3.17 Limite de validité de la résistance de convection
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3.5.2.3 Résistance fluidique

Une résistance fluidique caractérise les échanges thermiques ayant lieu a lintérieur d’un
fluide. Sil’on considere I'exemple classique d’un écoulement dans un tube d’un fluide incompressible,

il en résulte la conductance fluidique suivante (3.94) :

Re= ——

== Cp (3.94)
Avec:
«1h » le débit massique

« cp» la capacité calorifique massique.

On peut encore exprimer le débit massique de la fagon suivante (3.95). Cette formulation met en
exergue l'importance de la connaissance vitesse moyenne « vmoy» du fluide qui circule dans la
conduite, de section S. Cette équation peut faire le lien avec un modele hydraulique ou aéraulique. Ce

modele peut étre mis sous forme de circuit. Cette approche est détaillée dans la suite de ce chapitre.
m = p Vyoy S (3.95)

On en déduit donc la formule de résistance fluidique (3.96) qui dépend non seulement des
propriétés du milieu (capacité thermique massique « ct », masse volumique « @ »), mais de la vitesse

(modele hydro-aéraulique) et de la géométrie (Section « S ») :

1
Rs =

= 3.96
f Cth P Vmoy S ( )

Cette résistance est valable pour des écoulements uniformes (écoulement permanent et a section

mouillée constante) et unidirectionnels.

On considere le transfert de chaleur au niveau des tuyaux a partir d'une température de
référence a l'entrée du tuyau. Lors de son parcours dans le tube, la température du fluide augmente
du fait de I'évacuation des pertes de la machine. En effet, le flux de chaleur va du chaud vers le froid
et cela d’autant plus que la différence entre les potentiels est importante. Pour prendre en compte ce
phénomene, on découpe le tube en trongons. La température du fluide est supposée homogene pour
chaque trong¢on de tuyau. L’augmentation de la température est fonction du flux thermique absorbée
par la résistance fluidique pendant un laps de temps. Au bout d'un certain temps, le trongon se
déplace de trongon en trongon, et ¢a de l'entrée a la sortie, en se réchauffant progressivement. Ce
phénomene peut étre représenté par deux circuits distincts, dans lesquels sont introduites des sources
autopilotées (cf. Fig.3.18). On retrouve également des représentations au moyen d’amplificateur

opérationnel en montage suiveur [115].
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d’écoulement

du fluide

Fig.3.18 Prise en compte du refroidissement dans le réseau thermique

Dans cette représentation, « Ra » représente la résistance de conduction dans ’axe d’écoulement
du fluide, « Rn» représente la résistance de convection, interface entre le milieu solide et le milieu
fluidique et « Re» la résistance fluidique permettant de considérer I'échauffement de l'air dans les

trongons. Les potentiels « T » sont reliés au reste des éléments du circuit nodal.

Par exemple, on retrouve ainsi pour le trongon « i », I’équation suivante (3.97) :

Tair() = Ty — 1) + Re X @(i— 1) (3.97)

Comme nous l'avons noté précédemment, la valeur de la résistance fluidique dépend de la
valeur moyenne de la vitesse du fluide « vmoy ». Cela nécessite donc une bonne connaissance des
débits circulant dans l'ensemble de la machine. Dans le cas des machines électriques, cette
modélisation est souvent complexe. Les profils des vitesses et des lignes de courant sont complexes a
déterminer du fait de la rotation de la machine, des brassages, des géométries complexes au niveau

des tétes de bobines, etc. (Fig.3.19).
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R

Fig.3.19 Profils de vitesses au niveau des tétes de bobines [21]

3.5.2.4 Résistances de rayonnement

Le transfert par rayonnement est un transfert d'énergie sous forme d’ondes
électromagnétiques pour tous corps ayant une température supérieure a 0 Kelvin. L’intensité du flux
de chaleur émis (¢) dépend directement de la température de ce corps. On définit le corps noir comme
étant un corps avec une émissivité idéale (e=1). Une machine électrique est plutdt considérée comme
une surface grise (énergie émise constante quelle que soit la longueur d’onde) et mat (énergie émise
indépendante de l'incidence du rayonnement). Par exemple, pour le matériau acier doux dans les
machines électriques, 1'émissivité varie entre « 0,2 » et «0,3 » [58]. Ce coefficient nous permet de
calculer la puissance rayonnée (Pray) par un corps, elle est donnée par la relation de « Stéfan-

Boltzmann » (3.98). Cela nous permet de calculer I'échange de chaleur de corps en vis-a-vis (3.99).

Pray =€0ST* (3.98)
b = F12 oS {T14— T24} (399)
Avec:

« 0 » : constante de Stéfan-Boltzmann (o= 5.67x108 W.m2.K+4)

« S » : surface du corps considéré

« T » : température du corps considéré

«Fi2» est appelé le facteur de forme, faisant intervenir des criteres géométriques et les

émissivités des deux matériaux.
La relation d’échange est clairement non-linéaire. Toutefois, si I'écart de température n’est pas

trop important entre les deux corps, il est possible de linéariser cette relation [58]. On peut ainsi définir

une résistance de rayonnement (3.100).
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1

Ry = —————
" T, oy (3.100)

Dans la modélisation des machines électriques, nous choisirons de négliger les chaleurs
transférées par rayonnement du fait des niveaux relativement faibles de températures atteintes et de la

complexité des géomeétries [21].

3.5.3 Eléments capacitifs

En prenant en compte les aspects dynamiques, 1'expression de la loi de Fourier conduit a une
équation aux dérivées partielles qui généralise le phénomene de conduction dans le temps. Cette
équation est presque identique a la formulation (3.101) sauf que les pertes volumiques « Pvol » ont été

ajoutées.

oT
AVAT 4 Pyor — pCen P 0 (3.101)

Si I'on applique cette formule a un nceud du circuit, en considérant toutes les résistances
précédemment définies (XRw), on arrive a I'équation suivante (3.102). La mise en équation de ce bilan

sera développée dans le chapitre IV.

1

aT
AT+ P = 1 — 3.102
R + p Vol ¢4 ot ( )

Cette derniére équation nous permet d’introduire les capacités thermiques (3.103). De facon
plus concrete, celles-ci permettent de prendre l'aptitude du matériau a emmagasiner ou a restituer de

I'énergie pendant les effets thermiques transitoires.
Cin =p Vol cip, = Mgy, (3.103)

Avec:
« M » : masse de I'élément considéré,

« ¢t » : capacité thermique massique.

3.6 CONCLUSION SUR L’IDENTIFICATION DES MODELES A CONSTANTES
LOCALISEES MULTI-PHYSIQUES

Dans un premier temps, nous sommes revenus plus en détail sur la modélisation par modele a

constantes localisées. Nous avons détaillé le calcul analytique de ces éléments et la mise en forme
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matricielle. Nous avons également mis en exergue les conditions et les limites de formulation de ces

modeles.

Dans un second temps, nous nous sommes forcés d’identifier les différentes sources, résistances
et réactances qu’ils étaient possible de mettre en place dans différents domaines de la physique:
électromagnétique, électronique de puissance, mécanique et thermique. Nous avons voulu montrer le
cheminement qu’il existait entre ces éléments et les équations fondatrices de chaque domaine
physique : équations de Maxwell, principe fondamental de la dynamique, équation des ondes,
équation d’Euler, équation de Bernoulli, loi de Fourier, etc. Nous avons également essayé de montrer
le caractere intrinseque entre le choix du flux circulant dans le circuit et la nature des éléments. Nous
avons ainsi montré qu’il était possible d’aboutir a de multiples modélisations pour un méme résultat
(voir 'exemple de l'inductance réelle). Nous avons également évoqué les notions de sources

« pilotées » et « autopilotées », notions essentielles dans les couplages multi-physiques.

Dans le prochain chapitre, nous tacherons d’appliquer les différentes relations qui ont été mises

en place dans ce chapitre pour modéliser une machine synchrone a aimants permanents.
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4 APPLICATION AU CAS D‘UNE MACHINE
SYNCHRONE A AIMANTS PERMANENTS

Dans ce chapitre, nous tacherons de développer toutes les étapes jusqu’a la mise en place d'un
modele multi-physique appliqué a une machine synchrone a aimants permanents en surface. Nous
décrirons les réseaux utilisés, ainsi que le détail de calcul analytique des différents éléments de celui-
ci: sources et impédances. Nous aborderons également dans ce chapitre les mises sous forme
matricielle de ces réseaux et leurs résolutions numériques. Nous analyserons aussi les couplages mis
en place entre les différents domaines physiques. L’ensemble des modeles a été développé sous
Matlab®.

4.1 MODELE ELECTROMAGNETIQUE

4.1.1 Choix des circuits

41.1.1 Nombre de domaines

Nous avons vu dans le précédent chapitre que différentes approches a la modélisation de
dispositifs électromagnétiques étaient possibles. Pour modéliser un actionneur électromagnétique, il
est nécessaire de considérer les interactions entre le domaine électrique et le domaine magnétique. Par

conséquent, I’approche a « 3 domaines » est ici inenvisageable.

Le modele électromagnétique qui a été mis en place dans cette these est basé sur d’anciens
travaux: [102], [116], [117]. Ces travaux se basent sur une approche électromagnétique a «2
domaines ». Pour cette raison, nous ne sommes pas partis sur une approche a « 1 domaine », méme si
cette approche convient tout a fait la modélisation de dispositifs électromagnétiques (cf. Annexe A et

[118]). Les deux approches sont semblables au niveau du compromis entre la rapidité et la précision.

Nous conserverons de ces précédents travaux: la mise en équation, le couplage
électromagnétique et la méthode de résolution. Ce modele a été remis a jour, des interfaces de « pré-
traitement » et de « post-traitement » ont été ajoutées, ainsi que la mise en place des couplages avec les
autres domaines physiques. L’estimation et 'implantation de la perméance d’entrefer ont également
été changées. De plus, la mise en place des circuits, c’est-a-dire la construction des réseaux et le calcul
de ses éléments, a été entierement automatisée en fonction des choix de discrétisation, de la géométrie,

en vue de le coupler a un outil d’optimisation.

La méthode électromagnétique utilisée dans l'outil ne correspond pas tout a fait a une
approche «2 domaines » classique comme nous l'avons définie précédemment. On utilise ici une
approche a «2 domaines » que l'on peut qualifier de simplifiée, car elle néglige les phénomenes
électrostatiques. Ceux-ci sont admis comme négligeables s’ils vérifient la condition suivante (4.1)
[119].
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EwWK o (4.1)

Pour des applications classiques, les effets de propagation dans les pieces magnétiques sont
supposés négligeables [120]. On considere alors nulle la dérivée de la densité de charge par rapport au
temps (« V-J=0 ») et par conséquent les courants de déplacement (« ies »). Pour autant, elle ne peut pas
étre assimilée a I'approche a « 3 domaines » du fait des interactions entre les domaines électriques et
magnétiques (« VxE=-0B/dt » et « VxH=] »). On peut donc résumer le modele retenu par le tableau
suivant (Tab.4.1) :

Tab.4.1 Formulation électromagnétique a 2 domaines, formulation simplifiée

Electrique simplifiée Magnétique
o _ VXE=—0B/ot VxH=]
Lois microscopiques VD=p = V=0 V-B=0
Flux igs =0 & igc = Jf]ds ¢ =J/BdS
Efforts Av=[Edl Ae = [Hdl
Conductivités € =D/E & c=]/E u=B/H
Loi des noeuds Yi=YGgAv(t) =0 Yo=YGyAs =0
Impédances/Admittances Ge=Rg '=05S/1 Gu=Ry *=pns/l1

De ce choix, découle deux circuits couplés : un circuit électrique composé de résistances
électriques « Re» ou circule un courant électrique «i» et un circuit magnétique composé de
résistances magnétiques « Rm » (réluctance) ou circule le flux magnétique « ¢ ». Pour notre modele
magnétique, nous travaillerons avec des perméances « A », considérées ici comme la conductance de

la résistance magnétique.

Dans notre étude, nous ne nous sommes pas focalisés sur l'intégration des pertes énergétiques
dans les circuits électriques et magnétiques. Seules les pertes Joule dans les enroulements statoriques
ont été prises en compte au moyen d'une résistance électrique. Les pertes par hystérésis pourraient
étre introduites a notre modele au moyen d’une inductance magnétique « Lm». La formulation
analytique de cet élément a d’ailleurs été détaillée dans le chapitre n°3 (cf. 3.2.5.1, page - 85 -). Les
pertes par courants induits pourraient étre considérées par l'introduction de circuits électriques
complémentaires, constitués également de résistances électriques « Re ». L'implémentation de cette
méthode semble facilement envisageable, car des modéles de machines asynchrones ont déja été
implémentés dans l'outil par le passé [102], [116]. Toutefois, le calcul analytique de ces résistances
semble complexe a effectuer, car il est souvent difficile d’estimer correctement le tube de flux des
courants de Foucault (parcours, section et longueur), ainsi que la résistivité des matériaux dans le sens
axial. L'intégration d'un condensateur magnétique « Cm» pour prendre en compte les pertes par
courant de Foucault (cf. 0, page - 86 -) semble quant a lui plus complexe a intégrer dans le modele
actuel. Du fait des problémes de justesse d’évaluation de ces éléments, de la recherche du meilleur
compromis entre rapidité et précision, nous sommes donc partis sur un calcul a postériori de ces

pertes au moyen d’une formulation de type « Steinmetz » (cf. 4.4.2.1, page - 213 -).

Dans cette étude, nous n’avons pas utilisé les condensateurs €lectriques, car les fréquences

mises en jeu ne vérifient pas la condition nécessaire a la prise en compte des phénomeénes
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électrostatiques (4.1). Cependant, nous avons vu précédemment (cf. 2.1.4.4, p. - 56 -) que pour des
applications a hautes vitesses, les fréquences mises en jeu commencent a provoquer des dégradations

mécaniques, notamment au niveau des roulements [73]. Cela reste donc une perspective intéressante.

Pour modéliser notre machine synchrone a aimants permanents, nous pouvons donc résumer les éléments
utilisés par le tableau ci-dessous (Tab.4.2).

Tab.4.2 Eléments utilisés dans le modéle électromagnétique

Electrique Magnétique
Ce Re Le Cm Rm Lm
X v v X v X

On utilise des résistances dans notre modeéle : des résistances électriques « Re », des résistances
magnétiques « Rum » et des inductances électriques « Lk ». Le role de ces inductances sert a tenir compte
des trajets de flux non considérés par le circuit magnétique. Nous expliciterons cet aspect dans la

partie suivante qui traitera du choix du circuit électrique.

4.1.1.2 Circuit électrique

Vu du stator, il existe deux méthodes classiques pour modéliser une machine synchrone : le
modele de Behn-Eschenburg et le modele de Potier. Le modele de Blondel a deux réactances est quant
a lui un modele fictif vu du rotor. Il est qualifié de fictif du fait que les courants circulant dans ce
circuit ne peuvent étre mesurés directement de fagon pratique. Ces trois modeles constituent les
stratégies les plus classiques pour modéliser le circuit électrique d'une machine synchrone, c’est
pourquoi nous les détaillerons afin d’en comprendre leurs avantages et inconvénients et ainsi de

justifier le choix du circuit électrique.

41.1.2.1 Vu du stator

Le flux au rotor est (quasi-) constant, mais le mouvement de celui-ci fait que le flux percut par
le stator varie de facon sinusoidale. C’est cette variation de flux qui génere une tension aux bornes des
enroulements statoriques (Loi de Faraday). C’est pourquoi 1'on nomme respectivement le rotor et le
stator : 'inducteur et I'induit. Si I’on considére maintenant le flux issu du stator, celui-ci tourne a la
méme vitesse que le rotor. Il est donc pergu constant par celui-ci et il ne génere par conséquent aucune
force électromotrice au rotor. Il semble donc assez naturel de vouloir exprimer le circuit électrique vu

du stator.

La figure ci-dessous (Fig.4.1) résume les différents circuits électriques qu’il est possible de
rencontrer, pour les modeles vus du stator. On nomme «V » la tension aux bornes d'une phase,
« Eva », « Er » et « Ean » sont respectivement les forces électromotrices a vide, résultante et en charge, et
«L», «1»et«Rs»sont respectivement 'inductance magnétisante, I'inductance de fuite et la résistance
des enroulements statoriques. Dans le cas ou le flux vu par une phase ne voit pas I'ensemble des flux
créés par les autres phases, une inductance « M », dite de mutuelle, doit étre associée a l'inductance
magnétisante « L ». L’ajout d'une résistance de pertes fer « Ru » est également possible aux bornes de

la force électromotrice résultante [14], [121].
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; EVd Er ECh V

Fig.4.1 Circuit électrique d’une phase d'une machine synchrone a aimants permanents

Plusieurs forces électromotrices apparaissentdonc dans cette figure. Leurs différences
proviennent du flux qui est vu par les enroulements dans le circuit magnétique (loi de Faraday). La
force électromotrice a vide « Eva » est estimée a partir du flux provenant des aimants « ¢j» (4.2). La
force électromotrice résultante « Er» provient quant a elle du flux commun des aimants et de la
réaction magnétique d’induit, sans toutefois considérer le flux de fuite statorique « ¢s ». Il correspond
donc également au flux traversant I'entrefer « ¢e » (4.3). La force électromotrice en charge « Ecn » est le

flux commun des aimants et de 1'induit, avec cette fois-ci la prise en compte des fuites statoriques

« s » (4.4).

Bua(®) = V(O + Rei() + 1910 4 10O, 400, @2)
E(©) = V(O + Rei(®) + A0/, = PO/ 43)
Een(0) = V(O + Ryi()) = —IPsO/ 4.4)

Les trois circuits magnétiques permettant d’illustrer le calcul de ces différentes forces
électromotrices sont représentés sur la figure ci-dessous (Fig.4.2). Nous différencierons « ¢ » le flux vu

par le circuit électrique, du flux « ¢ » vu par le circuit magnétique.
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[ Qe

F, R, F, R, 3 R,

a/ Circuit magnétique produisantla b/ Circuit magnétique produisantla ¢/ Circuit magnétique produisant la
force électromotrice a vide force électromotrice résultante force électromotrice en charge

Fig.4.2 Circuits magnétiques (avec antisymétrie)

Les représentations des figures peuvent étre trompeuses, car elles ne sont vraies qu’en
statique. En effet, les flux circulant au rotor sont (quasi-) constants, tandis que les flux au stator sont
(quasi-) sinusoidaux. La prise en compte des aspects dynamiques sera explicitée dans le choix du

circuit magnétique (cf. 4.1.2.1.3, page - 143 -).

Modéle de Behn-Eschenburg

Le principe de la méthode de Behn-Eschenburg est de décomposer le flux vu par les
enroulements comme la somme du flux provenant de la force magnétomotrice d’induit « Fi », puis de
la force magnétomotrice de l'aimant « Fj». En d’autres termes, on applique ici le théoreme de
superposition. L’hypothese principale de ce modele est donc de supposer que les impédances du

circuit magnétique s’affranchissent de la non-linéarité due au phénomene de saturation.

Dans ce modele, la force électromotrice est 'image du flux de 'aimant, c’est a dire la force
électromotrice a vide « Eva » (Fig.4.3). Celle-ci est proportionnelle a la vitesse de rotation dans le cas
des machines synchrones a aimants permanents (mais également au courant d’excitation dans le cas
des machines synchrones a rotor bobiné). L'inductance «L » lie le flux de l'induit aux courants

statoriques (inductances propre et mutuelle). L’ajout de l'inductance de fuite « A » revient donc a

considérer I'inductance cyclique totale.
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Ew<> V(t)

Fig.4.3 Circuit électrique du schéma monophasé issu de la méthode de Behn-Eschenburg

Modéle de Potier

Modéle de Potier classique
La méthode de Potier permet quant a elle de prendre en compte la saturation du matériau

magnétique. Contrairement a la méthode de Behn-Eschenburg, la méthode de Potier ne décompose
pas le flux et peut donc utiliser des impédances non-linéaires. Analytiquement, on se ramene a une
seule source de force magnétomotrice équivalente au rotor, issu d'une combinaison vectorielle du
courant d’excitation et du courant induit pondéré par le coefficient de Potier [122]. Numériquement,
on exprime sous forme matricielle le circuit avec ces deux sources distinctes, puis les flux sont obtenus
par l'inversion de la matrice exprimant I'impédance du circuit. Pour prendre en compte la saturation,
il est nécessaire d’introduire une méthode itérative afin de retrouver le point de fonctionnement de la

courbe « B-H » et appliquer ainsi la bonne perméabilité au fer.

Dans la méthode de Potier, la force électromotrice du modele de Potier est la force
électromotrice en charge « Em » si les fuites magnétiques statoriques sont considérées dans le circuit
magnétique ou bien la force électromotrice résultante « E: » si les fuites sont considérées dans le circuit

électrique au moyen de l'inductance de fuite « A » (Fig.4.4).

E<D V(t)Een V(t)

a/ Force électromotrice résultante b/ Force électromotrice de charge

Fig.4.4 Circuits électriques du schéma monophasé issu du modeéle de Potier

Modéle de Blondel « Potierisé »

Dans la méthode de Blondel « Potierisé », le flux d’entrefer atteignant le rotor est divisé en
deux : un tube de flux longitudinal « ¢ » et un tube de flux transversal « ¢u » (Fig.4.5) [72]. L’idée de
Blondel permet de prendre en compte la saillance de la machine au rotor, saillance qui déforme

I'induction magnétique dans l'entrefer. La résolution analytique et numérique du modele de Blondel «
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Potierisé » est semblable a la méthode de Potier [123]. Il peut étre vu comme un modele de Potier avec

non seulement des fuites au stator, mais également au rotor.

Fi R

|

Rtr (-ptr

Fig.4.5 Circuit magnétique associé a la méthode de Blondel Potierisé
4.1.1.2.2 Vu du rotor

Modéle de Blondel a deux réactances en régime permanent

L’idée de Blondel consiste a définir deux axes : un axe « d » dit direct, de méme direction que
le flux de l'inducteur « ¢j » et un axe « q » dit en quadrature, décalé d'un angle « 1t/2 » électrique et de
méme direction que la force électromotrice a vide « Eva» (Fig.4.6). L’axe «d » suivant le flux de

I'inducteur, le « repére d-q » est qualifié de tournant et est nommé « référentiel de Park ».

ad
OJ7% S 08
®; |

> >

>
Evd Otr q

Magnet

Fig.4.6 Définition de I'axe direct « d » et de ’axe en quadrature « g ».

Le modele de Blondel stipule que les machines a pdles saillants peuvent étre décomposées en
deux machines équivalentes a poles lisses qui sont la projection de la machine saillante sur les deux

axes «d» et « q». Sur la figure « Fig.4.7 » sont représentées la « machine d » parcourue par un
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courant «iq» et la « machine q » parcourue par un courant «ia» [121]. Elles font intervenir deux
réactances (partie imaginaire de 'impédance) « Xda » et « Xq». Comme la perméabilité de I'aimant est
proche de celle de l'air, ces deux réactances sont pratiquement identiques dans les machines
synchrones a aimants permanents montés en surface. Elles sont intégrées au circuit électrique au

moyen de sources autopilotées, car chacune d’elle est pilotée par le courant de I’autre circuit.

N7 A4

Evd ‘> Vq V4

a/ machine « d » parcourue par un courant « Iq » b/ machine « q » parcourue par un courant « Id »

Fig.4.7 Circuits électriques de la méthode de Blondel en régime permanent

Les circuits magnétiques permettant de retrouver chacune des sources autopilotées sont
présentés ci-dessous (Fig.4.8). Il est a noter que le circuit « a », donnant la force électromotrice a vide

« Eva », est identique au circuit donnant la force électromotrice a vide de Behn-Eschenburg.

Il est assez habituel de combiner les circuits «a» et «b» dans un méme circuit afin de
considérer la saturation dans 1’axe « d ». La résolution ne se fait plus par le théoréme de superposition
comme pour un modele de Behn-Eschenburg, mais plutot a la maniere de Potier. On trouve également

dans la littérature des travaux qui combinent les trois circuits [124].

Rs Fid RS Fiq Rs

- —

: §Remm | §RemIn : §Remax

FoR R R

a/ Source « Evd» b/ Source « Xdid » ¢/ Source « Xqiq»

Fig.4.8 Circuits magnétiques de la méthode de Blondel en régime permanent

Ces circuits électriques sont définis pour un régime permanent. Les courants « ia » et « iq » sont

donc supposés constants, c’est pourquoi il n'y a pas d’inductances dans ces circuits.
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Modéle de Blondel a deux réactances en transitoire

Le succes du modele de Blondel réside essentiellement dans le contrdle des machines en
régime transitoire grace au contrdle vectoriel. La figure « Fig.4.9 » issue de [58] présente les deux

circuits d'une machine synchrone a rotor bobiné dans l’axe « d » et dans 1’axe « q ».

. R “t L , R @, 4
0 JRVEA i i
PAR S
l‘cn U I l"' L[}:{ Lks
R ] K.
r & o >
a/ machine « d » parcourue par un courant « Iq » b/ machine « q » parcourue par un courant « Id »

Fig.4.9 Modele de Blondel prenant en compte les transitoires et les amortisseurs pour une MSRB

Avec:

« Lso » : inductance de fuite

« Lmd » et « Lmq » : inductances mutuelles dans I'axe « d » et « q »

«ip » et «iq » : courants dans les amortisseurs dans l'axe « d » et « q »

«if» : courant du circuit électrique de l'inducteur

« Lpo », « Lao », « Rp » et « Ra » : résistances et inductances des amortisseurs dans 1'axe « d » et « q »

« Rt » et « Lio » : résistance et inductance de I'inducteur
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4.1.1.24 Avec harmoniques d’espace et de temps

Il est également possible d’intégrer aux précédents circuits électriques des impédances
supplémentaires pour considérer les harmoniques d’espace et de temps, si ceux-ci ne sont pas déja
considérés dans le circuit magnétique. Sur la figure « Fig.4.10 », on observe le circuit électrique d'une
machine asynchrone modifié pour prendre en compte les harmoniques de tempsissues du
convertisseur et les harmoniques d’espace issues de la répartition non uniforme des enroulements
[125].
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Fig.4.10 Modele de la machine asynchrone avec harmoniques de temps et d’espace intégrées ;

indices d’harmoniques de temps « n » variant de 1 a « nx » et d'espace « m » variant de 1 a « mx ».

Ce principe est applicable a tous types de dispositifs électrotechniques. Pour la machine
synchrone a aimants permanents, l'intégration des harmoniques de temps est parfaitement identique.
L’intégration des harmoniques d’espace est considérée par l'association en série de plusieurs sources
sinusoidales. Analytiquement, on modélise souvent la machine avec une seule source de force

électromotrice : on fait I’hypothese dite du « 1 harmonique ».

4.1.1.2.5 Conclusion sur le choix du circuit électrique

Les origines du bruit d’origine électromagnétique sont principalement dues a l'influence : de
la saturation, de la saillance et de I’électronique de puissance [2]. Ce constat nous impose d’éliminer le
modele de Behn-Eschenburg qui ne peut pas considérer la saturation du circuit magnétique. Le

modele de Blondel est quant a lui davantage destiné au contrdle de la machine lors des phases
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transitoires. Or, nous avons effectué le dimensionnement de notre machine sur des points de
fonctionnement. Mais cela reste une perspective tres intéressante pour effectuer un dimensionnement
sur cycle. Le choix de notre circuit électrique s’est donc tout naturellement porté sur un modele de

Potier.

Dans notre circuit électrique, nous utiliserons une force électromotrice en charge, plutdt
qu’une force électromotrice résultante, car les fuites sont directement intégrées au circuit magnétique.
Des inductances de fuite sont tout de méme intégrées au circuit électrique : les inductances de téte de
bobine, car le circuit magnétique que nous choisirons est bidimensionnel et ne peut par conséquent
pas considérer ces effets d’extrémités. Plus spécifiquement, nous avons utilisé un modele du
type Blondel Potierisé car le flux arrivant au rotor est bien divisé en deux tubes de flux. L’ajout
d’impédances considérant les harmoniques d’espace et de temps n’ont pas été prises en compte du fait
du choix de notre modele électronique et de la discrétisation de notre modéle magnétique et du
couplage fort existant entre les modeles électronique, électrique et magnétique. Il est important de
noter que le modele électrique est polyphasé. Pour une machine triphasée couplée en étoile, le schéma
se représente par la figure « Fig.4.11 », avec I'inductance « Lew » qui représente les fuites non prises en

compte par le circuit magnétique (ici, fuites de tétes de bobine).

Rs Lew Ecn(t)

—NAN—o—"YY Y\ o />\
Fig.4.11 Circuit électrique d"une machine triphasée couplée en étoile.

4.1.1.3 Circuit magnétique

Nous présenterons dans cette partie les discrétisations du circuit magnétique. La discrétisation
permet d’améliorer la justesse du modele, au détriment d'un temps d’évaluation plus long. La
premiére discrétisation sera effectuée au stator du circuit élémentaire présenté précédemment
(Fig.4.5).
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4.1.1.3.1 Discrétisation du circuit magnétique statorique

Le circuit magnétique présenté dans la figure « Fig.4.12 » avait été mis en ceuvre lors des
travaux de these de [117]. Il posséde notamment l’avantage de considérer les symétries, la denture et

le mouvement.

MA—T—"WN—"+—" NN+ N N NVN—" NN

AMNA——\WN—— VW

%

y g% LLEEEE T

Fig.4.12 Circuit magnétique discrétisé au stator
Légende : En gris : le fer ; En vert : les aimants ; En bleu : I'air et les matériaux amagnétiques ;

Notre circuit magnétique ne représente pas l'ensemble de la machine. On considere les
symétries du circuit magnétique, ce qui permet ainsi de réduire I'étude de la machine a une paire de
poles. Elle impose toutefois des modifications aux extrémités du circuit. Au stator, les perméances de
culasse statorique et de fuites situées aux extrémités sont reliées. Au rotor, du fait de cette méme
symétrie, la perméance de fuite entre aimants et celle modélisant la circulation dans la culasse
rotorique se retrouvent étre en parallele. Ayant les mémes valeurs, les perméances équivalentes sont

par conséquent deux fois plus importantes que les perméances initiales.

L’autre point fort de ce réseau est la discrétisation du circuit magnétique pour considérer
indépendamment chaque dent statorique. Elle permet ainsi de mettre en place un couplage fort avec
un circuit électrique polyphasé. Cette discrétisation est importante, car elle permet également de
prendre en compte différents aspects tels que : les harmoniques d’espaces dues a la répartition du
bobinage et la saillance du circuit magnétique, de considérer localement les saturations au stator et les
fuites dans les encoches et de considérer directement les mutuelles. Par exemple, on peut ainsi
visualiser la répercussion de la denture sur la force électromotrice, I'influence des créneaux de tension
sur le flux magnétique, etc. Il n’est donc pas nécessaire d’ajouter des sources de force électromotrice

supplémentaires afin de considérer les harmoniques d’espace (cf. 4.1.3.1.1, page - 175 -).
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Finalement, la discrétisation choisie pour modéliser I'entrefer a I'avantage de considérer le
mouvement du rotor par rapport au stator. Les extrémités des perméances d’entrefer sont rattachées a
une surface au rotor et 'autre au stator. Ces surfaces sont invariantes, et ¢a indépendamment de la
position relative du rotor par rapport au stator. Cette perméance est la plus complexe a déterminer,
car elle varie en fonction de la position de la machine. Sa loi d’évolution sera détaillée dans ce chapitre

lors du calcul des éléments.

4.1.1.3.2 Forces magnétomotrices statoriques

Dans un premier temps, on se propose de déplacer les forces magnétomotrices statoriques
situées initialement dans les dents statoriques afin de les placer dans la culasse (Fig.4.13). L’avantage
principal de ce changement est qu’il évite 'inversion d’une matrice lors de la mise en équation du
circuit (cf. 0 page - 178 -). Cette inversion peut devenir cofiteuse en temps de calcul pour les circuits de
taille importante. On retrouve cette méthode d’intégration des forces magnétomotrices dans [126]. De

plus, ce déplacement des forces magnétomotrices facilite la discrétisation de I’encoche.

S - S

L s > | |4 > |

a/ Forces magnétomotrices dans les dents b/ Forces magnétomotrices dans la culasse

Fig.4.13 Modélisation des sources de forces magnétomotrices statorique

4.1.1.3.3 Fuites d’encoche

Les flux de fuites considérés par les précédents circuits sont les fuites entre les tétes de dents
statoriques et les fuites entre les aimants. Pour améliorer 1'estimation des fuites d’encoche, on se
propose d’intégrer également les fuites d’encoche au circuit magnétique, plutdt que dans le circuit
électrique. Pour leurs intégrations, il est nécessaire de discrétiser la dent pour y ajouter une branche
entre les deux dents. Cette branche doit intégrer non seulement une perméance de fuite, mais

également une force magnétomotrice afin de respecter la loi d’Ampere.

En effet, si I'on prend I'exemple de la figure « Fig.4.14 », avec une branche pour prendre en
compte la discrétisation des fuites d’encoches et que 1'on considére un bobinage double couche
parcouru par le courant de la phase « 1 » pour le conducteur proche de la culasse et par le courant de
la phase «2» pour le conducteur proche de l'entrefer. On peut alors définir, au moyen de la loi

d’ Ampere réalisée sur la boucle « [ total », la force magnétomotrice se situant au niveau de la culasse.
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Cette force magnétomotrice totalise la réaction magnétique d’induit de l'ensemble des courants
parcourant I’encoche, dans notre cas : la phase « 1 » et « 2 ». On a donc en réalité deux sources de force
magnétomotrice en série : une source pilotée par le courant « i1 » de gain « N1 » et une source pilotée
par le courant « iz » de gain « N2 ». « N1 » et « N2 » représente respectivement le nombre de spires dans

de la phase « 1 » et « 2 » dans I'encoche.

La force magnétomotrice de 'encoche se déduit quant a elle de la loi d’Ampere réalisée sur la
boucle du haut « [ top ». Elle concentre en elle la réaction magnétique d’induit issu de la phase « 2 ».
Elle est modélisée par une source pilotée par le courant « i> » et de gain « N2 ». Par conséquent, si 1'on
réalise la loi d’Ampere sur la boucle du bas « [ bottom », on retrouve bien une force magnétomotrice
issue de la réaction d’induit de la phase « 1 » (on soustrait la force magnétomotrice de la phase « 2 » a

la force magnétomotrice totale).

Fig.4.14 Modélisation des fuites d’encoche

4.1.1.3.4 Discrétisation de ’entrefer

Pour améliorer la précision du modele, il nous a paru nécessaire de discrétiser la zone de
I'entrefer. Cette zone est délicate a discrétiser, car 1'allure de la perméance d’entrefer est difficile a
obtenir. Nous nous intéresserons ici uniquement a la méthode de discrétisation et aux avantages dont
il est possible de bénéficier. Le calcul de I’allure de la perméance d’entrefer sera quant a lui traité plus

amplement dans la suite de ce chapitre (dans la partie abordant le calcul des éléments magnétiques).

Coté stator

Les précédents circuits relient chacune des dents a chacun des poles au moyen d’une
perméance. Or, cette discrétisation n’est pas suffisante pour considérer la variation de saillance du

circuit magnétique statorique. Cet aspect est absolument essentiel dans 1'étude vibroacoustique des
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machines électriques. Il a donc été nécessaire d’ajouter de nouvelles perméances d’entrefer au modele,
afin de relier cette fois-ci chacune des demi-encoches a chacun des pdles rotoriques (Fig.4.15a). On
différenciera dans le calcul de la perméance d’entrefer les perméances d’entrefer avec flux latéraux et

sans flux latéraux.

AgZ ] Ag3 Agl

a/ Réseau magnétique b/ Calcul des perméances par la méthode géométrique

Fig.4.15 Discrétisation de I'entrefer coté stator

Coté rotor

Du coté du rotor, la discrétisation peut nous permettre d’améliorer la précision de notre
modele. En effet, les précédents circuits ne fournissent pas d’information sur l'évolution temporelle de
I'induction dans le rotor. Ils sont totalement aveugles sur 1'évolution spatiale de I'induction. En effet, il
n’existe qu'un seul parcours possible pour le flux au rotor. Il est donc nécessaire de créer plusieurs
parcours possibles, comme cela a été réalisé au stator. Ces informations supplémentaires peuvent nous

permettre : d’estimer au mieux les pertes temporelle et spatiale au rotor.

Un autre avantage de la discrétisation au rotor est de pouvoir prendre en compte des formes
d’aimant plus complexes que le parallélépipede rectangle. En effet, si I'on prend en compte la forme
d’aimant présentée dans la figure « Fig.4.16 », on s’apercoit que la longueur de 'aimant dans le sens
de l'aimantation est plus longue au centre. Par conséquent, les valeurs modélisant I’aimant : la source
et la perméance seront différentes. De plus, la discrétisation spatiale de l'aimant fait que toutes les
parties de I'aimant ne voient pas la méme perméance extérieure et la force magnétique d’induit a ses

bornes, ce qui change le point de fonctionnement de 1'aimant (cf. 2.2.4.2, page - 64 -).
On peut également souligner que d’autres études sur la discrétisation du rotor ont déja été

abordées dans la littérature et ont servi notamment a étudier les répercussions de désaimantations

partielles de I'aimant sur les grandeurs électromagnétiques [127].

-137 -



Chapitre 4 : Application au cas d“une machine synchrone a aimants permanents.

Fig.4.16 Discrétisation de I'entrefer coté rotor

41.1.4 Conclusion

Le choix du modele magnétique influe de facon significative sur la recherche du meilleur
compromis entre la rapidité et la précision. Il n’existe pas de réseau absolu. Par exemple, pour une
étude vibroacoustique, il est nécessaire de discrétiser le stator, mais pas nécessairement le rotor. Pour
une étude de la machine a vide, il n’est par exemple pas essentiel de considérer les fuites d’encoche.
C’est a l'utilisateur de définir la granularité de son réseau en fonction des criteres et objectifs de

I'étude.
4.1.2 Calcul des éléments

4.1.2.1 Circuit magnétique

Au niveau du circuit magnétique, nous distinguons trois types de perméances : les perméances
dans le fer, les perméances de fuites et les perméances d’entrefer. Dans cette partie, nous tacherons de
détailler la détermination de ces trois éléments. Le dernier point traité sera le calcul de la force

magnétomotrice produite par I’aimant.

4.1.2.1.1 Perméances dans le fer

La topologie du circuit magnétique repose sur la connaissance du parcours du flux au sein de la
machine. On discrétise ce trajet en « tubes de flux ». Chaque tube est associé a des « perméances ». Ces
tubes de flux sont relativement simples a identifier quand ceux-ci sont canalisés par le fer. De plus, la
géométrie des circuits magnétiques étant habituellement constituée des formes géométriques
régulieres, I'estimation de la valeur des perméances dans le fer est donc quelque chose de relativement
simple a déterminer. Ce sujet a déja été traité de maniere exhaustive dans la littérature par de
nombreux auteurs. Nous avons nous-mémes présenté les tubes de flux qui seront utilisés dans cette
these dans le précédent chapitre (cf. 3.1.4, page - 79 -). Par conséquent, nous ne reviendrons pas sur ce
point. Dans cette partie, nous détaillerons uniquement la maniere dont nous considérons la non-

linéarité des perméances dans le fer.
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Pour prendre en compte le phénomene de saturation, nous avons tout d’abord eu besoin de
définir une loi de comportement analytique de la perméabilité relative du matériau. Nous avons pour
cela choisi une formulation établie par [128] qui donne une tres bonne approximation des courbes de

saturation, tout en assurant la continuité de la dérivée (4.5).

-1
a+ (B —a) <B_2y>] (4.5)

Cette loi s’exprime au moyen de quatre coefficients : « a4 », « B », « y»et«t».  Nous avons
retrouvé les valeurs de ces coefficients en minimisant 1’écart entre la courbe « B-H » donnée par le
constructeur et notre loi analytique (méthodes : des moindres carrés, a essaims de particules, etc.). Sur
la Fig.4.17, on peut voir un résultat de la recherche des coefficients effectuée pour la tole « M400-
50A » : « a=1.3387x104 », « 3=1.8287 », « y=6.7385 » et « 1=4.9198 x105 ».

1.8~
1.6/~
14 suppliers data
’ model
1.2
= 1
=
@ g /0= 0+ (B-0) x (B¥/ (8%+1))
0.6 o = 1.3887 e-4
04;; B =1.8287
7l vy= 6.7385
0.2 T= 4.9198 e+5
i
i) | | | | | | |
0 1000 2000 3000 4000 5000 6000 7000
H {A/m}

Fig.4.17 Perméabilité relative approchée d’une téle M400-50A

Partant du constat que la géométrie du tube de flux (section et longueur) ainsi que la
perméabilité du vide sont des constantes, on exprime la perméance non-linéaire du fer (Ant) a partir

de la formule la perméance linéaire (At). Elle se base donc sur I'induction moyenne de la perméance.

ANL = — AL (46)
ML

Cette formulation analytique de la perméabilité relative n’est évidemment pas la seule dans la
littérature [129]. On peut également citer les travaux de [72], qui propose une formulation analytique
de la perméabilité en y ajoutant comme parametre la fréquence. Il peut ainsi considérer I'effet de peau,
ce qui peut étre intéressant pour les applications dans le domaine de la grande vitesse. Il applique son
modele a une tole « M800-50A ».
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4.1.2.1.2 Perméances de fuites

Les perméances de fuites sont quant a elles plus complexes a estimer que les perméances dans
le fer. En effet, ces fuites ont lieu dans I'air ou dans un matériau amagnétique, par conséquent le trajet
du flux n’est plus canalisé par le fer. Les fuites du circuit magnétique ne prennent pas part a la

conversion utile des échanges énergétique magnétomécanique et consomme de 1'énergie réactive.

Dans notre circuit magnétique, nous nous sommes intéressé€s aux trajets de fuites que nous
considérons comme prépondérants dans les machines synchrones a aimants permanents montées en
surface, les fuites au niveau : de 1'encoche, des tétes de dents et des tétes de bobines. Méme si ces
fuites sont difficiles a déterminer avec précision, il existe toutefois de nombreux travaux qui
permettent d’approcher celles-ci au moyen de formulations analytiques [58], [130]. Nous intégrerons
au circuit magnétique les fuites d’encoche et celles apparaissant au niveau des tétes de dent (Fig.4.14),
tandis que les fuites de tétes de bobines seront quant a elles intégrées au circuit électrique au moyen
d’une inductance (Fig.4.11). En effet, un modele magnétique bidimensionnelle ne peut considérer ces
effets d’extrémités liés aux les tétes de bobine.

Nos formulations des perméances de fuites se basent sur un parcours simplifié du flux dans la
machine. De plus, elles ne prennent pas en compte une évolution possible du parcours du flux due a
la saturation du circuit magnétique. Ces formulations sont fortement dépendantes de la forme des
encoches. Nous développerons dans le cadre de cette these les formulations analytiques valables pour
des encoches droites sans téte de dents (Fig.4.18a). L’absence de tétes de dents est un avantage,
notamment dans la construction des machines de fortes puissances, car elle permet d’insérer plus
facilement le bobinage et ainsi de diminuer les cofits de fabrication. Dans notre étude, le bobinage
pourra étre a simple ou a double couche, les deux cas seront explicités. Dans le cas du bobinage a
double couche, nous supposerons les hauteurs des conducteurs égales, c’est-a-dire que les dimensions

« ha1 » et « ha2 » sont égales (Fig.4.18b).
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a/ Visualisation de 1’encoche b/ Dimension de "encoche

Fig.4.18 Forme de I'encoche

La perméance de fuites d’encoche est estimée par la formulation analytique suivante (4.7) [58].
On retrouve dans cette expression la somme des fuites possibles a tous les niveaux de l’encoche.
L’ensemble des perméances en parallele s’exprime par la somme des perméances. L’ensemble des

grandeurs géométriques utilisées est exprimé dans la précédente figure (Fig.4.18b).

Agior = Mo s

K, x|l + al +K x{h3+h1+ ha (b3)} (4.7)
117 3b, | " 4b, " 27 1b, by bs—by  \b, '

Dans cette expression, on peut y distinguer plusieurs coefficients. Tout d’abord, le coefficient
« K1 » est lié aux fuites qui se situent au niveau des conducteurs, tandis que le coefficient « Kz » est
quant a lui associé aux fuites se formant au-dessus des conducteurs. Ce dernier coefficient est

également utilisé pour quantifier les fuites entre tétes de dents (4.8).

5h

Ahead = Ho ls [Kz X M] (4.8)

Pour un systeme a pas non-raccourci (ou simple couche), les coefficients « Ki » et « K2 » sont
égaux a «1». Dans le cas d'un bobinage a double couche, ces coefficients dépendent de «y », le
rapport entre le pas raccourci et le pas normal. Pour un systeme triphasé, les coefficients « Ki » et

« K2 » ont pour valeurs les expressions définies dans (4.9).
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K1=1—(Z) a-v)
2

U<2=1_(%) a-v)

(4.9)

Pour un bobinage a pas raccourci égal a « y=5/6 », rn appliquant la relation (4.9), les coefficients

« K1 » et « K2 » valent approximativement « 0,88 » et « 0,91 ».

Pour l'intégration des perméances de fuite dans le circuit magnétique, la premiére perméance

« Avotom » permet de modéliser les fuites au niveau des conducteurs, tandis que la perméance « Atop »

permet de tenir compte des fuites apparaissant au-dessus des conducteurs (4.10). Un coefficient « Kt »

peut étre ajouté a la perméance de fuite au niveau des conducteurs afin de considérer les aspects

fréquentiels : effet pelliculaire et de proximité (cf. 4.1.2.2.3, page - 168 -).

h,—h) N
AtOp = uo IS X Kl X KL X 3b4 + 4_b4
hy h,  h, b, Shy,
Moo = il i [ By Py by Sy
bottom IJ‘O S 2 b4 + bl + b3 _ bl n b1 + 5b1 _ 4'hg

Le circuit magnétique de I’encoche est représenté par la figure suivante (Fig.4.19) :

Fig.4.19 Circuit magnétique centré autour d’une encoche, avec les perméances de fuite
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4.1.2.1.3 Perméances d’entrefer

La modélisation de I'entrefer d’une machine électrique est la partie la plus importante, car c’est
la que se trouve l'essentiel des échanges énergétiques entre le domaine magnétique et mécanique. En
raison de la saillance et du fait du mouvement relatif du rotor par rapport au stator, c’est la partie la

plus délicate a modéliser de notre réseau.

Comme nous l'avons vu précédemment dans la présentation du circuit magnétique, la
discrétisation choisie pour modéliser l'entrefer considere une perméance dont les extrémités des
perméances d’entrefer sont fixées a des points invariants dans le temps : I'un est fixé au rotor et 'autre
au stator. La perméance d’entrefer varie donc de maniere cyclique en fonction du mouvement
intrinseque du rotor par rapport au stator. Une loi d’évolution doit donc étre définie en fonction de

I’angle mécanique « Omeca » afin de prendre en compte le mouvement du rotor.

Nous nous intéresserons ici non seulement au flux capté directement par la dent, mais aussi
aux flux apparaissant sur le coté de la dent. La quantité de flux latéraux est importante dans les
machines a bobinage réparti du fait du grand nombre de dents par rapport au nombre de pdles et
dans les machines a aimants montées en surface du fait de I'entrefer important. Nous distinguerons
dans chaque méthode présentée deux perméances: la perméance «sans flux latéraux» et la
perméance « avec flux latéraux ». En fonction de la discrétisation choisie, les points de connexion de
ces perméances au stator seront supposés s’effectuer au niveau de la téte de dent, ou bien au niveau

des tétes de dent et des encoches.

La loi d’évolution de la perméance d’entrefer est déterminée automatiquement afin de
I'intégrer dans un processus de dimensionnement. Cette évolution périodique de la perméance
d’entrefer « Ag» peut étre estimée par différentes approches. Nous avons choisi de développer les

méthodes suivantes :

- Méthode des éléments finis,
- Méthode géométrique,
- Méthode d’approximation par une fonction,

- Méthode de discrétisation par des fenétres.

Cette liste précédente liste n'est pas exhaustive. On retrouve dans la littérature d’autres
approches comme les transformations conformes, dont la plus populaire est la méthode « Schwarz-
Christoffel Mapping » [131], [132]. La figure «Fig.4.20 » représente l'évolution de la perméance
d’entrefer (Fig.4.20b) pour une machine synchrone a aimants permanents a concentration de flux
(Fig.4.20a) [133].

-143 -



Chapitre 4 : Application au cas d“une machine synchrone a aimants permanents.

One FSPM cell in polar coordinates x107 Permeance function in one electrical period
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a/ Géométrie étudiée b/ Perméance d’entrefer

Fig.4.20 Approximation de la perméance d’entrefer par la méthode « Schwarz—Christoffel Mapping »

Il existe également des méthodes « hybrides », c’est-a-dire que les grandeurs magnétiques dans
I'entrefer sont évaluées numériquement, tandis que le reste de la machine conserve la méthode a
constantes localisées. On peut citer les travaux récents de [134] qui utilisent la méthode des
« intégrales aux frontieres » ou encore [20] qui utilise la méthode des « éléments finis ». Ces méthodes

hybrides ne seront pas abordées dans cette these.

Estimation par la méthode éléments finis

Le principe de cette méthode consiste a évaluer par un code éléments finis la valeur de la
perméance d’un tube de flux préalablement défini. L’avantage principal de cette approche réside dans
la précision des points calculés, notamment dans I'air. En effet, la répartition du flux magnétique par
la méthode des éléments finis est globalement admise comme une méthode « trés performante ». Ce
procédé est donc effectué pour différentes positions, puis une interpolation acheve d’estimer le reste
de T'allure de la perméance d’entrefer. Cette méthode est idéale pour les machines aux géométries

complexes et typiquement tridimensionnelles [135].
Quelle que soit la formulation, en potentiels vecteurs (4.11) ou scalaire (4.12), la valeur de la
perméance est calculée a partir de la valeur du flux et la force magnétomotrice aux bornes du tube flux

considéré.

Formulation en potentiels vecteurs (A) :

P = (Al - Az) X lmoy

Ae = j H x dl (4.11)
L
Formulation en potentiel scalaire (¢) :
= | BxdS
¢ .L (4.12)

Ae =¢; — &,

Avec:

« €1, €2 »: Potentiels scalaires aux deux extrémités dans le sens de la longueur du tube de flux considéré,
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« A1, A2 » : Potentiels vecteurs aux deux extrémités dans le sens de la largeur du tube de flux considéré,
«L, S»: Longueur et section du tube de flux.
«lmoy » : Longueur moyenne de la machine pouvant étre corrigée par le coefficient de foisonnement, la

prise en compte des évents, etc.

Cependant, la méthode possede deux inconvénients. Le premier inconvénient est de posséder
un temps de préparation relativement long, car cette méthode nécessite bien évidemment de
construire un modele éléments finis. Le second inconvénient réside dans la détermination
automatique de l'allure de la perméance d’entrefer, plus particulierement dans la définition
automatique du tube du flux a considérer. Au vu des équations (4.11) et (4.12), on remarque qu’il est
assez facile de déterminer le flux. Il suffit de se placer suffisamment « haut » au niveau de la dent pour
connaitre le flux totalisé par une dent. Le calcul de la force magnétomotrice est ici plus approximatif,
car elle nécessite de bien connaitre les deux extrémités du tube de flux considéré, ce qui est
relativement complexe a prévoir. Cela suppose également qu’il n'y ait pas de trop importantes

variations dans la géométrie de la machine.

Afin d’intégrer cette démarche dans un outil de dimensionnement, nous avons développé un
programme utilisant le logiciel « FEMM® » (Fig.4.21) interfacé sous « Matlab® » nous permettant
d’automatiser la procédure, depuis la création de la géométrie jusqu’a l'évaluation du flux et de la
force magnétomotrice et ¢a pour différentes positions du rotor (Fig.4.21a). L'utilisation des conditions
aux limites « symétriques » et « antisymétriques » (Fig.4.21b) permet, comme pour les modeles a

constantes localisées, de raccourcir significativement le temps d’évaluation du modele.

a/ Machine entiére avec des conditions b/ Un pdle avec des conditions

aux limites « Dirichlet » aux limites « anti-symétriques »
Fig.4.21 Représentations de la machine MS-8/48 (cf. Chapitre 5) a partir du logiciel « FEMM® »

Nous distinguerons la perméance « sans flux latéraux » calculée a partir du flux qui traverse le

bas de la dent, de la perméance « avec flux latéraux » calculée a partir du flux qui traverse le milieu de
la dent.
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Pour que la méthode fonctionne, il est nécessaire de définir a priori les formes approximatives
des tubes de flux afin d’en déterminer les extrémités. C’est de ce constat que nous sommes arrivés a
I"élaboration de la seconde méthode, méthode qui repose sur le calcul analytique de ces tubes de flux

précédemment définis.

Estimation par la méthode géométrique

La méthode dite géométrique est une méthode que I’on voit réguliérement pour les études en
statique [136], [137], [138] (Fig.4.22). Dans notre cas, elle repose sur les tubes de flux préalablement
définis pour la méthode d’estimation par éléments finis. La géométrie des tubes est ici simplifiée afin
de faciliter leur calcul analytique. Le calcul analytique de ces différentes perméances permet de les
paramétrer facilement et ainsi d’automatiser la procédure d’évaluation de la perméance d’entrefer.
Cette méthode suppose que les variations de la géométrie n’entrainent pas de modifications
intrinseques de la forme géométrique du tube de flux, seulement de ses dimensions.

__Stator — T —

T T
b P, 52 P vyl

; I— 1 I 1
."—f‘f Py Py
Rotor

Fig.4.22 Exemple de discrétisation de I'entrefer provenant de [136]

Ci-dessous, nous présentons des simulations réalisées a l'aide d'un code €éléments finis
(Fig.4.23), a partir desquelles nous présentons les formes des tubes pour la méthode géométrique

(Fig.4.24). On prend ici 'exemple de quatre positions :

Ogim — dzs — Q Ogim — Ozs — O,

- Position N°1 : 0, € [— am ZZS enco am ZZS enco] (En rouge)
Ogim — O,

- Position N°2 : =+ aim dem] (En vert)

- Position N°3 : =+ alm] (En violet)
Oyim+

- Position N°4 : =+ [ aim dent] (En bleu)

Avec:
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« Qtaim » : ouverture de 'aimant,

« Odent » : ouverture de la dent,

« Oenco » : ouverture de I'encoche,
«ozs» ouverture d'un pas dentaire.

Simulations éléments finis :

a/ Positions N°1 et N°3 b/ Positions N°2 et N°4
Fig.4.23 Visualisation des lignes de flux par la méthode des éléments finis pour différentes positions

Exemples de tubes de flux correspondant aux simulations précédentes :

| | |
1

b/ Position N°2

a/ Position N°

¢/ Position N°3 d/ Position N°4
Fig.4.24 Exemples d’estimation des différents tubes de flux pour différentes positions

Légende : la dent en gris, I'entrefer en bleu, I'aimant en vert ;
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Toutes les perméances utilisées dans cette méthode géométrique sont: des prismes
rectangulaires, des prismes trapézoidaux ou des quarts de cylindre plein. Nous distinguerons ici les
perméances « sans flux latéraux » calculées a partir des tubes de flux de couleur foncée, des
perméances « avec flux latéraux » qui sont 'association de tous les tubes de flux, clairs comme foncé.
La formulation analytique de ces tubes de flux a été détaillée dans le chapitre n°3 (cf. 3.1.4, page - 79 -).
Pour illustrer le calcul des tubes de flux utilisés dans cette méthode, nous présentons ci-dessous le

détail pour deux exemples correspondant aux tubes de la figure « Fig.4.25 ».

a/ Premier exemple b/ Second exemple
Fig.4.25 Exemple de calcul de tubes de flux

La perméance « A1 » correspondant au premier exemple de tube de flux (Fig.4.25a) a pour
valeur (4.13) :

h -1
Ay = 0.5 X o X I x{g+ g} (4.13)

lenco

Cette perméance peut étre déduite a partir de la mise en série (4.14) de la perméance d'un
prisme rectangulaire (4.15) et la perméance d'un quart de cylindre plein (4.16).

AaAp
M= rh (4.14)
a
ls X lenco (4'15)
Prisme rectangulaire : A, = pg X h—z

8

Quart de cylindre 4
. Y Ap = o X 1y X = (4.16)

plein : T

Elle peut étre également déduite a partir de la formulation classique de la perméance (4.17). La
section du tube «S1», surface normale, est constante sur tout le parcours de la ligne de flux

« médiane » (4.18). La longueur « 11 » est I’association d'une droite et d"un quart de cercle (4.19).
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Sq
Al = p_ol— (417)
1
1 (4.18)
S; =1¢ X %
i (4.19)

l; = hg + 8 lenco

Un second exemple présente la formulation analytique de la perméance « A2 » correspondant

a la figure « Fig.4.25b », assimilable a un prisme trapézoidal :

1 lgent —
% ent 4_

A, = X 1 X
2= Ho s ldent} (4.20)

A partir de ces quelques points calculés, on réalise une interpolation afin d’obtenir I'ensemble
des points restant (Fig.4.26).
x 107
101

Ay {H)

& !
| | | | ] ] ; N | |

| | N | | ] ]
45 40 35 30 25 20 15 10 5 0 5 10 15 20 25 30 35 40
0 ¥ ecal

S meca

Fig.4.26 Interpolation « cubique spline » des points calculés

Estimation par une fonction

Fonction par morceaux

> Sans flux latéraux :
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Chapitre 4 : Application au cas d“une machine synchrone a aimants permanents.

La méthode proposée par [139] consiste a approximer l’allure de la perméance d’entrefer par
une fonction par morceaux. Elle décompose la loi d’évolution de la perméance d’entrefer en quatre
parties : alignée, moyennement alignée, non-alignée et désalignée (Fig.4.27). Ces quatre parties
définissent la position d'une dent statorique par rapport a un pole rotorique et déterminent pour
chacune de ces parties une loi d’évolution différente, formée de fonctions simples de type « cosinus »

ou « linéaire » (4.21).

(L)

al ALIGNEES

)

c/ NON ALIGNEES

)

b/ MOYENNEMENT

ALIGNEES d/ DESALIGNEES

Fig.4.27 Définition des quatre zones

Définition de la perméance d’entrefer suivant les quatre zones [139]:

Ig X I
a/ Ko X Shﬁ pour 0 € [0,0,] et [2 — 0, 2T]
g
Lx 1. 1+cos(nx 5:21)
b x —T% x £ 1 05 € [64,0
Ag(8y) = /Mo hy 2 pour 6 € [64,6;] (4.21)
Lxl 1+Cos(nxw)
s X Imin 92 - 91
c/ Mo X o X 5 pour 64 € [21m —6,, 21— 0,]
g
d/ 0 pour 05 € [0,,21— 6,]
Ot les angles « 81 » et « 82 » ont pour valeurs (4.22) et (4.23).
91 _ |ldent - lpﬁlel (4'22)
2Ry
0, = lpas_dent + lpas_p()le (4.23)
2 2R,
Et la grandeur géométrique « Imin » a pour valeur (4.24). :
Lnin = min(ldent: lpéle) (4.24)

Avec:
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«ls»: Longueur axiale de la machine
« ldent » : Largeur d’une dent statorique
« lpote » : Largeur d"un pble rotorique

<« lpas_dent » : Largeur d’une dent statorique
« lpas_pole » : Largeur d"un pdle rotorique
«Rg»: Rayon moyen de I’entrefer
«hg»: Hauteur de I'entrefer

> Avec flux latéraux :

Dans la méthode précédemment exposée, on ne considere que le tube principal se situant en
dessous de la dent, ce qui minimise le flux normalement capté par la dent. Pour corriger cela, nous
nous proposons de modifier la valeur de la perméance maximale. Comme la méthode précédente
nous a donné une amplitude proche des éléments finis, nous proposons de modifier directement la

valeur maximale de la perméance d’entrefer par la valeur (4.25) déduite de (4.13).

1
Amax = Hols + h (4.25)

On constate une différence entre I'ouverture de la perméance d’entrefer obtenue par cette
méthode et celle que nous avons estimée par la méthode utilisant un code éléments finis.
Précédemment, dans la méthode géométrique, nous avons défini que la perméance est maximale pour
la « Position N°1 ». Modification de « 01 », décalage d'un demi-pas dentaire (az/2) par rapport a la
méthode précédente. Pour conserver la pente de la perméance, afin que 'amplitude de la dérivée
(nécessaire au calcul du couple électromagnétique) reste constante, 'angle « 02 » doit étre décalé du

méme angle.

Sur la Fig.4.28, la courbe violette représente 'allure de la perméance d’entrefer obtenue par les
travaux de [139]. La courbe orange représente quant a elle la premieére modification proposée, celle de
I'amplitude, tandis que la courbe rouge représente la combinaison des deux modifications, c'est-a-dire :

I’amplitude et I'ouverture de la perméance.
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-7 ,\
11 x 10 0, r;nfx
10~ A
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8
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=~ O
<7 5
4+
3 O"z\
2 —— Estimated by Finite Element Method
— Initial estimation by Ostovics formulae
1 — Final estimation with modifications
= = | | | |
-30 = -20 -10 10 20 30

0
0_{)
Fig.4.28 Améliorations de I’allure de la perméance d’entrefer obtenue par I'approximation

avec des fonctions ; Comparaison avec l’allure obtenue par éléments finis ;

Fonction non-partitionnée

> Fonction cloche :

Dans cette thése, nous proposons une approximation de l’allure de la perméance d’entrefer

par une fonction basée sur une courbe en cloche (4.26) issue de la logique floue.

a
Ag(8) = PPTEG (4.26)
1+ =
Avec:
«a»: coefficient interprétant I’amplitude max de la fonction
«b»: coefficient traduisant 'ouverture de la cloche a la moitié de I'amplitude
«e»: coefficient exprimant la courbure de la cloche
«d»: coefficient permettant de centrer la fonction

Comme la précédente méthode, le fait d'utiliser des fonctions permet d’estimer l'allure de la
perméance sans avoir recours a une interpolation. On peut paramétrer les précédents coefficients en
leurs donnant pour valeurs (4.27), (4.28) et (4.29).
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a= Apay = S — (4.27)

lenco

a + o,
b= a,= dent . aim (4.28)

d=nq X Qgent + Ny X Caim Avec : (ny,n,) € N? (4.29)

Le coefficient « d » permet d’éviter de déphaser la perméance d’entrefer lors de la création du
réseau. Le point faible réside dans le paramétrage de la courbure (coefficient « ¢ »). On ne sait pas
quelle formulation analytique donner a ce coefficient. Toutefois, il reste possible d’estimer
automatiquement ce coefficient en minimisant 1'écart par rapport a I'une des autres méthodes

d’obtention de la perméance d’entrefer.

> Différence de deux sigmoides :

Il est également possible d’approcher I'allure de la perméance d’entrefer par la différence de
deux fonctions sigmoides (4.30). Cela reste utile si les pentes « droite » et « gauche » sont différentes,

par exemple dans le cas d'une dent ou d'un pole asymétrique, d'une discrétisation de la dent ou du

pole, etc.
A6 ! . (4.30)
=aX - 4.30
gL 14+ eprg(es—cg) 1+ eprd(es_cd)
Avec:
«a»: coefficient interprétant I’amplitude max de la fonction,
«bg», «bd»: coefficient traduisant I'ouverture a gauche et a droite,
«Cg», «Cd»: coefficient exprimant la courbure a gauche et a droite.

> Représentations :

Sur la figure « Fig.4.29 », des exemples d’allure de perméance d’entrefer par la fonction cloche

(Fig.4.29a) et par la différence de deux sigmoides (Fig.4.29b) sont présentés.
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b/ Différence de deux sigmoides

Fig.4.29 Exemple d’estimation de la perméance d’entrefer par une fonction non-partitionnée

30

L’avantage de la méthode basée sur la différence de sigmoidesest de permettre une

discrétisation facile du pdle rotorique. Sur la figure « Fig.4.30 », on présente les perméances issues de

la discrétisation de I'amant. Le probleme de la méthode reste bien I'évaluation des pentes.

30

X 10
1_
0.8F —\y
0.7 Ay
| — Ay
= 06 )
T Ay
()]
205 A
0.4}
Ag
0.3
02
01
| | | | | | | | | [ |
Q0 25 20 a5 0 5 0 5 10 15 20 25
S{ meoa}

Fig.4.30 Discrétisation de ’aimant par la méthode basée sur la différence de sigmoides.

Discrétisation par des fenétres

Pour arriver a estimer l'allure de la perméance d’entrefer, cette méthode repose sur la

formulation d'une fonction exprimant la « longueur parcourue par le flux » dans I'entrefer, qui est

morcelé au moyen de fonctions « fenétres » reprenant la discrétisation du stator et du rotor. Nous

distinguerons différentes fonctions pour différencier la perméance « sans flux latéraux » ou « sans flux

latéraux ».
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> Sans flux latéraux :

La premiére allure que nous allons déterminer est 1’allure sans considérer les flux latéraux. On
peut retrouver l'application de cette méthode dans les travaux de [20]. Cette formulation est simple a
mettre en place. La premiere fonction, celle de la longueur parcourue par le flux dans l'entrefer, est
considérée comme constante sur I'ensemble de la machine. Les fonctions « fenétres » correspondent a
I'ouverture des poles et des dents statoriques. Les fonctions fenétres sont considérées égales a zéro
quand elles sont fermées et a un quand elles sont ouvertes. Il n'y a donc jamais de flux qui circule
entre les poles ou entre les dents. On retrouve une représentation graphique de la fonction « longueur

parcourue » et des fonctions « fenétre » pour le stator dans la figure « Fig.4.31 ».

hy {m}

-1
1m {m™}

o

w
-40 -30 -20 -10 0 10 20 30 40

O {Omeca}
Fig.4.31 Méthode de discrétisation par des fenétres ; Sans flux latéraux ;

> Avec flux latéraux :

Précédemment, dans la détermination de la perméance « sans flux latéraux », l'information de
la longueur parcourue entre les dents n’avait pas d’importance, car la fonction « fenétre » au stator ne
considere pas 'espace entre les dents. Pour déterminer la perméance « avec flux latéraux », on élargit
la fonction « fenétre » au stator afin qu’elle considere un pas statorique. La fonction de la longueur
parcourue par le flux au niveau de I'encoche sera estimée par I'association d'un segment de droite et
d'un quart de cercle. Cette longueur est croissante (linéairement) jusqu’au centre de l'encoche et

atteint comme valeur maximale « lmax » (4.31).

—

Imax = hg + e (4.31)

N A

A l'origine, la longueur maximale de I'entrefer était estimée par éléments finis, calibrée a partir
de la force électromotrice [127], [140]. L’assimilation de la longueur par un segment de droite et d'un
quart de cercle reprend lidée développée dans la «méthode géométrique », simplifications
géométriques qui nous ont permis d’étre trés proches de la valeur trouvée lors de I'estimation par

éléments finis.
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Les différentes étapes pour estimer la perméance d’entrefer pour une position sont rappelées
dans la figure suivante (Fig.4.32). Les différentes fenétres définies précédemment permettent de
déterminer les fonctions « Zs'(0s)Zm(0s)/hg(0s) ». Dans ces fonctions, on fait apparaitre « Zs'(0s) » et

« Zm(0s) » au numérateur afin de ne pas diviser par zéro.

P

max: h, + e

{m}

o min: f,

AVARVARVERVIRVERVIRVIRVILAVIAVIRVIRVE

h

-1
i i

z_{}
= O —
N
H.

HHE
N0
- (72, Z) = (7.2)
E
: hdl
=7 | | | | | | | |
\;:_3 0 20 30 40 50 60 70 80 90
8s{omeca}

Fig.4.32 Avec flux latéraux, position n°1 ;

On calcule ensuite la perméance en s’inspirant de la méthode d’intégration numérique des

trapezes (4.32). Cela revient a calculer un grand nombre perméances en parallele.

(4.32)

1 (Z7(0s;1) X Z2(Bs;41)  Z7(Bs;) x Z2,(8s;)
[7,2] s i+1 m i+1 s i m i
Ay =y X1y E R ir1 — 0si} X = X
g Uo oy X [ g X {0si4q — 05} X > { by (@5171) hy (05D

On répete cette opération pour différentes positions afin de déterminer I'allure de la perméance

d’entrefer. Le changement de position est réalisé en décalant la fonction « Zm » (cf. Fig.4.33).
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Z {
o —
I

o'y

wth {Hm™

10 20 30 40 50 60 70 80 9(
U ecal

Fig.4.33 Avec flux latéraux, position n°2 ;

o

S meca

L’ensemble des points calculés nous permet d’estimer l'allure globale de la perméance
d’entrefer, avec ou sans flux latéraux (Fig.4.34). Pour implémenter cette perméance dans le réseau, cela
nécessite de relier le décalage de la « fenétre rotorique » au pas de temps de la simulation, ou bien de
I’évaluer a posteriori. Pour un grand nombre de points, I’évaluation de cette perméance peut prendre
trop du temps, une interpolation peut alors étre judicieuse. De plus, au vu du nombre important de
points calculés, il y a peu de risque d’oscillations de la fonction.

-6
X

10
1,
0.8
0.6}
04
—Sans flux latéraux
0.2 — Avec flux latéraux
| | | | |
-20 -15 -10 -

| | | | |
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Fig.4.34 Allure de la perméance d’entrefer obtenue par la méthode de la discrétisation

A, {HY

meca
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Conclusion sur la perméance d’entrefer

Bilan des méthodes présentées

Sur la figure (Fig.4.35), on synthétise les différentes allures obtenues par les méthodes
perméances d’entrefer précédemment exposées. Les perméances affichées sont celles «avec flux
latéraux ». La perméance analysée par éléments finis nous servira ici de référence. On distingue sur
cette figure :

-enbleu: I"approximation par la méthode éléments finis,
- enrouge : I'approximation par la méthode géométrique,
-en vert: I'approximation par la méthode par une fonction partitionnée et non-partitionnée,
-enorange: l'approximation par la méthode de la discrétisation par des fenétres
-7
11X 10
10+
ol
8l
7L — Finite Elements
= — Geometric _
%= 6 Bgll-shgped funf:tlon
> 5. — Piecewise function
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Fig.4.35 Comparaison des allures de perméances d’entrefer
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Pour analyser cette figure, nous comparerons trois criteres : 'amplitude maximale, I'ouverture
de la perméance et l'allure de la pente. Ces criteres sont importants, notamment dans le calcul des

sources mécaniques : la force radiale (perméance) et la force tangentielle (dérivée de la perméance).

Sil'on compare les amplitudes maximales de chacune des méthodes, elles semblent tout a fait
semblables. Cela est tout a fait normal, car dans toutes les méthodes, excepté celle utilisant un code
éléments finis, nous considérons le méme tube de flux (cf. (4.27)). Et ce tube de flux a été retenu, car il

était tres proche de 'estimation que nous avions effectuée par éléments finis.
Si 'on compare maintenant les ouvertures des différentes perméances, on constate que les

écarts par rapport a I'ouverture estimée par éléments finis sont minimes. Encore une fois cela est

normal, car les critéres géométriques ayant permis le paramétrage des ouvertures de perméances ont
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été estimés ou recalés a partir des visualisations éléments finis, a 'exception faite de la méthode de

discrétisation par des fenétres.

Finalement, si I'on compare les allures des pentes de chacune des méthodes (Fig.4.36), on
apercoit également une certaine similitude. Mis a part la méthode de discrétisation par des fenétres,
I'ensemble des autres méthodes ont été estimées a partir des visualisations éléments finis. La pente de

la droite est importante, car elle nous fournit I'information sur 'amplitude des oscillations de couple.

-7

x 10
7,
—Finite Elements
6.5 — Geometric
Bell-shaped function
— Piecewise function
6L — Discretization by windows
—~—
T
L=
(=]
< 5.5+
5+
\
4.5
| | |

| | | 1
12 13 14 15 16 17 18 19 20
Fig.4.36 Zoom sur les allures de perméances d’entrefer

-159 -



Chapitre 4 : Application au cas d“une machine synchrone a aimants permanents.

Dans le tableau « Tab.4.3 Avantages et inconvénients des méthodes d’obtention des perméances

d’entrefer », nous mettrons en exergue les avantages et inconvénients de chacune des méthodes :

Tab.4.3 Avantages et inconvénients des méthodes d’obtention des perméances d’entrefer

METHODES :

AVANTAGES

INCONVENIENTS

Eléments Finis

- Tres bonne précision dans les points
calculés,

- Prise en compte des géométries
complexes par exemple : les tétes de dent,

les formes des encoches, etc.

- Lent dans la construction et dans 1’évaluation du
modele,

- Choix du bon compromis entre le nombre
d’évaluations et la qualité de I'interpolation entre les
points calculés,

- Automatisation difficile ; il est nécessaire de définir a
priori le tube de flux choisi pour le calcul de la force

magnétomotrice.

Géométrique

- Rapidité dans I’estimation de la
perméance,

- Précision correcte des points calculés.

- Qualité de l'interpolation entre les points calculés ;
peu de points calculés par le modeéle.

Fonction . o, - Ne s’adapte pas aux géométries complexes,
o - Tres rapide a évaluer, . L ) o ,
(partitionnée o . . - Pour les fonctions non-partitionnées, difficulté de
- N'utilise pas d’interpolation. )
ou non) paramétrer la courbure.
- Plus long a programmer et a simuler par rapport
L ) L . aux modeles basés sur des fonctions ou celle basée sur
Discrétisation - Simplicité de discrétisation de 'entrefer, L,
K o . les formes géométriques,
par des fenétres - Possibilité de ne pas interpoler.

- Précision de la pente et allure générale légerement

différente de la méthode élément finis.
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Dans la figure «Fig.4.37 », nous comparons les méthodes suivant six criteres. Cette

représentation doit permettre de faciliter le choix d’'une méthode en fonction des criteres que 1'on

souhaite favoriser. Le choix et 1’évaluation de ces critéres restent subjectifs. Les criteres retenus sont :

- Précision : La précision globale dans I’allure et locale dans les points calculés,
- Robustesse : La robustesse de la méthode suite aux variations des parameétres d’entrées,
- Mise en ceuvre : La difficulté de la mise ceuvre de la méthode jusqu’a I’obtention de I'allure,
- Temps de calcul : Le temps de calcul permettant d’obtenir I’allure de la perméance,
- Discrétisation : Le niveau de discrétisation qu’il est possible de mettre en ceuvre,
- Géométrie complexe: La possibilité de considérer des géométries complexes.

Précision

4

3

Géométrie complexe

Discrétisation

Temps de calcul

Robustesse

Mise en ceuvre

Méthodes: ——Eléments Finis — Géométrique — Fonction — Fenétres

Fig.4.37. Comparaison des méthodes d’obtention de perméances d’entrefer ;

Pour notre étude, les criteres initialement privilégiés sont : la précision, le temps de calcul et la

robustesse. Pour réaliser notre optimisation, nous avons donc choisi la méthode géométrique. Le

critere de la mise en ceuvre n’est évaluable qu’apres l'avoir effectué. Les criteres d’une discrétisation

plus fine et d’une considération de géométrie plus complexe ont été percus comme une bonne

perspective.
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La méthode géométrique

Pour réaliser notre optimisation, nous avons donc choisi la méthode géométrique,
essentiellement car les allures de la perméance et de sa dérivée sont toutes deux tres proches des

estimations réalisées par éléments finis « Fig.4.38 ».

7
x 10 .
127 —Finite Elements
10+ — Geometric
= 8
v d 67
(o))
< 4t
2,
-40 -30 -20 -10 0 10 20 30 40
eS {DH’IECB}
8
N X 10
o
m
= 0
G:Ul
T
(o))
<
© ) I I ! ! ! I ! ! !
-40 -30 -20 -10 0 10 20 30 40

0, ecal

s ' meca

Fig.4.38. Comparaison de la méthode géométrique et de la méthode éléments finis

De plus, la méthode géométrique semble suffisamment robuste pour étre confrontée a un
algorithme d’optimisation et ¢a malgré le faible nombre de points calculés (Fig.4.39). Pour limiter
I'effet des oscillations suite a l'interpolation, nous effectuons une premiere interpolation pour ajouter
des points dans la pente, puis une seconde interpolation est effectuée cette fois-ci sur I'ensemble de

I'allure.
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x10
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Fig.4.39. Robustesse de la méthode géométrique a la variation des parametres d’entrées

4.1.2.1.4 Forces magnétomotrices des aimants

Pour intégrer 'aimant au réseau, nous ferons l'’hypothese que l'évolution de la courbe

d’induction « Bam-Haim » de I’aimant est assimilable a une droite dans le second cadran (Fig.4.40).

AB
B,

-Hx -Hc 'Hmax

——| Irreversible Range |—» 1 €————]| Reversible Range | ———

Fig.4.40. Courbe d’induction de 'aimant
La plupart des aimants, excepté les aimants « AINiCo », possedent des allures relativement

linéaires (cf. Fig.2.9). On travaille dans la zone linéaire de 'aimant afin d’éviter toute désaimantation

irréversible de 1'aimant, méme si 'aimant posséde un léger coude dans la zone proche du champ
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coercitif « He». Pour cela, nous avons veillé a ne jamais dépasser « Bmin». Nous expliciterons cette

partie dans la partie thermique.

On définit une fonction affine du type « Bam=cHaimtp » (4.33). Les coefficients « a» et « 3 »,
respectivement le coefficient directeur de la droite et le coefficient de 1'ordonnée a l'origine, varient
tous deux en fonction de la température de 'aimant. Dans la suite de ce chapitre, nous présenterons
I’évolution de la courbe d’induction et nous donnerons des coefficients de pondération de l'induction

rémanente et du champ coercitif, en fonction de la température pour I'aimant « N39H » (cf. Fig.4.74).

Baim = HaimHaim + Br (4.33)

Le coefficient directeur de la droite est la perméabilité de I'aimant « pa», qui a pour valeur

(4.34). Dans le cas d’absent de coude, « Hx » est confondu avec « He ».

B,

Maim = H_x (4.34)

Pour modéliser ’aimant, on part de I'équation de la droite d’aimantation exprimée en fonction
de « Haim » (4.35).

Haim = — Hy (4.35)

En introduisant les caractéristiques géométriques de l'aimant, a savoir «F=Hl» et

« @=BS », cette derniére expression devient (4.36) :

s
— (palm alm _ FX (436)

Faim S
aimHaim

L’aimant permanent peut donc étre modélisé par un générateur de Thévenin magnétique (4.37),

c’est-a-dire par une source de force magnétomotrice en série avec une perméance (Fig.4.41). L’aimant

peut bien évidemment également s’exprimer au moyen d'un générateur de Norton.

(p .
=27 —Fy (4.37)

Faim A
aim
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Faim >

Ae (Paim

-—>

Fx Aaim

Fig.4.41. Modeéle de I'aimant

4.1.2.2 Circuit électrique

Notre circuit électrique comporte par phase : une résistance qui modélise la résistivité des
enroulements statoriques au passage d'un courant électrique et une inductance prenant en compte le
trajet du flux magnétique dans l'air au niveau des tétes de bobine. Nous allons dans cette partie
détailler la formulation analytique de ces deux éléments. Nous ne traiterons ici que du cas d'un
bobinage constitué de bobine préformée avec des conducteurs rectangulaires. C’est une technologie de

bobinage que I'on rencontre couramment dans les machines de fortes puissances.

4.1.2.2.1 Résistances électriques des enroulements

L’appréciation de la résistance électrique est importante, car elle est une source importante du
modele thermique et permet d’estimer un critere important de conception: le rendement de la
machine (Perte Joule). Notre bobine est supposée de section constante « Skob », la bonne évaluation de
la résistance des enroulements va dépendre essentiellement de l’exactitude de : la longueur des
enroulements « lbob », 'évolution de la résistivité du cuivre en fonction de la fréquence des courants
qui y circulent « o(f) », ainsi que 1’évolution de la résistivité du cuivre en fonction de sa température
«o(T) » (4.38).

lbob

G
(o)

(4.38)

Tout d’abord, pour estimer correctement la longueur du bobinage, il est nécessaire de définir la
géométrie de celui-ci. [141] propose une méthode de calcul permettant d’estimer la longueur « lbob »
(4.39) en se basant sur une forme et une disposition simplifiées des tétes de bobines dans le cas de

bobines rigides préformées Fig.4.42.

Avec:
« N » : Nombre de spires dans une encoche,

«Is » : Longueur de I'empilement statorique,
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Fig.4.42 Forme et disposition des tétes de bobines dans le cas de bobines rigides préformées.

La précédente formule (4.39) introduit différents coefficients représentant des longueurs
relatives aux tétes de bobines: « di», «dz2», «ds»et «ds», que I'on peut retrouver sur la figure

« Fig.4.18b ». Les valeurs de ces différents coefficients vont étre maintenant détaillées.

Tout d’abord, la valeur du coefficient « d1 » est choisie en fonction du niveau des tensions

(simples) d’alimentation :

Tab.4.4 Coefficient « d1 » en fonction de la tension d’alimentation ;
Tension {V} [0,300] [300,600] [600,1500] [1500,3000]
di {mm} 12 18 22 25

Le coefficient « d2 » se calcule par la formule (4.40). Il est intéressant de remarquer que la

valeur de celui-ci dépend de « y », le rapport entre le pas raccourci et le pas normal. Cette formulation
analytique permet donc de prendre en compte les deux bobinages considérés dans cette these (Fig.4.45
et Fig.4.46).

ds Z,

dz = —4 p cos(a) Y (440)

Avec:
« p » :nombre de pairs de poles ;
« o » : I'angle défini par (4.41)

denco + dew)

o (4.41)

o= arcsin(

Avec:
« denco » : largeur d'une encoche

« dew » : distance entre deux tétes de bobine
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«ds »: pas d’encoche au centre de "encoche

Le coefficient « ds » est quant a lui égal a la hauteur occupée par les spires dans une encoche et
par l'isolant (4.42). Il peut donc s’écrire a partir des dimensions de 1’'encoche précédemment définies

dans la partie magnétique « Fig.4.18b ».

d3 = h41 + h42 + h’ (4.42)

Tandis que le coefficient « ds» se déduit du coefficient « d2» (4.43). Il n’intervient pas dans

I'estimation de la longueur des enroulements de la machine, mais permet d’estimer la longueur de la
carcasse « Lc» (4.44). Cette longueur est notamment importante dans l'estimation des fréquences

propres de la machine dans I'étude vibroacoustique.

d, = d, sin(a) (4.43)

En conclusion, la résistance statorique est donc égale a la formulation analytique présentée ci-
dessous (4.45). Elle dépendra également du coefficient « Np » représentant le nombre de chemins en
paralléle. La seule inconnue reste la valeur de la résistivité qui dépend a la fois de la température et de
la fréquence. L’aspect thermique sera abordé dans la partie couplage « magnétique-thermique » (cf.
4.43.1.1, page - 220 -) et l'aspect fréquentiel a la fin de cette partie qui traite de l’estimation des
éléments du circuit électrique (cf. 4.1.2.2.3, page - 168 -).

N x 2{ls + 2d; + 2d, + d3} L1
Sbob Np

R = p(T,f) X (4.45)

4.1.2.2.2 Inductances des tétes de bobines

L’inductance de tétes de bobine « Lew» permet de prendre en compte les trajets du flux
magnétique qui circule dans l'air au niveau des tétes de bobine dans l'air. Le déplacement
tridimensionnel de ce flux de fuite, courbé par la proximité du fer et influencé par les bobines voisines,
rend le calcul exact presque impossible. Quelques formules empiriques permettent toutefois de
I'estimer. Dans cette thése, nous avons utilisé une méthode de calcul provenant des travaux de [142],

car elle est adaptée a un bobinage préformé (4.46).

(4.46)

2b, + b, + by /2] y {kak,}”

1
Lew = =— X 3.15107% x N X
w2 s 2 2p
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Cette formulation dépend de deux coefficients : « ka » et « kp ». Le premier coefficient « ka » est
le facteur de distribution des enroulements statoriques pour une machine triphasée (4.47), tandis que
le coefficient « kp » est le facteur de pas (4.48). Ce dernier coefficient est dépendant de I’'harmonique

considéré « Nu ». Pour le fondamental et pour un bobinage a pas diamétral, ce coefficient est égal a un.

o= 3 p 1
4= 3% 7. % (a5 p\ (4.47)
S sm( )
Zs
kp, = sin(Ny v 90) (4.48)

4.1.2.2.3 Aspects fréquentiels

L’intégration des aspects fréquentiels est importante, notamment dans la perspective d'une
évolution du modeéle vers des applications a grande vitesse (ou les machines avec un grand nombre de
poles). Pour considérer ces aspects fréquentiels dans les enroulements (effets pelliculaires et de
proximité), il est nécessaire de discrétiser encore davantage le circuit électrique et magnétique. Pour le
circuit électrique, il faut discrétiser la résistance électrique afin de pouvoir considérer
indépendamment chaque sous-conducteur. Pour le circuit magnétique, il est nécessaire de discrétiser
I’encoche pour insérer une perméance de fuite par sous-conducteur. Cela nous permet de multiplier
ces résistances et perméances de fuites locales par les coefficients « Kr » et « KL » [58], [143]. Les
formulations des coefficients « Kr » (4.49) et « KL » (4.50) présentées ici sont valables pour un bobinage
rectangulaire. On voit apparaitre dans ces deux formulations le coefficient « Zr» qui représente le
nombre de sous-conducteurs au-dessus de celui considéré, d’ou l'intérét de discrétiser les circuits
jusqu’au niveau des sous-conducteurs. Le coefficient « £ » représente la hauteur de conducteur réduit,

soit I'inverse de « I'épaisseur de peau » (4.51).

sinh(2%) +sin(2§) Zt%—1 o sinh(€) — sin(€)

Kr(®) = Ecosh(ZE) — cos(2%) 3 28 cosh(%) + cos(¥) (4.49)
K 3 sinh(ZE) — sin(2§) Zr*—=1 1 sinh(€) + sin(¥) (4.50)
L) = ZE cosh(ZE) — cos(2%) YA % E % cosh (&) + cos(¥)
Avec:
bc
EET) = h, [nf —2 ( S (4.51)

La figure « Fig.4.43 Coefficients en fonction de la fréquence pour trois températures» présente
I'évolution des coefficients en fonction de la fréquence pour trois températures différentes (20°C, 60°C
et 100°C), car la hauteur du conducteur réduit « & » dépend de la résistivité du matériau « o ». La

modification de la résistivité en fonction de la température sera développée dans la partie thermique.
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Fig.4.43 Coefficients en fonction de la fréquence pour trois températures

Données : Matériau : cuivre ; Section d’un sous-conducteur : 2x8mm ; 6 sous-conducteurs dans ’encoche ; Z1=3 ;

4.1.2.3 Couplage électromagnétique

Le couplage électromagnétique mis en place dans cette thése est basé sur la notion de gyrateur.
Nous avons vu dans le précédent chapitre que celui-ci peut s’exprimer sous la forme de deux sources
de tension autopilotées en courant (Fig.4.44).

Fig.4.44. Circuits couplés au moyen d'un gyrateur exprimé avec deux sources autopilotées.

On applique ce montage a un systéme électromagnétique a un seul domaine (cf. 3.2.4, page - 84

-). Les grandeurs utilisées sont celles rappelées dans le tableau « Tab.4.5 ».

Tab.4.5 Application du gyrateur a un modele électromagnétique

Electrique Magnétique
Sources ) )
Source de tension «Vin = « Se» Aimant permanent «Vayn = « Sm »

externes
Impédance , o Impédance

L. Impédance électrique  «Ze» ¥  «Zn» . «Zm» = «Zn»
des circuits magnétique
Gains des sources Gain de la force Gain de la force

. i i . « -N » > « 212 » B . « N » > « 721 »
autopilotées électromotrice magnetomotrice
Flux des i . ) ) Dérivée du flux . )

L. Courants électriques «i» > «i1» » «@'» > «i2»

circuits magnétique

En remplagant les grandeurs, on peut décrire le systéme matriciel suivant (4.52) :
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{SSr:} - [—ZITS rZIZ] {q:} (4.52)

Ou I'on reconnait différentes lois : (4.53), (4.54), (4.55) et (4.56).

Loi d’'Hopkinson généralisée : Vin =Zm @’ (4.53)
Loi d’Ohm généralisée : Vo =7Zci (4.54)
Loi d’Ampere : F=Ni (4.55)
Loi de Faraday : E=—-Ng¢g’ (4.56)

Dans notre circuit magnétique, nous avons préféré travailler avec le flux magnétique « ¢ »
plutot qu’avec sa dérivée « @' ». Pour réaliser le couplage précédemment présenté, il est nécessaire de
dériver le flux qui est vu par les sources autopilotées du coté électrique. La méthode qui a été utilisée

pour dériver numériquement le flux de dent est la méthode d’Euler implicite (4.86).

Précédemment, nous nous sommes intéressées au calcul des éléments du circuit électrique
« Ze » (résistance des enroulements et inductance des tétes de bobines) et « Zm » (perméance du fer, de
fuite et d’entrefer). Nous allons maintenant nous intéresser au calcul des gains des sources d’efforts

internes : les forces électromotrices et les forces magnétomotrices.

Dans le cas d’enroulements multiples, la connaissance des gains de toutes ces sources
autopilotées n'est pas immédiate. La valeur des gains pour les sources autopilotées du coté
magnétique est donnée par la distribution du bobinage : le nombre de spires et le sens d’enroulement
dans chaque encoche. La connaissance des gains des sources autopilotées du coté électrique est quant
a elle déduite de leurs homologues magnétiques. Nous présenterons ici deux méthodes afin de les

déterminer.
Pour illustrer ces méthodes, nous prenons comme exemple un bobinage imbriqué, double
couche, a pas raccourci « 5/6 », pour une machine ayant douze dents au stator. Nous définissons donc

la matrice « Wi» (4.57), dont les colonnes peuvent étre assimilées aux encoches et les lignes

représentent les phases. Cette matrice nous servira de point de départ pour les deux méthodes.

+7 0 0 0o -7 -14 -7 0 0 0 +7 +14
Wil=1[ 0 0 +7 +14 +7 0 0 0o -7 -14 -7 0 (4.57)
-7 -14 =7 0 0 0 +7 +14 +7 0 0 0

» Méthode n°1:

Dans la premiere méthode, on travaille avec la matrice de passage « M1 » (4.58) [116].
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1 -1 0 0 O O O O 0O 0 0 O0F
o 1 -1 0 0 O O O O O 0 O
o 0 1 -1 0 O O O O 0 0 O
o 0 0 1 -1 0 O 0 O 0 0 O
o o 0 0O 1 -1 0 0 0 0 0 O
o 0 0 0O o0 1 -1 0 0 0 0 O©

[M,] = o o O O O O 1 -1 0 0 0 o0 (4.58)
o o0 0 O O O O 1 -1 0 0 ©
o o0 0 O O O O 0 1 -1 0 ©0
o 0 0 o0 O O O 0 0 1 -1 0
o 0 0 0O O O O O 0 o0 1 -1
.1 0 o0 0 O O O O O O 0 1

La méthode d’obtention des différents gains des sources autopilotées €lectriques passe par
plusieurs étapes :

1/ mettre tous les coefficients de la derniere ligne de la matrice « [M1] » a « un »,

2/ inverser la matrice modifiée obtenue lors de la premiere étape,

3/ mettre tous les coefficients de la derniere colonne a « zéro » de cette nouvelle matrice,

4/ et multiplier cette derniere matrice par « Wi ».
> Méthode n°2 :

La seconde méthode consiste a multiplier la matrice « Wi» par la matrice de passage

« M2 » (4.59) et I'on soustrait la valeur moyenne du résultat obtenu pour chaque phase [144].

(4.59)

L U
R R R R ERERRRRRRRAS
(SN U N NN =
(NN N N e R ==
PR R R R R R R, OO
RFR R RPRPRPERROOO OO
PR R RPRROOOOCOO
PR R RPRPROOOOOOO
PR RROOCOOOOOO
PR R OoOOOCOOOCOOO
N R =E==R=E=E=E=R=R=
RPOO0O00O0O0O00OOO

» Conclusion :
En conclusion, dans les deux cas, on obtient la matrice « W2 » qui nous donne la valeur des

gains des sources autopilotées du circuit électrique (4.60). Les colonnes représentent les flux circulant

dans les dents et les lignes représentent les phases.
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-7 -14 -14 -14 -14 -7 +7 +14 +14 +14 +14 +7
W] =[+14 +14 +14 +7 -7 —-14 -14 -14 -—-14 -7 +7 +14 (4.60)
-14 -7 +7 +14 +14 +14 +14 +7 -7 -—-14 -—-14 -—-14

Entre les deux méthodes, la seconde méthode possede un net avantage par rapport a la
premiere. En effet, la seconde méthode n’inverse pas de matrice, ce qui par conséquent évite le bruit
numérique et permet de gagner du temps lorsqu’on manipule de grosses matrices (négligeable dans
notre cas). Le tableau ci-dessous « Tab.4.6. » résume les différentes étapes deux méthodes au moyen
de leur code « Matlab® ».

Tab.4.6 Code Matlab® permettant de déduire « [W2] » a partir de « [W1] »

Méthode n°1 Méthode n°2
M1 (end, :)=ones (length (M1 (:,end)) ,1); W2=W1*M2;
Ml=inv (M1) ; w2(1,:)=Ww2(1,:)-mean (W2 (1,:));
M1 (:,end)=zeros(1,length(MI1(:,end))); w2(2,:)=W2(2,:)-mean (W2 (2,:));
W2=(M1*w1) "', W2(3,:)=W2(3,:)-mean (W2 (3,:))

Pour conclure sur la partie couplage électromagnétique, nous présentons les gains des sources

autopilotées pour les deux bobinages utilisés dans cette these :

- 1er bobinage : bobinage triphasé, simple couche, imbriqué, a pas diamétral (Fig.4.45);
- 12 sources magnétiques (1 par dent) et 30 sources électriques (10 par phases).

14 14
l. -l e
0 0

“ =
14 L 1 ._. I I | I I R

1 2 3

4 5 6 7 e 2 3 4
14r 14
T = EEEN N
0
Wl Phase 3

- I L I
141 2 3 4

B .- HEEEER
5 9 ! 5 8 9

6 7
Slot Numbers Slot numbers

a/ Gains des sources magnétiques b/ Gains des sources électriques

Fig.4.45 Gains des sources autopilotées d'un bobinage triphasé imbriqué a pas diamétral

- 24 bobinage : bobinage triphasé, double couche, imbriqué, a pas raccourci de 5/6 (Fig.4.46) ;

-> 18 sources magnétiques (1 ou 2 par dent) et 36 sources électriques (12 par phases).
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Wl hase |
N
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 1 12

ElPLose 2

4l | L 1 1 L | I | | 1
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12
Slot Numbers

a/ Gains des sources magnétiques

4l !

14r
Wl hase |
7
mEEEE -
o
| |

-?._._._.
8 R
1

2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12

7. EPLase 2
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12

14 B Phase 3
-
0

Slot Numbers

b/ Gains des sources électriques

Fig.4.46 Gains des sources autopilotées d"un bobinage triphasé imbriqué a pas raccourci de 5/6

Finalement, la figure « Fig.4.47 » présente la mise en place du couplage électromagnétique

sous la forme de circuits pour le bobinage triphasé,

imbriqué et a pas diamétral (Fig.4.45). Cette

représentation est adaptée a une modélisation a un seul domaine. Il est également possible de

représenter ce couplage sous « forme de circuit » pour un circuit magnétique ou circule du flux, en

introduisant un troisieme circuit couplé aux deux autres [145]. Un exemple de ce couplage a été

présenté précédemment dans cette these (Fig.3.5).
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Fig.4.47 Mise sous forme de circuit du couplage électromagnétique pour une modélisation avec un seul domaine.
Données : Bobinage triphasé, simple couche, imbriqué, a pas diamétral ; 12 dents statoriques ;
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4.1.3 Résolution

La résolution du modele électromagnétique est basée sur les travaux de [116], [117]. L’outil qui
a été développé permet de mettre sous forme matricielle le circuit électrique et magnétique, de réaliser
le couplage fort entre les deux circuits et donne les courants électriques et le flux magnétique dans
chaque branche. Il est également possible de réaliser ces étapes au moyen de logiciel spécialisé, par
exemple : « SPICE » [146], « VHDL » [147], « MODELICA » [148] ou encore « RELUCTOOL » [149].
Nous avons choisi de conserver « notre » propre code, car il nous permet d’accéder a I'ensemble des

parameétres jusqu’a la résolution.

4.1.3.1 Mise en équation

4.1.3.1.1 Mise en équation du circuit électrique

Le circuit électrique est constitué : de noeuds électriques « ne », de branches électriques « be » et
de phases « pe ». Les phases sont les branches qui réalisent le couplage magnétique. Elles possedent
une force électromotrice « E » qui dépend directement de la valeur du flux circulant dans le circuit
magnétique (4.61). Les branches électriques qui ne participent pas au couplage électromagnétique
gardent la désignation de « branche ». Elles ont la possibilité d’héberger une source de tension
indépendante « Se » (4.62).

vi(t) —v¢(t) = Ri(t) + L% +E(®) (4.61)
vi(t) — ve(®) = Ri(t) + L% +5.(0) (4.62)

Pour pouvoir mettre le circuit électrique sous forme matricielle, on peut estimer la dérivée du
courant par la méthode d’Euler implicite : (4.63) et (4.64). Cette méthode a l'avantage d’étre stable

tout en conservant une bonne convergence.

vi(0) — ve(©)} = {R + L/At } i(t) — {L/At} i(t — At) + So(t) (4.63)

{vi(t) —ve()} = {R+ L/At} i(t) — {L/At}i(t — At) + E(t) (4.64)
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La forme matricielle générale est donnée par 1'équation (4.65) :

[C™{v} = [Ze]{i} + {E} — {Sc} (4.65)
Avec:

(Z] Matrice d'impédances électrique,

{i} Vecteur des courants dans le circuit électrique,

[Cel. [Ce]™  Matrice de connexion électrique et sa matrice transposée. Les coefficients de cette matrice sont
égaux a « £1 » si le courant rentre ou sort dans la branche, ou bien égaux a « 0 » si le courant n’a

aucune influence sur la branche,

{v} Vecteur des potentiels électriques,
{E} Vecteur des forces électromotrices,
{Se} Vecteur des sources de tensions imposées, ainsi que des tensions dues aux courants dans les

inductances aux pas de temps précédents.

[150] montre que ce systeme d’équations matricielles peut encore s’écrire sous la forme suivante

(4.66), avec « [10] » la matrice permettant d’imposer une masse au circuit électrique.

e T =) - 1) 59

On pose (4.67), ce qui nous permet de distinguer 'ensemble des inconnues électriques du

systeme dans un seul vecteur « {xe} ».

_ _[Ze] [Ce]T
Ael = [ [Cc]  ['0] ]

0 (4.67)
| e} = et

4.1.3.1.2 Mise en équation du circuit magnétique

Le circuit magnétique est constitué : de nceuds magnétiques « nm », de branches magnétiques
«bm » et de dents « dm ». Les dents sont les branches qui réalisent le couplage avec le circuit électrique.
Elles possedent une force magnétomotrice « F» qui dépend directement de la valeur du courant
circulant dans le circuit électrique (4.68). Les branches magnétiques qui ne participent pas au couplage
électromagnétique gardent la désignation de « branche ». Elles ont la possibilité d’héberger une

source de tension indépendante « Sm » (4.69).
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50~ &0 = ] 0 + F© (468

1
&i() — &(0) = {K} @(t) + Sy, () (4.69)

Contrairement a la mise sous forme matricielle du circuit électrique, la mise sous forme
matricielle du circuit magnétique est pour sa part immédiate. En effet, il n'y a pas de dérivée a
estimer. La méthode d’Euler implicite pourrait étre également envisagée en cas d’intégration
d’inductances magnétiques modélisant les pertes par hystérésis (cf. 3.2.5.1, page - 85 -). La forme

matricielle générale est donc donnée par I"équation (4.70) :

[C]"{e} = [Zm]{@} + {F} — {Sp} (4.70)
Avec:

[Zm] Matrice d'impédances magnétiques,

{o} Vecteur des flux dans le circuit magnétique,

[Cml, [Cm]T  Matrice de connexion magnétique et sa matrice transposée. Les coefficients de cette matrice sont
égaux a « £1 » si le flux rentre ou sort d la branche, ou bien égaux a « 0 » si le flux n’a aucune

influence sur la branche,

{e} Vecteur des potentiels magnétiques,
{F} Vecteur des forces magnétomotrices,
{Sm} Vecteur des sources de forces magnétomotrices imposées (aimants).

Comme pour le circuit électrique, on peut mettre le circuit magnétique sous la forme (4.71), avec

« ['0] » la matrice permettant d’imposer une masse au circuit magnétique.

o e = o) - () e

On pose (4.72), ce qui nous permet de distinguer I'ensemble des inconnues magnétiques du

systeme dans un seul vecteur « {xm} ».

=[5 5]

o = ()

(4.72)
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4.1.3.1.3 Réaction magnétique d'induit

On distingue deux possibilités pour intégrer les forces magnétomotrices issues de la réaction

magnétique d’induit au sein du circuit magnétique : dans la culasse [126] ou bien dans les dents [116].

Pour les forces magnétomotrices directement intégrées dans 1'encoche, on applique le
théoreme d’Ampere sur le circuit (fermé) autour de I'encoche (4.73). Le circuit magnétique pris en
considération est constitué des deux dents « dm » entourant I’encoche « zs », de 1’élément de culasse

statorique situé au-dessus de 1’encoche et de la perméance de fuites entre les deux tétes de dent.

3@ Hdl = Fyq (4.73)
YA

En généralisant le procédé, on relie les grandeurs électriques aux grandeurs magnétiques au

moyen de la matrice « [W1] » que nous avons définie précédemment (cf. (4.57)).

{Fus} = Wyl {I,n} (4.74)

L’intégration des forces magnétomotrices au niveau des dents est quant a elle plus complexe a
introduire. [116] propose de répartir la force magnétomotrice d’une encoche dans les deux dents
adjacentes (4.75).

(Fzs=1 r1 -1 0 . . . 01 (Fam=1 N
Fye—sp o 1 -1 o0 . . . Fim=2
Fye—s .0 1 -1 0 . . Fim=3
- e T R b (4.75)
Fzs:Zs—z . . . 0 1 -1 0 de=dm—2
Frs—z5-1 0 0 0 0 0 1 -1)]!Fim=am-1
Frs—zs L1 0 0 0 0 0 14 \Fgn=agm "/

Toutefois, cette matrice n’est pas inversible en I'état : son déterminant est nul. Pour pallier ce
probléeme, on modifie la derniere ligne de cette matrice en introduisant une loi qui peut étre vue
comme une « conservation des forces magnétomotrices » (4.76) [117]. Cette relation n’a jamais été

rigoureusement démontrée.

A
Z Fi=0 (4.76)
i=1

La nouvelle matrice obtenue peut étre ainsi inversée, ce qui permet d’exprimer les forces

magnétomotrices de dent « Fam » en fonction des forces magnétomotrices d’encoche « Fzs » (4.77)(4.78).
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Famer \y 1 -1 0 . . . 0717 (Fuer

Fame=2 o 1 -1 0 . . . Foe_y

.0 1 -1 0 . . Fez

< =1, . ) - > (4.77)
Fam=dm-2 . ) 0 1 -1 0 Fls=7s_2

Fam=dm-1 o 0 0 0 0 1 -1 Fre—zs-1

Fam=dm 1 1 1 1 1 1 14 .\ 0 /

En conclusion, on nommera « [P]» cette matrice qui nous permet de passerles forces

magnétomotrices des encoches aux dents.

{de} = [P] {Fzs} (4.78)

4.1.3.14 Couplage

Pour réaliser le couplage, on considere une forme réduite de 1'expression matricielle exprimée
précédemment pour le circuit électrique (4.66) et pour le circuit magnétique. On réduit le systeme
matriciel électrique (4.71) aux « pe » premieres inconnues : les phases électriques (4.79). On fait la
méme chose pour le systeme matriciel magnétique, que 1’on réduit aux « dm » premieres inconnues :

les dents magnétiques (4.80).

[Ac(pe, pe)] {xe(pe, 1}

[Am(dm, dm)]  {xm(dm, 1)}

—{E(pe, D} —{Se(pe, 1} (4.79)

—{F(dm, 1)} —{Sy(dm, 1)} (4.80)

Pour isoler « {i} », le vecteur des courants circulant dans les phases électriques et produisant une
réaction magnétique d’induit au sein du circuit magnétique, on multiplie la précédente expression
(4.79) par la matrice inverse de « [Ac(pe,pe)] » que I'on désignera par la matrice « [a] » (4.81). On réalise
la méme opération pour isoler « {@} », le vecteur des flux circulant dans les dents magnétiques et
produisant des forces électromotrices dans les phases, en multipliant I’expression (4.80) par la matrice

inverse de « [Am(dm,dm)] » que 'on désignera par la matrice « [[3] » (4.82).

{ipe} = [al{E} + {io} (4.81)

Avec:
{ipe}  Vecteur des courants de phase,
[a] Matrice d’admittances électriques (équivalente a « [Ae(pe,pe)]? »),
{Epe} Vecteur des forces électromotrices,
{io}  Vecteur des courants de phase au pas de temps précédents ou des courants imposés par les sources de

tension.

{@am} = [BI{F} + {¢o} (4.82)

Avec:
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{@am} Vecteur des flux de dent,
(8] Matrice d’admittances magnétiques (équivalente & « [Am(dm,dm)] ! »),
{F} Vecteur des forces magnétomotrices de dent,

{®o}  Vecteur des flux imposés par les aimants.

On rappelle les relations nécessaires au couplage électromagnétique : la loi d’Ampere (4.83) et la
loi de Faraday (4.84).

{Fzs} = [Wl] {ipe} (4.83)

{Epe} = [W;] {@'am} (4.84)

Les matrices « [W1]» et «[W2]» sont les matrices correspondant aux gains des sources
autopilotées électriques et magnétiques définies précédemment (cf. 4.1.1.3.2, page - 135 -). Il est a noter
que si les forces magnétomotrices dans le circuit sont placées au niveau des dents, il est nécessaire

d’utiliser la matrice de passage « [P] » définie précédemment (cf. (4.78)).

A partir de relations : (4.81), (4.82), (4.83) et (4.84), on obtient une équation différentielle sur le
flux magnétique de dent (4.85) [117]. Une fois ce systeme différentiel résolu, il est possible de

déterminer l'ensemble des grandeurs des circuits électrique et magnétique.

{(pdm} = [Y]{(p,dm} + {6} (4.85)

Avec:

{[Y] = [B][Wi][a][W,]
8} = [BI[Wil{io} + {90}

4.1.3.2 Résolution

On utilise de nouveau la méthode d’Euler implicite pour estimer la dérivée du flux dans les

dents magnétique (4.86).

{(pdm (t)} - {(pdm (t'l)} +

At {5} (4.86)

{@am(®} = [v]

Cela nous amene a poser le systéeme d’équation suivant (4.87), avec « [Id] » la matrice identité.

[Kl{@am(®} = (/) (4.87)
Avec:
[m=[m—%ﬂ

() =~ 2 (Qam(® 1)} + (5)
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Cette équation est non-linéaire, car la matrice « [K] » varie en fonction du flux. On cherche la
solution approchée de ce systeme par la méthode de substitution. On introduit donc le vecteur {R}

représentant le résidu (4.88).

R} = {} - [Kl{p} =0 (4.88)

Si le résidu « {Rn} » est en dessous du critere d’arrét ou que le nombre maximal d’itérations n’a
pas été atteint, on cherche alors a savoir quelle valeur donner a {A@dm}. Ce vecteur est la solution

de (4.89) et permet afin d’estimer de nouveau le flux jusqu’a tendre vers la solution exacte (4.90).

{A(pdm} = [Kn—l]_l{gen—l} (4.89)

{(pdmn} = {(pdmn_l} + {A@gm} (4.90)

La méthode de substitution est une méthode itérative et a besoin d’étre initialisée. On prend un
vecteur de flux nul pour le premier pas de temps. Pour les autres pas de temps, on choisira comme
point initial non plus le vecteur de flux nul, mais comme le dernier point de fonctionnement trouvé.
En effet, si le pas de temps est assez faible, on peut supposer que le nouveau point de fonctionnement
sera proche de I'ancien. On gagne ainsi en temps de calcul en diminuant le nombre d’itérations. Un
parametre de sous-relaxation « w » (choisi inférieur a un) est également introduit afin d’éviter toute

divergence en évitant un déplacement trop important.

4.2 MODELE ELECTRONIQUE DE PUISSANCE

De maniére générale, les actionneurs actuels sont majoritairement commandés au moyen de
convertisseurs. Dans notre cas, le convertisseur étudié est un onduleur de tension triphasé a deux
niveaux. Ce convertisseur permet de balayer 'ensemble des points de fonctionnement « couple-
vitesse » de notre machine synchrone a aimants permanents, depuis la zone a couple constant, jusqu’a

la zone de « défluxage » (Fig.4.48).

A

A
*
—~— B |
= cy
g__ |
e ° ¢
Constant torque zone Flux-weakening zone
Q {rad/s}

Fig.4.48 Caractéristique « couple-vitesse », avec les zones « a couple constant » et de « défluxage »
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Toutefois, cette association « convertisseur-machine » entraine des aspects néfastes. Les
créneaux de tension délivrés par I'onduleur induisent inévitablement des conséquences, que ce soit :
sur le bruit, sur le couple, sur les pertes, etc. C’est pourquoi il est important de pouvoir considérer un

modele électronique dés la phase de conception.

Nous avons présenté précédemment deux méthodes afin de modéliser la partie
« électronique » (cf. Chapitre n°3). Nous présenterons 1'approche qui consiste a reproduire la tension
que I'on applique a une phase de moteur au moyen de sources pilotées.

4.2.1 Description du modele

La structure de I'onduleur de tension triphasé est composée de six interrupteurs issus de
I'association en antiparallele d'une diode et d’un transistor (Fig.4.49). Cela permet d’obtenir une
réversibilité en courant. Nous considérerons les interrupteurs parfaits, sans chutes de tension ni de
résistances de conduction. Les pertes dans le convertisseur ne seront pas considérées. Nous nous

intéresserons uniquement aux conséquences de I’onduleur sur la machine.

Electronic model

A
- N

A Electrical model Magnetic model
K] I(2 K3 I & N A S
| Rg Lew Eroap(t) Fywmome(t)

Ky K % Ky {} Electromagnetic coupling

Fig.4.49 Schéma classique d'un onduleur de tension triphasé couplé au modeéle électromagnétique

Upc/2

Upc/ 2

I

Nous ne considérerons pas la décharge des condensateurs au niveau du bus continu. Nous ne
prendrons également pas en compte l'étage précédent le bus continu : hacheur, pont redresseur,
batteries, etc. Nous appellerons « Upc » la valeur du bus continu et nous la considérerons comme une

source de tension parfaite.

La commande des interrupteurs pour un bras d’onduleur est complémentaire pour éviter de
court-circuiter de la source de tension du bus continu. Cela revient a n’étudier que trois interrupteurs
et donc de limiter I'étude a huit possibilités (2%). Le tableau ci-dessous (Tab.4.7) permet de récapituler
les tensions aux bornes de la machine par rapport au potentiel «0» en fonction des états des
interrupteurs « Ki», « K2» et « Ks». On définira comme « ouvert » l'interrupteur quand celui-ci est

égal a zéro.
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Tab.4.7 Tensions aux bornes de la machine en fonction des états des interrupteurs « Ki », « K2 » et « Kz » ;

Ki 0 0 0 0 1 1 1 1
K2 0 0 1 1 0 0 1 1
Ks 0 1 0 1 0 1 0 1
Vio - % Ubc - 12 Ubc - 12 Ubc -2 Ubc + %2 Ubc + % Ubc + %2 Ubc + %2 Ubc
V2o -1 Ubc -1 Ubc + %2 Ubc + %2 Ubc -1 Ubc -1 Ubc + % Ubc + %4 Ubc
V3o -% Ubc + % Ubc - % Ubc + % Ubc - % Ubc + % Ubc -1 Upc + % Ubpc

Le cas ou les interrupteurs « Ki », « K2 » et « K3 » sont tous dans le méme état n’est pas utilisé,
car ils reviendraient a appliquer une tension nulle aux phases de la machine. L’ensemble des
précédentes hypotheses nous permet de passer du schéma classique (Fig.4.49) a la structure simplifiée

(Fig.4.50), en introduisant les sources pilotées « Vg », « Vo » et « V3o ».

Rs Lew Eroap(t)

@O Ox

Fig.4.50 Structure simplifiée d'un onduleur de tension triphasé couplé au circuit électrique.

La structure simplifiée de la figure précédente (Fig.4.50) est impossible a résoudre en 1'état. Du
fait des forces électromotrices, on ne connait pas la différence de potentiel s’appliquant a une phase de
notre machine. La solution est de ramener le potentiel « 0 » au potentiel « N », en calculant la tension
homopolaire « Vo » (I'autre possibilité est d’imposer les tensions composées). La tension « Vo » est
une tension autopilotée implicite, car elle est la conséquence des tensions pilotées « Vig», « Voo » et
« V30 » et peut se calculer par la formule suivante (4.91). Pour appliquer cette formule, il est nécessaire
que les charges soient équilibrées, c’est-a-dire que les résistances des enroulements et les inductances
de fuites de tétes de bobine doivent étre égales entre elles. Le cas échéant, il serait judicieux d'imposer

plutot les tensions composées afin de supprimer le potentiel « 0 ».

Vi (D) + Voo (1) + V30 (D)
3

En électronique de puissance, cette tension homopolaire est vue comme un degré de liberté
supplémentaire qui permet d’améliorer la commande: injection d’harmonique de rang trois,
accroissement des fondamentaux, etc. [151]. Ce degré de liberté supplémentaire pourrait se modéliser
par une source supplémentaire en série avec la tension homopolaire. Ici, on se place dans le cas

« naturelle », c’est-a-dire que ce degré de liberté n’est pas exploité.
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En conclusion, la tension homopolaire nous permet d’imposer directement les tensions aux
bornes d’une phase du moteur. On l'introduit dans notre schéma électrique par les tensions pilotées :

« Vi », « Vo » et « Vay » (4.92). Ces tensions sont appliquées aux bornes de chaque phase du moteur.

Vin(® = V3o (1) — Vno (D)
Von () = Voo (t) — Vo (D (4.92)
Van (1) = V3o (t) — Vo (D)

On obtient donc le schéma suivant (Fig.4.51) :

Electronic model Electrical model Electromagnetic coupling

Vin(t) | Rs Lew Eroan(t) Fwinpmva(t) '
@ . \/\/\,_,_/‘YW\_._@; E @
N ._@_.gv\/\r_._rrvw_._@ﬁ N @éb i

B e S

Tridimensional Bidimensional
Magnetic effects Magnetic model

Fig.4.51 Modele électronique par sources de tension pilotées

4.2.2 Pleine onde

Le principe de la machine synchrone autopilotée est de réussir a synchroniser les tensions
alternatives fournies par la source d’alimentation par rapport a la position du rotor. La connaissance
de cette position relative détermine la séquence de commande des interrupteurs. On appelle cette
commande : la commande « pleine onde ». Afin d’améliorer certaines des performances de la
machine, cette commande pleine onde peut étre modulée. Nous détaillerons cet aspect apres la

description de la commande pleine onde.

La pleine onde est donc déterminée par la séquence de commande, c’est-a-dire les instants
d’ouverture et de fermeture des interrupteurs, en fonction de la position du rotor. Différentes
stratégies peuvent étre mises en place : les stratégies a « 120° », a « 180° » et a « angles calculés ». La
stratégie « 120° » est souvent utilisée pour les machines de faible puissance, tandis que 1’on préfere la
stratégie « 180° » pour les machines de moyennes et fortes puissances [152]. L’angle représente 1'angle
de conduction d’un interrupteur pour une période électrique et la commande de chaque bras est
déphasée de «%m ». Les « angles calculés » ont des angles de conduction spécifiques calculés a priori
par l'utilisateur de la machine afin de réduire I'action de certains harmoniques. Cette stratégie est
fréquemment utilisée dans la traction électrique. Ces angles sont généralement choisis sur des criteres
de réduction des pertes et d’impact sur le réseau. Nous détaillerons ici uniquement les stratégies a
120° et a 180°. Le principe de fonctionnement de la stratégie par angles calculés pourra étre déduit de

ces deux précédentes stratégies. Bien que la stratégie a angles calculés soit utilisée dans le chapitre n°5,
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elle ne sera toutefois pas détaillée dans cette partie, car les choix de ces stratégies sont soumis a une

forte concurrence industrielle. Les stratégies de commande a angles calculés ont été fournies par notre

partenaire industriel (cf. Chapitre n°5).

La commutation des transistors se fait donc en fonction de la position du rotor. La séquence

de commande a « 180° » est la séquence de commande la plus classique, les interrupteurs conduisent

pendant une demi-période. Il y a toujours trois semi-conducteurs qui conduisent (un par bras) et une

commutation toutes les « 60° ». La séquence de commande de la stratégie pleine onde a « 180° » est

explicitée dans le tableau ci-dessous avec la description de la conduction des interrupteurs en fonction

de la position du rotor, jusqu’aux tensions simples théoriques pour une machine triphasée couplée en

étoile (Tab.4.8).
Tab.4.8 La séquence de commande de la stratégie pleine onde a « 180° »

Bélec [0, /3] [1t/3, 27t/3] [27/3, m] [m, 471/3] [47/3, 57t/3] [57/3, 2m]
Ki 1 1 1 0 0 0

Ko 0 0 1 1 1 0

Ks 1 0 0 0 1 1
Vio + %2 Upc + %2 Ubc + %2 Ubc - %2 Ubc - % Ubc - % Ubc
V2o -1 Ubc -1 Ubc + % Upc + % Upc + % Ubc -1 Unpc
V3o + % Ubpc - % Ubc - % Upc - % Upc + % Upc + % Upc
Vo + % Ubc - ¥ Upc + % Ubc - ¥ Upc + % Ubc - Y% Upc
Vin + %5 Ubc + 24 Upc + %5 Upc -5 Ubc - % Ubc - Upc
Van - % Unc - % Unc + %5 Ubc + 25 Upc + %5 Upc - % Ubpc
Van + %5 Upc -5 Ubc - %3 Upc -3 Ubc + %5 Ubc + %5 Ubc

Le tableau suivant (Tab.4.9) est similaire au précédent, mais explicite la stratégie pleine onde a «

120° » pour une machine triphasée couplée en étoile. Dans cette stratégie, il est possible qu’aucun des

interrupteurs du bras ne conduise et sera désigné dans le tableau par « x ». La tension Vs n’est pas

fixée et dépendra des forces électromotrices (« 3 » est un potentiel dit « flottant »). Ce cas sera signalé

par « xx » dans le tableau.

Tab.4.9 La séquence de commande de la stratégie pleine onde a « 120° »

Oétec [0, /3] [7t/3, 27t/3] [27/3, m] [m, 471/3] [47/3, 57/3] [57/3, 2]
K1 1 1 X 0 0

Ko 0 X 1 1 X 0

Ks X 0 0 X 1 1
Vio + %% Ubc + %2 Ubc XX -1 Ubc -1 Unpc XX
V2o - % Ubc XX + % Ubc + % Ubc XX - % Upc
Vo XX -2 Ubc -2 Ubc XX + % Ubc + % Ubc
Vo 0 0 0 0 0

Vin + % Ubc + % Upc 0 -% Ubc -1 Ubc 0
Von - 12 Ubc 0 +% Ubc +% Ubc 0 -% Ubc
Vin 0 -1 Ubc -1 Ubc 0 +% Ubc + % Ubc

La stratégie a « 120° » implique une tension homopolaire nulle et élimine naturellement les

harmoniques de rang trois. Néanmoins, la valeur efficace du fondamental est moins élevée que pour
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la stratégie a « 180° » (Fig.4.52). La valeur de la tension du bus continue est ici égale a « 600V » dans les

deux cas.
300 300
200 2001
= 100 = 100-
< o 2.0
=7 1001 > -100p
200/ -200-
. ‘ -300L ' ' '
300 I 1 | |
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 0 1 2 5 8 °
. Time {ms}
Time {ms}
400 4001
300 300
= a0 o 2000
= 100} > oo
0 L I i T 2 ls | mim = lm I L 0
0O 3 6 9 12 15 18 21 24 27 30 33 36 39 0 s 6 9 12 15 18 21 24 27 30 33 36 39
Harmonic {N°} Harmonic {N°}
a/ « V10 » pour une séquence de commande de 120° b/ « V10 » pour une séquence de commande de 180°

Fig.4.52 Allures de la source autopilotée « V10 » pour deux séquences de commande différentes;

Toutefois, les harmoniques de rang multiples de rang trois sont naturellement éliminées pour
les dispositifs triphasés couplés en triangle ou en étoile et sans le neutre. Le spectre harmonique de la
tension homopolaire révele tous les harmoniques de rang trois (Fig.4.53a). Ainsi les tensions

appliquées aux bornes d'une phase de la machine sont débarrassées de ces harmoniques (Fig.4.53b).

100 400+ |
- 0 . 200
% o < o
Z 50 > 200~
-100- , , ‘ \ \
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 -4005 ] 2 3 4 5 ; 8 5 10
Time {ms} " Time {ms}
150 400 !
. 300-
= 1000 =
o ‘-’z 200; H. H,
<= 50 = 100 v Hy Hy
0 | I I i ! [ | L [ ] | [ 0 L I I [ | Bim | _mim s mlm 1
0 3 6 9 12 15 18 21 24 27 30 33 36 39 0 3 6 9 12 15 18 21 24 27 30 33 36 39
Harmonic {N°} Harmonic {N°}
a/ Tension homopolaire « VNO » b/ Tension simple « VIN »

Fig.4.53 Signal pleine onde 180° d"une tension simple d"une machine triphasée couplée en étoile.

La prochaine étape est I'étape de modulation. La modulation consiste a modifier la commande
des interrupteurs afin de « hacher » la tension du signal « pleine onde ». L’action de la modulation
permet de régler (d’abaisser) la valeur efficace de la tension. Elle a également 1’avantage de réduire les
harmoniques de courant dans la machine. Néanmoins, cela se fait au prix de I'ajout d’électronique de

commande et de pertes par commutation supplémentaires.

4.2.3 Modulation

La modulation que nous avons mise en place est une modulation a largeur d’impulsion (MLI).
Elle est basée sur la comparaison entre un signal triangulaire (la modulante) et un signal sinusoidal (la
porteuse). On appelle l'indice de modulation « m », le rapport entre la fréquence de la porteuse et la
fréquence de modulation (4.93). On a une « modulation synchrone » quand l'indice de modulation est
un entier. Dans les autres cas, nous serons dans le cas d'une « modulation asynchrone ». Nous
appellerons «r», l'indice de réglage, représentant le rapport d’amplitudes entre la porteuse et la
modulante (4.94).
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_f
m = /e (4.93)

— Asin (4.94)
r /Acar

Le choix de l'indice de réglage « r » permet d’ajuster la valeur efficace de la tension simple. Ce
réglage permet de garder le rapport constant entre la tension simple et la fréquence : c’est la
« commande scalaire ». Elle permet ainsi de travailler a flux constant et donc a « couple constant ».
Elle nécessite cependant que la chute de tension induite par la résistance des enroulements et les fuites
de téte de bobine soit faible.

A partir, d’une certaine fréquence (ou vitesse), la valeur maximale de la tension efficace est
atteinte et le rapport « V/f» n'est plus constant. On ne peut par conséquent pas travailler a flux
constant : c’est la zone de « défluxage ». D’autres commandes sont également possibles, comme la
« commande vectorielle ». Cependant, c’est la « commande scalaire » en « V/f » qui est le plus souvent
plébiscitée dans le domaine de la traction ferroviaire. La « commande vectorielle » est surtout efficace
au démarrage et pour des changements brutaux de vitesse. Ces criteres ne sont pas essentiels pour le
domaine de la traction ferroviaire et permettent de s’affranchir d’ajout d’électronique supplémentaire

pour la commande [153].

Quant a lui, le choix de l'indice de modulation « m » se résume bien souvent au compromis
entre ’amélioration du courant et la réduction des pertes par commutation. Les harmoniques dues a
la modulation sont regroupées sous forme de familles autour des multiples de la fréquence de
modulation. Ainsi, plus I'indice de modulation est grand et plus ces familles d’harmoniques sont
rejetées a des fréquences élevées. Elles sont ainsi naturellement filtrées par la machine. Toutefois, on
ne peut pas augmenter indéfiniment cette valeur a cause des temps de commutation des
interrupteurs. De plus, I'augmentation de la fréquence augmente nécessairement le nombre de
commutations sur une période électrique et donc les pertes par commutations. Nous montrerons dans
le « Chapitre V » que d’autres criteres, comme le rayonnement acoustique, pourraient étre choisis afin

d’améliorer les performances globales de la machine.

Sur cette figure « Fig.4.54a», nous représentons la comparaison de la porteuse et de la
modulante. Les caractéristiques de la porteuse sont: « Asin=8V » et « fsin=100Hz » et pour les indices :
«m=18 » et «r=0.8 ». Sur la figure « Fig.4.54b », on s’apercoit que si la porteuse est supérieure a la
modulante, c’est 'interrupteur Ki qui conduit. On apercoit sur cette méme figure, I'apparition sur le

spectre harmonique des familles d"harmoniques autour des multiples de I'indice de modulation.
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Fig.4.54 Modulation MLI pour une machine triphasée, basée sur une séquence de commande a « 180° »

Le calcul de la tension homopolaire nous donne I'allure suivante (Fig.4.55a), ce qui nous permet

de reconstituer 1’ensemble des tensions appliquées aux bornes des phases du moteur (Fig.4.55b).
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Fig.4.55 Tension simple d"une machine triphasée couplée en étoile, séquence de commande a « 180° »
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4.3 MECANIQUE

4.3.1 Sources mécaniques d’origine électromagnétique

Dans le cas des machines électriques, 1’énergie magnétique se concentre dans I'entrefer. En se
basant sur l'utilisation la méthode des travaux virtuels dans cette zone, on peut dissocier deux forces :
une radiale et une autre tangentielle (Fig.4.56). Elles sont issues des pressions magnétiques agissant
sur deux surfaces « Sk» et « St ». La force tangentielle est a I'origine du couple électromagnétique de la

machine, tandis que la force radiale est a I’origine du bruit électromagnétique.

Stator

Se P/
Fill F, [P
¢

Magnet

Rotor

Fig.4.56 Projection des forces de Maxwell dans I'entrefer
Ces sources sont calculées a partir du principe des travaux virtuels [154]. Nous distinguerons ici

I'énergie magnétique (Wwm) comme étant 1'énergie calculée a partir du flux et la coénergie magnétique

(W’m) comme étant I'énergie calculée a partir de la force magnétomotrice (Fig.4.57).

PA

Wi

W/ §
il >

Fig.4.57 Energie et coénergie magnétique

Lors du calcul de la dérivée de I'énergie magnétique, on se retrouve face a la résolution d'une
équation aux dérivées partielles (4.95). Le lien entre le flux et la force magnétomotrice est la
perméance « A ». Cette approche est correcte lorsque la perméance est percue comme un
condensateur. Notre calcul fait I’hypothése lorsque le circuit magnétique n’est composé que de

perméances du type « EA=@ ». Il est important de rappeler que la perméance est potentiellement
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dépendante du temps. Cela sera le cas dans notre application avec la présence des perméances

d’entrefer.
1 @2 1 1 11
dWh) = d(z%) = gordlg] + g7l
(4.95)
1 2 1
d(W'y) = d(EAEZ) _ Ez(t) dial + SAd[E]

Le théoréme des travaux virtuels considere que la variation énergétique du systeme dans un
déplacement (infinitésimal) virtuel (« dr » ou « d6 ») est égale au travail de la force ou d'un couple
(4.96).

ow ow
——dr +—==d0 =TI'd6 + Fdr (4.96)

dw(e,r) = 5 6

Les principales hypotheses de cette méthode sont que les déplacements doivent étre
suffisamment faibles et que 1'on considere le fer comme étant un matériau linéaire. Dans le cas
linéaire, 1'énergie est égale a la coénergie, ce qui permet d’écrire les équations suivantes (4.97).
Précisons que le calcul des forces et celui des couples virtuels se font a flux ou forces magnétomotrices

constants. On ne travaille qu’avec le premier terme de ’addition des équations définies dans (4.96).

oW’y ALY
F= = — |
or E=cst or lp=cst (4.97)
[= oW’y _ dWy .
08 E=cste 08 p=cste

Ao

[=dw,/ | p=cst \

§
i >

Fig.4.58 Courbe du flux en fonction de la force magnétomotrice.

L5 F . dWM|‘E:CSte

Lors d'un déplacement virtuel quelconque « Fig.4.58 », on considere que le flux et la force

magnétomotrice sont constants (£&¢=cst). On choisit la plupart du temps de calculer le couple a partir
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de la dérivée de la coénergie magnétique et la force a partir de la dérivée de 1'énergie magnétique.
Cependant, nous rappellerons ici que nous sommes dans le cas linéaire, la relation « EA=¢ » est donc
vérifiée. Les résultats sont donc équivalents que 1'on travaille avec I'énergie ou la coénergie (4.98) et
(4.99), (4.100) et (4.101).

Formule de la force :

A partir de I'énergie

Wy
or

__@*1or_ B°S (4.98)
@=cst 2 Or 2 or 2 uSor 2

A partir de la coénergie (en linéaire)

S
oWy, e pip) @ s[ 1]_ A 1971
©oor |, ~2dr 2 or 2 r2]l  2r 2Ar
E=cst (4-99)
—_Z ZLEZ__@ZLZ_B_Z_
27 pSr 2" uS 2 u

Formule du couple :

A partir de l'énergie (en linéaire)

1 1
o _ 0@ e20l) ¢ 1on_gon (100
00 lp=cst 2 06 2 00 2 A200 2 09
A partir de la coénergie
r— OW'y _ &2 0A
T8 |, 206 (4.101)
E=cste

Dans le cas d'un modele magnétique basé sur un réseau de perméances, on applique ces
formules a toutes les perméances du circuit. Toutefois, on peut approximer que la génération du
couple se limite essentiellement aux zones d’entrefer. Pour le couple, il faut souligner que les
perméances de fuites sont constantes et les perméances dans le fer sont supposées linéaires, donc
constantes. Nous supposerons que cette derniere hypothése n’est pas pénalisante, car les machines
synchrones a aimants permanents ne sont pas sujettes a de trop fortes saturations. De plus, nous

supposerons que seule la force radiale dans I’entrefer participe a déformer la structure statorique.

Le couple obtenu est le couple instantané (4.102), tandis que la force est une répartition

spatiale et temporelle (4.103), avec « Os » est la position relative au stator.
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5(0* A6, D)

(4.102)
2 00

I(t) =

B(8s,t)* S 4.103
F(t,0) = _g_ ( )
2 Ho
On peut donc considérer la force mécanique comme la somme d’harmoniques issue dune
transformée de Fourier dela force (ou pression) dans le domaine spatial (mode) et temporel

(fréquentiel) et appliquer le principe de superposition dans un réseau avec des impédances linéaires
(Fig.4.59).

- e e -.- L K
'
'
Pm=0,t=at Pm=1,¢=af ' P f=nf
Pm=0,f=2Af Pm=1 Jf=2Af Pm—>°°,f=2Af
' ' '
' [] '
L] [] '
Pm=0,f—>°° Pm=1 ,f_,no Pm_wo’f_,uo

Fig.4.59 Décomposition spectrale de la force de Maxwell dans les domaines modal et temporel
4.3.2 Modéle mécanique

4.3.2.1 Mise en équation du couple électromagnétique

Le couple électromagnétique instantané de la machine « I'em» est déduit de la formule (4.104),

issu des « travaux virtuels » (cf. Chapitre n°3).

Zs P
B 0A v (85) Agy,()?
Tem(D) = E E 30 > (4.104)

u=1v=1

Notre modeéle électromagnétique est un modele dynamique dans lequel le « pas de temps » est
imposé. Le « pas de position » est une variable implicite liée au pas de temps par la vitesse du rotor de
la machine. Pour implémenter la dérivée de la perméance d’entrefer, il est donc préférable de changer
de variable de dérivation et d'utiliser directement le temps. Ce changement de variable fait apparaitre

la vitesse mécanique du rotor « Q » (4.105).
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OAyv(0s,)  O0Ayy(05,t) Ot 0Ay(B5,0) 1

00 ot 00 ot Q(t) (4.105)

Afin de calculer le couple électromagnétique instantanée, on estime la dérivée de la perméance
d’entrefer au moyen de la méthode d’ « Euler explicite ». Cette méthode est simple a mettre en ceuvre,

mais nécessite un pas de temps relativement petit. On obtient donc (4.106) :

Zs P
_ 1 Au,v (t) - Au,v (t - At) A“5u,v (t)z
[em(D) = Ei E,- oo AL 3 (4.106)

Le couple électromagnétique instantané fluctue en raison de I'effet de denture, de la distribution
spatiale du bobinage, du convertisseur, etc. Ces oscillations de couple sont calculées sur une période

électrique au moyen de la formule ci-dessous (4.107) :

1-‘max l-‘min
T =y 4.107
osc { T oy ( 0 )

Avec: «Tma», «I'min », «I'moy » et «Tosc » grandeurs représentant respectivement le couple
maximal, minimal, moyen et oscillant. Le couple moyen est évalué au moyen de la FFT (harmonique

7€10).
4.3.2.2 Résolution en statique
4.3.2.2.1 Principe fondamental de la statique

Le principe fondamental de la statique d’une machine électrique s’exprime de la maniere

suivante (4.108), avec « ' » le couple de charge et « I'mc » le couple mécanique :
I =The—T =0 (4.108)

Cependant, dans notre modele, nous évaluons la valeur du couple électromagnétique. Ce qui

introduit le couple de pertes « I's » dans le principe fondamental de la statique (4.109).
El=Tem I, —Tch =0 (4.109)

Le signe « +» du couple de pertes dépend de mode de fonctionnement de la machine. En effet,

le cas général du couple de perte s’exprime par cette équation (4.110) :
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T, = Tap — Tt (4.110)

Néanmoins, le couple absorbé « I'a » et le couple utile « I'ut » sont différents si 1'on considere le

fonctionnement moteur ou générateur (4.111) :

I = T I, = T
Moteur = {ab em ou Générateur = {ab me (4.111)
Fut 1—‘n’lC Fut - Fem

Le couple de pertes doit pouvoir prendre en compte toutes les pertes énergétiques. Les pertes
Joule sont prises en compte de facon implicite au moyen des résistances statoriques. Les pertes dans
les roulements peuvent étre considérées de fagon explicite en introduisant un coefficient de
frottements. Le coefficient de frottement est considéré laminaire « friam » et non secs, du fait de la
lubrification des matériaux. Les frottements turbulents ne sont ici pas considérés du fait de la vitesse
modérée de la machine. Les pertes : par hystérésis, par courants induits, aéraulique, etc. ne sont pas

prises en compte. On aboutit alors la formulation simplifiée du couple mécanique (4.112).

Iméca = Tem £ o X Q (4.112)

Si I'on remplace 1'équation (4.104) dans (4.100), on exprime le principe fondamental de la

statique au moyen du couple électromagnétique (4.113) :

Tem = [en £ fg X Q (4.113)

4.3.2.2.2 Point de fonctionnement

Dans notre modéle mécanique statique, la vitesse est supposée constante. Elle est imposée soit
par la fréquence de la porteuse « fsin » pour le fonctionnement en moteur, soit par un systéme extérieur
pour le fonctionnement en générateur (exemple : éolienne, turboalternateur, etc.). La vitesse est donc
implicitement ou explicitement une entrée de notre modele mécanique en statique. Il ne reste
maintenant qu’a définir le couple, afin de retrouver le point de fonctionnement de la machine. Nous
montrons dans cette partie quelles stratégies sont utilisées afin de calibrer le couple de la machine, en

moteur et en générateur.

Dans une machine synchrone, on peut agir sur les deux grandeurs d’entrées que sont : la force
magnétomotrice de I'inducteur et la tension d’alimentation. Les variables de réglage de ces deux
précédentes sources d’effort sont : I'amplitude et le déphasage. Nous avons donc acces a quatre
variables de réglage pour modifier les flux et les courants circulant dans la machine et par conséquent
le couple électromagnétique de la machine. Notre machine est une machine synchrone a aimants
permanents, ce qui implique que 'amplitude de la force magnétomotrice de ’aimant permanent n’est
pas un degré de liberté, comme pour les machines synchrones a rotor bobiné ou les machines a double
excitation. Le déphasage de la force magnétomotrice de 'aimant quant a lui traduit la position

(électrique) initiale du rotor. Dans notre modele, la force magnétomotrice est supposée étre (quasi-)
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constante. C’est la perméance d’entrefer qui prend en compte ici le mouvement relatif du stator par
rapport au rotor. La position initiale du rotor est imposée lors de la construction du réseau
magnétique. Nous n’avons pas pris le parti de déphaser les perméances d’entrefer pour calibrer le

point de fonctionnement.

En conclusion, il n'y a plus qu'une seule grandeur d’entrée : la tension simple « Vs(t) ». Nous
avons donc acces a deux variables de réglage : I'amplitude et le déphasage de la tension. Nous

distinguons ici deux cas : le fonctionnement « moteur » et le fonctionnement « générateur ».

Dans le cas du générateur, on vient modifier la valeur efficace de la tension « Vs(t) » en réglant
la valeur du module ou de I'argument de la charge. Si les caractéristiques de I'impédance de charge ne
sont pas connues, alors il y a une infinité de points de fonctionnement possible. Généralement, la

charge est imposée.

Dans le cas du moteur, seul le cas d'une alimentation au moyen d’un onduleur de tension sera
traité. On vient ajuster ici le point de fonctionnement en modifiant soit I'amplitude de la porteuse
« Asin », soit en lui imposant un angle « ysin » qui déphase la porteuse. On ne vient pas agir sur les deux
degrés de liberté simultanément. On utilise une commande « scalaire » en « V/f ». L’avantage de cette
méthode est de dissocier deux zones: la zone a «couple constant » et la zone de « défluxage »
(Fig.4.60). Dans la zone a « couple constant », cette dissociation permet notamment de minimiser la
valeur efficace de la tension d’alimentation, ce qui par conséquent permet de réduire la consommation

globale de l'installation.

A

Ysin = MaXx
"‘é‘ A, =var
prd
I-.'.-I
—
Constant torque zone

Q {rad/s}

Fig.4.60 Caractéristique « couple-vitesse », zones « a couple constant » et a « puissance constante »

Le principe de la commande est donc le suivant. Tout d’abord, dans la zone a « couple
constant », on déphase la porteuse d'un angle « ysin» afin d’obtenir le couple maximal. Dans un
second temps, on fait varier I'amplitude de la porteuse « Asin» jusqu'a retrouver le couple
correspondant au point de fonctionnement. Finalement, dans la zone de « défluxage », on maintient
I'amplitude de la porteuse « Asin » au maximum, puis on fait varier le déphasage de la porteuse « ysin »

afin de retrouver le point de fonctionnement.
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4.3.2.3 Résolution en dynamique

4.3.2.3.1 Principe fondamental de la dynamique

La somme des couples instantanés exercée sur l'arbre est égale maintenant au couple
d'accélération (4.114). Ce couple d’accélération est proportionnel au moment d’inertie «J » dont la
détermination est détaillée dans le Chapitre n°3 (cf. (3.46)).

dat
Top —Ten £ g XQ =] X % (4.114)

On calcule la dérivée temporelle de la vitesse angulaire au moyen de la méthode d’« Euler
explicite » (4.115) :

dQ(t) B Q) — Q(t — At)

(4.115)
dt At

Ce qui au final, nous permet d’obtenir une formulation explicite de la vitesse instantanée

(4.116), en formulant I'ensemble des grandeurs en fonction du pas de temps précédent :

fe X At

e = ATt et = 80) - T (e = 20] + {1 ==

} Ot — AD) (4.116)

4.3.2.3.2 Cycle de fonctionnement

Le modeéle mécanique dynamique permet de dimensionner la machine étudiée non plus sur
un point de fonctionnement, mais sur un parcours (« cycle de fonctionnement »). Cette approche est
tres utilisée dans le domaine de l’automobile, du ferroviaire, etc. Néanmoins, dans le systeme
d’équations issu du modele dynamique, les grandeurs de couple et de vitesse sont liées : (4.106) et
(4.116). Le modele de « commande » est ici plus complexe a mettre en ceuvre afin d’éviter tous
dépassements et oscillations trop importantes. Cette partie n’a pas été abordée, nous sommes restés a

des simulations sur des points de fonctionnement.

4.3.3 Modeéle vibratoire

Dans cette analyse vibratoire, nous nous focaliserons uniquement sur le rayonnement de la
machine (« air borne sound »), sans nous soucier de la propagation des vibrations dans le systeme
(« structure borne sound ») qui peuvent entrainer un bruit solidien : rayonnement indirect d"une
structure. Seul le stator de la machine sera ici étudié. Le rotor étant confiné dans celui-ci, il est supposé

comme ne participant pas au rayonnement acoustique de la machine.
Pour mener a bien 1’étude vibratoire du stator, celui-ci sera assimilé a une forme géométrique

simplifiée : un cylindre creux d’épaisseur mince. Ce modéle géométrique rend possible une résolution

analytique des équations mécaniques et ainsi de réaliser une analyse modale du cylindre creux
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équivalent. L’analyse modale décompose le systéme mécanique complet en une infinité de sous-

systemes : les modes propres.

Chaque mode propre est caractérisé par un nombre de nceuds, un type de déformation
spatiale, une fréquence de résonance. A partir des fréquences de résonnances, on pourra associer a
notre machine un systéme constitué de masses et de ressorts pour chacun des modes propres. Le
coefficient d’amortissement est quant a lui ajouté a postériori. La réponse totale sera la superposition

de la réponse de chaque mode aux excitations (techniques de superposition modale).

Les sources d’excitations sont issues de la transformée de Fourier bidimensionnelle
(spatiotemporelle) des forces de Maxwell dans I'entrefer. Le précédent résultat fait donc apparaitre
une infinité d’ondes sinusoidales de force en fonction de I'ordre et de la fréquence, qui pourront étre

associées aux modes propres.

Un phénomene de résonance apparait quand il y a une coincidence spatiale entre 1’ordre de
I'harmonique de force et I'ordre de la fréquence naturelle, ainsi qu'une coincidence temporelle entre
I'harmonique de force et la fréquence naturelle. Ces résonnances impliquent un niveau manifeste de
bruit. Les principales sources de bruit d’origine électromagnétique dans les machines sont la présence

des convertisseurs, les effets de dentures et la saturation.

L’objectif du modele est donc de quantifier 'amplitude des déplacements de chaque systeme
« masse-ressort » (issus de I'analyse modale) aux sources d’excitation (issues des forces de Maxwell

dans l'entrefer) et cela afin d’estimer les vibrations des particules d’air entourant la machine.

4.3.3.1 Cylindre équivalent

A vpartir des déformations d'une poutre, [4] explique la possibilité d’approximer les
fréquences propres d'un stator de machine. Le principe étant d’assimiler le stator a une forme
géométrique simplifiée, dont le comportement se rapprocher de celui d'une poutre : un cylindre creux.
On retrouve notamment les formules jusqu’aux comportements dynamiques dans les ouvrages
suivants : [155] pour un cylindre creux avec une formulation bidimensionnelle, ou encore [112] pour

un cylindre creux, mais avec une formulation tridimensionnelle.

De maniére générale, [156] constate que pour les structures feuilletées et courtes, seul le mode
longitudinal ayant une influence dans la gamme audible est celui égal a zéro. La déformation du
stator ne dépend plus de la variable longitudinale. Par conséquent, nous nous ramenerons a un
probleme bidimensionnel. On n’étudiera que les déformations dans le plan de la tole. Les propriétés
du cylindre équivalent par rapport au stator sont décrites dans la figure (Fig.4.61a). On nommera
«Rey » le rayon moyen du cylindre, « hey » son épaisseur, « Ls » sa longueur. La longueur du cylindre

est identique a celle du stator.
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a/ Section d"un stator de machine b/ Section du cylindre équivalent

Fig.4.61 Parametre du cylindre équivalent

Nous étudierons donc les déformations d’un cylindre équivalent ayant des conditions aux
limites « libre-libre ». On calculera uniquement les déformations en extension et en flexion du modele.
Elles sont supposées étre suffisamment faibles pour rester dans la zone d’élasticité. Les déformations
par cisaillement sont négligées, car on considere la section toujours perpendiculaire a la fibre neutre et
les déformations en torsion ne peuvent étre considérées dans un probléme bidimensionnel. Le
cylindre équivalent est supposé d’épaisseur fine, on peut donc considérer comme négligeables les
contraintes agissant dans le sens de 1'épaisseur. La plupart de ces hypotheses sont identiques a celles
énoncées dans les travaux de « Love-Kirchhoff » [157] qui ont mis en place la théorie des « plaques

minces ».

4.3.3.2 Résolution

A partir du « principe de D’Alembert », on peut déduire le systtme d’équations suivant
(4.117):

N om g
toge T Mu
oN
T + — = F (4.117)
20
laMf
=5 * TRy = M

Ou « Fu», « Fv » et Mi » sont le moment et les forces d’inertie (4.118). Le repére (u,v) est quant a
lui défini dans la figure (Fig.4.61b).

d%u
Fu = P S Rcyﬁ
d%v
) FV = p S Rcy W (4.118)
. 9% (0u
le = I ﬁ (% + V)
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Ici, l'inertie de rotation «Ix» est considérée nulle. Cette hypothése est admise quand l'on
travaille avec des poutres minces [158]. On supposera également que la section « S » de la poutre est

indéformable. On rappelle ici que I'on ne calcule que les déformations en extension et en flexion.

4.3.3.2.1 Flexion

A partir de I'expression du moment de flexion (4.119), de la condition induisant une non-
extension de la fibre moyenne et du principe de d’Alembert (4.117), on retrouve les efforts d’extension
et tranchant. On aboutit a une équation aux dérivées partielles dont la résolution nous donne les

pulsations propres modales de flexion.

M, = &! av+azu 4.119
N N G LR (4.119)

4.3.3.2.2 Extension

De méme, a partir de I'expression de I’effort normal (4.120) et de la condition qui induit que la
section ne subit aucune rotation et du principe de d’Alembert (4.117), on obtient un systéme
d’équations aux dérivées partielles dont la résolution nous donne les pulsations propres modales

d’extension. L’effort tranchant et le moment de flexion sont supposés négligeables [158].

N= oA {av+} 4.120
- Ry, lee™" 14.120

La résolution des précédentes équations aux dérivées partielles nous donne les pulsations
propres de flexion et d’extension. La résolution du systeme d’équations jusqu’aux pulsations propres
est détaillée dans 1'ouvrage suivant : [159]. Une approche énergétique est également présentée dans
[158].

La résonnance duale est I'action de deux pulsations propres légerement décalées. Les deux
déformées sont les mémes, mais déphasées de « 1t/2 » : I'une associé a la fonction « sinus », 'autre a la
fonction « cosinus » [158]. Ce phénomene est souvent imputé a la saillance du circuit magnétique
statorique et peut étre négligé pour les machines avec un nombre de dents élevé. Les deux machines
étudiées dans le Chapitre n°5 (cf. 5.1.1, page - 229 -)sont des machines a bobinage réparti, nous
supposerons par conséquent que le nombre de dents est suffisamment élevé et qu'il est donc possible

de considérer une unique fréquence de résonnance.
4.3.3.3 Systéme masse-ressort
4.3.3.3.1 Mode d’extension

La précédente résolution des équations mécaniques nous permet d’arriver jusqu’aux

pulsations propres du cylindre équivalent « wm » pour des déformations en extension (4.121).
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E
Wy’ = (m? +1) 4.121
" pRy? ( )

Les fréquences propres d’extension sont toujours situées a des fréquences beaucoup plus
élevées que les fréquences de flexion. Dans la littérature, on ne conserve généralement que le mode
d’extension « m=0 », car les autres modes sont a des fréquences trop élevées pour étre génants et
également parce que c’est le seul mode qui satisfait exactement 1'équation de mouvement [158]. De
plus, on ne connait analytiquement les valeurs de pulsations propres d’extension que pour ce mode
zéro, I'équation précédente ne donne que des valeurs approchées pour les autres modes [157]. Dans
notre étude, nous ne considérerons que les déformations d’extension du cylindre équivalent de mode
zéro, encore appelé « mode de respiration » (Fig.4.62). L'équation (4.122) met ainsi en exergue la masse

modale de mode zéro et le ressort modal de mode zéro pour une déformation en extension.

=Lt (4.122)
wh = _—= — .
0 Rcy2 Y 1VIO
Fig.4.62 Mode de respiration (extension pure)
On calcule la masse « Mo » du cylindre équivalent en passant par le volume (4.123) :
2 2
M,=pV=pmi[R +ﬁ - [r Dy Lg = p 2m Ry hey 1 (4.123)
0 cy 2 cy 2 s cy Hey s :

A partir des équations (4.122) et (4.123), on en déduit la valeur du ressort modal de mode zéro
«Ko» (4.124) :

h
Ko = 2mE — I, (4.124)
Rey

En utilisant la loi de Hooke (4.125), on peut déduire les déplacements statiques du cylindre
équivalent pour une déformation en extension de mode zéro « Yso ». On nommera « F » la force et

« P » la pression.
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-~

-1 6 -1 5_ 1 1Ry1 B
Yso =Ky "XF=K; " XSXP= E E h_CyL_S X 2TRs;pilg X P (4.125)

Au final, on retrouve bien les formulations du déplacement statique (4.126) et de la fréquence
de résonnance (4.127) présentes dans de nombreux ouvrages récents sur 1'étude vibroacoustique des
machines électriques : [78], [96] et [124].

RSint Rcy =
Ysy = — P .
0TTE hy (4.126)
1 E
0= - (4.127)
21Rcy [P

Mais nous avons également défini un systéme « masse-ressort» pour une déformation en

extension de mode zéro du cylindre équivalent : (4.128) et (4.129) [160].

Mo = p 2T Rey hey g (4.128)
h

Ko = 2E — I (4.129)
Rey

4.3.3.3.2 Modes de flexion

La précédente résolution des équations mécanique nous permet d’arriver jusqu’aux pulsations

propres du cylindre équivalent « wm » pour des déformations en flexion (4.130).

I; m?(m?—1)?
SR, (m*+1)

(4.130)

Le moment quadratique de flexion «Iq» (4.131) de la section rectangulaire «S» (4.132)

s’exprime en fonction de I'épaisseur « hey » et de la longueur « Ls » du cylindre équivalent :

3
o lshey (4.131)
1712
S =1, hey (4.132)

Dans la littérature, on ne conserve généralement que les modes supérieurs ou égaux a deux
(Fig.4.63b, Fig.4.63c et Fig.4.63d). En effet, le « mode zéro » de flexion ne respecte pas les conditions de
continuité (cylindre équivalent entier) et le « mode un » de flexion, avec ce modele, a une fréquence de
résonnance égale a zéro. Cela est dii aux hypotheses de départ : un modele bidimensionnel associé

aux conditions limites « libre-libre ». Or, en pratique, on retrouve une fréquence non nulle. Si 'on
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considere le probleme en trois dimensions, on s’apercoit que la structure subit des modes de
déformations longitudinaux en flexion : « mouvement de corps rigide » (Fig.4.63a). Méme si I'équation
précédente ne permet pas de trouver cette fréquence propre, on peut retrouver une formulation

analytique de celle-ci dans de nombreux ouvrages [104].

De plus, on constate que pour les déformations en flexion de modes élevées, suivant le nombre
de modes, 'amplitude des déformations statique diminue avec la quatriéme puissance de m. C’est
pourquoi on fait souvent comme hypothése que les déformées d’ordre élevé ne sont pas source de
bruit et que l'influence des ordres élevés peut par conséquent étre négligé. Il semble donc raisonnable

de ne pas considérer les modes supérieurs a dix [110].

a/ m=1 b/ m=2 ¢/ m=3
Fig.4.63 Modes de flexion

A partir des pulsations propres (4.130), on cherche maintenant a définir nos systémes « masse-
ressort ». On retrouve dans la Littérature la notion de masses modales « Mm », qui se définit de la
facon suivante pour des modes de flexion (4.133) [104], [111], [161]. Ces masses modales sont majorées

par rapport a la masse réelle du cylindre équivalent « Mo » (Fig.4.64).

m? +1
M, = M, — (4.133)

1.25+

115+

{m2+1)/m?

1.05-

1 I 1 I I |
2 3 4 5 6 7 8 9 10

Fig.4.64 Majoration de la masse modale par rapport a la masse réelle
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L’expression de cette masse modale nous permet ainsi de déduire 1'expression des ressorts

modaux de modes de flexion « Km » (4.134) :

El lshe, E
K. =2mn—% m?—-1)2 =2n— — (m? — 1)2 4.134

En utilisant la loi de Hooke (4.135), on peut déduire les déplacements statiques du cylindre
équivalent pour une déformation en flexion pour des modes supérieurs ou égaux a deux « Ysm»
(4.136) :

X 2mRsipdls X P (4.135)

Ys, =K, 'xF=K,'xSxP =12 L1 (Ry\'1
Sm = fm = m T 2mE \hy) Iy (m2—1)2

Au final, on retrouve bien les formulations classiques des déplacements statiques (4.136) et des
fréquences de résonnance de flexion en fonction de la fréquence d’extension de mode zéro (4.137) déja

présenté de nombreuses fois [2], [110], [135].

3
1 RSint Rcy —
Ys,, =12 —] P 4.136
T - 1)? E <hcy (4136
h m(m? — 1 4.137
f(m) = f, cy ( ) ( )

V12 Rcy mZ+1

Nous avons également défini un systeme « masse-ressort » pour des déformations en flexion

pour des modes supérieurs a un : (4.138) et (4.139) [160].

m? +1
Mm =P 21 Rcy hcy Ls T (4138)
Lshy,® E (4.139)
K, =2n——— 2-1)?
mE TR Ry (m”==1)

On retrouve la définition d'un systeme « masse-ressort » pour une déformation en flexion de

«mode un » dans l'ouvrage suivant [2].

4.3.3.4 Coefficients

Nous présentons ici trois coefficients permettant d’améliorer le modeéle du cylindre
équivalent, dans le but de se rapprocher davantage des véritables pulsations propres du stator de la

machine.

-203 -



Chapitre 4 : Modélisation multi-physiques par des circuits d'une machine synchrone a aimants permanents

4.3.3.4.1 Effets tridimensionnels

Les valeurs des pulsations propres doivent étre corrigées par les coefficients dits de
« Cremer » [112]. Ces coefficients permettent de tenir compte des effets tridimensionnels qui
apparaissent pour les modes de flexion. On retrouve les valeurs de ces coefficients dans le tableau ci-
dessous (Tab.4.10) [105], [158].

Tab.4.10 Coefficients tridimensionnels de « Cremer »

Mode (m) m=2 m=3 m=4 m=>5

Coefficients (Csp) Cip=1.14 Csp=1.04 Csp=1.02 1<Cp<1.015

4.3.3.4.2 Masse volumique

Pour s’approcher de la réalité et de la masse réelle du stator, on modifie la masse volumique a
l'aide de deux coefficients : le coefficient de foisonnement « Cr » et le coefficient de masse « Cwm »
(4.140).

Pmod = CrCm p (4.140)

Le coefficient de foisonnement « Cr» correspond a la perte de masse due aux couches de vernis

qui isolent les tdles entre elles. Ce coefficient est généralement égal a « 0.95 » [158].

La prise en compte des dents et du bobinage influence peu I'énergie de déformation, mais
contribue fortement a augmenter 1'énergie cinétique [162]. En d’autres termes, leurs rigidités peuvent
étre négligées, mais pas leurs masses. Le coefficient de masse « Cm » permet de prendre en compte
I'influence des dents, des enroulements et de la carcasse (4.141). La masse totale du stator « Miotale » est
la somme de la masse de la carcasse « Ms », de la masse de la culasse statorique « Mys », de la masse de
bobinage « Mwi » et de la masse des dents statoriques « Mz ». Il est important de noter que la prise en

compte de la carcasse modifie les dimensions du cylindre équivalent.

Mtotale _ Mfr + Mys + MWi + Mzs

Cy = =
Mg + Mys Mg + Mys

(4.141)

Dans le tableau issu de [1], les fréquences de résonnances ont été recherchées a l'aide d'un
logiciel éléments finis ANSY S® (Tab.4.11). On apercoit une augmentation des fréquences si I'on tient

compte de la carcasse, mais une diminution lorsque le bobinage est considéré.

Tab.4.11 Evolutions des fréquences de résonnances en fonction des éléments de la machine considérée.

N° de mode Toles (Culasse + Dents) Toles + Carcasse Toles + Carcasse + Bobinage
m=0 3063 Hz 3268 Hz 2736 Hz
m=2 243 Hz 368 Hz 308 Hz
m=3 688 Hz 1040 Hz 871 Hz
m=4 1319 Hz 1996 Hz 1671 Hz
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4.3.3.4.3 Célérité

Les pulsations propres de notre cylindre équivalent (4.142) sont liées a la célérité de 1'onde
mécanique « ¢ ». La formule de la célérité mécanique d’une vibration longitudinale est rappelée dans
le Chapitre n°3 (4.143).

[1
(1)0=_

X C (4.142)
Rey

hey m(m? — 1) (4.143)
w(m) = iz R.2 X - X c
cy m*+1

Toutefois, cette célérité peut évoluer en fonction des caractéristiques géométriques du cylindre

et par conséquent modifier toutes les fréquences propres.

Si la longueur de la machine est plus grande que le diametre extérieur de la machine

(Dext<Lext), il est préférable de considérer un cylindre de longueur infinie. L’influence du coefficient
de Poisson « v » devient alors significative (4.144) [104], [105].

’E 1
Cc = E m POUI' . Dext < Lext (4144)

Si I'épaisseur du cylindre équivalent est maintenant plus grande que de la longueur d’onde,
I'effet du coefficient de poisson devient également prédominant. La célérité est alors modifiée par la
formule suivante (4.145) [163].

_Eo-w .
C_\/Em (=Af) Pour: A <hg (4.145)

Pour les machines étudiées dans le chapitre V, les longueurs des machines sont relativement
proches des diameétres extérieurs (Dex=Lex). Nous considérons donc nos cylindres comme étant de
longueurs finies. De plus, I'épaisseur des cylindres équivalents est environ dix fois plus petite que la
plus petite longueur d’onde du domaine audible (A 20kHz, A=0.26m pour E=2.1 10"N/m? et
0=7850kg/m?%). En résumé, nous ne modifions pas la formulation classique de la célérité qui a été
initialement définie (Tab.3.17).
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4.3.4 Modéle acoustique

Dans cette partie, on se propose d’étudier le rayonnement acoustique d’origine magnétique qui
est généré par les vibrations du stator. En effet, dans des applications comme le transport, le confort
acoustique des usagers et des riverains est un probleme crucial. Méme si le modele estime encore mal
les niveaux acoustiques réels d’une machine (géométries simplifiées, autres sources de bruit,
conditions limites, etc.), celui-ci repére efficacement les raies qui émergent du spectre tonal : [1], [2].
Cela est essentiel si 'on veut éviter des bruits excessifs dus a des défauts au niveau du
dimensionnement ou du choix des stratégies de commande. En conclusion, il est important de

considérer ce modele vibroacoustique comme étant avant tout qualitatif et non quantitatif.

Rappelons ici que l'intensité acoustique d"une machine (cf. Chapitre III) peut se calculer de la
fagon suivante (4.146) :

[Zac Yd wA]Z S(%o) 1
2 S(x) 2m+1

In(x) = oD (4.146)

L’objectif ici est de trouver un modele géométrique simplifié qui nous permettra de déterminer

pour notre machine : I'influence de la distance « S(xo) / S(x) » et le facteur de rayonnement « o ».

4.3.4.1 Sphere équivalente

Comme le modele vibratoire, le modele acoustique est couramment assimilé a des formes
géométriques simplifiées : cylindre ou sphere. Ce modele géométrique rend possible une résolution

analytique des équations mécaniques et ainsi de pouvoir réaliser une décomposition modale.

Pour les machines « longues » (Dext<<Lext), [4] propose un modele de rayonnement assimilable
a cylindre de longueur infini. Pour les machines « courtes » (Dext=Lexy, [111] considere que le stator
rayonne plutét comme une sphere. Un peu plus tard, [161] a défini un cas intermédiaire en définissant

un nouveau modele de rayonnement comparable a un cylindre, mais cette fois-ci de longueur finie.
Ici, nous considérons le modele acoustique de la sphere (Fig.4.65b) car la longueur de la

machine est relativement similaire au diametre extérieur de la machine (Fig.4.65a). Le rayon de la

sphere « Rsp » est défini par la plus grande des longueurs extérieures (4.147) [2].

1
Rsp = Emax(Dext, Lext) (4.147)
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k‘ Dext

a/ Dimensions extérieures de la machine b/ Sphére équivalente et propagations des ondes

Fig.4.65 Modele acoustique

4.3.4.2 Influence de la distance

Notre machine est donc assimilée a une spheére de rayon « Rsp». Ce modele nous permet
notamment d’étudier la propagation des ondes acoustiques dans l’environnement proche de la
machine, en supposant que celles-ci se diffusent de fagon similaire au modéle géométrique
initialement choisi. Cela signifie bien évidemment que l'atténuation du son de la machine sera

différente si I’'on considere un cylindre (4.148) ou une spheére (4.149).

Sg 21 Rey I Rey
= — = — = — 4.148
1) =1Rgy) 5= =1Rey) 5= =1Rey) ~ (4.148)
Sk 41 Ry, ? Rgp? (4.149)

1) =1Rsp) 5= 1Rsp) 7z~ = 1Rsp) —z-

On peut quantifier l'atténuation de l'intensité acoustique de la machine par le rapport des
surfaces « Se/Sr ». La surface « Se» est la « sphere d’émission » dont le rayon est égal « Rsp ». Nous
définissons une deuxieme surface « Sr » qui la « spheére de réception » de rayon « r » (avec: « r = Rsp »).
En appliquant la formule (4.150), on trouve approximativement une atténuation de « -3dB » pour le
cylindre et de « -6dB » pour la sphere lorsque 1'on double la distance. On supposera que la diffusion
de l'onde se fait dans un champ libre. Si I'on se trouve dans un local, il est possible de modifier les

relations en y ajoutant un coefficient de réverbération [164].

SE
» = 10 log (S—) (4.150)
R

Dans les normes acoustiques, on retrouve souvent la notion de puissance acoustique « Wa»,
mesurée en watts. La puissance acoustique se calcule comme l'intégrale de 'intensité qui traverse une

surface. C'est pourquoi la puissance acoustique est trés utile pour caractériser une source sonore

indépendamment de la distance (4.151).

W, = I(Rg) Sg = I(Rr) Sg (4.151)
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4.3.4.3 Facteur de rayonnement

L’intensité acoustique d’une machine dépend également du facteur de rayonnement « o ». Le
facteur de rayonnement représente le rapport entre la puissance rayonnée par la source et la puissance
rayonnée par une onde plane de méme surface d'enveloppe que l'objet vibrant [158]. Il est donc
également différent si 'on considere le modéle équivalent a une sphére ou a un cylindre. On retrouve

les deux formulations dans [155].

On retrouve dans la littérature une décomposition modale du facteur de rayonnement de la
sphere (4.152). Dans cette formulation, le facteur de rayonnement modal « om» dépend de la
fréquence, du mode et de sa géométrie. Sur la figure « Fig.4.66 », on a représenté les six premiers
modes des facteurs de rayonnement modaux pour une sphere de rayon 0.125m, dans la bande audible
(20 Hz a 20kHz).

m (m+D)!m! (i 41 Ry )m‘v

=0 (m —i)! il Co
o = Re — 4,152
m(® sm (m+i)!£!<j4nRspf)m V(1+j21TRSpf +i) ( )
=0(m—1)! i Co Co
1.5+
—mode 0
—mode 1
—mode 2
1- —mode 3
—mode 4
b mode 5
—mode 6
0.51
| L L L | |
gO 100 1000 10 000 20 000

Frequency (Hz)
Fig.4.66 Facteurs de rayonnement d’une sphere de rayon 0.125m,

pour les six premiers modes, dans la bande audible

4.3.4.4 Niveaux acoustiques

Le son a pour habitude d’étre exprimé en décibel (dB). Les décibels permettent de prendre en
compte I'énorme différence entre la limite de perception de I'oreille humaine (Po), située a environ
«20pPa » a « 1IKHz » et le seuil de la douleur qui se trouve lui aux alentours de 100Pa. On définit donc
le niveau de pression acoustique (Lp). Elle est calculée de telle maniere que le niveau de pression

acoustique est nul a un niveau de pression égal au seuil de perception (4.153).
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2

P P
Lp = 10 log (ﬁ) =20 log (P—Z> = 201log <Z Pm(f)/P0> Avec: P, =2x1075N/m? (4.153)
0
m

De la méme fagon, on peut définir le niveau d’intensité acoustique « L1 » (4.154) et le niveau de

puissance acoustique « Lp » (4.155) :

[
L; = 10log (I_a) = 101log <Z Im(f)/lo> Avec: I, = 1072 W/m? (4.154)
0
m
W,
Ly = 10 log (Wa> = 10log (Z Wm(f)/W()) Avec: W, = 1072w (4.155)
0
m

Ainsi, la présence de deux sons de fréquences différentes avec des niveaux identiques entraine
un niveau global supérieur de 3dB. Ces considérations sont toutefois a nuancer, car 1’oreille humaine
n‘entend pas de facon uniforme sur 1'ensemble de la plage de fréquences audibles. C’est ce que nous

détaillerons dans la prochaine partie qui introduit la « perception acoustique ».

4.3.4.5 Perception acoustique

Pour rendre compte de ces différences de la sensibilité humaine, les appareils de mesure sont
généralement équipés de dispositifs de pondération qui atténuent plus ou moins le son suivant sa
fréquence. Il existe différents réseaux de pondération, mais le réseau « A » est le plus utilisé. Le niveau

de puissance pondéré « Lwa» s’exprime alors en « dBA » (4.156).

fmax

Lwa = 101og z 10 [Lw(O+ALa(D] /10 (4.156)
f=0

Avec:
« Lw » : Niveau de puissance acoustique ;

« ALa » : Fonction de pondération du réseau A (cf. Fig.4.67)
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AL

75 | . . L L
10 10 10° 10
Frequency {Hz}

Fig.4.67 Courbe du réseau de pondération « A »
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4.4 THERMIQUE

Pour le modeéle a constantes localisées aérothermiques, 1’objectif de notre travail est d’apporter
une approximation des niveaux de température au sein de la machine. Cependant, lors d'une phase
initiale de conception, il est important d’interpréter prudemment les niveaux de température atteints

par ce type de modele, en raison de ses incertitudes au niveau de la précision.

En effet, pour obtenir un modele de dimensionnement permettant d’atteindre une bonne
estimation des niveaux de température, il est nécessaire d’avoir une bonne connaissance des différents

coefficients. Or, il est souvent complexe de les déterminer avec précision.

- Le coefficient de conduction :
L’empilement des tdles ferromagnétiques et de leurs imprégnations rend la connaissance de la

conductivité thermique axiale extrémement complexe a évaluer.

- Le coefficient de contact surfacique :
Le choix des coefficients de contact surfacique se fait sur des plages de variation tres
importantes [58]. IIs dépendent essentiellement des aléas des processus de fabrication, impossibles a

anticiper.

- Le coefficient de convection :

La connaissance de 1’écoulement des fluides dans la machine est influencée par de nombreux
aspects complexes, voire impossibles a considérer dans un modele a constantes localisées fluidique :
zone locale de turbulence, effet de cisaillement dii a I'autoventilation, influence de la saillance du
circuit magnétique, géométrie complexe des tétes de bobines, etc. L’approximation des coefficients de
convection est donc généralement approchée par des lois semi-empiriques a la précision somme toute
relative. La modélisation aérothermique par constantes localisées dans les machines nécessite donc

d’étre fortement simplifiée.

Il est souvent nécessaire, méme pour les modeles numériques, de calibrer les différents
coefficients du modele afin de s’approcher du comportement réel de la machine. Dans une phase de
dimensionnement, il est évidemment impossible de calibrer le modele. De plus, les modeles a
constantes localisées reposent sur des hypotheses simplificatrices et ont toutes les difficultés a pouvoir

mettre en place un modele aéraulique.

Toutefois, les principaux objectifs du modele de dimensionnement thermique sont : de fournir
des tendances de conception, de prendre en compte l'évolution thermique des propriétés des
matériaux et de rejeter les conceptions représentant un risque de démagnétisation pour les aimants. 11

n’est donc pas nécessaire d’avoir une grande précision.

En conclusion, comme pour le modele vibroacoustique, le modéle de dimensionnement

aérothermique par modele a constantes localisées est avant tout qualitatif et non quantitatif.

Nous limiterons notre modélisation thermique a un modele avec peu de nceuds, entierement

radial. Le modele a été formulé afin de prendre en compte les aspects dynamiques (dimensionnement
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sur cycle), mais a été essentiellement utilisé en statique (dimensionnement sur point de
fonctionnement). En vue d’améliorer ce modele initial, I’ajout de la dimension axiale a été envisagé,
avec notamment la possibilité d’intégration de l'échauffement du fluide dans les canaux de

refroidissement (cf. Chapitre n°3).

Nous détaillerons dans cette partie : le modele, le calcul des éléments, la mise en équation, la

résolution et les couplages multi-physiques.

44.1 Choix du circuit

La figure (Fig.4.68) est une représentation du réseau radial nodal mis en place pour une
machine a aimants permanents, avec des aimants en surface. Les échanges de chaleur sont supposés
s’effectuer uniquement dans le sens radial. Le modele représente « 1/2Zs » de la machine, « Zs» étant
le nombre de dents de la machine.

Le modéle radial comporte :
- 9 nceuds correspondant aux températures moyennes des différentes régions de cette tranche de
machine,
- 9 résistances thermiques issues de 1’association « série » des résistances de conduction, avec les
résistances de contact entre deux milieux (convection ou contact surfacique) et de la résistance de
rayonnement.
- 7 capacités thermiques pour chaque partie solide, permettant de visualiser la visualisation des
températures dans le temps. Les capacités thermiques des fluides ont été négligées, car leurs faibles
valeurs ne garantissent pas la stabilité du modele (cf. Mise en équation),
- 5 sources de chaleur modélisant les pertes électromagnétiques,

- 1 source de température modélisant la température extérieure ambiante.

Symboles:

Thermal Resistance

Sources:
& Losses

(D Temperatures

Capacitance Heat ||—’

Fig.4.68 Vue radiale du réseau nodal de la machine synchrone a aimants permanents
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4.4.2 Calcul des éléments

4.4.2.1 Calcul des sources

Les sources thermiques étant exclusivement d’origine électromagnétique : des pertes Joule,
des pertes par courants de Foucault et des pertes par Hystérésis. La précision de notre modele
thermique sera donc directement liée a la précision de notre modeéle électromagnétique. Les densités
de pertes sont uniformes et insérées dans le réseau nodal au moyen de sources de courant. Le calcul

des pertes est réalisé a postériori.

Les pertes Joules « Py » se calculent de maniere tout a fait classique, en fonction de la
résistance du bobinage et du courant (4.157). L’aspect non-sinusoidal du courant est considéré en
sommant 'ensemble de ses composantes harmoniques. L’aspect fréquentiel et thermique est pris en
compte dans l'évaluation de la résistance. L’aspect fréquentiel est détaillé dans la partie

électromagnétique de ce chapitre. L’aspect thermique sera développé dans la partie couplage.

Hmax

B, = z Non Re(fip, Top) Tis? (4.157)
H=0

Les pertes fer statoriques « Prs» sont estimées a partir des travaux de Steinmetz [99]. Cette

formulation prend en compte l'hystérésis, ainsi que les pertes par courants de Foucault. Celui-ci

détermine les densités (volumique ou massique) de pertes fer en fonction de l'induction et de la

fréquence (4.158).
Hmax

Prs = Mfer z K fH8 gHy (4.158)
H=0

Afin d’appliquer cette formule, il est nécessaire de rechercher trois coefficients : « K », «d » et
« 7y ». Ces coefficients peuvent étre facilement obtenus par régression linéaire sur les courbes de perte
données par les constructeurs (Fig.4.69a). Par exemple, nous avons obtenu les valeurs suivantes pour
la tole M400-50 : coefficients « K=3.8x107 », « 8=1.54 » et « y=1.84 ».

On effectue une FFT de I'induction afin de prendre en compte les aspects non-sinusoidaux du
signal. Les fréquences des harmoniques « fu» sont ici exprimées en «kHz » et les inductions

maximales des harmoniques « Bu » sont exprimées en « mT ».

Cette approche ne fonctionne que dans la zone linéaire de la courbe « B-H » [165]. En effet,
dans la zone de saturation du matériau, il n’est théoriquement plus possible d’utiliser le théoréme de
superposition. Notre démarche est qualitative plutot que quantitative. Dans une premiere approche,
nous jugerons donc acceptable I'estimation des pertes par cette approche. On retrouve des exemples

des autres pistes dans les articles suivants : [165], [166].
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Les coefficients précédemment trouvés sont appropriés pour une plage de fréquence. Dans
notre cas, la formulation commence fortement a diverger pour des fréquences élevées supérieures a
«1kHz ». Les coefficients peuvent toutefois étre adaptés pour des plages de fréquences spécifiques
[167].

107 ¢ 80,
0 » supplier's data o
» model P 70 [ » supplier's data
I » model
10 s . 60
. B =
g . < ——50 Hz
ERRLE S e 2 40 100 Hz
E & - e 200 Hz
ot T 30- ——400 Hz
f L2 — —50Hz -
1 - 100Hz L =T
a: e 2004z 20 .
s — —400Hz
10- -
t L
107 L 0 S S TS o QU S S St S St Lottt
10 10 0 02 0.4 06 08 1 12 14
B{T} B(T}
a/ Echelles logarithmiques b/ Echelles linéaires

Fig.4.69 Evolution des pertes massiques pour la tdle M400-50

Les pertes au rotor sont dues aux variations de la perméance du circuit vu de I'aimant « AAext »,

essentiellement dues a la saillance du stator et a la saturation du circuit magnétique et aux variations
du champ magnétique d’induit « AFext» (Fig.4.70). Cela a pour effet de faire varier le point de
fonctionnement de l'aimant (intersection entre la droite de charge et la courbe «B-H»). Le
déplacement du point de fonctionnement provoque donc des variations de flux qui sont a I'origine de

circulation de courants induits dans le rotor.

¢ Initial point B
e A Aext Br
® A Fex
.\\"\_\ }
-Hc N H

Fig.4.70 Origines des pertes par pulsation de flux

On calcule les pertes rotoriques : dans les aimants « Prm » et dans la culasse rotorique « Prr » ;
par les formules : (4.159) et (4.160), issu des travaux de [168].
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v ) ~ 2

Pg, = Voly { T ZpM} By~ w? (4.159)
) 52

PFI' = VO]F 12pF BF w (4160)

Avec: « Im » et « Ir », respectivement les largeurs de I’aimant et 1'épaisseur d’une tole rotorique ;

L’ajout de canaux de ventilation n’a pas été intégré a ce modele. Toutefois, la prise en compte
des canaux ajouterait simplement une nouvelle branche, constituée de 1'association série d'une
résistance de conduction, d’une résistance de convection et d'une source de température.

L’échauffement du fluide ne peut étre pris en compte qu’avec I'ajout d'une dimension axiale.

4.4.2.2 Calcul des résistances

Les valeurs des coefficients de conduction, de contact et de rayonnement sont toutes issues de
I'ouvrage [58] et des données fournies par les constructeurs. Les formes géométriques des éléments
sont les formes classiques que nous avons détaillées précédemment (cf. 3.1.4, page - 79 -). L’ensemble
nous permet facilement de déterminer les résistances de conduction, de contact et de rayonnement.

Seul reste a déterminer les résistances de convection.

Dans le modele radial ultérieurement présenté, on retrouve des résistances de convection : au
contact de l'air extérieur et au contact de l'entrefer. Afin de simplifier le calcul, les ailettes et les
saillances statoriques et rotoriques ne sont pas considérées. Toutefois, 'hypothése n’est pas
contraignante, car en minimisant la surface d’échange avec l'air, on se place dans le cas le plus
défavorable. Les surfaces sont ainsi plus faciles a déterminer, seul reste a évaluer le coefficient

d’échange convectif. Il est toujours possible de majorer cette surface au moyen de coefficients.

Le coefficient d’échange convectif entre la carcasse et l'air extérieur est déterminé par la
formulation analytique présentée ci-dessous (4.161) [169]. On peut multiplier cette formulation
analytique par un coefficient qui permet de prendre en compte la présence d’ailettes sur la carcasse
[13].

Vamb

hamp = 3.89 (4.161)

Lext

Avec .
« Vamb » : vitesse de I’air ambiant,

« Lext » : longueur carcasse.

Le coefficient d’échange convectif (4.162) au niveau de I'entrefer est I'un des parametres délicats

a déterminer dans la mise en place d'un modéle thermique.
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(4.162)

La conductivité thermique de l'air (A) est facile a obtenir [58]. La longueur caractéristique (Lc)
est égale a deux fois la hauteur de 'entrefer pour un entrefer sans saillance (4.163). La principale

difficulté réside dans la détermination du nombre adimensionnel de Nusselt (Nu).

4S 4 {mRsipZ — m (RS — 2)2
Lo == { int (Rsint — 8) }=2g (4.163)
1p 2mRS;pe + 21(RSipe — g)

Avec:
« S » :1’aire d"une section

«lp » : le diametre humide

Ce nombre de Nusselt montre, pour une interface fluide-solide, le rapport entre la convection
au niveau de la surface et la conduction dans le fluide. Il ne peut étre précisé rigoureusement que de
maniere expérimentale. Il existe toutefois de nombreuses lois semi-empiriques permettant
d’approximer ce nombre de Nusselt. Un bilan de ces études est présenté dans [21].

Nous utiliserons la formulation du nombre de Nusselt définit par [114]. Les auteurs étudient
de fagon expérimentale, le cas d'un entrefer sans débit axial. Ces travaux aboutissent sur une loi

empirique qui exprime le nombre de Nusselt en fonction du nombre de Taylor modifié et de deux
coefficients (4.164) (Tab.4.12).

Nu = ay, Ta, " (4.164)

Tab.4.12 Coefficients permettant le calcul du nombre de Nusselt dans I’entrefer d’une machine

Tam Qh Pn

[0,1700[ 2 0
[1700,104] 0,128 0,367
[104 107] 0,409 0,241

Le nombre de Taylor modifié « Tam» caractérise I'influence de la rotation. Au-dela de certaines
valeurs de ce nombre et donc de vitesses, des instabilités apparaissent dans 1’écoulement du fluide
(Fig.4.71). Pour un nombre de Taylor modifié inférieur a 1700, I'écoulement est supposé se réaliser de
facon laminaire et stable (Fig.4.71a). Le nombre de Nusselt est supposé constant, car le transfert se
réalise essentiellement par conduction. Pour une valeur de Taylor modifié entre 1 700 et 10 000,
I'écoulement est toujours laminaire, mais voit apparaitre I'apparition de tourbillons (Fig.4.71b). Pour
un nombre supérieur a 10 000, une seconde instabilité s’ajoute a la premiere (Fig.4.71c) et modifie

I'allure de I’évolution du nombre de Nusselt.
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Cyfindie

intérieur
Cylindre

exténieur

I8}

Cylindre

. extérieur
Tourbiflons
>< 7 e Taylor
> < Taylor
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(:\‘frmﬁ‘a extéreur stratifié
Cfindre intérieur (rotor) fitator) Cylindie intérieur
a/ Laminaire stable b/ Laminaire avec 1 instabilité ¢/ Laminaire avec 29 instabilité

Fig.4.71 Représentations des différents types d’écoulement [21].

Pour déterminer le nombre de Nusselt, ils ont choisi de travailler avec deux cylindres
entierement lisses. L’étude des entrefers rainurés a été peu étudiée et leurs conclusions sont peu
concordantes [21]. Ils sont de plus extrémement complexes a paramétrer du fait du nombre immense
de configurations possibles : nombre, dimension et localisation des encoches et des aimants, taille du
rotor et de I'entrefer, etc. C'est pourquoi nous n’avons pas choisi de considérer les saillances dans la

détermination du coefficient de convection.

Le nombre de Taylor modifié « Tam» (4.165) peut étre défini par la formule suivante [170] :

_QZRgg3i

4.165
e (4.165)

Tay,

Avec:

« Vv » :le coefficient de viscosité cinématique,
« Q) » :]a vitesse angulaire,

«Rg » : la rayon moyen de I'entrefer,

« g » : lalongueur de I'entrefer,

« Fg » : le facteur de forme.

Le facteur de forme « Fg » (4.166) se calcule par la formule :

4 [2Re = 2.304g]

2Rg—g

c 571 (PRe = 2:304g 2 g 12
1697 0.0056 + 0.0571 <W) [1 - Z—Rg]

Fg = (4.166)

4.4.2.3 Mise en équation et résolution

Pour la résolution, il faut, pour chaque nceud, faire le bilan des équations de transferts
associées qui traduisent la conservation de I'énergie au sein de I'énergie de volume attaché a un nceud
donné (Fig.4.72). Clest-a-dire que la quantité de flux de chaleur entrante dans le volume et la
puissance thermique générée par le volume doivent étre égales a la quantité de flux de chaleur

sortante du volume et a la vitesse d’accumulation de I’énergie en son sein.
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\ P

Fig.4.72 Exemple d'un bilan sur un volume élémentaire

Si l'on fait le bilan sur le volume élémentaire de la figure ci-dessus (Fig.4.72) en le mettant en

équation au moyen de la loi des nceuds, cela nous donne I'équation suivante (4.167) :

N
1 dTX

2_ — =c2=X 4.167

2Ry T}+ {TX Ta}+P=C i ( )

Ce qui permet de mettre sous la forme matricielle 'ensemble du réseau sous la forme d'un

systéme d’équations différentielles (4.168).

cal B2 - [

" Rth] (T} + {P} (4.168)

Avec «[Ra] » et « [Cw] » respectivement la matrice des résistances thermiques (4.169) et la

matrice des condensateurs thermiques (4.170) :

— 1_
n 1 n
: _ : 1 1
Ryl =] ° Z : =——Z—l 4.169
[Rn] LiR;i [Ri'] . R'i[] (4.169)
- i &R
j=i
1
_le
000 (4.170)
1 | 1
Cal =0 D e 0=
o ji o ji
=1 j=1
n 0 |
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Attention, il est a noter que les termes de la matrice « [Ra] » sont égaux a zéro si le noeud «i»

n’est pas directement en contact avec le nceud «j ».

En statique, la distribution de températures dans la machine s’exprime simplement par le
produit matriciel suivant (4.171) :

{T} = —[ReJ{P} (4.171)

En dynamique, on peut utiliser la méthode d’Euler explicite pour estimer 1'évolution de la
température au cours du temps (4.172) :

1
CenRin

(T@)} = At( ]{T(i 1))+ {C—l:h}) + T - 1)} (4.172)

On suppose que pendant un pas de calcul, les pertes sont constantes et la température du pas
précédent est utilisée comme la température initiale. Dans notre cas, nous avons choisi une
interpolation numérique des solutions du systeme d’équations différentielles par la méthode
« Runge-Kutta d’ordre 4 » (Fig.4.73). Cette méthode a pour intérét de pouvoir choisir un pas de temps

plus grand tout en gardant une certaine précision.

to, tenay h & T

|
ki=hxf(to,To)
k1=hxf(Xo+h/2,To+k1/2)
k3=th(xD+h/2,To+k2/2)
ka=hxf(xo+h,Tot+ks)

|
ti=t + h to=t,
T]_ = TQ + {k1+2k2+2k3+k4}/6 TD = T1

NON

t1 2 tend

Fin de
I'interpolation

Fig.4.73 Interpolation numérique par Runge-Kutta d’ordre 4
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4.4.3 Couplages multi-physiques

La mise en place d’'un modele thermique permet notamment de prendre en considération
I'évolution des propriétés des matériaux en fonction de la température. Dans une grande majorité, les
caractéristiques intrinseques des matériaux dépendent donc de la température et influencent de
nombreux domaines physiques. Nous présenterons dans un premier temps, les interactions avec le

modeéle électromagnétique, puis avec le modele mécanique.

4.4.3.1 Couplage électromagnétique - thermique
4.4.3.1.1 Modification des grandeurs électromagnétiques

Les sources de pertes de notre modele thermique sont dues aux pertes des phénomenes
électromagnétiques (Joule, hystérésis et courants induits). Or, le changement des propriétés
électromagnétiques modifie les éléments des circuits électriques et magnétiques et par conséquent la
répartition des courants et des flux dans la machine. On considere ici uniquement I’évolution de la
résistivité du cuivre (4.173) et du cycle d’hystérésis de l'aimant (4.174). La modification de la
perméabilité magnétique en fonction de la température sera négligée. Nous avons choisi de nous
concentrer sur l'approche « B=p(B)H » que nous avons présenté précédemment, afin d’implémenter

I'effet de la saturation.
Trois coefficients sont donc définis, afin de considérer linéaire 1’évolution de la résistivité du
bobinage (a), de I'induction rémanente (aBr) et du champ coercitif (aHc) de ’aimant. Ces coefficients

représentent donc les coefficients directeurs des droites.

> Le coefficient de la résistivité du bobinage « oo » (4.173) :

LB 1 p(D) — prer
P Pref AT Pref T_Tref

(4.173)

Pour exemple, quelques ordres de grandeur de matériaux : « ae=3.93 10°K! » pour le cuivre,

« 0¢=4.03 103K » pour l'aluminium et « ag=6.5 10K » pour le fer [21].

» Les coefficients de linduction rémanente «aBr », ainsi que du champ coercitif de
l'aimant « aHc » (4.174) :

1 BB,
B AT (4.174)
1 AH, '

(XHC =
l HC réf AT
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Par exemple, dans le cas d’aimants permanents « N39H » (cas de la machine « Z=48 » et « p=8 »,
cf. 5.1.1, page - 229 -), les coefficients ont pour valeurs : « aBr=-0.1 » et « aHc=-0.5 ». Les coefficients
sont négatifs, ce qui représente une dégradation des propriétés de l'aimant avec une hausse de la

température.

La température modifie le cycle d’hystérésis et la conductivité électrique des matériaux et par
conséquent les pertes par hystérésis et par courants induits. Or, ’estimation des coefficients des pertes
fer statorique a été réalisée a partir des données constructeurs pour différentes fréquences, mais a
température constante. L’action de la température n’est pas considérée. Dans la formule analytique

des pertes par courants induits, la conductivité est accessible. Elles dépendent donc de la température.

Une hausse des températures peut parfois entralner indirectement une désaimantation
permanente de 1'aimant. Nous venons de voir que le cycle d’hystérésis de 'aimant a tendance a se
dégrader avec une hausse des températures, ce qui le rend plus vulnérable (Fig.4.74). Cette
désaimantation irréversible intervient lorsque le point de fonctionnement de l'aimant rentre dans la

zone irréversible (cf. Fig.2.10).

Sur cette figure « Fig.4.74 », la modification du cycle d’hystérésis de 1'aimant « 39H » et les
débuts des zones irréversibles (points rouges) y sont représentés pour différentes valeurs de

températures.
Bjug-H  —— =10 -15 -20 -40 T L
T T 1.4 4
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Fig.4.74 Evolution du cycle d’hystérésis de I’aimant « N39H » en fonction de la température

Nous ne considérons pas ici la dégradation irréversible de l'aimant directement dans le
couplage électromagnétique. Nous en tenons compte comme d’une contrainte. Nous controlerons ce
phénomene dans la phase de dimensionnement en mesurant le flux délivré par I'aimant en fonction
de la température. Le flux minimal admissible avant désaimantation irréversible d’'un aimant
« N39H » est donné par la formule suivante (4.175) [35]. Cette formule est valable entre 60°C et 150°C.
Au-dessus de 150°C, nous choisissons de rejeter la conception (4.176). En dessous de 60°C, on

consideére ce flux minimal constant (= -326 mWb).
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v

oM = {-5.581075 T + 0.022 Ty — 1.445} X Spy (4.175)

Ty < 150°C (4.176)

4.4.3.1.2 Méthodologie du couplage bidirectionnel

Le modele thermique est dépendant du modeéle électromagnétique, car les pertes Joule et les
pertes fer sont les sources du modeéle thermique. Le modéle électromagnétique est dépendant de
I'évolution des températures de la machine. On ne peut pas expliciter directement le probleme, le
systeme est donc implicite. Pour résoudre ce probleme et estimer le point réel de fonctionnement,
différentes méthodes existent et sont basées sur des approches itératives : méthode de la sécante,
méthode de Newton-Raphson, etc. Pour un méme pas de temps, on évalue successivement les
modeles. Chaque évaluation d’un modéle met a jour I'autre modele et ainsi de suite. La convergence
est atteinte quand les solutions du modele thermique et électromagnétique n’évoluent plus: la
distribution de flux ou bien la distribution de la température est en dessous d’un critéere d’arrét. On
parle alors de couplage faible bidirectionnel (cf. 1.2.3.1, page - 40 -). Nous avons choisi une méthode
du type point fixe car cette méthode est simple a mettre en place. Sur la figure ci-dessous, nous avons

représenté la méthode du point fixe par un exemple (Fig.4.75).

‘ E—
—X
1'87"'77.sm(.r'>+1 o
//
1.6 -
-~
~
14 <
///
12
o
~
> 1 o
7 Point initial : x,=0
08 = Point final - X, = 1964 1
06 7 Solution : x,=193% |
- /// Citere d'arret : £<0.03
0.4 o Nombre d'iterations : N, =3 |
//
0.2 =
//
G ~
0 0.2 04 0.6 0.8 1 12 14 16 18 2

X
Fig.4.75 Représentation graphique sur un exemple de la méthode de point fixe

Ainsi, a chaque itération de I'algorithme du point fixe, le modele électromagnétique ou bien le
modeéle thermique est mis a jour. Toutefois, a chaque nouvelle résolution du circuit thermique, celui-ci
est, non seulement changé pour prendre en compte les nouvelles pertes issues du modele
électromagnétique, mais les impédances du réseau thermique sont également modifiés en fonction des
températures du précédent calcul. En effet, comme on peut constater dans le tableau ci-dessous, tous
les dipdles (excepté la résistance de contact) sont constitués d’éléments qui évoluent avec la

température « Tab.4.13 ».
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Tab.4.13 Eléments des dipdles thermiques évoluant avec la température ;

Dipoles thermiques : Caractéristiques du matériau :

Résistance de conduction Conductivité thermique

Résistance de convection Conductivité thermique & Viscosité cinématique
Résistance fluidique Capacité thermique massique & Masse volumique
Capacité thermique Capacité thermique massique & Masse volumique

Sur la figure « Fig.4.76 », on représente les quatre propriétés de l'air qui permettent de prendre
en compte I'évolution des résistances de convection et des résistances fluidiques, en fonction de la

température. Nous avons considéré leur évolution par une interpolation polynomiale.

La propriété des matériaux : conductivité et capacité thermique massique du fer, du cuivre et
des aimants ; ceux-ci ont été obtenus a partir des données constructeurs ou depuis la littérature [21],
(58], [93].

Masse volumique {ka/m°} 1.02p Capacité thermique massique {kJ/kg/K}
1.3 )
12f e 1.015} P
1.4} \ P
1 1.01} e
0.9} T
0.8 - . 1.005L-~ : : :
0 50 100 150 0 50 100 150
0.04; Conductivité thermigue {W/m/K} 30 Viscosité cinématique {x10'6 mgls}
0.035¢ 251
0.03r 20¢
0.025¢ 15}
0.0% 50 100 150 1% 50 100 150

Fig.4.76 Quelques propriétés de I’air pour une plage de température allant de 0°C a 160°C

Source : http://www.engineeringtoolbox.com/air-properties-d_156.html

4.4.3.2 Couplages mécanique - thermique

Notre modele vibratoire est constitué de masses modales et de ressorts modaux. Le module de
Young caractérise la rigidité du matériau et donc influence les ressorts modaux. La masse volumique
caractérise la masse du matériau, donc influence les masses modales. La masse volumique et le
module de Young évoluent tous deux avec la température. Cela se constate par un décalage des
fréquences de résonnance de la machine. Dans [171], pour un échauffement proche de 100°C (de 30°C
a 125°C), on peut constater une modification de prés de «10% » pour certaine fréquence propre
(675Hz a 610Hz).
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La réalisation d’essais permettant d’obtenir le module de Young en fonction de la température
est une tache fastidieuse, cofiteuse et difficile a prédire avec précision [172]. L’évolution de la masse
volumique pour les toles ferromagnétiques rotoriques en fonction de la température est également
une donnée rarement fournie par les constructeurs. Par manque de données, ce couplage est complexe
a mettre en ceuvre. C’est pourquoi nous avons choisi de ne pas prendre en compte ce couplage. L’effet
de la température, bien qu’ayant une influence, n’est toutefois pas prépondérant. En effet, du fait de
I'amortissement, le phénomene de résonnance peut se faire ressentir sur une plage de fréquence plus
large que le déplacement di a une élévation de la température. La résonnance serait donc percue par
le modele, méme si 'amplitude se verrait légerement amplifiée ou surestimée. Cela ne semble pas

préjudiciable dans notre étude, car notre approche est qualitative et non quantitative.

Dans le domaine acoustique, l'impédance acoustique de l'air dépend de nombreux
parametres, dont sa masse volumique. Nous avons vu précédemment que la masse volumique
dépendait de la température. Contrairement aux toles ferromagnétiques, 'évolution de la masse
volumique de l'air en fonction de la température est bien connue (Fig.4.76). Toutefois, dans la
construction de notre modeéle a constantes localisées thermique, nous avons choisi de considérer dans

la température ambiante constante. Il n"y donc pas de couplage avec le modeéle acoustique.

Pour le domaine mécanique, comme pour les deux précédents domaines, le modele
« couple/vitesse » de notre machine dépend également de la masse volumique des matériaux, mais
cette fois-ci rotorique. En effet, la masse volumique intervient directement dans le calcul du moment
d’inertie de la machine. Pour les mémes raisons que le modéle vibratoire : un couplage est complexe a
mettre en place du fait du manque de données et l'action de la masse volumique ne semble pas

prépondérante dans notre étude qualitative.

En conclusion, les liens entre la mécanique et la thermique existent bien. Cependant, nous
avons choisi de ne pas considérer l'influence des variations de température sur les modeéles
mécaniques, car ils n’étaient pas prépondérants dans notre étude. Toutefois, la réciproque n’est pas
exacte. Le modele mécanique influence fortement le modele thermique. Le coefficient d’échange
convectif d’entrefer, et donc la résistance de convection d’entrefer, dépend directement de la vitesse
de la machine. Il y a donc un couplage faible unidirectionnel allant du modéle mécanique, au modéle

thermique.

On peut remarquer que, dans le cas d'une modélisation thermique axiale de la machine, des
pertes mécaniques peuvent étre considérées a travers les pertes dans les roulements mécaniques. Ces
pertes sont proportionnelles a la vitesse [173], [174]. Ainsi, pour des vitesses importantes, la
température dans la machine s’éleve et dégrade les performances électromagnétiques. Par conséquent,
le couple électromagnétique a besoin d’étre réajusté pour vérifier le point de fonctionnement
« couple/vitesse ». Ce réajustement est effectué en ajustant la commande de la machine, au moyen du
modele électronique : angle entre le stator et le rotor et stratégies de modulation utilisées. En résumé,
le modele thermique axiale nécessite de réaliser un couplage faible bidirectionnel entre le modele

thermique a I’ensemble du bloc « électronique-électrique-magnétique-mécanique ».
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4.5 CONCLUSION SUR LA MODELISATION MULTI-PHYSIQUE D’UNE MACHINE
SYNCHRONE A AIMANTS PERMANENTS

Nous avons présenté dans ce chapitre un ensemble de modeles physiques appliqué a une
machine synchrone a aimants permanents en surface. Ces modeles ont été exprimés sous la forme de
circuit répondant aux lois de Kirchhoff. Nous avons développé toutes les différentes étapes depuis le
choix du circuit, sa mise en équation, le calcul des éléments le composant, jusqu’a sa résolution. Nous
avons également mis en place différents couplages entre les domaines physiques. L’ensemble des
modeles couplés a été développé sous Matlab® et a été regroupé dans un outil nommé
« PLUM » (Physical LUmped Models).

L’ensemble des éléments constituant les réseaux a été paramétré afin d’étre intégré a des outils
d’optimisation. Un exemple d’optimisation sera présenté dans le cinquiéme chapitre. Cet outil
regroupe un ensemble d’interfaces graphiques permettant un « pré-traitement» et un « post-
traitement ». Le « pré-traitement» consiste a remplir un ensemble d’informations: dimensions
géométriques, choix des matériaux dans une bibliothéque, description du bobinage dans les encoches,
etc. afin de créer automatiquement les différents circuits physiques. Le « post-traitement » permet de
simplifier la lecture des flux et des efforts internes de chaque circuit, en les affichant en fonction du

temps, de la fréquence et également en fonction de I'espace dans le cas de I'induction (cf. Fig.5.3).

Dans la figure «Fig.4.77 », nous avons tenté de schématiser I'ensemble des aspects de I'outil
développé durant cette thése. Le modele fluidique n’est actuellement pas intégré a 1'outil, mais les
prémisses de sa prise en compte et le couplage avec le modéle thermique ont été présentés dans le
troisieme chapitre. Nous avons fait ressortir sur cette figure les entrées et les sorties. Nous avons
surtout insisté sur les liens physiques entre les modeles et fait ressortir les variables nécessaires aux
couplages physiques. On y retrouve par exemple : le couplage faible unidirectionnel entre magnétique
et vibratoire, faible bidirectionnel entre électromagnétique et thermique, le couplage fort entre

électrique et magnétique.

Les entrées de l'outil sont la vitesse angulaire de la machine, les différentes stratégies
d’alimentation (angle de la pleine onde, fréquence de la modulation, etc.) et le débit pour le circuit de
refroidissement (« Q »). On y retrouve également les entrées imposées par la charge : « couple » pour
le fonctionnement en moteur (« I'toap »), ou bien « impédance » pour le fonctionnement en générateur

(« ZLoAD »).

Quelques sorties du modele sont ici représentées: niveau de puissance acoustique pondéré
(« Lwa »), le rendement de la machine (« 1 »), les températures (« T ») et le couple électromagnétique
(«I't»). Les autres sorties internes, telles que: forces électromotrices, courants, induction dans
I'entrefer, etc. ainsi que les sorties indépendantes des modeles physiques : masse, volume, cofit, etc.
sont bien évidemment accessibles. Les quatre sorties présentées précédemment sont mises en avant,

car elles sont les sorties de I'optimisation réalisée dans le dernier chapitre.
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Fig.4.77 Présentation de I’outil « PLUM » avec ses couplages multi-physiques, ses entrées et ses sorties
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5 VALIDATIONS ET OPTIMISATION

Dans un premier temps, nous validerons les modeles mis en place dans le chapitre précédent
sur deux machines. Dans un second temps, une optimisation multi-objectif sera effectuée sur l'une de

ces deux machines.
5.1 VALIDATIONS

5.1.1 Machines étudiées

Dans ce chapitre, nous étudierons deux machines de forte puissance (quelques centaines de
kilowatts) destinées a la traction électrique dans le domaine du ferroviaire. Ce sont des machines
synchrones avec des aimants permanents montés en surface, avec un bobinage réparti et des encoches

ouvertes :

» La premiere machine étudiée sera la machine dite « MS-8/48 », que 'on nomme ainsi, car elle
possede 8 poles au rotor et 48 dents au stator. Nous étudierons son fonctionnement
uniquement en générateur en lien avec les essais qu’il a été possible de réaliser. Des

simulations en moteur seront toutefois aussi présentées.

» La seconde machine étudiée sera la machine dite « MS-12/72 », car elle dispose de 12 pdles au
rotor et de 72 dents au stator. Nous étudierons cette machine associée a son convertisseur en

fonctionnement moteur.

Dans les 2 cas, I'intérét est de valider nos modeles a constantes localisées avant de coupler
ceux-ci a une méthode d’optimisation. N'ayant pas accés a toutes les grandeurs au niveau des
mesures, certaines validations se feront a partir de résultats éléments finis. Nous présentons dans le

tableau ci-dessous (Tab.5.1), 'ensemble des grandeurs physiques que nous tacherons de valider.

Tab.5.1 Tableau des validations

VALIDATIONS
« MS-8/48 » « MS-12/72»
a vide & en générateur en charge & en moteur
- I'induction dans I’entrefer - les courants,
- la force électromotrice, - l'induction dans l’entrefer,
- le couple électromagnétique, - la force de Maxwell,
- la force de Maxwell, - les vibrations du stator,
- les vibrations du stator, - le rayonnement acoustique.
- le rayonnement acoustique.
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Nous pouvons remarquer dans ce précédent tableau qu’aucune validation thermique n’a été
effectuée. Une comparaison avec des données expérimentales n’a pas été possible du fait de la
confidentialité industrielle sur ces machines, notamment a propos du dispositif de refroidissement.
Une validation avec un code éléments finis n’a pas été jugée pertinente, notamment dans le cas ou les
coefficients d’échange convectif sont imposés. Néanmoins, quelques résultats de simulation seront

fournis afin d’observer les tendances de notre modele.

5.1.1.1 Présentation de la machine MS-8/48

La figure ci-dessous (Fig.5.1) représente deux vues de la machine « MS-8/48 ». Ce sont des vues
simplifiées, notamment au niveau de la forme des aimants et de la forme des dents. Elles
correspondent cependant aux simplifications géométriques qui ont été effectuées pour la mise en

place du circuit magnétique. Ces vues ont été obtenues par l'outil développé lors de cette these

« PLUM » : (cf. Fig.4.77, page - 225 -).

=Npee

a/ Premieére vue

Fig.5.1 Vues de la machine « MS-8/48 »

Cette machine est utilisée pour la traction de tramways. Différentes grandeurs de la machine

sont répertoriées dans le tableau ci-dessous (Tab.5.2) :

b/ Seconde vue

Tab.5.2 Grandeurs de la machine « MS-8/48 »

DESCRIPTION DE LA GRANDEUR VALEURS UNITES
Puissance utile 250 kW
Couple utile 960 Nm
Plage de vitesse de 0 a 4500 tours/min
Courant nominal 170 A
Tension simple nominale 660 \Y%
Rendement nominal 97 %
Nombre de pdles 8 -
Nombre de dents 48 -
Bobinage 5/6 -
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5.1.1.2 Présentation de la machine MS-12/72

Comme pour la machine précédente, la figure ci-dessous (Fig.5.2) représente les vues
simplifiées de la machine « MS-12/72».

a/ Premiére vue b/ Seconde vue
Fig.5.2 Vues de la machine « MS-12/72»

Cette machine est utilisée pour la traction de tram-train. Différentes grandeurs de la machine
sont répertoriées dans le tableau ci-dessous (Tab.5.3). Malheureusement, la plupart des valeurs seront

tenues confidentielles par notre partenaire industrielle.

Tab.5.3 Grandeurs de la machine « MS-12/72 »

DESCRIPTION DE LA GRANDEUR VALEURS UNITES
Puissance utile Confidentielle ! kW
Couple utile Confidentielle ! Nm
Plage de vitesse Confidentielle ! tours/min
Courant nominal Confidentielle ! A
Tension simple nominale Confidentielle ! \Y
Rendement nominal Confidentielle ! %
Nombre de poles 12 -
Nombre de dents 72 -
Bobinage 5/6 -

5.1.1.3 Similitudes

Ces deux machines possedent des similitudes tres fortes. En effet, du fait des symétries
existantes, on peut travailler avec les mémes topologies de circuit magnétique, méme si les valeurs des
éléments sont différentes. Les réseaux étant paramétrés (construction et calcul des éléments), le temps
d’élaboration des circuits pour la seconde machine a été nul. Dans le cas d'une condition limite

« symétrique », on travaille avec une paire de poles au rotor et douze dents au stator (Fig.5.3). La
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figure provient de I'outil « PLUM » (cf. Fig.5.3, page - 225 -), qui permet une visualisation spatiale de

< x|

I'induction dans la machine.

MIN

Fig.5.3 Niveaux d'induction dans le circuit magnétique pour une paire de poles et pour une position
de la machine « MS-8/48 » ou bien de la machine « MS-12/72» ;

5.1.2 Machine « MS-8/48 » : validations a vide et en générateur

Dans cette partie, nous intéressons essentiellement a la validation des grandeurs physiques
issues d'un fonctionnement de la machine en générateur et a vide. Nous comparons les grandeurs
issues de notre modéle multi-physique a constantes localisées a celles issues de simulations éléments
finis ou encore de relevés expérimentaux. La validation de: l'induction dans l'entrefer, la force
électromotrice, le couple électromagnétique, la force électromagnétique, les vibrations du stator et le

rayonnement acoustique est abordée.

L’estimation précise de l'induction dans l'entrefer est fondamentale étant liée au couple
électromagnétique, mais aussi au bruit d’origine électromagnétique. Son contenu harmonique sera
détaillé et validé par un résultat éléments finis n’ayant pas de résultats expérimentaux pour cette

grandeur.

5.1.2.1 Induction dans I'’entrefer

Sur la figure « Fig.5.4a », les harmoniques de l'induction temporelle et spatiale « B(t,0s) »au

niveau l’entrefer sont comparés a un code éléments finis pour une vitesse imposée.
Pour le relevé de I'induction temporelle « B(t) », on considere I'évolution du flux magnétique

entrant dans une dent statorique (« 0s » fixe) au cours du temps (« t » variable). Le flux est considéré

au niveau de la dent afin de considérer 1’action des pdles.
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Pour le relevé de I'induction spatiale « B(8s) », on reléve 1’évolution du flux magnétique sur
I'ensemble des nceuds réalisant la connexion entre 1’entrefer et les noeuds statoriques (« s » variable)
a instant donné (« t » fixe). Une discrétisation permettant d’intégrer 1'effet de denture a été nécessaire :
un neeud au niveau de la dent et un nceud au niveau de I'encoche (cf. 4.1.1.3.4, page - 136 -). Ainsi,
'effet de denture apparait clairement sur notre relevé. Les résultats montrent de bonnes tendances sur

les harmoniques obtenues (Fig.5.4b).
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0.2

B(t){T}
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] . B
7]
o :
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<05l 0.8
2 .
[ £ o6
503 ) v , =" 0.4
45e3 - P I
e e 300 0.2
Je-d ~ s o 240
15e3 il s SIS FRISETI (U
o 120 0
00 ® 0 3 6 9 12 15 18
Time {sec} Space {"elec} Harmonic {N°}

) b/ Comparaison des spectres d’induction obtenus par
a/ Induction dans I'espace et dans le temps I . ] ,
éléments finis et par réseau de perméances

Fig.5.4 Induction fonction du temps et de I’espace pour une alimentation sinusoidale et a vide.

Les signes «+» et « -» n’apparaissaient pas directement sur la figure « Fig.5.4b » afin de
faciliter l’affichage de la comparaison des amplitudes. Néanmoins, l'outil integre ceux-ci afin de
connaitre le sens du champ tournant. La figure «Fig.5.5a » représente le spectre harmonique de
I'induction dans l'entrefer. Ce dernier, au vu de la symétrie, peut s’afficher dans un demi-plan
(Fig.5.5b). L’induction d’entrefer est obtenue par le réseau de perméances a 3 555 tours par minute.
Nous avons choisi cette vitesse, car elle représente un intérét au niveau vibroacoustique (Fig.5.12). La
fréquence du fondamental est donc située a « 237 Hz », car la machine a un nombre de paires de pdles
«p» égal a «4». Afin de considérer la machine entiere, nous avons considéré quatre périodes de

I'induction dans I’espace.
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Fig.5.5 Spectre harmonique de I'induction dans I'entrefer obtenu par le réseau de perméances a 3 555 tours/min

Pour le demi-plan, on peut identifier grace a la formule (5.1) les différents ordres «r» de

I'induction dans l’entrefer, avec « fr » la fréquence associée a 1’ordre [160].

Zs

{2k, + 1} x fg

(5.1)

fr

Avec: (kq,ky) € 7%
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Par rapport a la figure «Fig.5.4 », le coefficient «ki» est relié¢ « Hes» aux harmoniques
d’espace (5.2), tandis que le coefficient « k2 » est quant a lui reli¢ aux harmoniques de temps « H: »
(5.3).

Z

Hgs = 1k, (—S) +1 (5.2)
p

H, = 2k, + 1 (5.3)

Dans le tableau « Tab.5.4», on applique la précédente formule (5.1) afin d’identifier les
principales raies sur le spectre harmonique :

Tab.5.4 Harmoniques d’espace et temps pour I'induction (fonctionnement a vide)

COEFFICIENTS HARMONIQUES
«1»:Ordres {-}
k1 k2 « fr» : Fréquences {Hz}
avec « -ki » avec « +ki »
0 o | e +4 237
0 B +12 711
0 2 e +20 1185
0 3 0 e +28 1659
1 0 -44 +52 237
1 1 -36 +60 711
1 2 -28 +68 1185
1 3 -20 +76 1659
1 5 -4 +92 2607
+4 +100 3081
92 +100 237
-84 +108 711

Dans le tableau « Tab.5.4 », on repere en couleur les raies émergentes du spectre. La figure
« Fig.5.6 » représente une vue de dessus du contenu harmonique de l'induction d’entrefer, dans
laquelle les amplitudes les plus faibles sont filtrées. Certaines raies n’apparaissent tout simplement
pas du fait de leurs amplitudes trop faibles. Il apparait une bonne cohérence sur les rangs d’espace
obtenus (ordres), ainsi que les rangs temporels associés (fréquences). Ce point est essentiel pour
I'estimation des forces radiales, mais aussi pour toutes les grandeurs électromagnétiques comme la
force électromotrice et le couple électromagnétique. On montre ainsi que notre réseau de perméances

donne une bonne approximation de l'allure de I'induction dans I’entrefer.
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Fig.5.6 Image du spectre harmonique de I'induction dans I'entrefer a 3 555 tours/min

5.1.2.2 Force électromotrice

Sur la figure « Fig.5.7 », on peut observer la comparaison des spectres harmoniques de la force
électromotrice obtenus par un modéle éléments finis et par notre modele par réseau de perméances.

Le fondamental des deux modeéles a relativement la méme amplitude.

700+ [ IFinite Element Model
Il Lumped Model

600
500+

400

Back EMF {V}

300

200+

100

O | =l [ 1 ol | ] | o | |_|Jl 1 | | | |
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15
Harmonics {N°}

Fig.5.7 Comparaison des spectres harmoniques de la force électromotrice

obtenus par éléments finis et par réseau de perméances

Le bobinage utilisé ici dans la machine « MS-8/48 » est un bobinage triphasé réparti a pas
raccourci de type «5/6» (Fig.5.7). Ce type de bobinage permet notamment de minimiser les
harmoniques « Hs » et « H7 » [175], tendance qui se retrouve bien dans le spectre harmonique de notre
modele a constantes localisées (« Lumped Model ») ou bien dans notre modéle éléments finis (« Finite
Element Model »).
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5.1.2.3 Couple électromagnétique

La relation utilisée pour calculer le couple électromagnétique est rappelée dans le chapitre 4
(cf. 4.3.1, page - 189 -). Elle nous permet donc d’évaluer le couple a vide en fonction du temps. Ainsi
sur la figure « Fig.5.8 », le spectre du couple a vide (couple de détente) est comparé a celui obtenu par
un code éléments finis. On retrouve bien les principales harmoniques responsables des oscillations de

couple a vide, c’est-a-dire les harmoniques liées a I'effet de denture : « Hiz » (Zs/p), « Ha4 » (2Zs/p), etc.

Ces harmoniques de couple sont bien identifiés alors qu’au niveau de I"amplitude des écarts
importants peuvent apparaitre. L’amélioration du maillage ou nombre de subdivisions du réseau de
perméances pourraient permettre d’améliorer ce résultat au détriment d'un temps de calcul et du
temps plus important. Toutefois, 1'orientation donnée a notre démarche est plutot « qualitative ».
Notre modele permet : de repérer les machines ayant de fortes oscillations de couple, et de jouer sur
les variables de dimensionnement afin de les réduire.

L’avantage des modeéles a constantes localisées sur les modeles éléments finis est ici nettement
visible. Avec le méme ordinateur et pour le méme nombre de positions calculées, I'obtention de
I'allure du couple pour une période électrique par les modeles a constantes localisées est inférieure a
la seconde 1 seconde, tandis que 300 secondes sont nécessaires pour 1'obtenir par le logiciel éléments
finis. Ceci représente un avantage significatif dans un processus d’optimisation.
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Fig.5.8 Validation du couple d’origine électromagnétique par comparaisons des contenus harmoniques du bruit
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d’origine électromagnétique a vide ; a 3.5Krpm sur une charge résistive (Ren= 100 ()

Ce ratio de « 1/300 » est a évidemment relativiser, car il est fortement dépendant du maillage

éléments finis choisi. Mais cela permet d’appréhender un ordre de grandeur.

Toujours au niveau électromagnétique, a partir de I'estimation de l'induction dans l'entrefer, il
est possible d’estimer les forces radiales.

5.1.2.4 Force électromagnétique radiale

Nous nous intéressons maintenant au bruit d’origine électromagnétique rayonné par la
machine. Pour obtenir ce résultat, la discrétisation de I’entrefer doit étre suffisante pour intégrer 1effet
de denture. Ici, nous utilisons le réseau qui discrétise la surface interne du stator avec un nceud au
niveau de la téte de la dent et un autre dans I'encoche (cf. 4.1.1.3.4, page - 136 -). La force radiale
«F(Bs,t) » est ensuite déterminée sur chacune des dents statoriques, puis la décomposition

harmonique de cette force, les vibrations et le bruit d’origine électromagnétique sont évalués.
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Fig.5.9 Visualisation du contenu harmonique de la force de Maxwell a vide ;

Sur la figure ci-dessous (Fig.5.9), on visualise un exemple de contenus harmoniques de la force
d’origine électromagnétique au niveau de l’entrefer, obtenu pour une vitesse de « 3 555 tours/min » et
pour une charge résistive de « IMQ ». Le choix de cette vitesse se justifie du fait de son intérét au

niveau vibroacoustique (Fig.5.12).

On peut identifier grace a la formule (5.4) les différents ordres « r » de la force de Maxwell, avec

« fr » la fréquence associée a I'ordre.

Zs

fr = {2k,} X f

(5.4)

Dans le tableau « Tab.5.5», on applique la précédente formule (5.4) afin d’identifier les

principales raies sur le spectre harmonique :
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Tab.5.5 Harmoniques d’espace et temps pour la force de Maxwell (fonctionnement a vide)

COEFFICIENTS HARMONIQUES
«1»:Ordres {-}
k1 k2 « fr» : Fréquences {Hz}
avec « -ki » avec « +ki »
0 o | 0 0 0
0 J I +8 474
0 2 | +16 948
0 3 | +24 1422
1 0 -48 +48 0
1 1 -40 +56 474
1 2 -32 +64 948
1 3 -24 +72 1422
1 5 -8 +88 2370
6 0 +96 2844
-96 +96 0
-88 +104 474

Dans le tableau « Tab.5.5», on repére en couleur les raies émergentes du spectre (Fig.5.10). Au-

dessus de « 1422Hz », les amplitudes des raies de force sont tres faibles. Comme pour l'induction, il

apparait une bonne cohérence sur les rangs d’espace obtenus (ordres), ainsi que les rangs temporels

associés (fréquences).

®
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Fig.5.10 Image du spectre harmonique de la force de Maxwell dans I’entrefer a 3 555 tours/min.
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(Remarque : seuls les harmoniques les plus significatifs y sont représentés)
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5.1.2.5 Validations vibroacoustiques

Les mesures vibroacoustiques ont nécessité de mettre en place un certain nombre d’appareils de
mesure. L’ensemble de la procédure expérimentale est rappelé dans la figure située ci-
dessous (Fig.5.11).

Un marteau de choca permis d’analyser la réponse naturelle de la structure. Un grand
nombre d'accélérometres a également été disposé autour du stator afin de mesurer les vibrations de
celui-ci. De plus, quatre microphones ont été placés autour du moteur afin d’enregistrer les niveaux de

pression acoustique.

Les signaux ont été chargés sur un ordinateur via le module d'acquisition « Bruel&Kjaer® ».
Les données sont traitées par le logiciel «Pulse Labshop® » (modélisation et mesure) et
« ME’Scope® » (analyse).

Microphones

Hammer Portable C?mputer with: . Modal damping'coefficients,
Shock data - "Pulse Labshop' Modal frequencies,
Method o - "ME'Scope" Spectograms,
acquisition Erc.
unit 3109

Fig.5.11 Procédure des mesures vibroacoustiques

Un premier test a été effectué a vitesse variable afin d'évaluer le bruit maximal, obtenu a une
vitesse de 3555 tr/min (Fig.5.9). Un second test a permis de déterminer les fréquences naturelles
(Tab.5.6). Un spectrogramme des vibrations et de la pression acoustique ont été tracés pour cette
vitesse (Fig.5.13 et Fig.5.16) et comparés a notre modele. Finalement, une comparaison avec le
précédent modele sera effectuée (Fig.5.17 et Fig.5.18).
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L’analyse modale de la structure va nous permettre de valider notre modele vibratoire (cf. 4.3.3,

page - 196 -), en évaluant de facon expérimentale la fréquence de résonance « fm » et le mode associé

«m ». Le premier test réalisé a été comparé au modele (Tab.5.6) [1]. Le marteau de choc (capteur de

force) permet d’obtenir la réponse de la structure a un Dirac de force. La réponse est mesurée au

moyen des accélérometres (capteur d’accélération) répartis sur la circonférence du stator. Cet essai a

été réalisé sans flasque, sans rotor et la machine a été suspendue.

Tab.5.6 Fréquences naturelles : comparaison entre le modele et la mesure.

Mode Modéle {Hz} Mesures {Hz} Ecart {Hz} Erreur {%}
0 2736 2855 119 4.17
2 308 376 68 18.09
3 871 752 -119 -15.82
4 1670 1682 12 0.71
5 2702 2757 55 1.99
6 3963 3916 -47 -1.20
7 5456 5407 -49 -0.90
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5.1.2.5.2 Vibratoire

Nous avons déterminé précédemment que le bruit maximal était obtenu pour une vitesse de

3555 tr/min (Fig.5.12). Des spectrogrammes des vibrations et de la pression acoustique ont alors été

tracés pour cette vitesse (Fig.5.13 et Fig.5.16).

120

Dynamic deflection (Yd) {dB}

B --v computed Main
—= measurement Harmonic
100} N

80 7I ' ' ! T L L vy

601 v

40+

201

0 | | | | | |
1000 1500 2000 2500 3000 4000
Frequency {Hz}

Fig.5.13 Comparaisons des contenus harmoniques des vibrations d’origine électromagnétique,

pour N=3555tr/mi

n ; Spectre allant de 750 Hz a 4500 Hz.

Sur cette figure (Fig.5.13), on peut donc observer le spectrogramme vibratoire de la machine que

I’'on compare a notre modéle théorique. On repére la principale raie émergente a « 12fs = 2844Hz» pour

le modele et la mesure. Cette raie est principalement due a une force d’excitation d’ordre zéro

(Fig.5.14). Cette raie apparait dans le tableau « Tab.5.5» pour les coefficients « ki=1 » et « k=6 »
(Tab.5.7).

Tab.5.7 Extrait du tableau des harmoniques d’espace et temps pour la force de Maxwell dans I'entrefer

COEFFICIENTS HARMONIQUES
«1»:Ordres {-} ,
ki k2 « fr» : Fréquences {Hz}
avec « -ki » avec « +ki »
1 6 0 2844

On peut déduire alors graphiquement, ou bien par les formules (5.2) et (5.3), les harmoniques

d’induction responsable du bruit d’origine électromagnétique. Le bruit est donc d a l'interaction de

I'harmonique d’espace « H-1 » avec ’harmonique de temps « His ». Dans I’autre demi-plan, le bruit est

dt a l'interaction de ’harmonique d’espace « His » avec I’harmonique de temps « Ha1 ».
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Fig.5.14 Contribution par ordre du contenu harmonique du déplacement dynamique ;

Rappelons que la fréquence du mode de respiration de cette machine se situe
expérimentalement a « 2855Hz » et est prévue a « 2736Hz » par notre modele. Méme si la combinaison
des deux harmoniques engendre une force tres faible (*630N/m?) (Fig.5.15), il y a un phénomene de
résonnance : la fréquence modale « fm » et la fréquence de la force « fr », ainsi que le mode « m » et

I'ordre de la force « r »coincident.
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Fig.5.15 Visualisation du contenu harmonique de la force centrée sur les ordres faibles
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5.1.2.5.3 Acoustique

Dans la figure ci-dessous Fig.5.16, le spectrogramme du rayonnement acoustique de la machine
est comparé au modele acoustique. Méme s’il existe un écart entre les valeurs calculées et les valeurs

expérimentales, dans les deux cas, le maximum de bruit obtenu se trouve autour de la fréquence de

«2844Hz ».

801  —= measured

--¥ computed Main

Harmonic

70+

Noise {dB}
B (&) D
e 2 °

[
o
T

10

A
!
1
i
i
i

)
(=]
I
e |

1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000
Frequency {Hz}

Fig.5.16 Comparaisons des contenus harmoniques des vibrations d’origine électromagnétique ;
Spectre allant de 750 Hz a 4500 Hz

Il est important de préciser que la mesure acoustique n’a pas pu étre réalisée dans une chambre
anéchoique, le bruit de fond amplifie la valeur résiduelle du spectre. Le bruit de fond est notamment
dit a I'ensemble « moteur diesel-générateur électrique» qui a permis de faire fonctionner notre
machine a vitesse variable. Ce dispositif a été mis en place a cause de I'impossibilité de réaliser des
mesures avec le convertisseur. De plus, les forces d’origine électromagnétique ne sont pas les seules
sources responsables du rayonnement acoustique de la machine. Le bruit d’origine mécanique et

aéraulique ne peut étre dissocié du bruit global de la machine.

Rappelons que l'outil n’a pas pour vocation d’étre un outil quantitatif, mais plutdt qualitatif.
Notre objectif n’est pas d’estimer au mieux le niveau sonore de la machine, mais plutdt de repérer les

fréquences qui posent probleme.

Au vu de l'estimation obtenue, on peut considérer que 1’outil nous a permis de bien situer I'effet
de résonance. On peut ainsi envisager trois voies pour limiter cette interaction entre la force

d’excitation et la fréquence de résonnance :

> FEloigner la fréquence de résonnance du mode 0 hors de la plage de vitesse
» Modifier I'ordre de la force en modifiant le ratio « Zs/p »

» Réduire I'amplitude de la force en modifiant la géométrie et/ou I’alimentation.

Dans la partie optimisation, nous explorerons la piste de réduction de 'amplitude de force au

moyen en modifiant la géométrie.
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5.1.2.6 Comparaison avec le précédent modéle électromagnétique analytique

Dans ce paragraphe, nous nous sommes intéressés a comparer notre modele
électromagnétique basé des circuits magnétique et électrique discrétisés, au modele précédent
développé par [1] qui reposait sur une perméance unique d’entrefer, globalisant I’ensemble de

I'espace et intégrant I’évolution de la denture, exprimée sous la forme d’une série de Fourier.

Les deux prochaines figures (Fig.5.17 et Fig.5.18) montrent donc une comparaison des spectres
harmoniques vibratoires et acoustiques issus de ces différents modeles électromagnétiques. Elles sont

a comparer avec les figures (Fig.5.13 et Fig.5.16) qui présentent les mesures vibratoires et acoustiques.
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Fig.5.17 Comparaison des spectres vibratoires du modele analytique et du modele a constantes localisées
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Fig.5.18 Comparaison des spectres acoustiques du modeéle analytique et a constantes localisées
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Par rapport au précédent modele électromagnétique qui estime la raie émergente du spectre
vibratoire a « 14fs » (=3318Hz), notre modele estime correctement la raie principale a « 12fs ». Pour le
spectre acoustique, les deux modeles prévoient bien l'apparition de la raie dominante a « 12fs ».

Toutefois, notre modeéle donne un spectre plus riche et plus proche de la réalité.

5.1.2.7 Simulations complémentaires

Les essais en fonctionnement moteur sur cette machine n’ont pas été possibles. Toutefois, les
figures présentées dans cette partie montrent les allures (temporelles et fréquentielles) d'une tension
simple issue du modele « électronique de puissance » (Fig.5.19) et de sa réponse en courant pour un
fonctionnement moteur (Fig.5.20). La décision de présenter ici ces allures est motivée du fait
qu’aucune allure de tension et de courant ne pourra étre présentée pour la machine « MS-12/72 » pour

des raisons de confidentialité.

La figure (Fig.5.19) représente donc un exemple de modulation synchrone dans le domaine
temporel et dans le domaine fréquentiel. La fréquence de la porteuse « fc» est dix-huit fois plus
grande que la fréquence de la modulante «fs». Les harmoniques issues de la modulation sont
rassemblées en groupe autour de multiple de la fréquence de la porteuse. Rappelons que I'indice de
modulation « m » est le ratio entre la fréquence de la modulante et de la porteuse. Si celui-ci est un
multiple de trois, cela permet de réduire quelques harmoniques: «m» dans le premier groupe,
« 2m#3 »dans le second groupe, « 3m » dans le troisieme groupe, etc. [176]. Ici, les raies émergentes
sont donc celles prédites par la théorie : « m+2 » dans le premier groupe, « 2m+l »dans le second

groupe, etc.

400
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Vin (1)

-200F

-400 I |
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H16 H20 35 37
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= 2001
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> 100}
L
0f c 20 25 30 35 40 45

s Harmonic {N°}

Fig.5.19 Tension simple issue du modele « électronique de puissance »

L L

5 10 15

Références des signaux permettant la modulation :

Modulante (sinusoidale) : amplitude « As=8V », fréquence « fs=100Hz »;
Porteuse (triangulaire) : amplitude « Ac=10V », fréquence « fc=1800Hz »;

Autres grandeurs :

Bus continu : amplitude « Upc=600V »;

Signal issu d"un signal « pleine onde » d’angle 180°;
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La figure suivante (Fig.5.20) représente la réponse en courant de la précédente tension simple.
L'évaluation du modele prend environ « 4ms » (Intel Core i7, M620, 4G de RAM). Ce résultat a été
obtenu apres 2500 évaluations des modeles (soit « 10s » au total) afin d'avoir suffisamment de points
sur une période électrique, de prendre en compte la saturation et d’avoir un courant stabilisé, sans

composante continue.

Time {s}

H
8
— 6 | Group n°1 Group n°2
f

winding hﬁaﬁrmonics ‘ ‘ | ‘
= l - | ;L | L |
5 15 f. 20

1
10— 25 30 352f, 40 45
Harmonic {N°}
Fig.5.20 Réponse en courant de la précédente tension simple.

s —

On voit apparaitre sur cette figure les harmoniques issues de la modulation (« Group n°1 » et
«Group n°2 »), ainsi que les harmoniques dues a la répartition spatiale du bobinage (« winding

harmonics »).

Nous présentons aussi dans ce paragraphe une évolution de la température au niveau de
I'aimant pour un point de fonctionnement quelconque (Fig.5.21). Sur cet exemple, les conditions
initiales de températures ont été fixées a «20°C». Le temps d’évaluation du modele est
d’approximativement « 3ms ». L’allure de la figure ci-dessous a été réalisée apres cent évaluations du

modele.

Fig.5.21 Evolution de la température au niveau de I'aimant pour un point de fonctionnement.
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5.1.3 Machine « MS-12/72» : validations en charge et en moteur

5.1.3.1 Courants statoriques

Dans cette partie, nous étudierons la machine « MS-12/72» en fonctionnement moteur. Nous
définirons ici quatre points de fonctionnement (Fig.5.22) : les points « A » et « B » sont dans la zone a

couple constant et les points « C » et « D » sont dans la zone de défluxage.

A

A
*
—~— B |
£ C
< |
= ° ¢
Constant torque zone Flux-weakening zone
|
Q {rad/s}

Fig.5.22 Points de fonctionnement

Pour la traction ferroviaire, durant la phase de démarrage, les stratégies suivantes sont
généralement appliquées : asynchrone, synchrone, angles calculés, pleine onde (Fig.5.23) . Le détail de
ces stratégies ne pourra étre fourni pour des raisons de confidentialité. Notre objectif fut d’intégrer ces
différentes stratégies et de comparer différentes grandeurs obtenues par nos modeles a constantes
localisées. Dans un premier temps, les courants simulés sont comparés aux courants expérimentaux

présentant les harmoniques de courant injecté par I'alimentation.
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< | I I 1 | > 1 | |
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Fig.5.23 Stratégies d’alimentation utilisées dans la traction ferroviaire.

Nous situerons :

-Le point « A»: dans la zone « 4 angles calculés »,
-Le point « B»: dansla zone « 2 angles calculés »,
-Le point «C»: danslazone « 1 angle calculé »,

-Le point « D »: dans la zone « Pleine onde ».
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Les points « C » et « D » sont plus spécifiquement situés a des vitesses tres proches, situés dans

la zone de transition entre la zone « 1 angle calculé » et la zone « pleine onde ».

Dans le tableau « Tab.5.8 », nous comparons les harmoniques des courants issus des simulations

et des expérimentations pour les quatre points de fonctionnement que nous avons précédemment

présentés. Les éléments qui le composent sont exprimés a partir du ratio de ’harmonique considéré

par rapport au fondamental. Nous constatons dans ce tableau que les harmoniques qui émergent du

modele « électronique-électrique-magnétique » concordent avec les raies qui émergent des mesures.

Les tendances sont donc bonnes, toutefois un peu plus divergentes pour le point « B ».

Tab.5.8 Ratio d’amplitudes pour les quatre points de fonctionnement

MODELE MESURES
Points A B C D A B C D
Hs/ Hi 0,2 52 2,8 4,6 2,5 2,7 4,9 73
Hy/Hi 0,1 4 9,7 2,3 1,4 2,3 12,8 3,5
Hu/Hi 10,7 4 5,3 0,8 8,6 6,4 6,6 1,7
His/ Hi 7,2 7,4 0,9 0,7 6,6 9,5 0,4 1,3
Hi7/ Hi 0,5 2,9 0,8 0,4 0,3 1,9 0,7 0,7
Hio/ Hi 2 0,8 2,2 04 2,1 0,9 2,7 0,4

Les tendances observées sur les quatre points de fonctionnement sont pour :

-Le point « A »:

- Le point « B »:

-Le point «C»:

-Le point « D »:

une diminution importante des harmoniques « Hs» et « Hr», au détriment des
harmoniques « Hu1 » et Hiz »,

une diminution de 'harmonique « Hu » et « Hio »,

une diminution de ’harmonique « His », au détriment de I’harmonique « Hr »,

une diminution progressive des harmoniques spécifique a la « pleine onde ».

Les spectres harmoniques pour les quatre points de fonctionnement sont présentés dans la

figure « Fig.5.24 ».
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Statoric current {A}
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Fig.5.24. Courants statoriques pour les quatre points de fonctionnement
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Dans la suite de ce chapitre, nous allons étudier le point de fonctionnement « A » situé a 800

tours par minute. On rappelle que la machine possede 6 paires de poles (Tab.5.3), la fréquence
d’alimentation « fs» est par conséquent située a « 80 Hz » (5.5). La fréquence de la modulante « fc » est
quant a elle située a « 720 Hz ». Cette fréquence est un multiple de « 3 » par rapport a la fréquence de
la porteuse, ce qui permet de réduire certains harmoniques issus de la modulation (cf. 4.2.3, page - 186

-). Pour des raisons de confidentialité, ’angle de la pleine onde modulée ne pourra pas étre donné.

¢ _PxN_6x800

—80H 55
s~ 760 60 z (5:5)

5.1.3.2 Vibroacoustique a 800 tours par minute

5.1.3.2.1 Induction électromagnétique

La figure « Fig.5.25 » représente le spectre de la force électromagnétique dans l'entrefer en

fonction de I'ordre et de la fréquence et de I'ordre.

Flux
density

{T}

1
0.8
0.6~

0.4

0.2
0=l
4000
3000 o 1011 12

g 7
2 -1

Frequency {Hz} 1000 g7 65" =2 Order -
0z 2t

Fig.5.25 Spectre bidimensionnel de la force électromotrice : « Ns =800 tr/min » ; « fs=80 Hz » ; « fc=720 Hz » ;

On représente dans la figure suivante (Fig.5.27) une vue de dessus en filtrant les raies les plus
faibles. On repere par des lignes: les harmoniques dus au champ de l'aimant («k1=0 ») et a
I'interaction entre 1’aimant et la denture (« k1#0 »). On présente par des carrés les harmoniques dues a
la modulation. Ces derniers étant beaucoup plus faibles de I'’harmonique d{i au champ de l'aimant,
c’est pourquoi 1'échelle est adaptée a « 0,1T » pour le maximum. Les couleurs des raies représentant
I'amplitude de I'harmonique. Certaines raies n’apparaissent tout simplement pas du fait de leurs trop
faibles amplitudes. D’autres raies sont accentuées du fait de la coincidence entre les raies dues

d’interaction entre 1’aimant et la denture et celles dues a la modulation.
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Fig.5.26 Spectre bidimensionnel de la force électromotrice

Les raies dues a la modulation sont présentées dans le tableau suivant (Tab.5.10). On retrouve
les harmoniques qui apparaissaient déja dans la tension simple (Fig.4.55 et cf. 4.2.3, page - 186 -). Nous
pouvons classer ces harmoniques par familles autour des multiples de la fréquence de modulation. Il
apparait une bonne cohérence sur les rangs d’espace obtenus (ordres), ainsi que les rangs temporels

associés (fréquences).

Tab.5.9 Induction : ordres et fréquences associées causées par la modulation

Fréquence (fr) / Hz Ordre (r)
fo+ 2fs 880 Y -6
Groupe 1 fc + 4fs 1040 P 6
autour de « fe » fe - 4fs 400 - -6
fc - 2fs 560 P 6
c ) Fréquence (fr) / Hz Ordre (r)
roupe
2fc - £ 1360 -p -6
autour de «2fc »
2fc + fs 1520 P 6
Fréquence (f:) / Hz Ordre (r)
G 3 3fc + 2fs 2320 -p -6
roupe
autour de «3fc »
3fc - 4fs 1840 -p -6
3fc - 2fs 2000 p 6
c . Fréquence (fr) / Hz Ordre (r)
roupe
af. - fs 2800 -p -6
autour de «4fc »
4f + fs 2960 P 6
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5.1.3.2.2 Force électromagnétique

La figure « Fig.5.27 » représente le spectre de la force de Maxwell dans I’entrefer.

Manawells
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x10°
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101234
32"
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.

7B 54
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Fig.5.27 Spectre bidimensionnel de la force de Maxwell dans I’entrefer a 800 tours par minutes

La figure « Fig.5.28 » représente le spectre de la force de Maxwell dans I'entrefer vu de dessus,

en exprimant ’'amplitude des harmoniques par des couleurs.
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Fig.5.28 Spectre bidimensionnel de la force de Maxwell ; « fs =80 Hz » ; « fc=720 Hz » ;
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On retrouve dans le tableau ci-dessous l'ensemble des harmoniques de force dues a la
modulation (Tab.5.10).

Tab.5.10 Force de Maxwell : ordres et fréquences associées causées par la modulation

Fréquence (fr) / Hz Ordre (r)
fo+fs 800 -2p -12
fe - 5fs 320 -2p -12
Groupe 1 fc + 3£s 960 0 0
autour de « fe » fe - 3fs 480 0 0
fc + 51 1120 2p 12
fe-fo 640 2p 12
Fréquence (fr) / Hz Ordre (1)
Groupe 2 2fc - 2fs 1280 -2p -12
autour de «2fc » 2t 1440 0 0
2fc 1440 0 0
2fc + 2fs 1600 2p 12
Fréquence (fr) / Hz Ordre (r)
3fc+ fs 2240 -2p -12
3fc - 5£s 1760 -2p -12
Groupe 3 3fc + 3fs 2400 0 0
autour de «3fc » 3fc - 3fs 1920 0 0
3fc + 5fs 2560 2p 12
3fc-fs 2080 2p 12
Fréquence (fr) / Hz Ordre (1)
Groube 4 af. - 2f, 2720 -2p -12
autour de «4fc » it 2850 0 0
af. 2880 0 0
4fc + 2fs 3040 2p 12

A cette vitesse, on s’aper¢oit qu’il y a une coincidence entre les raies dues d’interaction entre
l'aimant et la denture et celles dues a la modulation. Ce qui a évidemment pour conséquence

I'amplification des amplitudes des forces d’excitation.

5.1.3.2.3 Fréquences modales

Dans la précédente partie, nous avons étudié les sources du modéle mécanique. Avant, nous
allons définir les éléments du modele vibratoire, c’est-a-dire les systémes modaux « masse-ressort-
amortissement ». Le tableau « Tab.5.11 » est le résultat de I'étude mécanique présentée dans le
précédent chapitre (cf. 4.3.3, pages - 196 -). Les fréquences modales « fm » nous donnent les masses et
ressorts modaux, tandis que les coefficients d’amortissements « am » déterminent les amortissements
modaux. Le coefficient d’amortissement est calculé par la formule (5.6) et I'amortissement modal par
la formule (3.59).
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2ma,, = 2.75 X 107°f, + 0.062 (5.6)

Il est important de préciser qu’il n’a pas été possible de comparer le modeéle a la mesure, comme
nous l'avions fait précédemment pour la machine « MS-8/48 ». Cependant, la détermination des
fréquences modales a été validée dans de nombreux travaux [1], [2], [72], [110]. La formule donnant le
coefficient d’amortissement est plus incertaine. Elle est surtout adaptée aux machines de moyenne

puissance [44].

Tab.5.11 Modele mécanique : fréquences et amortissements modaux ;

«m» « fm » «am»
0 2 329,36 2,01
2 219,27 1,08
3 549,64 1,22
4 994,39 1,42
12 6 196,70 3,70

Il est surtout important de s’intéresser au mode « m=0 », car nous avons vu précédemment qu’il
y avait des forces importantes pour « 1=0 ». On remarquera également que le mode « m=12 » est situé a
une fréquence relativement élevée et par conséquent difficile a « exciter ». De plus, les déplacements

sont faibles pour les modes élevés, car ils sont inversement proportionnels a « m* » (4.135).

5.1.3.2.4 Vibratoire

Sur la figure suivante, nous présenterons une comparaison du modele (Fig.5.29a) avec la
mesure (Fig.5.29b). Ce que l'on peut constater au premier abord, c’est que l'on retrouve les
harmoniques majeurs pour les multiples de « 480Hz ». Cela coincide avec les harmoniques de forces
de mode zéro dus a la modulation (Tab.5.10). Sur la figure des mesures (Fig.5.29b), on remarque deux
raies tonales : a « 960Hz » (« 12fs ») et a « 2400Hz » (« 30fs »).

Les vibrations a « 2400Hz » sont importantes du fait de la proximité de la fréquence modale de
mode zéro (« 2330Hz »). Elle est excitée par I'une des harmoniques du « groupe 3 » (Tab.5.10). On
retrouve bien cette raie tonale dans la figure issue de notre modele (Fig.5.29a). Il est peu probable que
cette force provient des harmoniques d’induction spatiotemporelles « £35 » et « £37 » ((5.2) et (5.3)),

car leurs amplitudes sont insignifiantes.

Les vibrations importantes a « 960Hz » sont quant a elles dues a I'amplitude élevée de la force
de Maxwell pour cette fréquence (Fig.5.28), du fait de la coincidence des harmoniques de la
modulation et de l'interaction des interactions des harmoniques spatiotemporelles « 11 » et « 13 ».
Rappelons ici que le spectre harmonique du point « A » montrait une diminution importante des

harmoniques « Hs » et « H7 », au détriment des harmoniques « Hu » et Hiz » (Fig.5.24).

Notre modele met en exergue cette raie, mais la sous-estime. Cela peut notamment étre

expliqué par : un amortissement lui-méme sous-estimé, qui amplifierait les harmoniques autour de
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«2330Hz », ou bien que I'"harmonique de forces est sous-évalué. Rappelons que le calcul du coefficient

d’amortissement utilisé ici est adapté aux machines de moyenne de puissance.

180
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b/ Mesure
Fig.5.29 Comparaison de I'accélération entre le modele et la mesure pour une vitesse de 800 tours/min

o

La solution pour réduire la raie a « 960Hz » pourrait consister a modifier la stratégie de
modulation afin de réduire la force d’excitation. Les deux solutions que nous proposons sont de :

- modifier la fréquence de la modulante afin qu’il n’y ait plus de coincidence des harmoniques
issus de la modulation et de I'interaction des interactions des harmoniques spatiotemporelles « +11 »
et «£13 ».

- de choisir une autre stratégie a angles calculés qui ne favorise pas l'émergence des
harmoniques « H11 » et « H13 » pour une vitesse proche de 800 tours par minutes.
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5.1.3.2.5 Acoustique

La figure « Fig.5.30 » présente une comparaison de notre modele acoustique avec la mesure. On
retrouve bien évidemment dans les deux spectres, les harmoniques dus a la modulation de mode zéro.
Par contre, comme pour le modele vibratoire, notre modele acoustique donne une raie tonale a
«2400Hz ». Les mesures quant a elles donnent respectivement des raies tonales a «1920Hz » et
« 2880Hz ».

La mesure acoustique n’a pas été réalisée dans les mémes conditions que la mesure vibratoire.
Lors de cette mesure acoustique, un ventilateur a été ajouté au prototype qui a fait apparaitre un
balourd mécanique. Par conséquent, méme si I'on retrouve nos harmoniques multiples de « 480Hz »,
il n’est malheureusement pas possible de tirer davantage de conclusions de cette comparaison. Il est
également important de préciser que notre modele ne prévoit que le bruit d’origine

électromagnétique, et ne peut prévoir les conséquences d'un balourd mécanique.
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Fig.5.30 Comparaison de la pression acoustique entre le modele et la mesure pour une vitesse de 800 tours/min

Sound Pressure Level {dBA}
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5.1.3.4 Vibroacoustique a 2150 tr/min

Nous avons eu toutefois la possibilité de comparer notre modele a une mesure effectuée sur
une machine « saine » (cf. 5.1.3.2.5, page - 257 -). Ce nouvel essai a été réalisé pour une vitesse de 2150
tours par minute. La stratégie d’alimentation est une stratégie « pleine onde » classique a « 180° ». La
fréquence d’alimentation est donc a « 215Hz » et celle des IGBT a « 430Hz ». Les harmoniques dues a
la stratégie « pleine onde » décroissent progressivement avec la fréquence (Fig.4.53), le courant

possede des harmoniques « Hs » et « H7 » importants (Fig.5.24).

La figure « Fig.5.31 »présente une comparaison de la pression acoustique entre le modele et la
mesure pour cette vitesse de 2150 tours par minute. Les principaux harmoniques pour les deux figures
sont les harmoniques multiples de « 1290Hz » : « 1290Hz », « 2580Hz » et « 3870Hz ».
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Fig.5.31 Comparaison de la pression acoustique entre le modele et la mesure pour une vitesse de 2150 tours/min

En analysant, le contenu harmonique de la force de Maxwell (Fig.5.32a) et de l'induction

(Fig.5.32b), on peut retrouver 'origine de ces trois raies.
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Fig.5.32 Spectre de I'induction et de la force de Maxwell pour une vitesse de 2150 tours/min

Premierement, on s’apercoit que les forces d’excitation sont des multiples de douze.
Rappelons qu’il n’est pas nécessaire de considérer les modes supérieurs a dix (m>10), car leurs
déplacements sont négligeables [110]. Par conséquent, nous nous limiterons a 1'étude des forces
d’excitation d’ordre zéro (r=0). La stratégie d’alimentation est la « pleine onde», il n'y a par
conséquent pas de modulation. Le signal « pleine onde» donne des harmoniques temporels
importants en basse fréquence (Fig.5.24), confondu avec les harmoniques résultants de la distribution
du bobinage au stator (Fig.5.7). On peut donc retrouver les harmoniques d’induction responsables des
raies tonales (Tab.5.12) a partir des formules : (5.2), (5.3) et (5.4). Il est nécessaire pour cela de supposer
que «ki» n'est plus nécessairement un entier relatif. La fréquence «2580Hz » est proche de la

fréquence modale du mode zéro (2330Hz)

Tab.5.12 Harmoniques responsables des raies tonales

fasa (Hz) 1290 2580 3870
Ter He, -5 -11 -17
demi-plan H: 7 13 19
2d Ho, 7 13 19
demi-plan H: -5 -11 -17
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5.2 OPTIMISATION

Dans le précédent chapitre, nous avons présenté un modele multi-physique offrant un bon
compromis entre sa précision et son temps de calcul. Afin d'optimiser les dimensions de notre
machine pour les applications de traction, le modele a donc été couplé a un outil d'optimisation. La
technique d’optimisation par essaim de particules « PSO » (Particle Swarm Optimization) a été

retenue, car son algorithme assure une convergence rapide.

5.2.1 Optimisation par essaim de particules

PSO est un algorithme stochastique créé en 1995 par [177] et s’inspire du comportement social
des oiseaux. Il se base sur la combinaison de 1'expérience personnelle de I'individu et de I'expérience
du groupe, afin que l'individu se déplace au mieux dans le domaine de solutions a la recherche des
régions optimales. Il fournit une bonne répartition des individus sur le front de Pareto pour les
probléemes multi-objectif, ainsi que pour les problemes discontinus [178]. Chaque particule est
généralement décrite dans I'espace objectif par deux vecteurs (5.7), oll « Xk » est sa position et « vk» sa

vitesse. L’opérateur « ® » représente le produit tensoriel.

{W()={C1 Vs 1+ { G U(o,1)®(@+m)}+{C3 U(0,1)®(p_p)+m)} (5.7)

X = X1 + Vi

On définit « xk-1 » et « vi-1» comme étant respectivement les vecteurs de la précédente position et
vitesse. A chaque itération, les particules de ’essaim bougent en fonction de sa vitesse actuelle, de sa
meilleure solution « pp » et de la meilleure solution obtenue par 'essaim « pg » (Fig.5.33a). L'inertie «
C1 » limite la vitesse des particules afin de les garder a 'intérieur de I'espace variable. Les valeurs « C2
» et « C3» sont des facteurs d’accélération (généralement compris entre « 0,4 » et « 2,05 »). Le vecteur «
Uwy » est un vecteur de valeurs réparties de fagon aléatoire entre « 0 » et « 1 ». C’est donc ce dernier

vecteur qui apporte le caractere stochastique de 1’algorithme.
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Fig.5.33 Algorithme multi-objectif « PSO » avec plusieurs sous-essaims

Bien qu'a I'origine, 'algorithme « PSO » eu été développé pour des problemes mono-objectifs,

des améliorations ultérieures ont permis de rendre l'algorithme multi-objectif. Ainsi, des
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améliorations ont permis de montrer qu'il s'agissait, lors de certains problemes électromagnétiques
discontinus, d'un véritable concurrent aux autres méthodes métaheuristiques bien établies, telles que :
les algorithmes génétiques (GA : « Genetic Algorithm »), a évolution différentielle (DE : « Differential
Evolution ») ou encore a recuit simulé (SA : « Simulated Annealing »). La vitesse de convergence est
un facteur clef dans la sélection de l'algorithme, car le nombre d'évaluations du modele a une grande

importance sur le temps de calcul global.

Une stratégie multi-objectif basée sur la dominance de Pareto a donc été implémentée et utilise
la densité des solutions pour maintenir la diversité du front de Pareto [179]. La méthode a encore été
améliorée en divisant la population en deux sous-essaims, chacun ayant des aptitudes d’évaluation
différentes (Fig.5.33b). Les meilleurs individus ont une influence plus grande de par leur expérience
personnelle dans les itérations suivantes, tandis que les plus dominés seront eux plus influencés par la
meilleure solution globale. La contribution des deux composantes de chaque sous-essaim est régulée
en utilisant les deux coefficients d’accélération. Chaque sous-essaim produit son propre front de
Pareto. Afin d'éviter d'étre piégés dans les régions d’optima locaux, les deux fronts sont recombinés
toutes les dix itérations, afin d’aboutir a une nouvelle division des essaims. Dans chaque sous-essaim,
les individus seront d'abord dirigés vers les positions extrémes du front et le creux et ensuite vers les
solutions les plus isolées du front. Ceci permet d’étendre le front afin d’obtenir une bonne distribution

des solutions.
L’algorithme multi-objectif « PSO » avec des sous-essaims a été mis en ceuvre et validé sur

différents problemes de conception [40], [180].

5.2.2 Formulation du probléme d’optimisation

L’optimisation a été ici réalisée sur le dimensionnement de la machine « MS-8/48 ».

Les fonctions objectifs du probléeme d'optimisation sont le couple électromagnétique moyen

(I'moy) et le bruit électromagnétique (Lp).

Les contraintes considérées sont : les oscillations de couple (I'osc), la température au niveau des
aimants (Tm) (4.176), le flux minimal de 'aimant avant démagnétisation (¢m) (4.175), le poids (M), le
rendement (1)) et le prix (€). Les ondulations de couple sont exprimées en pourcentage par rapport au

couple moyen.

Les parametres d'entrée du probleme d’optimisation sont tous des grandeurs géométriques:

ouvertures d’encoche et d’aimant (azs, aim), ainsi que les hauteurs de la culasse statorique, de

I'entrefer et des aimants (hys, hg, hm).

Du fait des parametres d’entrées choisis, on ajoute deux nouvelles contraintes supplémentaires.
Nous avons choisi de conserver le volume initial de la machine (V). La taille de la culasse du rotor est
donc modifiée afin de maintenir le volume constant. Une taille minimale (hys_min) de la culasse a été

retenue afin d’éviter des solutions aberrantes.
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5.2.3 Résultats

Dans la figure « Fig.5.34 », cinq fronts de Pareto sont présentés pour des vitesses allant de
2000 a 5000 tours par minute. Pour prendre en compte tous ces points de fonctionnement lors de la
phase de conception, on peut choisir d’appliquer une moyenne pondérée liée aux vitesses. Cette
pondération sera fixée suivant les caractéristiques du cycle de charge du systéme. Les plages de
variations des variables d'entrées autour de la configuration initiale sont de : «+20% » pour
I'ouverture de I'encoche, « #16.7% » pour l'ouverture de I'aimant, « £20% » pour la hauteur de ’aimant

et «+20% » la culasse statorique.
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Fig.5.34 : Compromis entre le couple moyen et le bruit d’origine électromagnétique ;
Conditions : en charge, en alimentation sinusoidale par rapport au couple oscillant
pour les vitesses : 2 000, 2500, 3000, 4000 et 5000 tours/min

Il est important de préciser que les ondulations de couple sont exprimées ici en pourcentage par
rapport au couple moyen (Nm) et au niveau de bruit d’origine électromagnétique en dB. Nous
pouvons observer qu'il n'y a pas de corrélation évidente entre les oscillations de couple et le bruit
électromagnétique. Par exemple, a 2 000 tours par minute, les oscillations de couple électromagnétique
sont maximales pour les valeurs minimales de bruit. Nous remarquons que ces tendances different en
fonction de la vitesse de la machine. Cependant, nous ne pouvons pas conclure que de fortes
oscillations sur le couple induisent intrinsequement un bruit rayonné important de la machine
synchrone a aimants permanents. En effet, méme si les deux objectifs ont la méme origine, les forces
de Maxwell dans I'entrefer, les vibrations électromagnétiques sont issues de la composante radiale
(Fr), tandis que le couple électromagnétique est issu de la composante tangentielle (Fr). Nous pouvons
citer d’autres travaux qui arrivent également a cette méme conclusion [181]. On peut également
nuancer ces derniers résultats, car les oscillations de couple peuvent tout de méme entrainer des
vibrations solidiennes et faire rayonner par exemple : le réducteur, la charge, etc. La modification des
dimensions de la machine peut entrainer une variation différente des efforts radiaux sur les dents

statoriques.

-262 -



Chapitre V : Validations et optimisations

~
o

25% .
Stator yoke height Magnet opening

-
o

@
=3
B

12.5%

@
@
2

o
=)

o

- I—.

[

-12.5%

Electromagnefic Naoise {dB}
&5
o
®

&

Electromagnetic Noise {dB}
on
o

£
o
-

" L L L L -
-gdﬂ -620 -600 -580 -560 -540 =520 -500 2%

L L

!
B
o

. L L L L
-620 -600 -580 -560 -540 -520 -500

- Average Electromagnetic Torque {Nm} - Average Electromagnetic Torque {Nm}

a/ par rapport a la culasse rotorique b/ par rapport a I'ouverture de I'aimant
70 20% .
Slot opening Magnet height

=
o

-3
=3

10%

@
=1
@

w
=]

501

45 \
Lol N T Y

Electromagnetic Noise {dB}

&
7

[=]

=®

Electromagnetic Noise {dB}
o
o

-10%
45

"
"en s .--..-'....l LY
L N ]
|.-

A IR T
4& L L 1 L 1 L =20% 4 1 L L 1 1
40 620 600 ~ -580 560 -S40 -520 500 %o e e00 580 560 _ 540 520 -500
- Average Electromagnetic Torque {(Nm} - Average Electromagnetic Torque {Nm}
¢/ par rapport a I’ouverture de 1’encoche d/ par rapport a la hauteur de I'aimant

16.7%

13.3%

r110%

6.7%

3.3%

0%

20%

10%

0%

-10%

-20%

Fig.5.35 Compromis entre le couple moyen et le bruit d’origine électromagnétique a 5Krpm, en charge, en alimentation

sinusoidale

L’analyse de la figure (Fig.5.35), qui visualise les variations des variables d'entrée, n’est a
considérer que pour la vitesse de 5 000 tours par minute, vitesse proche de la vitesse nominale. Dans
un premier temps, nous pouvons voir l'influence de la hauteur de culasse statorique (Fig.5.35a). Une
augmentation de la hauteur de la culasse statorique peut changer la fréquence de résonance principale
et ainsi réduire le bruit électromagnétique pour cette vitesse. En revanche, sa diminution implique un
couple plus élevé de la machine, car elle est liée a la variation de la hauteur de la culasse rotorique.
Pour l'ouverture d’aimant (Fig.5.35b), nous constatons que toute la plage de variation n'est pas utilisée
et se concentre autour de « 10% » et « 12% ». Une augmentation de l'ouverture d’aimant maximise le
flux dans le circuit magnétique et maximise ainsi le couple électromagnétique. Si ce parameétre
augmente davantage, le phénomene de saturation peut créer des fuites dans le circuit magnétique et
réduire ainsi les performances électromagnétiques de la machine synchrone a aimants permanents.
Pour l'ouverture de l'’encoche et de la hauteur aimant (Fig.5.35c et Fig.5.35d), l'origine du bruit
électromagnétique est principalement due aux harmoniques liées a I'effet de denture couplé avec le
champ magnétique délivré par I'aimant. Une augmentation de la hauteur de 1’aimant dans la direction
de l'aimantation augmente la force magnétomotrice délivrée par 'aimant, ce qui affecte le couple
moyen de PMSM. Et une augmentation de la largeur d’encoche (réduction des tétes de dent) aura
pour conséquence d’accroitre I'effet de denture, ce qui induit plus de bruit.

Il est important de noter que ces tendances restent spécifiques a la vitesse de 5 000 tours/min et

pour cette machine. A des vitesses différentes, certaines tendances peuvent étre completement
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différentes. En effet, a certaines fréquences d’alimentation de la machine, celles-ci s’approchent de
fréquences spécifiques, proches d'une fréquence de résonnance. Par exemple, on peut observer que
pour d’autres vitesses, la tendance a maximiser ou a minimiser la masse de la machine par tous les

moyens afin de repousser la fréquence modale et ainsi d’éviter la coincidence fréquentielle.

5.2.4 Ftude de sensibilité

En plus du dimensionnement optimal par 1'algorithme « PSO », une étude de sensibilité est
associée au processus de conception afin de valider la robustesse des conceptions retenues quand
celles-ci sont soumises aux contraintes de fabrication. L'idée est donc de sélectionner différents points
sur le front de Pareto et d’analyser leur sensibilité avec une variation des parametres d’entrée. Ici,
nous avons choisi un point optimal pour la vitesse de 4 500 tours par minute. Pour un point du front
de Pareto, on applique une variation sur les variables d'entrée entre « +5% » afin de vérifier la
robustesse des deux fonctions objectifs. Nous définissons donc un plan d’expériences, appelé plan
factoriel complet avec trois niveaux et cinq facteurs. Nous obtenons 243 (3°) expériences pour chaque

solution.

Dans les figures « Fig.5.36a» et «Fig.5.36b », nous observons l'influence sur les fonctions
objectives des variations de longueurs de l'entrefer et de la culasse statorique. Il convient de noter que
ces tendances sont vraies au niveau local et qu’elles ne peuvent étre généralisées. Dans cette plage de
variation, 'augmentation de l'entrefer et de la culasse de stator réduit le bruit électromagnétique de la
machine, mais diminue également le couple moyen. On peut voir dans cet exemple que les tendances

sont clairement en opposition.

Dans la figure « Fig.5.36¢ », nous pouvons voir l'importance du dimensionnement de 1'aimant
sur le bruit d’origine électromagnétique. Nous observons qu'un optimum dans la conception de
l'aimant a été atteint. Tout écart par rapport a la valeur initiale augmente le niveau de bruit de la
machine. L'augmentation maximale observée sur cette figure est de «+6dB », ce qui correspond a

quadrupler le bruit rayonné par la machine.

-264 -



Chapitre V : Validations et optimisations

o e,
> ST TS
e e B
“s‘p‘q ‘I'

o &
N T e g o)
:“st.‘s:‘h:,d:ﬂ“:‘t:‘s
N
: 5 “$‘.‘1: e
o
=5

L2

Lo
L
&

E
£ TOE- %
g
g :‘::’oﬁ**"
e
iy
&
@ T0Z -
o
>
< 700
_m’

[
Air=gap height

-
o

oo
0."-: -
s

b/ Bruit électromagnétique en fonction des hauteurs de I'entrefer et de la culasse statorique

LTI
FELFEFFD)

-
oo, SR
3 % SRR,
& st SR \.ﬁ:\ﬁ“g‘:@‘ a et
@ e A et e gy 2o,
& AR g itrig
S R L7 v
R PP S
o A | P b e
o AN w0 g e R
% u NS
5 ol _.'\t\t\"“\"s'_u\\,‘;‘:::ﬁ:fglh- i
;
474 —
£ e
o L
w -5% TT—
— o
0% —-____\___\____\__ f___.-'-'"""_ 0%
Magnet Height +5%

Magnet Opening

¢/ Bruit électromagnétique en fonction de la hauteur de I’aimant et I'ouverture de I’aimant;

Fig.5.36 Etudes de sensibilité

- 265 -



Chapitre V : Validations et optimisations

- 266 -



Conclusion

Conclusion

Dans ce mémoire, la modélisation multi-physique des actionneurs électriques par la méthode
des modeles a constantes localisées a été décrite et appliquée a deux machines synchrones a aimants

permanents de forte puissance dédiée « traction ferroviaire ».

Dans la premiére partie de ce mémoire, nous avons cherché a définir les besoins concernant la
modélisation : Quelle méthodologie de modélisation choisir pour modéliser un probleme complexe?
Et quelles contraintes nous impose l'application étudiée?

L’objectif de ce travail de these étant de définir un outil d’aide au dimensionnement de
dispositif électrotechnique, notre choix s’est donc naturellement porté sur un modele de conception.
Nous avons choisi une formulation directe associée a un algorithme d’optimisation, car celui-ci nous a
semblé plus simple a mettre en ceuvre qu'une méthodologie par formulation inverse. Toutefois, cette
méthode nécessite d’évaluer de nombreuses fois le modele afin de pouvoir balayer de grands espaces
de solutions. Dans un souci de respecter un bon compromis entre la rapidité de résolution et
la précision des résultats, mais aussi de coupler facilement les modeles physiques entre eux, nous
avons considéré une modélisation par modeles a constantes localisées. Un bilan des différentes
possibilités de modélisation et les choix effectués sont rappelés a la fin du chapitre n°1.

Conscients des enjeux futurs et des évolutions dans la motorisation, nous avons rappelé dans le
chapitre n°2 l'intérét de faire fonctionner une machine électrique a grande vitesse. Méme si nous
n‘avons pas pu y appliquer directement notre méthodologie de dimensionnement, nous avons
souhaité relever tous les « nceuds technologiques » spécifiques a ce domaine par exemple la prise en
compte de l'effet pelliculaire et les contraintes mécaniques. Cela nous a permis de garder a 'esprit ces
contraintes et ainsi de pouvoir proposer des évolutions des modeles a constantes localisées actuels
pour les prendre en compte dans des développements futurs (cf. Perspectives). Nous avons choisi
d’étudier le dimensionnement des machines synchrones a aimants permanents. Nous avons mis en
exergue le pourquoi de son succes et de sa récente désaffection actuelle. Dans notre étude, nous avons
choisi de nous focaliser sur la topologie de machines trés répandue : une machine a flux radial, rotor

intérieur, aimants montés en surface et a bobinages répartis.

Dans la seconde partie de cette these, nous avons cherché a exprimer sous forme de circuits
électriques les différents domaines de la physique qui peuvent intervenir lors de la conception
d’actionneurs électriques, afin de l'appliquer dans un second temps a une machine synchrone a
aimants permanents.

Nous avons tout d’abord abordé, dans le chapitre n°3, les différents éléments constitutifs de ces
modeles, les conditions nécessaires a leurs mises sous forme de circuit, la mise en équation sous forme
matricielle et le calcul de quelques tubes de flux. Nous avons ensuite exposé la possibilité de traduire
les équations des domaines : électromagnétique, vibroacoustique, aérothermique, etc. afin de définir le
cheminement jusqu’a la définition des sources, des résistances, des condensateurs et des inductances.
Nous avons montré les conditions nécessaires a la mise en place de ce type de modélisation et le sens
physique des éléments constituant les réseaux. Nous avons également montré que différents réseaux
étaient possibles et que le méme phénomene physique peut étre modélisé par une résistance, une

inductance ou encore un condensateur en fonction du flux considéré dans le circuit.
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Dans le chapitre n°4, nous avons ciblé la méthodologie, présentée pour des cas généraux dans
le chapitre précédent, afin de I’appliquer au cas des machines synchrones a aimants permanents. Nous
avons détaillé dans ce chapitre : le calcul des éléments du réseau, le choix des réseaux utilisés et leurs
discrétisations, ainsi que les méthodes numériques nécessaires a la mise en équation et a la résolution
de ces circuits. Nous avons également détaillé 'ensemble des couplages multi-physiques, afin de
combiner l'ensemble de ces modéles dans un outil: « PLUM » (Physical LUmped Models) de
« Physical LUmped Models ». Cet outil nous permet d’obtenir des sorties aussi diverses que: les
niveaux de température, les niveaux d’induction, les courants, le rayonnement acoustique, les
oscillations de couple, le rendement, le colit des matieres premieres, la masse, etc. Certains
phénomenes locaux sont intégrés : échauffements locaux, saturations locales, I'effet de denture, etc. La
discrétisation du circuit magnétique et son couplage fort avec le modéle nous ont permis de propager
les harmoniques de temps et d’espace a travers les modeles. Ce nouveau choix a permis ’amélioration
de la précision de certaines études antérieures jusqu’au niveau vibroacoustique (Fig.5.17) tout en
gardant un temps de calcul raisonnable.

\

Dans la troisiéme partie de cette these, nous avons cherché a valider la méthodologie

précédemment exposée et nous avons couplé l'ensemble de ces modeles a un algorithme
d’optimisation afin d’obtenir un modeéle de dimensionnement.

Dans le chapitre n°5, différentes validations des modeles ont été présentées. Elles ont été
effectuées sur deux machines synchrones de forte puissance utilisées dans la traction ferroviaire. Une
premiére machine nous a permis de valider nos modeles pour un fonctionnement en générateur et a
vide. Une seconde machine nous a permis de valider nos modeles en fonctionnement moteur et en
charge, pour différents points de fonctionnement considéré sur la caractéristique « couple — vitesse ».

Dans ce méme chapitre, une optimisation multi-objectif a été réalisée au moyen d'une
optimisation par essaim de particules assurant une convergence rapide vers les solutions optimales.
Le processus d'optimisation propose différentes configurations géométriques de la machine qui
satisfont au mieux les objectifs tout en tenant compte des contraintes imposées. Nous nous
concentrons ici sur les régles de conception d'une machine synchrone a aimants permanents et plus
particulierement ici sur les deux phénomenes issus des forces électromagnétiques de Maxwell: le
couple et le bruit d’origine électromagnétique. La conclusion de notre étude aboutie au fait qu'il n'y a
pas de corrélation évidente entre les ondulations de couple et de bruit rayonné par la machine. Nous
vérifions également les tendances de variation des parametres d'entrée pour une vitesse donnée.
Enfin, une étude supplémentaire nous a permis de tester la robustesse d'une solution optimale
sélectionnée sur le front de Pareto. Une faible variation autour de ce point optimal défini par un plan

d’expériences nous a permis d’effectuer une étude de sensibilité sur la réponse choisie.
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La premiere perspective envisagée dans cette these serait de continuer a développer 'outil. L'un

des points clefs est I'estimation de la perméance d’entrefer. Il pourrait étre envisagé de poursuivre
I'effort d’intégration de nouvelles méthodes afin d’estimer son allure (« Schwarz-Christoffel
Mapping » par exemple) ou bien de définir des méthodes «hybrides » afin d’aboutir au meilleur
compromis entre la rapidité et la précision (évaluer quelques points par un code éléments finis afin de
recaler les coefficients des méthodes par fonction). Il pourrait étre envisagé de comparer leurs
robustesses et les conséquences de ces différentes méthodes sur des grandeurs telles que : la force
électromotrice, les oscillations de couple, etc.

Il serait intéressant d’étudier l'influence de l'insertion d’éléments prenant en compte les pertes
énergétiques dans les circuits en y insérant de nouveaux éléments tels que les inductances
magnétiques « Luy » pour considérer localement les pertes par hystérésis et en insérant d’autres
circuits électriques munis de résistances électriques « Rcr » pour considérer localement les pertes par
courants de Foucault. Les inductances pourraient facilement étre implémenté dans notre de la méme
maniere que 'inductance dans le circuit électrique. Des machines asynchrones ont déja été modélisées
par cette méthode. L’introduction de nouveaux circuits électriques ne pose a priori pas de probleme.

I pourrait étre envisagé de passer de I'optimisation sur un « point de fonctionnement » a une
optimisation sur « cycle de fonctionnement ». Les modeles permettent tous de prendre en compte les
aspects dynamiques. Il faut toutefois implanter le modele de commande de machine. I pourrait étre
envisagé d’évoluer vers un modele de Blondel. Il serait également intéressant de réfléchir a la
nécessité d’une optimisation multi-échelle.

Finalement, nous envisageons également de poursuivre l'implémentation de nouvelles
topologies de machine : machine asynchrone et a réluctance variable, machines a flux axial et

transverse, machines a pas dentaire et machine a concentration de flux, etc.

La seconde perspective envisagée pour cette these serait de faire évoluer nos modeéles afin de

parvenir a répondre au bon dimensionnement de machines fonctionnant dans le domaine de la
grande vitesse. Pour les circuits électriques et magnétiques, nous avons explicité une discrétisation du
circuit électrique et magnétique qui permet de considérer les effets fréquentiels au niveau des
conducteurs (cf. 4.1.2.2.3, page - 168 -).

Il serait judicieux de mettre en place cette approche et de faire la comparaison avec une
discrétisation classique. Il serait sans doute intéressant d’introduire un circuit électrique
supplémentaire muni de condensateurs « Ce» pour étudier les courants de déplacement qui
apparaissent a grande vitesse dans la structure et qui endommagent les roulements a billes [73].

Finalement, nous envisageons d’introduire un nouveau circuit mécanique afin de prendre en
compte les efforts tangentiels importants qui apparaissent au rotor des machines fonctionnant a
grande vitesse. En effet, comme pour notre modele vibratoire, il existe des études qui assimilent le

rotor a un tube et qui teste les limites d’élasticité des matériaux [13], [62].
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Annexe A: Compléments : modélisation électromagnétique a
un seul domaine ; Application : transformateur ;

Al Eléments électriques et magnétiques

Le circuit électromagnétique présenté ci-dessous (Fig.A.1) a été réalisé sous le logiciel

« PSIM® » et est composé :

- En orange, des appareils de mesures : voltmetres et amperemetres,
- En bleu, des éléments électriques du primaire : la résistance du bobinage « R1 », la force électromotrice

«E1 », ainsi qu'une source de tension sinusoidale « Vs»,

- En rose, des éléments électriques du secondaire : la résistance du bobinage « R2 », la force électromotrice

« E2 », ainsi qu’une charge a la fois résistive et inductive « Rch » et « Lch »,

- En vert, des éléments magnétiques : la perméance du circuit « Cm », les perméances de fuite au primaire
« Cfl » et au secondaire « Cf2 », ainsi qu'une résistance magnétique «Rm » représentant les

pertes par hystérésis.

Rm Cm

—Cf1 — Cf2

Fig.A.1 Circuit électromagnétique du transformateur dans le domaine électromagnétique.

A.2 Eléments magnétiques ramenés dans les circuits électriques

Les phénomenes électromagnétiques sont naturellement couplés. L’inductance permet de
prendre en compte 'influence d’'un domaine dans l'autre. La notion d’inductance dans les circuits
électriques et magnétiques découle tout naturellement du couplage fort quand celui-ci est réalisé au

moyen d’un gyrateur.
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Iy I i
—_— > —_—
A 4 A
a/ Gyrateur avec la présence d'une impédance au secondaire b/ Impédance magnétique ramenée au primaire

Fig.A.2 Elément du secondaire ramené au primaire

La figure ci-dessus (Fig.A.2a) représente deux circuits au moyen d'un gyrateur, avec la
présence d’une impédance au secondaire. La loi des mailles nous donne le systéeme d’équations
suivant (A.1):

{ul =8l (A1)
U =814
A partir de la loi d’Ohm généralisée (A.2) :
u, =7Zi, (A.2)
On peut conclure a la relation suivante (A.3), représenté par la figure (Fig.A.2b) :
u, = % i (A.3)

Donc, la perméance (assimilée a un condensateur magnétique) est vue comme une

inductance du point de vue électrique, avec un rapport proportionnel au carré du coefficient de

gyration (A.4) :
2

u1=§_i1=j[Cg2]mi1=jLw iy (A.4)
C

On retrouve d’ailleurs la définition classique donnée a la perméance (A.5) :
L, =N?A (A.5)

On peut donc ainsi ramener dans un premier temps les inductances de fuites magnétiques au

niveau des circuits électriques, ce qui nous amene a la figure suivante (Fig.A.3) :
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R1 Lf1 . Rm (\:m . Lf2 . R2
\

Fig.A.3 Fuites magnétiques ramenées au primaire et au secondaire

A partir de 'équation (A.6), on peut également ramener les pertes fer magnétiques et la

perméance du circuit magnétique (A.7) dans le domaine électrique :

N,?
R = A.6
"SR (A.6)
L, = N;%2Cp (A.7)

Ce qui nous amene a la figure suivante (Fig.A.4), dénué de toutes impédances dans le circuit

magnétique.

@Vs é Lmu Rmu

Fig.A.4 Perméance magnétique du fer et pertes fer ramenées au primaire

Afin de respecter les puissances mises en jeu dans les circuits lors du déplacement d’une
impédance d’'un circuit dans un autre, une impédance aux bornes des sources autopilotées est a

insérer en série avec l’autre source autopilotée (A.8) et inversement (A.9).

Exemple du passage du magnétique a I'électrique d’une impédance quelconque :

F2 NZ?i2
P, =—= =7 i A.8
Zm Zm Zm e 1 ( )
b, =7 2= mN @ N7 F (A-9)
Zm = fm N2 Ze Zeo

Avec: « N » le nombre d’enroulement ;
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A.3 Du gyrateur au transformateur parfait

Dans la figure précédente (Fig.A.5), on se retrouve avec l'association en cascade de deux
gyrateurs. Pour calculer le quadripdle équivalent, cela nécessite de transformer nos matrices

« admittance » ou « impédance » (cf. Chapitre n°3) en matrice de « transfert ».
12

»
L

A A A

Ui gda P > < gAi‘I U> gBiS gBi2

Fig.A.5 Association en cascade de deux gyrateurs

v =
Y &

La formulation de la matrice de « transfert » lie les grandeurs du primaire (effort et flux) aux

grandeurs du secondaire du gyrateur (A.10).

) = m {5

{:22} = [Tg]~* {11133}

Le passage d'une matrice « impédance » a une matrice « transfert » nous donne les matrices

(A.10)

suivantes (A.11). «Za » et « Zs» sont respectivement les éléments des matrices « impédance » du

gyrateur « A » et « B ».

[{U1} _ L YA (ZAll 7A,, — 72, ZAZl) {uz }
g I 1 7ZA —ip
. B B 7B 22 B B (A.11)

{ulz } _ L Z 22 (Z 11 Z 22 — yA 12 7 21) {u3}
Lt ZBp | 1 7B, iy

Au final, si l'on associe en cascade les deux gyrateurs, on retrouve un transformateur parfait
(A12):

- 0 ga][ O —813] [gA/gB 0 ] [t 0 ]
- 1 _ _

[Teq] - [TA] [TB] - [1/gA 0 ] [1/gB 0 - 0 _gB/gA =1lo —1/t (A.12)

Le transformateur parfait peut donc s’exprimer comme le cas particulier de l’association en

cascade de deux gyrateurs, avec « t » le coefficient de transformation égal a « ga/gs» (Tab.A.1).
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Tab.A.1 Transformateur parfait

Sous forme de quadripole Sous forme de dipoles

i1 t i3 i1 i3

ti

Transformateur
U U3z U] tus <> Us

Ce qui nous améne au schéma suivant (Fig.A.6), sans éléments magnétiques. Si 1'on remplace
les sources autopilotées par le quadripdle équivalent, on retrouve le schéma classique du

transformateur électrique.

R1 Lf1 Lf2 R2

/\/\/\/O_E'KWYW

@ Vs % Lmu

Fig.A.6 Transformation des gyrateurs en transformateur parfait
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A4 Ajout de I’électronique

Sur la figure ci-dessous est représenté le couplage avec I'électronique de puissance, ainsi que
I’électronique de commande. Pour exemple, un onduleur monophasé de tension (pont en H) est ajouté

au montage (Fig.A.7). L’électronique de commande est basée sur la comparaison d'un signal

sinusoidal et un signal triangulaire (Fig.A.8).

Electronique de puissance :

a3 g

., Rm m .. R2
R1 N

Lch

——Cf ——Cf2 o V2

ke O—k &

Fig.A.7 Ajout de I'électronique de puissance (Pont en « H »)

Electronique de commande :

Vsin
VT1
Vsin _
e
Vtri - B
1 ,_ . —{ T1

Vtri
Fig.A.8 Ajout de I'électronique de commande (Comparaison « sinus-triangle »)
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TITRE: MODELISATION MULTI-PHYSIQUE PAR MODELES A CONSTANTES
LOCALISEES ; APPLICATION A UNE MACHINE SYNCHRONE A AIMANTS
PERMANENTS EN VUE DE SON DIMENSIONNEMENT.

Afin de définir une conception optimale d’un systeme électromécanique, celui-ci doit intégrer
des contraintes toujours plus drastiques et de nombreux phénomenes physiques issus de :
I'électromagnétique, 1’aérothermique, I'électronique, la mécanique et 1'acoustique. L’originalité de
cette theése est de proposer une modélisation multi-physique pour la conception reposant sur des
modeles a constantes localisées : solution intermédiaire entre la modélisation analytique et numérique.
Ces différents modeles permettront I'étude et la conception sous contraintes d’une machine synchrone
a aimants permanents dédiée a la traction ferroviaire. Les résultats de simulations seront comparés a
des résultats éléments finis, mais aussi a des essais expérimentaux. Ce modele multi-physique est
entierement paramétré afin d’étre associé a des outils d’optimisation. On utilisera ici une optimisation
par essaim de particules pour chercher des compromis entre différents objectifs sous forme de Front
de Pareto. Finalement, une étude de sensibilité valide la robustesse de la conception retenue quand
celle-ci est soumise aux contraintes de fabrication. L’objectif étant de poser les bases d'un outil d’aide

a la décision pour le choix d'une machine électrique.

Mots-clefs : Machine synchrone a aimants en surface, modéle a constantes localisées, modéle multi-physique,
bruit d’origine électromagnétique, couple d’origine électromagnétique, optimisation multi-objectif,

algorithme par essaim de particules, études de sensibilité.

TITLE: MULTI-PHYSICAL MODELING LUMPED MODELS; APPLICATION TO A
SYNCHRONOUS MACHINE WITH PERMANENT MAGNETS FOR THE SIZING.

In order to perform an optimal design of electromechanical system, the designer must take into
account ever more stringent constraints and many physical phenomena from electric, magnetic,
aeraulic, thermic, electronic, mechanic and acoustic. The originality of this thesis is to put forward a
multi-physic design based on lumped models: halfway between analytical and numerical modeling.
These models allow sizing a permanent magnet synchronous machine under constraints for rail
traction. The results are validated with finite element simulations and experimental analysis. The
multi-physic modeling is fully automated, parameterized, in order to combine the model with the
optimization tool. We used here particle swarm optimization to search compromises between several
objectives (Pareto Front). Finally a sensitive study validates the robustness of selected design when it
is subjected to manufacturing constraints. The aim of this work is to propose a decision tool to size

electrical machines.

Key words: Magnet synchronous machine surface model, lumped model, multi-physical model,
electromagnetic noise, electromagnetic torque, multi-objective optimization, particle swarm algorithm,

sensitive studies.
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