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RESUME & ABSTRACT

Résumé :

Cette thése s’inscrit dans une thématique de recherche prioritaire développée par le
laboratoire GREAH et portant sur I’optimisation de 1'efficacité énergétique des systemes de
gestion et de production de 1’énergie électrique. Dans ce cadre, les performances de
convertisseurs d’énergie (machines électriques pour la conversion de I'énergie
électromécanique) ont un impact déterminant sur I'efficacité énergétique de la conversion et sur
la qualité de gestion de I'énergie électrique en termes de rendement, de maximisation de la
puissance massique, de réduction des émissions, de réduction des codts, ce qui nécessite, par
conséquent, un effort particulier de conception et de dimensionnement. L’objectif principal de
cette thése vise a développer un modele Iéger permettant d’exploiter assez rapidement 1’espace
des solutions potentiellement optimales dans la premiere phase de la conception des machines
synchrones a aimants permanents. Les travaux présentés dans ce mémoire de these portent sur
la modélisation électromagnétique pour le pré-dimensionnement et la conception des machines
synchrones & aimants permanents intégrées dans 1’éolien de fort puissance. Dans ce manuscrit,
deux approches de modélisation des machines électriques ont été proposées. La modélisation
par réseau de réluctances présentée consiste a découper le domaine d’étude en un certain
nombre d’éléments volumiques dont chacun est décomposé en tubes de flux. La modélisation
analytique hybride proposée est basee sur un couplage fort entre un réseau de réluctances généré
a partir d’un maillage du domaine d’étude et une solution formelle des équations de Maxwell
dans les régions de faible perméabilité (entrefer magnétique). Les résultats obtenus a partir de
ces modeles sont validés par les résultats correspondants issus de la méthode des éléments finis.
Pour montrer le gain obtenu en temps de calcul, les temps d’exécutions des codes de calcul sont

comparés aux temps mis par le logiciel Flux.

Mots clés : Dimensionnement des machines synchrones, Modeéle analytique hybride,
Réseau de réluctances, Modélisation Analytique hybride Quasi-3D, Modélisation
tridimensionnelle, Machines synchrones & aimants permanents a flux axial, Equations de

Maxwell, Saturation magnétique, Eoliennes.



Abstract:

This subject of the thesis is part of a priority research theme developed by the GREAH
laboratory on the optimization of the energy efficiency of electrical energy management and
production systems. In this context, the performance of energy converters (electrical machines
for the conversion of electromechanical energy) have a decisive impact on the energy efficiency
of the conversion and on the quality of electrical energy management in terms of efficiency,
reduction of emissions, reduction of costs, which therefore requires a special effort to design.
The main objective of this thesis is to develop a light model allowing to exploit fairly quickly
the space of potentially optimal solutions in the first phase of machine design. The work
presented in this thesis focuses on electromagnetic modeling for the pre-design of permanent
magnets synchronous machines integrated into high power wind turbines. In this manuscript,
two modeling approaches of electric machines have been proposed. The presented reluctance
network modeling is generated from the mesh of studied domain as the finite element method.
Reluctance elements are used for the mesh. The proposed hybrid analytical modeling is based
on a strong coupling between a reluctances network generated from a mesh of the study domain
and analytical models based on the formal solution of Maxwell’s equations in regions of low
permeability (magnetic gap). This approach can help solve the problem of air-gap modeling in
MEC method, and the consideration of the local magnetic saturation in modeling approaches
involving analytical technique. The results obtained from these models are validated by the
corresponding results from the finite element method and very good has been observed. To
indicate the gain obtained in time, the execution times of the programs are compared to the
times set by the Flux software.

Keywords: Design of synchronous machines, Hybrid Analytical Model, Reluctance
Network, Quasi-3D Hybrid Analytical Modeling Three-dimensional modeling, Axial flux
permanent magnets synchronous machines, Maxwell’s equations, Magnetic saturation, Wind

Turbines.
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Liste des symboles

Matrice de perméances du réseau de réluctances.

Potentiel scalaire magnétique aux nceuds du réseau de réluctances.

Nombre de paires de pdles de la machine.

Position angulaire référencée par rapport au référentiel du rotor.

Courant de la phase A (A).
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Vecteur champ magnétique.
Vecteur induction magnétique.
Vecteur induction rémanente des aimants permanents (T).

Longueur active de la machine (m).

Potentiel scalaire magnétique de la région II.

énergie magnétique stockée dans un volume donné (J).
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énergie magnétique stockée dans la machine (J (Joule))

Couple électromagnétique de la machine (N.m).

Nombre d’encoches de la machine.

f.é.m. d’une phase (V).

Pertes fer (w).

Pas polaire de la machine

Nombre de couches dans la direction radiale.
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INTRODUCTION GENERALE

La tendance actuelle (réserve limité des énergies fossiles, la croissance de la
consommation mondiale, la pollution atmosphérique) pousse & changer notre mode de
consommation et de production de I’énergie électrique pour devenir plus écologique. La
réduction de 1I’émission de CO2, et le développement des énergies renouvelables sont des
enjeux mondiaux. Parmi les énergies renouvelables, seule 1’énergie éolienne sera abordée dans

ce mémoire. Nous intéressons en particulier a 1’étude des turbines éoliennes.

Dans une turbine éolienne, la génératrice électrique est un élément essentiel et elle joue
un réle crucial dans la conversion de I'énergie électromécanique. Avec le développement
croissant des implantations de fermes éoliennes et I'augmentation continue de la puissance de
I’éolienne, une amélioration de I'efficacité des génératrices électriques semble inévitable afin
de satisfaire les nouvelles contraintes introduites par la production de masse, I'augmentation du

besoin énergétique et la croissance du taux de pénétration dans le réseau électrique.

Cette these est menée au sein du laboratoire GREAH (Groupe de Recherche en
Electrotechnique et Automatique du Havre). L’équipe « Electrotechnique & Actionneurs » du
GREAH a une longue expérience dans la conception, la modélisation, la simulation, le
dimensionnement et 1’optimisation des actionneurs électromécaniques pour divers domaines
d’application (éolien, hydrolien, avionique, etc.) avec des partenariats industriels tels que
AREVA ou encore AIRCELLE. Ce sujet de thése s’inscrit dans une thématique de recherche
prioritaire développée par le laboratoire GREAH et portant sur 1’optimisation de 1'efficacité
énergétique des systemes de gestion et de production de I’énergie électrique. Dans ce cadre, les
performances de convertisseurs d’énergie (machines électriques pour la conversion de 1'énergie
électromécanique) ont un impact déterminant sur I'efficacité énergétique de la conversion et sur
la qualité de gestion de I'énergie électrique en termes de rendement, de maximisation de la
puissance massique, de réduction des émissions, de réduction des colts, ce qui nécessite, par
conséquent, un effort particulier de conception et de dimensionnement. En fait, les premiéres
étapes de la phase de conception des machines électriques nécessitent de disposer des modéles
légers et précis afin d’explorer rapidement 1’espace des solutions optimales. Bien que la
modélisation par les éléments finis soit précise, cette approche est colteuse en temps de calcul

en particulier le calcul du champ magnétique en trois dimensions (3D).
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Cette these s’attaque a la recherche de nouvelles structures de genératrice et des
méthodes de modélisations légéres pour le pré-dimensionnement des machines électriques, en
vue de la conception d'aérogénérateurs innovants répondant aux contraintes de I'éolien de forte
puissance en termes de masse, de rendement, de compacité et de modularité. L’objectif
principal de cette these vise a developper un modele Iéger et approprié a la conception
préliminaire des machines a aimants permanents a flux axial. Le développement d'un outil de
conception analytique a été réalise a un stade précoce de cette these. L'outil de conception
développé au GREAH est fondé sur des modeéles analytiques basés sur la résolution des
équations de Maxwell. Il n'a pas été développé pour remplacer I'analyse par éléments finis
(AEF) dans la conception des machines. Mais cet outil constitue une alternative permettant

d’exploiter assez rapidement I’espace des solutions potentiellement optimales.

En fait, I'analyse par éléments finis en 3D prend beaucoup de temps et n'est pas trés
pratique dans la phase de pré-dimensionnement des machines électriques. Les recherches
menées dans la littérature sur le sujet, révélant de la modélisation analytique tridimensionnelle
des machines a aimants permanents a flux axial, n'est pas encore bien évoqué. Dans la plupart
des travaux de recherche, les auteurs ont utilisé la méthode des éléments finis pour étudier les
machines a flux axial. Bien que la conception d'une machine électrique soit un probléme multi-
physique impliquant la modélisation électromagnétique, thermique et mécanique, ce travail se
limite au développement de modeles l1égers décrivant le comportement électromagnétique de la
machine. Dans cette thése, une approche analytique hybride quasi-3D et la modélisation par
réseau de réluctances 3D ont été proposées. Dans le cas de la modélisation par réseau de
réluctances 3D, I’air englobant la machine est modélisé afin de prendre en compte les effets de

bords de la machine.

Le manuscrit de thése est composé de trois chapitres. Le premier est consacré a un état
de I’art. Dans la premiére partie de ce chapitre, I’évolution de I’énergie éolienne en France est
exposée. Une comparaison entre les systéemes de conversion d’énergie électrique les plus
couramment utilisés a eté menée en termes de réduction du poids de la nacelle, la fiabilité et les
entretiens de maintenance. Les différentes structures et topologies de la machine a flux axial
selon le chemin du flux magnétique dans la structure ainsi que les matériaux magnétiques
utilisés ont été passées en revue. Une attention particuliere est portée sur les machines a flux
axial a double excitation permettant d’offrir la possibilité de contrdler le flux magnétique dans
I’entrefer. La derniere partie du chapitre se focalise sur les travaux de recherches antérieures

concernant a la modélisation analytique des machines électriques.
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Dans le deuxieme chapitre du mémoire, deux approches de modélisation
bidimensionnelles sont proposées et une machine synchrone a aimants permanents a flux radial
fait I’objet d’une application. Dans un premier temps, la modélisation par réseau de réluctances
est explicitée et la prise en compte de la saturation magnétique dans le réseau de réluctances est
également abordée. Cette approche est utilisée pour évaluer les performances de la machine
pour les fonctionnements a vide et en charge de la machine. Les résultats obtenus sont validés
par la méthode des éléments finis. Enfin, la présentation et la validation d’une approche de
modélisation analytique hydride sont effectuées. L’apport de cette approche est explicité. Une
étude de performances (induction magnétique, couples, f.é.m., pertes,...etc.) d’une machine
radiale est effectuée a I’aide d’un mode¢le analytique hybride 2D. Dans cette étude, la saturation
magnétique est prise en compte et les résultats obtenus sont comparés a ceux issus de la méthode

des éléments finis.

Dans le troisieme chapitre, premierement 1’approche analytique hybride quasi-3D est
décrite. Cette approche hybride quasi 3D consiste a diviser la machine en un certain nombre de
tranches concentriques dont chacune peut étre modélisée a l'aide d'un modeéle analytique
hybride 2D. Les résultats obtenus a partir du modéle analytique hybride quasi-3D (MAH quasi-
3D) et ceux correspondant issus de la méthode d'éléments finis quasi-3D sont validés par les
résultats des calculs par la méthode des éléments finis 3D. Enfin, I’approche de modélisation
par réseau de réluctances 3D est proposée dans la deuxiéme partie du chapitre. Une machine
synchrone a aimants permanents a flux axial fait I’objet d’une application pour illustrer cette
approche de modélisation. Mais cette approche a été adoptée pour réaliser une étude de
performances en circuit ouvert des trois types machines électriques. Ensuite, la génération du
réseau de réluctances a partir du découpage de la géométrie de la machine et quelques
techniques permettant d’optimiser le code du réseau de réluctances développé sont exposées.
Le degré de liberté de ce réseau de réluctances 3D est également évoqué. Dernierement, les
performances (induction magnétique, couple de détente, force de détente, Pertes fer, énergie
magnétique) des machines électriques sont évaluées a I’aide de cette approche de modélisation
par réseau de réluctances 3D et les résultats obtenus a partir cette approche sont confrontés aux

résultats correspondants issus de la méthode des elements finis en 3D.
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1.1. Introduction

La prise de conscience quant a la disponibilité limitée des ressources énergétiques
fossiles et les émissions de gaz a effet de serre qui accompagnent la consommation croissante
d'énergie électrique risquent de provoguer un changement climatique néfaste pour I'ensemble
de la planete. Des conférences environnementales ont été organisées dont le but d’élaborer des
plans de réalisation d’une transition énergétique. Mais dans ce chapitre, nous nous limitons a
I’énergie éolienne et les méthodes de modélisation légeres pour le pré-dimensionnement des

génerateurs électriques.

La premiére partie de ce chapitre du mémoire de la these est consacrée au
développement de 1’énergie éolienne France. Les systémes de conversion d’énergie le plus
couramment utilisés pour I’éolien ont été également décrits dans le but de les comparer en terme
de fiabilité, le poids total de la nacelle, le rendement énergétique, le codt, la facilité d’entretien,
ainsi que la possibilité d’intégration au réseau électrique. La génératrice est un élément crucial
dans la chaine de conversion d’énergie et une revue de la littérature scientifique sur les

génératrices a flux axial est menée.

La seconde partie du chapitre est réservée a un état de I’art des méthodes de modélisation
proposées dans la littérature scientifique. Les travaux de recherches menés se limitent aux
modeles analytiques décrivant le comportement électromagnétique de la machine. Le
développement d'outils mathématiques appropriés et précis demeure crucial afin de diminuer la
durée de la premiére phase de conception des machines électriques. Une analyse des modéles

analytiques et des modeles de réseau de réluctances a été présentée.

1.2. Génératrices électriques de forte puissance pour une
application éolienne

1.2.1. Eolienne
1.2.1.1. Description et historique de I’énergie éolienne
Il'y a bien longtemps que des scientifiques ont inventé des moulins a vent pour exploiter
le vent. Un moulin a vent est un dispositif qui transforme une partie de I'énergie cinétique du

vent en énergie mécanique (mouvement rotatif). Il est utilisé le plus souvent pour moudre des
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céréales, broyer, piler, pulvériser diverses substances, ou méme pour actionner une pompe [1-
3]. 1l y a des spéculations contradictoires sur les origines historiques des moulins a vent. Une
discussion plus détaillée sur ce sujet est présentée dans les références [1, 3-4]. Cependant, les
auteurs de la référence [3] ont affirmé que la premiere information de sources historiques fiable

sur l'existence de moulins a vent (Fig. I-1) date du 7™ siécle Av-JC.

Fig. I-1. Moulin a vent & axe vertical [3]

Apreés la révolution industrielle de 1760-1850, I'énergie électrique est devenue un enjeu
économique et stratégique majeur se présentant comme un véritable facteur de développement.
Les crises pétrolieres, I’augmentation conséquente de la consommation énergétique durant ces
derniéres années (Fig. 1-2) et la prise de conscience quant a la disponibilité limitée des
ressources énergétiques fossiles entraineront la raréfaction et I’augmentation du colit de ces
ressources fossiles. De plus, les émissions de gaz a effet de serre qui accompagnent la
consommation croissante d'énergie electrique risquent de provoquer un changement climatique
néfaste pour I'ensemble de la planete. Tous ces facteurs font que le mode de consommation
d’énergie actuel est non fiable a long terme. Des conférences environnementales ont été
organisées dans le but d’élaborer des plans pour réaliser une transition energétique. Le
processus de transition énergétique consiste le passage d’un systéme énergétique reposant sur
des ressources énergetiques fossiles a un systeme energétique durable et moins polluant. Dans
la littérature scientifique, plusieurs travaux de recherches ont été menés sur les énergies
renouvelables. De nos jours, aucun pays au monde n’exploite 100% des énergies renouvelables.

Mais il y a des pays qui ont pris des engagements dans cette direction comme la France par
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exemple. La France s’est fixée comme objectif de réduire de 40 % les émissions de gaz a effet
de serre en 2030 par rapport a 1990, de porter la part des énergies renouvelables a plus de 30 %
de la consommation énergétique finale d’énergie en 2030 et de baisser a 50 % la part du

nucléaire dans la production d'électricité a horizon 2025 [5].

1973 2014
Biofuels and waste .
105%~  Other® Biofuels and wasute
Hydro 0.1% 10.3%
Nuclear 18%

0.9%

| 6101 Mtoe | | 13 699 Mtoe |

2. In these graphs, peat and oil shale are aggregated with coal.
3. Includes geothermal, solar, wind, heat, etc.

Fig. 1-2. Consommation énergétique du monde [6]

Dans la suite de ce chapitre, une attention particuliére est portée sur 1’éolienne. L’intérét
de développer 1’énergie éolienne repose sur deux préoccupations : d’une part, la protection de
I’environnement et la diminution de 1’utilisation des combustibles fossiles pour produire de
I’¢lectricité. D’autre part, I’évolution des technologies rend 1’énergie éolienne de plus en plus
rentable et donc son utilisation devient économiquement compétitive par rapport a la production

de I’énergie électrique basée sur ’utilisation des énergies fossiles [2].

Un aérogénérateur, souvent appelé éolienne, est un dispositif qui permet de convertir
une partie de I'énergie cinétique du vent en énergie mécanique disponible sur un arbre de
transmission puis en énergie électrique par l'intermédiaire d'une génératrice électrique. La
figure (Fig. I-3) montre deux types d’entrainement de la génératrice électrique, une éolienne a
attaque direct [Fig. 1-3(a), Fig. 1-3(b)] et une éolienne avec un multiplicateur de vitesse [Fig.
I-3(c)]. De plus, les éoliennes de derniére génération fonctionnent a vitesse variable. Ce type
de fonctionnement permet d’augmenter le rendement énergétique, de diminuer les efforts
mécaniques et d’améliorer la qualité de 1I’énergie électrique produite, par rapport aux éoliennes

a vitesse fixe [2].
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Enercon -~

E30a200kW aE 112 a4,5 MW

Innovative multistage permanent magnet generator

3 [7,8] b) [9]

The rotor is combined to the power unit using a custom-made three-row roller bearing (1).
The roller bearing transfers the rotor loads directly to the main casing past the planetary gear
and generator.

The single-stage pl y gear (2) i the rotating speed from 8-25 rpm to 44-146 rpm.
The low speed permanent magnet generator (3) produces the electricity.

The rotational speed of rotor is lled by three independ electric pitches (4).

c) [10]

Fig. 1-3. Mode d’entrainement de la génératrice électrique de 1’éolienne

La figure I-4 illustre la croissance de la puissance et la taille de I'éolienne au cours des

derniéres années. La plus grande éolienne déclarée en 2014 est de 8 MW (Vestas VV164) avec

un diametre de pales de 164 m [11]. En septembre dernier, EDF Energy annonce la fin de

I’installation d’un parc éolien offshore (en mer) d’une puissance de 41,5 MW au large de Blyth
[12, 13]. Ce parc comprend cing éoliennes de 8,3 MW (MHI Vestas Offshore V164-8.3 MW).
Les éoliennes de 10 MW ont été annoncées par Clipper, Sway Turbine AS, AMSC, et GE

Energy [10, 14 - 19]. Le tableau 1 (Tableau I-1) énumeére les principaux fabricants d’éoliennes

a compter de 2014 et la puissance nominale de 1’éolienne ainsi que les chaines de conversion

utilisées. La tendance du marché indique également que des turbines de 10 a 20 MW seront
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opérationnelles dans un proche avenir avec des diameétres de rotor dépassant 150 m, soit environ

deux fois la longueur d'un Boeing 747. GE Energy a des plans ambitieux pour développer des
turbines de 15 MW [11].

Tableau I-1 : Principaux fabriquant d’éolienne [11]

China Energine

Japan Steel Works
Northern Power Systems
Marvento

Envision Energy
Siemens

The Switch
XEMC-Darwind
CSIC Haizhuang
Goldwind

Hyosung

CCWE

Gamesa

Aerodyn
AMSC-Hyundai
AMSC-Dongfang Electric
GoldWind

Yinhe

Siemens

Alstom Power

Nordex

Sinovel

United Power

2-B Energy
Guangdong MingYang
Condor Ltd.

Bard GmbH

Gamesa

Daewoo Ltd.
Mitsubishi

Siemens

Vestas

Aerodyn

Samsung Heavy Industries
Northern Power Systems
Areva Wind

Clipper

Sway Turbine AS
Windtec-AMSC
Sinovel

Mitsubishi

VertAx

Goldwind

Mecal

Guangdong MingYang
United Power

Keuka Energy

GE Energy
Gamesa

Tecnalia Research & Innovation

CE2MW

JSW 182-2MW
NPS2.3
M3.6-118
E128-3.6MW
SWT4.0-130
PMG4250
XE/DD128
CSIC5MW
GW5MW
HyosungSMW
CCWES000
G128-5.0MW
AM139/5000
HQ5000/140
DEC DF140-5.5
GW6MW
GX153-6MW
SWT6.0-154
Haliadel50-6MW
N150/6000
SL6000/155
UP6000-136
2B6

SCD6.5
Condor6
Bard6.5
G14X/7000
DSMET7.0
SeaAngel 7.0MW
SWT7.0-171
V164-8.0MW
A8.0-168
$7.0-171
NPS8.0-175
Areva SMW
Britannia

ST10

SeaTitan |0MW
Sinovel 10 MW
Mitsubishi 10 MW
SUPRAPOWER Project
Offshore VAWT
GWI0MW
Mecal 12MW
SCDI12MW
Guodian 12MW
Keuka 12.5
GEISMW
Azimut Project

Direct Drive PMSG
Direct Drive PMSG
Direct Drive PMSG
Direct Drive PMSG
Direct Drive PMSG
Gearbox based SCIG
Direct Drive PMSG
PMSG

PMSG

Direct Drive PMSG
PMSG

Medium Speed PMSG
Medium Speed PMSG
WRSG

PMSG

DFIG

Direct Drive PMSG
Direct Drive PMSG
Direct Drive PMSG
Direct Drive PMSG
Direct Drive PMSG
DFIG

DFIG

Gearbox based Generator
PMSG

Gearbox based MV SCIG
Dual Drive MV PMSG
PMSG

PMSG

Dual Drive WRSG
PMSG

Medium Speed PMSG
WRSG

PMSG

PMSG

PMSG

Quantum Drive PMSG
Axial Flux PMSG
Direct Drive HTS

na

na

Direct Drive HTS
Dual Drive PMSG
PMSG

na

PMSG

na

na

Direct Drive HTS

na

2.0 MW, 690 V
2.0 MW, 660 V

2.3 MW, 690 V
3.6 MW, 3900 V
3.82x 1.9 MW, 730V
4.0 MW, 750 V
4.25 MW, 690 V
5.0 MW, 3000 V
5.0 MW

5.0 MW

5.0 MW

5.0 MW

5.0 MW

5.0 MW, 690 V
5.5 MW

55 MW

6.0 MW

6.0 MW, 690 V
6.0 MW, 690 V
6.0 MW, 900 V, 3x3 Phase
6.0 MW, 3300 V
6.0 MW

6.0 MW, 6600 V
6.0 MW

6.5 MW

6.6 MW, 3300 V
6.8 (2x3.4) MW
7.0 MW

7.0 MW
2x3.5MW

7.0 MW, 3300 V
8.0 MW

8.0 MW

8.0 MW, 3300 V (ABB PCS6000)
8.0 MW

8.0 MW

10 (4 x 2.5) MW, 3600 V
10 MW, 3500 V
10 MW, 690 V
10.0 MW

10.0 MW

10.0 MW

10.0 (2 x 5.0) MW
10 MW

12 MW

12 MW

12 MW

12.5 MW

15 MW

15 MW

833
93
118
128
130
na
128
154
na
136
126
128
139
140
140
na
153
154
150
150
155
136
140
140
125
122
145
160
165
171

168
171
175
180
150

190
na
na
na
140
na
200
200
200
152
180

Manufacturer Model Number Gearbox and Generator | Power and Voltage Rating | Rotor Dia (m) Release Year

2014
2014
2014
2014
2014
2015
na

2014
na

2014
na

2014
2014
2014
2014
2014
2014
2014
2014
2014
2015
2014
2015
2016
2014
2015
2014
2015
2014
2015
2014
2014
na

2015
na

2018
2015
2015
2015
na

na

na

2014

na

2015
2015
na

2016
2020
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Diameter

Boeing

Hub
Height

(Anticipated)

1980

S0kW 100 kW

ISm
24m

1985

20m
43 m

1990
500 kW
40m
54m

1995
800 kW
50m
S0m

2000
2MW
S0m
104 m

2005
S MW
124 m
14 m

2010
7.5 MW
126 m
138 m

2015

10 MW
145 m
180 m

2020 <« Year
15-20 MW <— Power
150-200 m «— Diameter|
200-250 m «— Height

Fig. I-4. Evolution de la puissance et la taille de 1’éolienne [11]

1.2.1.2. Développement de I’énergie éolienne en France

Pour I'éolienne offshore, 1’Europe a enregistré une capacité ajoutée de 1 558 MW

raccordée au réseau en 2016, soit 48% de moins qu'en 2015 (Tableau I-2). Cette puissance est

produite par 338 nouvelles éoliennes offshores reparties entre six parcs éoliens et elles ont été

raccordées au réseau électrique entre le 1° janvier au 31 décembre 2016. En totale, 361

nouvelles éoliennes ont été installées en 2016 et 69 éoliennes attendent la connexion au réseau

électrique. L'Europe dispose désormais d'une capacité installée totale de 12 631 MW provenant

de 3 589 éoliennes raccordées au réseau électrique dans 10 pays européennes [20]. La figure

5(a) montre la répartition de la puissance des parcs €oliens offshores installés dans les pays

européens. Le Royaume-Uni posséde la plus grande capacité éolienne offshore installée en

Europe, représentant 40,8% de toutes les installations. En termes de nombre d'éoliennes

raccordées au réseau en Europe, le Royaume-Uni arrive en téte du marché avec 41% de toutes

les éoliennes connectées au réseau électrique (Fig. 1-5(b)).
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Tableau I-2 : Puissance installée en Europe de 1’éolienne offshore entre 2006 et 2016 [20]

Année 2006 | 2007 | 2008 | 2009 | 2010 | 2011 | 2012 | 2013 | 2014 | 2015 | 2016
Puissance
annuelle
) ) 93 318 | 349 | 614 | 931 | 816 | 1171 | 1606 | 1452 | 3013 | 1558
installée
(MW)
Puissance
installée
) 801 | 1120 | 1469 | 2083 | 3014 | 3830 | 5002 | 6608 | 8060 | 11073 | 12631
cumulée
(MW)
0.2% o e 02% _
- ;‘E;Ei‘r:blr\ee 'f.f,'g,ne -
e
56% . 0.02% ,E‘El-;{tulbﬁéi

Netherlands

1118 MW Netherlands

2.8% 365 turbines

10.2%
Denmark United Kingdom United Kingdom
1271 MW 5,156 MW Denmark 1472 turbines
10.1% 40.8% 1971 MW 41%
10.1%
a) Puissance b) éoliennes raccordées au réseau

Fig. I-5. Eolienne offshore installée en Europe [20].

A T’horizon 2020, le Royaume-Uni se fixe I’ambition de disposer un parc éolien de 15
GW et de 33 a 40 GW en 2030. L’ Allemagne a également prévu d’avoir un parc €olien de 10
GW en 2020 et de 25 GW en 2030 [21]. La France affiche un retard vis-a-vis des pays voisins
pour les éoliennes offshores contrairement a 1’éolienne onshore [21]. Pourtant, la France est le
deuxiéme pays d'Europe ayant un gisement de vent important derriére la Grande Bretagne [22].
La figure 6 montre une carte de gisement de vents en France établie par 1’agence de

I'environnement et de la maitrise de I'énergie (ADEME). La France s’est engagée a développer
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les énergies renouvelables avec un objectif de 23% de la consommation totale d’énergie a
I’horizon 2020 [23]. La France se fixe 1’objectif d’atteindre 18 & 21 GW d’énergie éolienne
offshore installée d’ici 2030 [21]. Dans le cadre des efforts de réindustrialisation du pays, le
gouvernement francais a décidé de fonder Windustry France, en tant que moyen de soutenir les
petites et moyennes entreprises du secteur de 1’éolien [24]. La figure 7 montre les zones
favorables d’implantation de 1’éolien en mer en tenant compte des servitudes de navigation, de
la défense nationale, des sémaphores [21]. Pour I’¢olien en mer, le potentiel énergétique en

France est estimé [21] a:

- 80 GW répartis sur une superficie de 10 000 km? pour 1’éolien posé.
- 122 GW répartis sur une superficie de 25 000 kmz2 pour 1’éolien flottant, moins de

contraint par rapport a la profondeur d'eau, la distance a la cote et les usages.

Le gisement
éolien*
fen mis)

Bocage dense,  Rasecampagne,  Prairies plates, Lacs,  Crétes**,
bois, banfieue  obstades épars quelques buissons  mer collines

35 <45 <5.0 <55 <10 Zone 1
35-45 45-55 50-60  55-70 7,0-85] |Zone2
45-50 55-65 60-70  7,0-80 85-100[ | Zone3
50-60 65-75 70-85 _ 8,0-90 100- 15[ Zone 4

>6,0 >1,5 >85 >90 >115 [l Zones

went a 50 métres au-dessus du sol en fonction de la topographie.
'S montagneu ses nécessitent une étude de gisement spécifique.

Fig. 1-6. Gisement de vents en France [25]

Actuellement, des projets de réalisation des parcs éoliens en mer sont en cours. Ces
projets s'inscrivent dans 1’objectif d’atteindre 6 GW d’éolien en mer & horizon 2020, annoncé

dans le Grenelle Environnement. Les projets suivants ont été retenus [26, 27] :

¢+ Parc éolien en mer de 496 MW situé entre Dieppe et le Tréport. Ce parc
comprend 62 éoliennes de 8 MW et la date de mise en service est prévue en
2021.
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Parc éolien en mer de 496 MW situé entre les iles d’Yeu et de Noirmoutier. Ce
parc compte 62 éoliennes de la société Adwen dont la puissance unitaire de 8
MW. La date de mise en service envisagée est a I’horizon 2021.

Parc éolien en mer de 450 MW au large de Courseulles-sur-Mer. Ce parc est
constitué de 75 éoliennes offshores de 6 MW. L’installation de la premiere
éolienne est planifiée vers 2018 et le parc entier en 2020.

Parc éolien en mer de 498 MW au large de Fécamp. 83 éoliennes offshores de
la societé Alstom dont la capacité unitaire est de 6MW seront installées.
L’installation de la premiére éolienne est prévue en 2018 et le parc entier en
2020.

Parc éolien offshore de 500 MW au large de la baie de Saint-Brieuc. 100
éoliennes offshores de la société Adwen dont la capacité unitaire est de 5MW
seront installées. La mise en service de ce parc est prévue en 2020.

Parc éolien offshore de Saint-Nazaire. Ce parc de 480 MW compte 80 éoliennes
en mer d'une capacité unitaire de 6MW. La premiére éolienne sera installée en

2018 et le parc entier vers 2020.

Le développement des parcs éoliens offshores prend en compte les activités déja

présentes comme la péche ou la navigation, tout en respectant les paysages et les écosystémes

cotiers.

ROYAUME-UNI

Objectif 2030 : 33 & 40 GW

ALLEMAGNE

Objectif 2030 : 25 GW

Objectif 2030 :
21 GW d'éolien en mer
(15 GW posés + 6 GW i ottants)

. Zones 1er appel d'offres

Zones 2nd appel d offres
(lancé en mars 2013)

Potentied technique posé
de 80 GW

Potentiel technique flottant
de 122 GW

Limites Administratives

Mer territoriale (12 MN)

-~ Zone Economicue Exclusive
Zone de Protection Ecologique
- lles Anglaises

Infographie France Energie Eolienne

Fig. I-7. Eolienne offshore en France a 1’horizon 2030 [21]
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Tandis que pour I’éolien onshore, la France se situe en 4°™ position en Europe en termes
de capacité installée avec 12 065,3 MW début 2017 [28]. 1 351 MW ont été raccordés au réseau
électrique francais en 2016 (Fig. 1-8). En termes de capacité d’installation annuelle, ce qui
constitue un nouveau record (1 244 MW en 2010).

Puissance totale

Nouvelle puissance Ry %
éolienne raccordée

éolienne raccordée

en 2016 av 31/12/16
406 2740
MW / /
250 2826 /
76 W 643 e o
e M MW,
2 —\ 913 e —\
A / .
X =0 =\
{ ‘/\62 88 Z 938 (?Asvz
i 4/ MW ) W ¥
%1 Mw =N\ 7;3\3 \
443
41
692 MW
/}"'?’sv’ M MW -\
127 1165 50
Mv; MV} MW,
=\ -\ "

MW

K Emnce Rt
hitp://fee.asso.fr [ Eofichne urces hitp://fee.asso.fr [ Endce

Fig. 1-8. Eolien onshore en France

1.2.2. Chaines de conversion d’énergie électrique

Cette partie donne une vue d’ensemble des systemes de conversion destinés pour
I’éolien afin de choisir une architecture optimale de la chaine de conversion pour les éoliennes
de forte puissance. Dans la littérature scientifique, plusieurs chercheurs se sont intéressés aux
chaines de conversion de 1’énergie et certains de ces travaux peuvent étre trouves dans les
références [1-4, 8, 10, 11, 30-44]. Dans le cas de 1’éolien raccordé au réseau électrique, des

facteurs techniques et économiques paraissent importantes afin de faire un choix optimal :

¢ La fiabilité et la facilité d’entretien ;
% Le poids total de la nacelle ;
s Lecodt;

% Le rendement et la possibilité d’intégration au réseau électrique.
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Les figures 9 et 10 montrent les quatre systemes de générateurs les plus couramment
utilisés dans les éoliennes. Une discussion plus détaillée de ce sujet est présentée dans les
références [31, 33, 34, 38, 43, 44].

1.2.2.1. Entrainement indirect

1.2.2.1.1. Machine asynchrone a cage d'écureuil

Jusqu’en 1998, la plupart des fabricants d'éoliennes construisaient des €oliennes a
vitesse constante avec des niveaux de puissance inférieurs a 1,5 MW. lls ont utilisé une boite
de vitesses et une génératrice asynchrone a cage d'écureuil (la plupart du temps a 1500 tr/min)
directement relié au réseau électrique de 50 ou 60 Hz. Cette chaine de conversion (Fig. 1-9) est
également connue sous le nom de concept danois [38]. Cette chaine de conversion consiste a
coupler mécaniquement I'arbre de transmission de I'éolienne au rotor de la machine asynchrone
par lI'intermédiaire du multiplicateur de vitesse et a connecter directement le stator de la machine

au réseau électrique (Fig. 1-9).
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Fig. 1-9. Génératrice asynchrone a cage d'écureuil

1.2.2.1.2. Génératrice a induction a double alimentation

Entre 1996 et 2000, la plupart des fabricants d'éoliennes ont opté pour des éoliennes a
vitesse variable pour des puissances d'environ 1,5 MW, principalement pour répondre aux
exigences en matiére de bruit audible, de charges mécaniques, de qualité de puissance et de
rendement énergétique. IIs utilisaient une boite de vitesses, une génératrice a induction a double

alimentation et un convertisseur électronique de puissance alimentant I'enroulement du rotor
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avec une puissance d'environ 25% de la puissance nominale de 1’éolienne. Le stator de la

machine est directement connecté au réseau électrique [38].

—— doubly-fed
I.«.I induction PE
' | gearbox generator  convertor grid
I||| 3// — \‘-\ x/ \\

Fig. 1-10. Génératrice a induction a alimentation double

1.2.2.1.3. Génératrice synchrone a aimant permanent

Depuis environ 2005, plusieurs grands constructeurs ont développé des éoliennes a
vitesse variable avec une boite de vitesses, une génératrice synchrone a aimants permanents et
un convertisseur pleine puissance pour la connexion au réseau. Lorsque la vitesse du vent est
supérieure a la vitesse nominale de 1’éolienne, la puissance est réduite en inclinant les pales
[38].

rotor
0 brushless PE
| | gearbox  generator  converter grid
I N ~ TN
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||. | 5\ AN /-" A, N ) /‘;

.,
S E

Fig. 1-11. Génératrice synchrone & aimant permanent

1.2.2.2. Entrainement direct

Depuis 1991, il existe également des fabricants d'éoliennes utilisant des génératrices a
entrainement direct (sans multiplicateur de vitesse), principalement pour réduire les problémes

de maintenance. Un convertisseur électronique de pleine puissance nominale est nécessaire
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pour la connexion au réseau. Les génératrices a couple élevé et les convertisseurs dimensionnés
pour ces éoliennes sont plut6t gros, lourds et colteux. Lorsque la vitesse du vent est supérieure

a la vitesse nominale de 1’éolienne, la puissance est réduite en inclinant les pales [38].

Les systemes de conversion de 1’énergie a vitesse constante étaient considérés comme
ayant le co0t, la taille et le poids les plus bas, tandis que les systemes a entrainement direct
étaient généralement considerés comme codteux, grands et lourds [38]. Cependant, Siemens et
Enercon montrent que les turbines modernes a entrainement direct optimisées ont un poids
comparable a celui des systémes a engrenages [38]. Enercon était depuis longtemps le seul
grand fabricant d'éoliennes a produire des génératrices a entrainement direct [38]. Mais, comme
on peut le voir dans le tableau I-1, d'autres grands fabricants d'éoliennes ont également

commencé a produire des éoliennes a entrainement direct.
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Fig. 1-12. Génératrice synchrone

1.2.2.3. Comparaison (avantages et inconvénients)

L’objectif de cette partie consiste a comparer les chaines de conversion précédentes afin
d’identifier la chaine de conversion la plus adaptée aux éoliennes actuelles de grande puissance.
Une synthése est faite a partir d’une analyse critique des systemes de conversions présentés

dans des travaux de recherches disponibles [3, 38, 32, 45].

Le rendement énergétique d'une éolienne est influencé par différents facteurs. La vitesse
variable permet de fonctionner a un coefficient de puissance maximum Cp [38]. Un systeme de
conversion de I’énergie a entrainement direct évite complétement les pertes dues au
multiplicateur de vitesse et les générateurs a aimants permanents permettent d’avoir un
rendement relativement plus élevé en comparaison avec d’autres technologies de machines
[45]. En termes de coits, le développement des matériaux magnétiques a permis d’étre

compétitive les machines synchrones a aimants permanents [32]. La meilleure solution est une
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génératrice a aimant permanent & entrainement direct et tolérant au défaut [45]. La tolérance
aux défauts de la machine permet d’améliorer sa disponibilité et par conséquent son rendement
énergétique.

D’aprés 1’analyse de la situation de 1’énergie éolienne en Europe présentée dans la
section précédente, la capacité de 1’énergie éolienne raccordée au réseau électrique augmente
de plus en plus. Les parcs éoliens évoluent de simples sources d’énergie en des centrales
électriques ayant des caractéristiques de connexion au réseau électrique. Les raccordements
avec les réseaux s’effectuent en alternatif pour des raisons économiques, en particulier dans les
parcs éoliens terrestres (onshores) ou les parcs éoliens offshores proches du rivage. Pour les
parcs éloignés du rivage, les liaisons continues a haute tension HVDC (High Voltage Direct
Current) est envisageable [8]. Cependant, la connexion au réseau exige quelques éléments

essentiels qui sont [45, 38] :

- Laqualité de I'alimentation : contréle de la tension, de la fréquence, des puissances
actives et réactives.

- Latolérance au défaut

La fiabilité et la maintenance sont également influencées par de nombreux facteurs.
Dans la référence [45], I’auteur a exposé une analyse des données de défaillances des éoliennes.
Les principaux éléments ayant un taux de défaillance important sont : la commande électrique,
le mécanisme d’orientation et le systtme de commande mécanique. Afin d’optimiser le
systeme, d'identifier les causes et les conséquences des défaillances, I'analyse des risques est un
moyen de savoir comment prévenir les défaillances et comment améliorer la disponibilité d'un
systeme [46].

Dans une éolienne a axe horizontal, le générateur et le convertisseur se trouvent
généralement dans la nacelle située au sommet de la tour, tandis que le transformateur élévateur
est placé en bas. L'énergie électrique est transmise a travers des cables souples d'intensité
nominale élevée qui sont colteux et peuvent générer de pertes importantes. Une éolienne
offshore doit généralement inclure le transformateur élévateur dans la nacelle. Cela ajoute de
maniere significative une charge mécanique a la tour que les fabricants visent a réduire la taille
et le poids du transformateur [47]. Dans la référence [47], les auteurs ont proposé 1’utilisation
d’un convertisseur électronique de puissance pour obtenir une élévation de tension. Les
éoliennes modernes a entrainement direct optimisées ont un poids comparable a celui des
systéemes a engrenages. Le bruit des éoliennes est principalement audible aux faibles vitesses
du vent [38].
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En perspective la réduction du poids du genérateur sera obtenue, en utilisant la
technologie des supraconducteurs a haute température (HTS) permettant une réduction
significative de la taille et du poids des générateurs multi-mégawatts pour les éoliennes a
entrainement direct [48, 49, 50].

1.2.3. Génératrices électriques a flux axial

1.2.3.1. Introduction

L'histoire des machines électriques a débuté vers la fin de ’année 1819 [51]. Dans la
littérature scientifique, le premier moteur électromagnétique a été inventé par Michael Faraday
en 1821 [51, 52]. Les premieres machines étaient plus ou moins réalisées sous la forme d'une
machine a flux axial. Les machines a flux radial ont été inventées plus tard et elles ont été
brevetées par Davenport en 1837 [51]. Depuis, les machines a flux radial ont dominé de maniére
excessive les marchés des machines électriques. Les premiéres tentatives d'entrée sur le marché
de I'automobile avec des machines a flux radial datent dans les années 1980 [52]. La machine
a flux axial n’avait pas pu se développer a cause d’un certain nombre de difficultés a savoir :
une force d’attraction axiale entre le stator et le rotor, des difficultés de fabrication des noyaux
feuilletés pour diminuer le développement des courants de Foucault et des difficultés dans le
montage de la machine tout en gardant un entrefer uniforme. Le développement des matériaux
magnétiques durs au cours de ces derniéres années a permis aux machines a aimants permanents
a flux axial (MAPAF) de connaitre un progres et de reconquérir une domination du marché
pour les applications dans lesquelles un couple élevé est recherché [45, 52-56].

Les machines a flux axial a aimants permanents ont une forme discoide et la longueur
axiale de ces machines est beaucoup plus petite par rapport a celle des machines a flux radial,
ce qui est trés souvent crucial dans les applications encastrées. Les machines a flux axial
constituent une alternative intéressante aux machines a flux radial a cause de sa forme
compacte, son encombrement réduit et a sa densite de couple élevée. Une étude de comparaison
de performances entre les machines a flux radial et a flux axial est présentée dans les références
[52, 57].

La machine a flux axial est une machine dont le flux dans I’entrefer est parall¢le a 1’axe

de rotation de la machine. L’augmentation du couple peut se faire en dupliquant les entrefers
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sur le méme arbre. Le principe de fonctionnement d'une machine a flux axial a aimants
permanents est similaire a celui des machines a flux radial a aimants permanents. Lorsqu’une
force externe entraine le rotor, un flux magnétique variant dans le temps est vu par les
enroulements statoriques et cette variation temporelle du flux magnétique induit une force
électromotrice (F.6.m.) dans les différents enroulements du stator. En fonctionnement moteur,
un courant externe est imposé dans chaque phase de la machine. Ces courants alternatives
entrainent la création des champs magnétiques tournants qui interagissent avec celui produit

par les aimants permanents et entraine une rotation du rotor.

Il existe de nombreuses topologies qui sont abordées et utilisées dans la littérature. Les
différentes topologies pour les machines a flux axial sont exposées dans la section suivante. La
topologie, la plus simple, de cette machine est constituée d’un stator discoide et un rotor

discoide sur lesquels sont placés les aimants permanents [Fig. 1-14(a)].

1.2.3.2. Différentes structures de machines a flux axial

Plusieurs configurations de machines a flux axial peuvent étre trouvées dans la
littérature scientifique selon la position du (des) stator (s) par rapport a la position du (des) rotor
(s). Les différentes structures de machines a flux axial possibles sont:

®,

¢+ Structure avec un rotor et un stator [Fig. I-13 (a)].

% Structure avec un rotor situé entre deux stators [Fig. I-13 (b)].
+¢+ Structure avec un stator situé entre deux rotors [Fig. 1-13 (c)]

R/

¢+ Structure a plusieurs étages comprenant plusieurs rotors et stators [Fig. 1-13 (d)].
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c) d)
Fig. I-13. Différentes structures de machines a flux axial [52]

La structure a un seul rotor et a un seul stator, représentée a la figure 13(a), est la
configuration de machine a aimants permanents a flux axial la plus simple [52, 54, 56, 58].
Cette structure souffre toutefois d'une force axiale déséquilibrée entre le rotor et le stator, ce qui
nécessite des agencements de paliers plus complexes et un disque de rotor plus épais, par
rapport aux structures dans lesquelles les forces axiales sont équilibrées [52]. Cette force doit
étre prise en compte afin d’éviter son impact sur les roulements et sur la déflexion des disques
du rotor et du stator. Dans les références [59, 60], les auteurs ont exposé une expression

approchée de cette force d’attraction axiale. Dans la référence [59], la dérivée de la coénergie
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magnétique de la machine dans la direction axiale est utilisée tandis que la force axiale est

déduite a partir de la pression magnétique dans la référence [60].

Pour les machines a double entrefer, deux structures sont étudiées dans la littérature
scientifique [Fig. 1-13 (b), Fig. 1-13 (c)]. Dans les deux structures, les stators peuvent étre
alimentés en paralléle pour permettre a la machine de fonctionner en cas de dysfonctionnement
de l'un des deux stators suite a un défaut dans le bobinage par exemple. Le stator peut étre
déconnecté électriquement de I’autre. Les auteurs de la référence [61] ont effectué une étude de
comparaison de performance de la structure, figure 13 (b), avec un stator situé entre deux rotors
pour trois différents types de bobinages (deux bobinage dentaires et un bobinage distribué). Les
auteurs ont compareé le couple et la masse du cuivre pour une machine de 1 kW avec 12 paires
de pbles. L'analyse par la méthode des éléments finis et les résultats expérimentaux ont montré
que les bobinages dentaires sont plus meilleurs que les bobinages distribués. Elles permettent
d’avoir une meilleure performance (couple) et aident a réduire la masse de cuivre a 15% par
rapport aux bobinages distribués. D’autres auteurs [62] ont également effectué une comparaison

entre deux types de bobinages dentaires (Fig. 1-14).

L L
(a) (b)

Fig. I-14. Bobinages dentaires

Pour la figure [Fig. 1-14(a)], les bobines des phases sont enroulées circonférentiellement
autour des dents statoriques et cette topologie de bobinage peut étre adoptée dans les structures
illustrées dans la figure 13 [Fig. 1-13 (b), Fig. 1-13 (c)]. Tandis que le bobinage présenté dans
la figure [Fig. 1-14(b)], les bobines des phases sont placées dans les encoches et enroulées au
stator. Ce bobinage est spécifique aux structures a stator interne et permet de maximiser la

portion active du bobinage et de réduire les tétes de bobines.
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La figure 15(b) illustre la répartition du flux magnétique dans le fer stator de la structure
avec un stator situé entre deux rotors [Fig. 1 13 (c)]. Dans la topologie [Fig. I-15 (b)], les aimants
permanents de deux rotors sont aimantés dans le sens opposé. Dans ce cas le flux magnétique
passe d’un rotor a 1’autre en traversant le stator (symétrie axiale). La trajectoire de flux dans
cette structure ne nécessite pas la présence d'un noyau de stator, ce qui permet de réduire
considérablement 1’épaisseur de la culasse statorique comme le montre la figure [Fig. 1-15 (b)]
ou bien voire méme supprimer carrément la culasse statorique (Fig. I-16) [58, 56, 63]. Par contre
pour la topologie [Fig. I-15 (a)], les aimants permanents de deux rotors sont magnétisés dans le
méme sens et aucun flux magnétique significatif ne traverse le stator pour rejoindre au second
rotor. De ce fait, la machine peut étre considérée comme deux machines juxtaposées

(antisymétrie axiale).
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Fig. 1-15. Répartition du flux magnétique dans la structure avec un stator situé entre deux rotors [Fig. |
13 (c)] [58]

Les difféerences entre les deux structures sont le sens d'aimantation des aimants, le
volume de la culasse du stator et les chemins de flux [63]. En d'autres termes, le bobinage
dentaire [Fig. 1-14 (a)] utilisé dans la machine a double entrefer [Fig. 1-13 (a), Fig. 1-15(a)]
aboutit a un volume important de cuivre (téte de bobines) aux extrémités qui implique un plus
grand diamétre exterieur, une perte joule élevée et une densité de puissance réduite par rapport

a son homologue (structure 3)[Fig. 1-16]. Le fait que la structure 3 (Fig. 1-16) ne nécessite pas
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un noyau fer (culasse) au stator, contrairement a la structure 1, puisque le flux principal se
déplacant axialement entraine moins de pertes de fer de la machine et implique une
augmentation de la densiteé de puissance et de I'efficacité [63].

Fig. 1-16. Machine a flux axial a double entrefer et un stator interne (Structure 3)

Des structures a plusieurs entrefers peuvent étre trouvées dans la littérature scientifique
et elles sont composées d’un certain nombre de stators et de rotors discoidaux. Elles sont
connues sous le nom des machines multidisques [Fig. I-13 (d)]. Une discussion plus détaillée

sur ces machines est présentée dans les références [45, 52, 55, 56, 58, 64].

La figure 17 montre la répartition du flux magnétique pour une structure multidisque.
Dans le cas de la figure [Fig. 1-17(a)], la machine est composée de trois stators et quatre rotors.
La topologie de la figure [Fig. 1-17(a)], le flux principal se déplace dans la direction axiale. De
ce fait, il n'y a pas besoin d’avoir une épaisseur important de la culasse de retour au niveau des
stators et les structures du stator peuvent étre congues de telle sorte qu'elles ne comportent qu'un
certain nombre de dents au stator. Une culasse fine peut étre utilisée pour former une structure
solide [58]. Mais les rotors extérieurs doivent avoir un noyau ferromagnétique afin de permettre
le chemin de retour du flux magnétique [56]. Par contre pour la topologie [Fig. I-17 (a)], les
aimants permanents de deux rotors sont magnétisés dans le méme sens et le flux magnétique

est obligé de se reboucler sur chaque coté du stator (antisymétrie axiale).
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Fig. I-17. Répartition du flux magnétique dans la machine multidisque [58]

1.2.3.3. Machines a flux axial a double excitation

1.2.3.3.1. Principe de fonctionnement des machines a double excitation

Le principe des machines a double excitation consiste a combiner deux sources de
champs magnétiques, a savoir les aimants permanents et les bobines d’excitation afin de
controler le flux d’excitation magnétique. Pour les machines a double excitation, deux
catégories (Fig. 1-18) se distinguent : les machines a double excitation série et les machines a

double excitation paralléle [65- 70].
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Fig. 1-18. Principe de fonctionnement des machines & double excitation [69]

Les machines synchrones a excitation hybride, en raison de leurs caractéristiques
avantageuses et de leurs performances, sont de bons candidats dans une grande variété
d'applications [66]. Une étude de performance de cette machine a été menée dans la référence
[71]. Dans cette partie, nous nous intéressons a la machines a flux axial a double excitation de
flux. La section suivante fait 1’objet d’une étude bibliographie des machines a flux axial a
double excitation de flux.
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1.2.3.3.2. Machines a flux axial a double excitation de flux

Le sujet révélant de la conception des machines a flux axial a double excitation de flux
n'est pas encore bien traité dans la littérature scientifique. Dans les manuels ou les articles
pertinents, la double excitation de flux est généralement effectuée pour les machines a flux
radial. En revanche, les auteurs de la référence [63, 72] ont proposeé une machine a flux axial a
double excitation de flux dont les aimants permanents sont montés en surface (Fig. 1-19). Cette
nouvelle machine FCT (Field Controlled Torus) est la premiere machine a aimants permanents
monté en surface a flux axial capable de controler le flux magnétique dans I’entrefer [63]. Une
analyse par la méthode des éléments finis 3D de la topologie a été effectuée pour différents
courants d’excitation afin d’optimiser le nombre de p6les de la machine de 10 KW et de
maximiser la densité de puissance. La machine FCT présente deux stators constitués de deux
anneaux encochés et séparé par une bobine d'excitation a courant continu. La bobine DC est
placée circonférentiellement entre les bagues du stator (interne et externe) et un bobinage
distribué est utilisé au stator. La machine comprend aussi deux rotors discoidaux portant les
aimants permanents de type néodyme-fer-bore (NdFeB) magnétisés axialement. Les aimants
permanents supérieurs d'un rotor sont tous des pdles nord, tandis que les aimants permanents
inférieurs sont des poles Sud. Sur I’autre rotor, les aimants permanents ont une aimantation
opposée. Un pble de rotor est constitué d'un aimant permanent et d'une piéce ferromagnétique.
Il existe un espace entre I'aimant et la piéce de ferromagnéetique afin de minimiser le flux de

fuites.

Outer stator Inner stator

magnets

Iron poles -
’ DC field Wil-\di.ng Rotor disc

Fig. 1-19. Machine & flux axial & double excitation de flux dont les aimants permanents montés en
surface [63]
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L’avantage de cette topologie est que le champ magnétique di au courant continu
d’excitation traverse les piéces de fer et non les aimants permanents, donc il n'y a pas de risque

de demagnetisation des aimants permanents lors d’une désexcitation important [63].

Le flux dans I’entrefer peut étre contrélé a 1’aide de la bobine d’excitation. En fonction
de la direction du courant, le flux dans I'entrefer peut étre augmenté ou réduit. Quand un courant
positif est appliqué a la bobine d’excitation a courant continue, les sens d’orientation du flux
magnétique des aimants et des p6les en fer sont opposeés. Le flux magnétique créé par la bobine
d’excitation est soustrait au flux magnétique di aux aimants permanents ce qui entraine une

réduction du flux magnétique dans 1’entrefer [63].

a) Idc=0 b) 1dc>0 ¢) Idc<0

Fig. 1-20. Orientation du flux magnétique dans I'entrefer pour différentes courants d’excitation [63]

Par la suite d’autres auteurs ont également fait des propositions des machines a flux
axial a double excitation [73-75]. Dans la référence [73], I’auteur a effectué une analyse par
¢léments finis 3D d’une machine [Fig. 1-21(a)] pour différents courants d’excitation afin de
prouver le concept de réduction et d’augmentation du flux magnétique dans 1’entrefer. La force
électromotrice (FEM), le couple électromagnétique et la plage de contrdle ont fait 1’objet
d’analyse. L’auteur a montré que le courant d’excitation permet d’augmenter ou de réduire la
FEM et le couple. La figure 1-21(a) montre la structure étudiée. Le stator est formé d'un noyau
toroidal constitué de tdles en acier, d'une bobine d’excitation placée circonférentiellement et de
deux d'enroulements triphasés. La bobine se situe a l'intérieur de la cavité du noyau statorique.

Les aimants NdFeB a aimantation axiale montés en surface sont utilisés et un pole du rotor est
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constitué d’un aimant permanent, d'une piece ferromagnétique et un espace entre eux afin de

réduire les fuites.

iron poles

stator core

dc control
coil

a) [73]

Dc field winding

Stator core

Rotordisk
Outer pole

Stator 3phase winding
Inner pole

b) [75]

DC
EXCITATION
COILS

c) [74]

Fig. 1-21. Machine a flux axial a double excitation
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Les auteurs de la référence [74-75] ont présenté une analyse par éléments finis 3D d'une
machine & flux axial & excitation hybride pour la traction d’un véhicule électrique. Dans la
référence [75], les auteurs ont effectué une analyse par éléments finis en 3D pour une
conception optimale d’un moteur a flux axial de 1 kW [Fig. 1-21(b)], 4 pdles / 21 slots, concu

pour un systéme d'entrainement des vehicules hybrides.

1.2.3.4. Matériaux magnétique des machines électriques

Depuis l'invention des machines électriques au XIXe siecle, divers matériaux
magnétiques ont été utilises pour les dispositifs électromagnétiques. Les propriétés magnétiques
des matériaux utilisés ont un fort impact sur les performances de ces dispositifs et doivent étre
soigneusement sélectionnés lors de la phase de conception de la machine. L’objectif de cette
partie consiste a effectuer une revue des principaux matériaux magnétiques utilisés pour la
fabrication des machines tournantes en particulier la machine a flux axial, et permettant
d’améliorer ses performances. Dans la littérature scientifique, des chercheurs ont mené des
¢tudes sur I’utilisation de nouveaux matériaux afin de réduire les pertes et d’augmenter la
densité de puissance [50, 63, 73, 76-80]. Le choix des matériaux utilisés dans la fabrication du
circuit magnétique de la machine dépend des objectifs de performance recherchés, le codt, la
température du milieu et la contrainte mécanique subi par les matériaux. Les principaux
matériaux magnétiques utilisés pour la fabrication des machines tournantes se classent

généralement en deux grandes familles :

- Matériaux magnétiques doux : Les matériaux magnétiques doux ont un réle
fondamental dans de nombreux systéemes électriques et électroniques de la société
moderne. lls ne présentent des propriétés magnétiques que lorsgu'ils sont soumis a
une force magnétisante telle que le champ magnétique créé par un aimant permanent

ou par une bobine d’excitation.

- Matériaux magnétiques durs : Les aimants permanents sont utilisés de plus en plus
dans les machines électriques. La figure 1-22 montre les caractéristiques des
principales familles d’aimants permanents. Les aimants sont principalement
caractérises par leurs cycles d’hystérésis et plus particulierement par le deuxiéme
quadrant de ce cycle qui correspond a la courbe de désaimantation, dont les
grandeurs principales sont : induction magnétique rémanente By, champ coercitif de

la polarisation magnétique Hc; et (BH)max : produit d'énergie volumique maximale.
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Fig. 1-22. Aimants permanents [81]

1.3. Modéles pour le pré-dimensionnement des machines
électriques

La phase de pré-dimensionnement des machines électriques nécessite 1’utilisation des
modeles allégés afin de réduire sa durée. C’est la raison pour laquelle certains chercheurs ont
tenté de développer des approches alternatives, a la méthode des éléments finis, pour diminuer
la durée de la phase de conception des machines électriques. En outre, les travaux de
modélisation des machines électriques peuvent étre repartis, en trois approches (modélisation
par réseau de réluctances, modélisation analytique et modélisation analytique hybride).

L’objectif de cette partie consiste a effectuer un état de I’art sur ces approches de modélisation.

1.3.1. Modélisation par réseau de réluctances

La méthode de modélisation par réseau de réluctances constitue un compromis entre les
méthodes numériques relativement colteuses en temps de calcul, particulierement en 3D et les
modeles analytiques qui ne sont utilisables que pour des géomeétries relativement simples et qui

considerent que les matériaux ferromagnétiques ne sont pas saturés.
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Dans la littérature scientifique, plusieurs travaux [82-94] portant sur la modélisation par
réseau de réluctances, ont fait 1’objet de publications scientifiques dans des revues
internationales au cours de ces derniéres années. Dans les références [83, 86, 94], les auteurs
ont utilise des modeéles de circuit magnetique équivalent (CME) simple, ou autrement dit
réseaux experts, pour modéliser divers dispositifs (machines électriques, transformateurs,
...etc.). Bien que ces modeles ne donnent pas toujours une prédiction précise des performances
de la machine électrique, ils sont encore populaires dans la phase de pré-dimensionnement des
machines électriques en raison de leurs temps de calcul réduit et de leurs mises en ceuvre
relativement simples. Dans la référence [83], ’auteur a fait une description détaillée de
I’approche de modélisation par réseau de réluctances et les possibilités offertes au concepteur
a savoir la prise en compte de la saturation magnétique, les dispositions des FMM dans le circuit
magnétique équivalent, ... etc. Les auteurs de la référence [86] ont utilisé un circuit équivalent
magnétique pour évaluer les performances (force électromagnétique, flux magnétique, densité
du flux magnétique) d’un actionneur. L’étude se fait en 2D et la saturation magnétique globale
est prise en compte. Mais, la répartition de I’induction magnétique locale dans les régions
ferromagnétique ne peut pas étre évaluée avec précision, ce qui peut conduire un calcul de
pertes fer imprécis. Par ailleurs, la méthode CME n'est pas aussi générique que la méthode des
éléments finis, méme dans le cas d'une structure donnée, la méthode MEC doit étre adaptée si
les paramétres géométriques varient. Pour remédier a ce probleme, certains auteurs ont proposé
un réseau de réluctances généré a partir d’un maillage du domaine d’étude [82-85, 87-94], ce
qui constitue aussi une alternative a la méthode des éléments finis. Cette technique peut étre
utilisée avec un minimum de réluctances pour les régions ou les tubes de flux ne sont pas
fortement affectés par les changements de topologie, que ce soit en raison de variations liées au
mouvement ou aux variations des dimensions géométriques. En revanche, contrairement a la
méthode des éléments finis, il convient de noter que jusqu'a présent, des logiciels commerciaux
basés sur cette méthode ne sont toujours pas disponibles. Dans les références [82-85, 88-90],
les auteurs ont adopté un réseau de réluctances bidimensionnel (2D). Dans [82], Rais et al. ont
utilisé un réseau de réluctances pour modéliser un actionneur électromagnétique. La force
électromagnétique, le flux magnétique et la densité du flux magnétique dans I’entrefer ont fait
I’objet d’une étude de sensibilité par rapport a la densité du réseau de réluctances. Les auteurs
des reférences [83-84, 88] ont présenté une description de cette approche. Les éléments de base
du réseau de réluctances, I'élément de réluctance (tube de flux), les régles de construction

(théoreme d’ Ampére, loi d'Hopkinson) et les équations du réseau de réluctance ont été exposeés.
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D’autres auteurs [85, 90] ont établi un réseau de réluctances en utilisant le potentiel vecteur
magnétique [Fig. 1-23(a)].
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Fig. 1-23. Réseau de reluctances

Une modélisation précise d’une machine a flux axial nécessite le calcul du champ
magnétique en 3D car les machines a flux axial ont des effets tridimensionnels qui doivent étre
pris en compte au cours de leurs modélisations. D’auteurs auteurs [87, 91, 92, 94] ont utilisés
la modélisation par réseau de réluctances tridimensionnelle. Dans la référence [94], I’auteur a
adopté un réseau de perméances tridimensionnel pour une machine a double excitation. Mais
dans ces travaux la discrétisation dans la direction radiale est imposée et les effets de bords de
la machine ne sont pas considérés. Une approche de réseau de réluctances est proposée dans le
chapitre 3 de ce mémoire de thése. L’air englobant la machine est modélisé pour prendre en
compte les effets de bords des machines. Trois structures différentes (machine linéaire, machine
radiale, machine a flux axial) ont fait I’objet d’étude pour évaluer les capacités du réseau de
réluctance 3D proposé.

1.3.2. Modélisation analytique
Dans la premicre phase de la conception des machines électriques, 1’utilisation des
méthodes analytiques constitue une alternative permettant d’explorer assez rapidement I’espace

des solutions potentiellement optimales. Dans la littérature scientifique, de nombreux modeles
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analytiques ont été développés au fil des années pour la modélisation des machines électriques.
Dans ce qui suit, des contributions récentes a la modelisation électromagnétique analytique 2D,
quasi-3D et 3D des machines sont analysées.

Les modéles analytiques dont il est question ici sont ceux basés sur la solution formelle des
équations de Maxwell dans les régions a faible perméabilité magnétique. Ces travaux peuvent étre
regroupés en trois groupes.

Pour le premier groupe [95-106], les auteurs proposent des solutions analytiques
bidimensionnelles (2D) du champ magnétique. Ackermann et al. [96] ont proposé un modele
analytique pour une étude a vide des machines & aimants permanents montés en surface (deux
machines a flux radial et machine linéaire). Des conditions aux limites périodiques sont
adoptées dans leur modeéle et la perméabilité des parties ferromagnétiques est supposée étre
infinie. Dans les références [98,99], les auteurs un modeéle analytique 2D pour prédire le champ
magnétique dans les structures idéalisées de machines linéaires tubulaires a aimants permanents
montés en surface [98] et des machines a double excitation [99]. Les modéles analytiques
développés sont basés sur la résolution formelle des équations de Maxwell. En utilisant la
méthode de séparation des variables, la solution analytique exacte en 2D de la distribution du
champ magnétique dans la machine est exprimée en formulation potentiel vecteur magnétique.
Cette solution analytique des équations de Maxwell est développée dans les encoches, au niveau
de I'entrefer ainsi que dans les régions des aimants permanents. Elle a été établie pour
différentes configurations de machines, des piéces mobiles intérieures ou extérieures et des
armatures magnétiques ou amagnétiques. Les expressions analytiques des champs en circuit
ouvert et en charge ont été établies pour les différentes topologies, et des expressions des
grandeurs globales (des forces et les couples électromagnétiques et les f.6.m.) ont été exposees.
L'utilité et la précision des modeles développés sont démontrées en comparaison avec des

analyses par éléments finis.

Pour le second groupe [107-112], les auteurs ont proposé une approche quasi-3D. Dans
les références [107, 110-112], les auteurs ont présenté une modélisation analytique multicouche
pour modéliser des machines a flux axial. La machine est subdivisée en un certain nombre de
couches dans la direction radiale et chacune de ces couches est modélisée par un modele
analytique 2D basé sur la résolution formelle des équations de Maxwell [110-112]. Cette
méthode permet de prendre en compte différentes formes d'aimants et la variation de la largeur
des dents dans la direction radiale de la machine. Les performances globales de la machine a

flux axial sont obtenues en additionnant les grandeurs globales obtenues a partir du modele
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analytique 2D pour chaque couche considérée. Tiegna et al. [112] ont effectué une étude de
validité de cette approche analytique quasi-3D. Azzouzi et al. [108] ont étudié une machine
synchrone a aimants permanents a flux axial en utilisant un modéle analytique quasi-3D basé
sur la résolution des équations de Maxwell en magnétostatique au rayon moyen de la machine.
Ce modele propose est basé sur une solution exacte en 2D qui donne I’induction magnétique au
rayon moyen de la machine a flux axial. Pour tenir compte des effets de bords aux régions
internes et externes, la solution exacte en 2D a été étendue au cas 3D en la multipliant par une

fonction de dépendance radiale du champ magnétique.

Pour le troisiéme groupe [113-121], les auteurs ont proposé une approche analytique 3D.
Dans les références [113-114], les auteurs ont proposé des modeles analytiques en 3D basés sur
la solution formelle des équations de Maxwell dans les régions de faible de perméabilité magnétique
en utilisant les fonctions de Green [113] et la méthode de transformation intégrale [114]. Ces
approches augmentent le rapport complexité/précision. Les auteurs des références [115, 118]
ont présenté des modéles analytiques 3D basés sur la résolution formelle des équations de
Maxwell. Cependant, il faut noter que ces modeéles sont développés qu’au prix d’hypothéses
simplificatrices fortes. Pour simplifier les calculs analytiques afin de développer la solution
analytique en 3D, les auteurs ont adopté des hypothéses simplificatrices a savoir 1’utilisation du
coefficient Carter classique pour prendre en compte 1’effet de I’encochage du stator. Les parties
ferromagnétiques sont supposées étre des plans infinis et une fonction de modulation est
multipliée a la composante axiale d'induction magnétique afin prendre en compte les effets de
bords des parties ferromagnétiques (stator et rotor) de la machine a flux axial [118]. Dans le cas
d’une étude d'un actionneur linéaire a aimant permanent avec des aimants de forme circulaire,
les auteurs ont supposé que la machine admet une double périodicité. Une périodicité le long
de l'axe x est de 2tp, et une périodicité le long de I'axe z est de 2la. tp et la correspondent
respectivement le pas polaire et la longueur active de la machine [115]. Dans les références
[116, 119-121], les auteurs ont proposé une solution analytique des équations Maxwell dans les
régions a faible perméabilité relative. Cette solution analytique est développée en formulation
potentiel scalaire magnétique dans ces régions. Mais la forme intrinseque de la machine est
modifiée, la machine est transformée en un actionneur linéaire équivalent et la solution

analytique en 3D est obtenue dans un systeme de coordonnées cartésiennes.

Huang et al. [117] ont étudié une machine a aimants permanents a flux axial (AFPM)
en utilisant une modélisation analytique tridimensionnelle du champ magnétique en circuit

ouvert (a vide). Le modele analytique propose est basé aussi sur la résolution formelle des
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équations de Maxwell dans les régions a faible perméabilité relative et la solution analytique
est développée en formulation potentiel scalaire magnétique dans un systeme de coordonnées
cylindriques. Pour la résolution des équations, la méthode de séparation de variable est utilisée
en supposant que la solution générale de 1’équation est le produit de trois fonctions

indépendantes.

Dans les références [95-121], des modeles analytiques ont été présentés en considerant
que les parties ferromagnétiques de la machine ont une perméabilité relative infinie. Cette
hypothése est présente dans la plupart des modeéles analytique et par conséquent, la saturation
magnétique locale ne peut pas étre prise en compte dans ces modeles. De méme, il est difficile
d’évaluer les pertes fer dans les noyaux de fer (stator et rotor). Pour surmonter ces limitations
de la modélisation analytique, une solution est proposée dans la référence [89]. Elle consiste
d’effectuer un couplage entre un modele analytique et un réseau de réluctances. Cette approche

est exposée dans la section suivante (1.3.3)

1.3.3. Modélisation analytique hybride

Bien que les modeles analytiques basés sur la résolution formelle des équations de
Maxwell soient rapides et légers, ils ne permettent pas de tenir compte de certains phénomenes
physiques tels que la saturation magnétique. Afin de combiner les avantages de la modélisation
par réseau de réluctances et la modélisation analytique, Ghoizad et al. [89] ont exposé une
approche de modélisation analytique hybride 2D. Cette approche consiste a effectuer un
couplage entre un circuit magnétique équivalent (CME) et une solution analytique des équations
de Maxwell. L’entrefer est modélisé par un modéle analytique et le circuit magnétique
équivalent est utilisé pour modéliser le reste de la machine afin de prendre en compte la

saturation magnétique dans la partie ferromagnétique [122].

Egea et al. [101] ont étudié aussi une machine synchrone a flux axial en utilisant une
approche hybride. Cette approche consiste a combiner deux méthodes bidimensionnelles : la
méthode des éléments finis et une modele analytique. Afin de prouver la validité de 1’approche
proposée, deux prototypes ont €té construits. Les résultats obtenus a partir de 1’approche
développée ont éte affrontés aux résultats issus de la méthode des éléments finis 3D et les

résultats expérimentaux.
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Dans la reférence [177, 178], les auteurs ont proposé une nouvelle approche de
modélisation analytique hybride basée sur un couplage direct entre la solution formelle des
équations de Maxwell en potentiel scalaire magnétique et un réseau de réluctances pour la
modélisation magnétique des machines électriques. Une structure linéaire a aimant permanent
est a fait I’objet d’étude dans ces travaux. Dans ce mémoire, I’approche analytique hybride a
été améliorée afin de considérer une valeur finie de la perméabilité relative du noyau

ferromagnétique du rotor de la machine.

Pluk et al. [179] ont présenté une approche de modélisation analytique hybride en 3D
pour un exemple simple. Le modele proposé est basé sur un couplage entre un réseau de
réluctances 3D généré a partir du maillage du domaine d’étude et une solution analytique des
équations de Maxwell. La solution générale des équations dans ces régions est exprimeée en
série de Fourrier dans un systéme de coordonnées cartésiennes. Le motif est supposé ayant une
périodicité suivant deux directions (x et y) et la méthode de séparation des variables est
employée pour développer I’expression de la solution analytique. Cette approche a permis aux
auteurs de prédire la distribution du champ électromagnétique dans un circuit magnétique
simple en 3D dans un repere cartésienne avec un temps de calcul largement inferieur par rapport

a la méthode des éléments finis.

1.4. Conclusion

Dans ce premier chapitre, I’évolution de 1’énergie éolienne en France est exposée et les
systémes de conversion d’énergie électrique les plus couramment utilisés ont été présentés. Afin
de réduire le poids de la nacelle et la maintenance qui est trés importante pour 1’éolien offshore,
les géneratrices a entrainement direct deviennent une solution intéressante. Au cours de ces
derniéres années, des nombreux fabricants d’éolienne ont opté des générateurs a flux axial a
entrainement direct [11]. Les différentes structures et topologies de la machine a flux axial selon
le chemin du flux magnétique dans la structure ont été passées en revue. Une attention
particuliére est portée sur les machines a flux axial a double excitation permettant d’offrir la
possibilité de contrdler le flux magnétique dans ’entrefer. Ensuite, les caractéristiques des
matériaux magnétiques doux et durs utilisés lors de la conception de ces machines électriques

ont été rappelées. Enfin, une synthese des principales méthodes de modélisation des machines
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électriques autre que la méthode des éléments finis a été réalisée. Cette analyse des modeles,
présentés dans la littérature, a permis de constater que la modélisation analytique
tridimensionnelle des machines a flux axial n’est pas vraiment bien évoquée dans la littérature

scientifique.
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Chapitre Il. MODELES
BIDIMENSIONNELS POUR LE PRE-
DIMENSIONNEMENT DES MACHINES
SYNCHRONES A AIMANTS PERMANENTS
ET VALIDATION
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I1.1. Introduction

Dans la littérature scientifique, plusieurs méthodes de modélisation ont été developpées
pour I’analyse et la conception des machines électriques. La recherche d’outils de modélisation
légers s’inscrit dans une thématique de recherche développée par GREAH. En effet, la phase
de pré-dimensionnement des machines électriques nécessite 1’utilisation des modeles l1égers
afin d’explorer rapidement ’espace des solutions optimales. Bien que la modélisation par
éléments finis soit précise et permet de prendre en compte certains phénomenes physiques, tel
que la saturation magnétique. Mais cette approche est coliteuse en temps de calcul, en particulier
le calcul du champ magnétique en trois dimensions (3D).

Afin d’apporter des solutions a ce probléme, certains chercheurs ont proposés des
approches alternatives pour alléger la durée de la phase d’analyse et de conception des machines
électriques. Ces approches peuvent étre classés en deux type de méthodes de modélisation : la
modélisation analytique et la modélisation par réseau de perméances (ou réluctances). Bien que
les modéles analytiques basés sur la solution formelle des équations de Maxwell dans des
régions a faible perméabilité sont légers et permettent d’apporter une solution, ces modéles ne
permettent pas de prendre en compte la saturation magnétique locale, ce que permet le modele
réseau de réluctances. Afin de combiner les avantages des deux méthodes, une nouvelle
approche de modélisation hybride basée sur un couplage direct entre un modele analytique et
un modeéle réseau de réluctances est proposée dans ce chapitre.

Dans la premiére partie du chapitre, la modélisation par réseau de réluctances et la prise
en compte de la saturation magnétique sont explicités. L'objectif de cette partie est d'évaluer la
capacité du modele développé pour la prédiction des grandeurs locales et globales des machines
électriques. La méthode des éléments finis est utilisée pour valider les résultats obtenus a partir

du modele réseau de réluctances.

Les deux dernieres parties de ce chapitre sont consacrées a la présentation et la
validation d’une approche de modélisation analytique hydride. L’apport de cette approche est
explicité dans cette partie. Une étude de performance d’une machine radiale est effectuée a
I’aide d’un mod¢le analytique hybride et les résultats obtenus sont comparés a ceux issus de la

méthode des éléments finis.

Enfin, une étude de performance d’une machine a double excitation a I’aide d’un mode¢le

analytique hybride est menée. Cette étude est présentée dans 1’annexe (Annexe 3 (A3.4)).
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11.2. Modélisation par réseau de réluctances

11.2.1. Réseaux de réluctances maillés

11.2.1.1. Avantages et inconvénients

Il excite deux types de réseau de réluctances selon la fagon dont les circuits magnétiques

sont construits :

- Circuit magnétique équivalent simple (réseaux experts).

- Reéseau de réluctances généreé a partir du maillage de la géométrie.

Les circuits magnétiques équivalents simples sont légers et permettent d’explorer
rapidement ’espace des solutions optimales. Cependant, ces circuits magnétiques équivalents
sont construits sur la base d'une connaissance des tubes de flux dans la structure
électromagnétique modélisée. En outre, la prise de compte du mouvement nécessite souvent
une adaptation du circuit magnétique [122] et il est parfois nécessaire d'effectuer une analyse
par la méthode des éléments finis (FE) avant de construire le réseau de réluctances. Ainsi, cette
conception. Pour remédier a ce probleme, certains auteurs ont proposé un réseau de réluctances
[82-93] généreé a partir du maillage de la géométrie. Cette approche est présentée dans la section
(11.2.1.2) et elle a permis d’évaluer avec précision les performances de la machine électrique.
Elle peut étre une alternative a la méthode des éléments finis. Mais contrairement a la méthode
des éléments finis, il convient de noter que jusqu'a présent, des logiciels commerciaux basés

sur une approche de réseau de réluctances ne sont toujours pas disponibles.

11.2.1.2. Description de I’approche

Dans le cadre de la recherche des méthodes de modelisation permettant d’alléger les
démarches d’analyse et de conception des machines électriques, I’utilisation de la modélisation
par réseau de réluctances présente un compromis entre la méthode des éléments finis
relativement codteuse en temps de calcul et les méthodes analytiques basées sur des hypothéses
simplificatrices.

Au cours de ces derniéres années, plusieurs travaux [82-94] portant sur la modélisation

par réseau de réluctances, ont fait 1’objet des publications scientifiques. Ces travaux peuvent
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étre classés en deux groupes. Pour le premier groupe [82-83, 86], des modeles circuits
magnétiques équivalents (CME) dit réseau expert ont été utilisés pour modéliser divers
dispositifs (machines électriques, transformateurs, ...etc.). Bien que ces mod¢les ne soient pas
toujours tres précis, ils sont encore populaires dans les premieres phases de la conception des
machines électriques en raison de leur temps de calcul reduit et de leur mise en ceuvre
relativement simple. Pour le deuxiéme groupe [82-85, 87-94], les auteurs ont proposé un réseau
de réluctances généré a partir d’un maillage du domaine d’étude. Cette technique peut étre
utilisée avec un minimum de réluctances pour les régions ou les tubes de flux ne sont pas
fortement affectés par les changements de topologie, que ce soit en raison de variations de

mouvement ou de dimensions géométriques.

Dans cette premiére partie du chapitre, une description du modeéle réseau de réluctances
développé est exposée, puis une étude de performance d’une machine radiale est menée pour
démontrer la capacité de ce modele. La figure 1I-1 illustre 1’approche de modélisation. Cette
approche consiste a mailler le domaine étude avec des éléments 2D comme la méthode des
éléments finis. La figure 11-2 montre les éléments qui peuvent étre utilisés pour des problemes
en 2D. Pour le modéle réseau de réluctances propose, des éléments quadrilatéraux 2D (Fig.
11-2(a)) sont utilisés pour générer le réseau de réluctances et Fig. 11-1(b) illustre le maillage du
domaine d’étude. La densité du maillage dépend des grandeurs magnétique que 1’on souhaite
¢valuer (induction magnétique, flux, couples (ou forces), pertes fer, ...etc.) et la précision
souhaitée. Par exemple, afin de calculer le couple de détente avec une précision relativement
bonne, deux couches d'éléments sont imposées dans I'entrefer dans la direction radiale. L'air a
l'extérieur n'est pas considéré dans ’approche de modélisation et un champ magnétique
tangentiel est imposé aux frontieres avec l'air extérieur. Aux deux extrémités (direction

circonféerentielle), des conditions limites anti-périodiques sont imposées (Fig. 11-1(b)).
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Condition aux
limites anticycliques

b)
Fig. 11-1.Mllustration de la modélisation par réseau de réluctances basée sur le maillage du domaine
étude.
a) b)

Fig. 11-2. Eléments 2D

La méthode nodale est utilisée pour la formulation du systéme d'équations agissant dans
le réseau de réluctances généré. Les inconnus du systeme d'équations sont les potentiels
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scalaires magnétiques aux nceuds du réseau de réluctances. La formulation matricielle du

systeme d'équations gouvernant le réseau de réluctances s'exprime :
[P]-U]=[®] (Eq. 11-1)

Ou [P][nn X nn], [U][nn X 1] et[@][nn X 1] sont respectivement la matrice de perméances,

le vecteur des potentiels scalaires magnétiques et le vecteur de sources de flux. nn est le nombre

de nceuds du réseau de réluctances.

La figure 11-3 illustre I’application de la méthode nodale pour un neeud donné du réseau
réluctances et la détermination des éléments de la matrice [P] et le vecteur [ @] a partir des lois
de Kirchhoff.

Fig. 11-3. Un neeud donné du réseau de réluctances

Selon les lois de Kirchhoff, on peut établir les équations ci-dessous :

nn
=
I (Eq. 11-2)
®. — Ds;
U,-U, = Fms, _ (@ —Psy)
ij

La généralisation de I’équation (Eq. 11-2) pour tous les nceuds du réseau de réluctances

s’écrit :

nn nn nn
ZF’u Ui +Z(_Pij ) :Z(q)sij +P;Fms;;) (Eq. 11-3)
=1 j=1 =1
ji ji jei
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Pour les nceuds j qui ne sont pas directement connectés au nceud 1, les valeurs de Pjj sont
nulles ainsi tous les éléments de la matrice [P] et le vecteur [ @] sont déterminés directement a
partir de 1’équation (Eq. 11-3). Le détail du modeéle développé est présenté dans la référence
[123].

La figure 1I-4 illustre la modélisation des forces magnétomotrices (fmm) due aux
courants de l'induit. Dans un réseau de réluctances, ces sources de fmm peuvent étre placées
dans la direction radiale ou bien dans la direction circonférentielle. Pour le modéle développé,
toutes les sources de FMM modélisant les enroulements d'induit sont situées dans les branches
horizontales comme le montre I'exemple de la figure 11-4 (Fss = Fm1/ 2 = Fmmax /4 = Nii / 4
et Fy1 = Fmmax / 2 = Nii / 2). Tous les éléments compris entre les coordonnées Vo et V1 et au-
dessus de I’encoche (W1> W> W) contiennent les mémes sources de fmm [124]. La figure 1I-
4 n'est utilisée que pour illustrer comment les sources de fmm sont réparties et la facon dont
leurs valeurs sont calculées. Mais les encoches et la culasse contiennent plus d'un élément de
réluctance. Pour les éléments situés a l'interface entre la culasse du stator et I'air extérieur, la

valeur de Pwy: est nulle (condition d’un champ tangentiel).

Yoke "1
7 Wy [T
PVP;VIVYID Fy ’
=ie
Slot DPWYl I
W1

A% Poust
L. . . MMF

v Vo Vi Wy = Om le FmMax (A)

Fig. 11-4. Modélisation des sources de fmm.

La figure 11-5 illustre la prise en compte de mouvement de la machine. Pendant le
déplacement de la partie mobile (rotor), le maillage de cette région n’est pas modifié. La figure
[1-5 n'est utilisée que pour illustrer le déplacement du rotor et comment les connexions sont
établies. Mais les régions (Stator, Entrefer, et Rotor) contiennent plus d'un élément de

réluctance.
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a) Position Initiale

AestreliéaB
CestreliéaD
EestreliéaF

Aestrelié¢aB
Cestreliea D

¢) Position 2 b) Position 3

Fig. 11-5. lllustration du mouvement

Le modéle présenté ci-dessus peut étre appliquée a différents types de structures
électromagnétiques [123, 125]. Dans le but de montrer la capacité du modele développé, une
¢tude des performances (flux magnétique, fém., couples, perte de fer, ...etc.) d'une machine
tournante a flux radial est menée en utilisant ce modele et les résultats obtenus sont validés par
la méthode des éléments finis. Pour le calcul en charge, la densité maximale du courant
électrique dans I’encoche est égale & SA/mm? (Jmax = SA/Mm?) et les expressions des courants
imposés dans les encoches sont données dans I'équation (Eq. 11-4). Pour obtenir le couple
maximal de la machine, les courant statoriques sont en phase avec les f.é.m des phases

correspondantes.
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I, =1y -COS(P-@, —2-7/3)
Iy = lex -COS(P- @, +2-713) (Eq. 11-4)
e =l -COS(P- ;)

Ou p et ¢r sont respectivement le nombre de paires de pdles et la position angulaire référencée
par le référentiel du rotor. la, I, Ic et Imax SONt respectivement les courants des trois phases (Fig.
[1-1 et Fig. 11-6) et I’amplitude maximale des courants. Cette valeur maximale des courants est

égale au produit de la densité maximale du courant dans 1’encoche (Jmax = 5A / mm?) et la

surface de ’encoche.

Tmnax 4

Courants (A)

-Imax

8] 20 40 &0 20 100 120
Fosition du rotor (°)

Fig. 11-6. Forme d’onde des courants

Le tableau I1-1 montre les paramétres de la machine. Il s'agit d'une machine synchrone
a aimants permanents a flux radial dont les aimants sont montés en surface. Le bobinage adopté
est un bobinage distribué [Fig. 11-1(a)]. Dans le cas de performance présentée ci-dessous, les
nombres d'éléments du réseau de réluctance dans les directions circonférentielle et radiale sont
choisis respectivement égaux a 60 et 61. Une discrétisation uniforme du domaine d’étude est
adoptée dans la direction circonférentielle. Par contre, dans la direction radiale, les régions
(stator, entrefer magnétique et rotor) du domaine d’étude ont leurs propres parametres de

maillage. Le nombre de nceuds du réseau est alors égal a nn = 3660.

La machine a été également modélisée par la méthode des éléments finis et la figure I1-
7 montre les différentes conditions aux limites appliquées pour d'effectuer 1’analyse par la

méthode éléments finis. Les mémes conditions sont appliquées pour I’approche de modélisation
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par réseau de réluctances. Le noyau du stator et le noyau du rotor possedent une perméabilité

relative constante de 7500.

Condition de champ magnétique tangentiel

Ra

Stator

Rotor

Ra
Rz
Ro R1
“Condition de champ”
magnétique tangentiel
Condition aux

limites cycliques

Fig. I1-7. Conditions aux limites utilisées pour le calcul de I’analyse par éléments finis

Tableau II-1. Paramétres de la machine radiale

Nom Valeur
Entrefer mécanique e (mm) 1
Nombre de paires de poles 3
Pas polaire tp (rad) /3
Ro, R1, R2, Rs, et R4 50, 60, 61, 81 et 91
Ouverture de 1’aimant tnm (rad) 0.9 1
Ouverture de I’encoche W5 (rad) /18
Type de magnétisation Magnétisation radiale
Induction rémanente de PM (T) 1.2

Les résultats obtenus a partir de la méthode des éléments finis seront considérés comme
une référence a laquelle la qualité des résultats obtenus a partir du modéle developpé sera
évaluée. Les figures 11-9(a) et 11-9(b) comparent les composantes de 1’induction magnétique

(Eq. 11-5), calculées & R= Ri+3e/4, obtenue par le modéle développé aux résultats
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correspondants issus de la méthode des éléments finis pour une position donnée du rotor. Les
figures 11-9(c) et 11-9(d) comparent la répartition de I’induction magnétique dans le stator de la
machine obtenue par le modéle proposé et la méthode des éléments finis. L’équation (Eq. 11-6)
donnent 1’expression de 1’induction magnétique et le module du vecteur B. Dans la figure 9
(Fig. 11-9), on voit bien que les résultats obtenus sont satisfaisants en comparaison avec les
résultats correspondants issus de la méthode des éléments finis. La méme remarque a été

obtenue dans la référence [123].

B, = 2
S Eqg. 11-5
oU (Eq. 11-5)
B —
" r.op

Ou U, Sr et @, sont respectivement le potentiel scalaire, la section et le flux magnétique (Fig.
11-8).

— —

B=B, +B,

(Eq. 11-6)
[B|= 87 +B;

Les équations (Eq. 11-7) et (Eq. 11-8) donnent respectivement les expressions du couple
et les tensions de trois phases. Pour le calcul du couple, la méthode du tenseur de Maxwell est
appliquée aux nceuds se trouvant justes au-dessus de la surface d’alésage des aimants
permanents (Fig. 11-8). Le couple de détente et le couple en charge obtenus a partir de cette
approche sont trés satisfaisants en comparaison des résultats correspondants issus de la méthode

des éléments finis [Fig. 11-10(a)].

27
l-p-R>" ¢ ,
r—aPh [B. B, dp (Eq. 1I-7)
Ho 0

Ou 1p, p et la sont respectivement le pas polaire, le nombre de paires de pdles et la longueur
active de la machine. po, R1, Br et B, sont respectivement la perméabilité magnétique du vide,
le rayon de la surface d’alésage des aimants permanents, la composante radiale et la composante

tangentielle de 1I’induction magnétique.
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V,=R,-I
a a a 81:

oD ,
V, =R, -l +—2 (Eq. 11-8)
b b 'b ot
V<RI oD,

OU Ra, Rb, Re, Va, Vb, V¢, @, @y et @ sont respectivement les résistances des phases, les tensions

des phases et le flux de chaque phases.

B T O T

: :'-' ._J.-"l:-| ;g%ﬂlﬂ_ﬂ I:ISUH:-"

Fig. I1-8. Nceuds du réseau de réluctance au-dessus de la surface d’alésage

Les figures 11-10(a), 11-10(b), 11-10(c) et 11-10(d) comparent respectivement les couples,
les flux, les FEM et les tensions de trois phases obtenues par le modéle proposé aux résultats
correspondants issus de la méthode des éléments finis. Les pertes fer du stator sont évaluées en
utilisant la formulation de Bertotti [126], le détail du calcul des pertes fer est présenté dans le
chapitre 3. Les figures 11-10(e) et 11-10(f) montrent respectivement la variation des pertes fer
du stator de la machine en fonction de la position du rotor et en fonction de la fréquence de
rotation du rotor de la machine obtenues par le modéle proposé. Ces résultats sont satisfaisants

en comparaison avec les résultats correspondants issus de la méthode des éléments finis.

Les grandeurs globales (flux, fém., couples, tensions, pertes fer, ...etc.) obtenues par le
modele développé sont validés par la méthode des éléments finis (Fig. 11-10). On constate que
les résultats obtenus a partir de I’approche présentée ci-dessus sont satisfaisants en comparaison
avec ceux correspondantes issus de la méthode des éléments finis. La concordance obtenue

pour les grandeurs locales et les grandeurs globales confirme la validité du modele développé.

La figure II-11 montre l'organigramme des principales étapes de l'approche de
modélisation par réseau de réluctances. Le tableau I1-2 compare le temps de calcul entre deux
approches de modélisations (réseau de réluctances et la méthode des éléments finis). On peut

constater que la modélisation par réseau de réluctances nécessaire moins de temps de calcul par
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rapport a la methode des élements finis pour les trois grandeurs données dans le tableau 2. Les

deux simulations sont faites dans une méme station de travail (Tableau I1-2). Il faut souligner

aussi que le code du réseau de réluctances a été optimise, et par conséquent les temps de calcul

annoncés dans la référence [123] ne sont plus a jour. L’optimisation du code développé sur

Matlab est explicitée dans le troisieme chapitre de ce mémoire de thése.

0.1
0.0s
0.06
0.04
0.0z

-0.02
-0.04
-0.06
-0.08

0.1

2.5
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11.5
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¢) Module B (RN)

0.1
0.0
0.068
0.04
0.0z
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Theta (%)
b) By

W)

&

l'll»

2.5

11.5

0.5

]

-0.05
m

d) Module de B (FE)

Fig. 11-9. Induction magnétique

0.1

Cette approche de modelisation par réseau de réluctances peut étre appliquée a

différentes structures. Dans la référence [125], par exemple, les auteurs ont utilisé une approche

similaire pour étudier les performances d'une structure linéaire. Ces auteurs ont fait la méme

conclusion sur la qualité des résultats obtenus a partir de cette approche.
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Choix de la structure

<

Paramétres géométriques de la machine

v

.

'a N
La physique
- Matériaux
- Sources de courants
L v,

R

Parameétres du maillage

0

' ™\
Génération de la matrice du systeme [P]

-

et le vecteur de sources [d)]

. A
' {} )
Résolution du systéme matriciel
[P]-v]= @]

\ {} J
'd ™

Exploitation de la solution
- Calcul des grandeurs locales

- Caleul des grandeurs globales
\ j

Fig. 11-11. Organigramme de la modélisation par réseau de réluctances

Tableau I1-2. Comparaison du temps de calcul entre le réseau de réluctances et la
méthode des éléments finis.

Time de calcul Nombre Caractéristiques de
Approches
Couple Flux Pertes fer | de nceuds I’ordinateur
Réseau de
réluctances 1.62 sec 1.73sec | 3.55sec 3300 HP, Intel (R) Core
(RN) (TM) i7, 4810MQ
Méthode des CPU@ 2.80 GHz, 32
éléments finis | 4min21s | 4min21s | 7min | 11716 Go (RAM)
(MEF)
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11.2.2. Prise en compte de la saturation magnétique
11.2.2.1. Méthode de Newton Raphson

Pour les matériaux magnétique doux, la relation entre 1’induction magnétique B et le
champ magnétique H n’est pas linéaire (Fig. 11-13). Ainsi, la valeur de la réluctance dépend du
champ magnétique H (Eq. 11-9).

I

RH)=———
Ho " My (H)-S

(Eq. 11-9)

Ou Mo, MUr, R, S et | sont respectivement la permeabilité magnetique du vide, la perméabilité

relative du milieu, la réluctance, la section et la longueur du tube de flux.

Fig. 11-12. Tube de flux [127]

Il existe des expressions analytiques permettant de reconstituer la caractéristique B(H)
(Fig. 11-13) d’un matériau ferromagnétique. Une expression analytique (Eq. 11-10) développée
dans le logiciel Flux [128], permettant de contrdler le coude de saturation de la courbe B(H) est

utilisée afin d’étre dans les méme conditions de simulation avec la méthode des éléments finis.

H,+1-y(H,+1)2-4-H,-(1-a)
2-(1-a)

B(H)=po-H+Js-
(Eq. 11-10)

Ha:/uO'H'lui]_l

S

Mo, Mr, Js, et a sont respectivement la permeabilité magnétique du vide, la perméabilité relative

du matériau (a I’origine), la polarisation magnétique a saturation (en T) et le coefficient de

contréle du coude de la courbe de saturation magnétique.
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B [T] asymptote
[ B=||.|.DH+J]

a=10.2

Y a=0.05
e 2 =0.01
droite de

pente gL,

0 H [A/m]
Fig. 11-13. Caractéristique B(H) [128]

Dans le modéle présenté ci-dessus, seule la saturation magnétique dans les régions
ferromagnétiques de la machine est prise en compte. Parmi les méthodes de résolutions d’un
systeme non linaire, la méthode Newton Raphson est souvent préférée en raison de son
utilisation de dérivés et cette méthode est adoptee afin d'avoir une convergence plus rapide. En
outre, la vitesse de convergence de la méthode Newton Raphson et la méthode du point fixe ont
été comparé dans la référence [129]. La méthode Newton-Raphson s’est imposée par rapport a
la méthode du point fixe. Mais la méthode de Newton Raphson est sensible et peut facilement
souffrir d'instabilité [129]. Néanmoins, il existe des solutions pour améliorer sa robustesse mais
ce sujet ne fait pas I’objet d’étude dans ce chapitre et seule 1’application de cette méthode a

notre systéme sera détaillée dans cette partie du chapitre.

La formulation matricielle du systéme d'équations (Eq. 11-1) gouvernant au réseau de

réluctances peut s’écrire :
(Eq. 11-11)

Ou le vecteur [R] est le vecteur des résidus.

Le developpement en série de Taylor de [R] tronqué au premier ordre s’écrit comme ci

[0]= [Rk—1]+{(g_SJU=Uk_1]'[AUk] (Eq. 1-12)
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La resolution du systéeme d’équations non lineaire par la méthode Newton Raphson
consiste a résoudre une suite de systémes linéaires dont les solutions convergent vers la solution

du systéme non linéaire. L’équation a résoudre a chaque itération s’écrit ainsi :

Uk :AUk +Uk—l
Ou:

- Lesvecteurs U, et U, _, sont respectivement les solutions aux itérations k et k-1.
. R . : e
- Lamatrice || — est la matrice Jacobienne a I’itération K.
U=Uk1
- Levecteur [Rk_l] est le vecteur des résidus a I’itération k-1.

A chaque itération, le vecteur d’accroissement de la solution [AU, | est calculé et la

solution [U,] se déduit du calcul de [AU,] (Eq. 11-13). Le vecteur des résidus [R, ,] et la

matrice jacobienne [M ], s’écrivent :

[Res]=[Ps] U] ] (Eq. 11-14)
Ou[P.,], [U,] et [®, ;] sont respectivement la matrice de perméances, le vecteur des

potentiels scalaires et le vecteur d’excitation a 1’itération k-1.
R (R (R
ou, oy, oy,

oR: oR: oR;
M = _I _I s —I = _
(aRnnj (aRmJ [aRm]
oYU, oy, ou,, 1 YT

La matrice [P] dépend du vecteur [U]. La dérivée du vecteur des résidus [R] par rapport

au vecteur [U] permet de déterminer les éléments de la matrice jacobienne. Les équations (Eq.
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11-16) , (Eq. 11-17), (Eq. 11-18), (Eq. 11-19) et (Eq. 11-20) illustrent le calcul des éléments de la

matrice jacobienne a partir des vecteurs [R] et [U].

Rl
) n n
[R]k =R avec R :Zpij '(Ui _Uj)_Z((Dsij + B Fms; ) (Eq. 11-16)
J# j#i
_Rnn_U:Uk_l

L’équation ci-dessous explicite le calcul des éléments de la matrice de jacobienne. Le

vecteur [Ji]k étant la i°™ ligne de la matrice jacobienne et J, est I’élément M (i,s) de la

&) - @

matrice jacobienne.

oR
=50,
s (Eq. 11-17)
Avec nn nn
ol 2P )= (s + Py Fmsy)
j j=1
\]is _ J#i alj;ti
S

Pour les nceuds j qui ne sont pas directement connectés au nceud i, les valeurs de Pjj sont
nulles. Dans le modéle proposé, @s;; et Fms;; sont utilisés pour modéliser les sources de flux et
les forces magnétomotrices (FMM) celles-ci ne dépendent pas du vecteur [U], ainsi I’expression
de Jis (Eq. 11-17) se réduit :

Jis zi[i(ﬂj Li- ))J ZFmSu au (Eq. 11-18)

j=1 j=1
J#i j;tl

D’aprés 1’équation précédente, on constate que Jis est nulle sauf dans les deux cas

suivant :
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N2 U —u M-S Ems. SR
JISS=| _]Z—; 8Us (PI (UI UJ)) J:Z_.llzmsll oU
j#i J#i

S

(Eqg. 11-19)

Jisii_JZ:; 5US(Pi. (Ui Uj)) ,Z{Fmsij . (s#i & j=5)
J#i ji

Apres tout calcul fait, I’expression de Jis est donnée dans 1’équation suivante :

m (S (8B (H)
3 =8 ()
s=i };jll_ ij H:Hij
U (Eq. 11-20)

IS

I = _3_(55_0*))
is
s#i l; oH H=Hjg

Ou Sis, et lis, et sont respectivement la section et la longueur du tube de flux délimité par les
neeuds i et s. Bis est la densité de flux du tube de flux (Fig. 11-12).

L’équation (Eq. 11-21) donne I’expression de la dérivée de B par rapport au H. Cette

I’expression est obtenue a partir de 1’expression analytique de la caractéristique B(H) (Eq.
11-10).

B H,+2-a-1
Sy (H) = 12k (e -1) H, ;
-(1-a) J(H, +D2—4-H,-(1-a) (Eq. 11-21)

Ha::uo'H"ut]_l

S

Pour chaque itération, la matrice jacobienne, le vecteur des résidus et le vecteur

d’accroissement sont calculés. Le processus s’arréte lorsque le critere d’arrét g, <& est
atteint.

_[auy

g, =
i

(Eq. 11-22)

Ou ¢ est la précision souhaite.

La saturation magnétique locale du circuit magnétique est prise en compte dans la

section suivante (I1.3).
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11.3. Modélisation analytique hybride

11.3.1. Modéle analytique
11.3.1.1. Principe de I’approche et ces limites

Dans les références [96, 98-101, 106], les auteurs ont proposes des modeles analytiques
basés sur la solution formelle des équations de Maxwell en considérant que les noyaux du rotor
et du stator ont une perméabilité relative infinie. Cette hypothese est présente dans la plupart
des modéles analytique et par conséquent, la saturation magnétique est négligée. De méme, il
est difficile d’évaluer les pertes fer dans les noyaux de fer (stator et rotor). Pour surmonter ces
limitations de la modélisation analytique, la solution proposée dans cette partie est d’effectuer
un couplage entre un modele analytique et un réseau de réluctances. Pour cette approche de
modélisation hybride, seul I’entrefer magnétique est modélisé par un modéle analytique. Un
réseau de réluctances est utilisé pour modéliser le reste de la machine afin de prendre en compte
la saturation magnétique dans les parties ferromagnétiques. Les principales étapes permettant
d’établir le modele analytique basé sur la résolution formelle des équations de Maxwell sont

explicitées dans la section suivante (11.3.1.2).

11.3.1.2. Solution formelle des équations de Maxwell en magnétostatique

La modélisation analytique proposée repose sur la résolution des équations de Maxwell
(Eq. 11-23) en magnétostatique dans les régions a faible perméabilité (entrefer magnétique).
L’équation (Eq. 11-24) permettant de caractériser les différents milieux sont également utilisés
en complément avec les équations de Maxwell afin de modéliser correctement le champ
magnétique et d’aboutir un systéme d’équations résoluble. Une machine synchrone & aimants
permanents a flux radial (Fig. 11-14) fait ’objet d’une application pour expliciter I’approche
analytique et I’entrefer magnétique de la machine est décomposé en deux régions (région | (r €

[Ro, R1]), région Il (r € [R1, R2])) (Fig. 11-14).

(Eq. 11-23)
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{é = 1y - 12, - H + By (Régions 1) (Eq. 11:24)

B =44 -H (Régions 11)

Entrefer

Rotor

Fig. 11-14. Une coupe axiale de la machine

La combinaison des équations de Maxwell (Eq. I1-23) avec les équations du milieu (Eq.

11-24) permet d’obtenir une équation aux dérivées partielles a résoudre pour chaque région :
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-Bg, pour la région |

(Eq. 11-25)
0, pour la régions 11

La méthode de séparation des variables est utilisée pour résoudre ces équations aux
dérivées partielles en considérant que la solution est périodique et donc exprimable en séries de
Fourier. La solution est développée en utilisant le potentiel scalaire magnétique dans la région
| (région des aimants permanents, r € [Ro, R1]) et la région 1l (région entrefer mécanique, r
[R1, R2]). Les systemes de coordonnées bidimensionnels utilisés peuvent étre cartésiens ou bien
cylindrique en fonction de la structure a modéliser. Etant donné qu’une machine radiale fait
I’objet d’étude, un systéme de coordonnée cylindrique est utilisé. Les équations 26 et 27
donnent respectivement la solution générale en potentiel scalaire et les expressions des

composantes de 1’induction magnétique dans la région I1.
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» (bgn P b, -r‘”'p)-cos(n- p-9)
Uy =by+by-p+b,-In(r)+ > [ + (Eq. 11-26)
"~ (ben P +b7n .r—n~p),sin(n' p'(ﬂ)
Ou ho, by et b2 sont des constants. ban, ban, ben et b7n représentent les coefficients de la série de
Fourrier. p est le nombre de paires de pdles de la machine.

b +0 (b3n 1Py r P 1) cos(n- p- (0)
B :_%_ﬂo'zm' p)-|+
" (b, - 1P by, - )sin(n- p-g) |

L (Eq. 11-27)
bl +00 <b3n ’ rn-pfl + b4n ) rin-pil)'sin(n P ¢)
By :_ﬂOT"'ﬂo Z(n p)|—
" Loy, 2 cosn- pog)
Les conditions de passage entre les deux régions sont :
H, =H
A (Eq. 11-28)
B =By

L’exploitation les conditions de passages permet de déterminer les valeurs de certains
coefficients de la solution générale. Ainsi I’expression du potentiel et les expressions des

composantes de 1’induction magnétique sont :

. (b3n-r”'p+b4n-r‘”'p)-cos(n- - )
Uy=> [+
"oy r"? by, 17 sin(n-p-g)
o [logr by e cos(n-p-g)
By :—ﬂo'Z(n' )|+ (Eq. 11-29)
" Ll b P singn - pog)
. (bgn "P Ty, - r‘”'p‘l)-sin(n- p- )
B Zﬂo'Z(n' )| -

n=t (bsn P ip, r_”'p_l)' cos(n- p-¢)
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La précision du calcul du champ magnétique de ce modele analytique dépend du nombre
d’harmoniques considérés. Enfin, la solution analytique développée dans I’entrefer magnétique
est couplée avec un réseau de réluctances. La modélisation par réseau de réluctances, ainsi que
le couplage d’un réseau de réluctances avec la solution analytique sont explicités dans la section

suivante (11.3.2).

11.3.2. Approche de modélisation hybride

11.3.2.1. Description de I’approche analytique hybride

Bien que les modeles analytiques basés sur la résolution formelle des équations de
Maxwell soient rapides et légers. Ces derniers souffrent du probleme lié a la prise en compte
de la saturation magnétique. En revanche la modélisation par réseau de reluctances permet de
prendre en compte la saturation magnétique et elle présente un compromis entre la méthode des
éléments finis relativement codteuse en temps de calcul et les méthodes analytiques
relativement Iégéres. La modélisation par réseau de réluctances présentée dans la section 11.2
nécessite de discrétiser finement 1’entrefer comme la méthode des éléments finis pour un calcul
précis du couple de la machine par exemple. Ce type de discrétisation de 1’entrefer peut avoir
des conséquences sur le temps de calcul en fonction des dimensions du motif modélisé par cette
approche, ce qui s’avére une contrainte. Pour remédier a ce probleme, les auteurs de [89, 122]
ont proposé un couplage entre un réseau de réluctances et une solution analytique en potentiel
vectoriel magnétique. Dans cette deuxieme partie du chapitre, une approche de modélisation
hybride basée sur un couplage direct entre un réseau de réluctances et une solution formelle des
équations de Maxwell dans les régions de faible perméabilité est proposée. La solution
analytiqgue en potentiel scalaire magnétique est developpée dans les régions a faible
perméabilité.

Premiérement, I’approche de modélisation hybride permet de surmonter le probléeme 1i¢
a la prise en compte de la saturation magnétique locale rencontré lors de 1’utilisation des
modeles analytiques basés sur la résolution formelle des équations de Maxwell. Deuxiéme, le
modele analytique hybride aide a résoudre le probléme de la modélisation de I’entrefer de la

méthode de réseau de réluctances. Troisiemement, cette approche hybride représente un bon
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compris entre précision et temps de calcul par rapport a I’approche de modélisation par réseau

de réluctances présentée dans la section 11.2.1.

Pour 1’approche hybride proposée, les parties ferromagnétiques de la machine est
modélisé par un réseau de réluctances généré a partir d’un maillage de la géométrie. Un modele
analytique basé sur la solution formelle des équations de Maxwell est utilisé pour modéliser le
reste de la machine (Fig. 11-15). La machine présentée dans la figure 11-7 fait également 1’objet
d’une application pour cette approche analytique hybride et les mémes conditions limites sont
appliquées pour les modéles analytiques hybrides (Fig. 11-15).

Stator

Conditions aux
limites anticycliques

b) MAH
Fig. 11-15. Tllustration de I’approche de modélisation hybride
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La figure 11-16 illustre un couplage direct entre un réseau de réluctances et un modéle
analytique basé sur la résolution formelle des équations de Maxwell. Le couplage entre les deux
méthodes est obtenu en utilisant les conditions de passages entre les régions. Les deux
couplages a effectuer pour le modele analytique hybride sont procédés de la méme maniére. De
ce fait, seul le couplage entre le circuit magnétique du stator et le modéle analytique de I’entrefer

est détaillé.

Stator (RN)
LB Air-gap (AM)

Interface

a) b)

Fig. 11-16. Hlustration du couplage direct entre deux modeles

Etant donné que la machine posséde une périodicité suivant la direction
circonférentielle, le potentiel scalaire magnétique aux nceuds situés a I’interface entre le stator
et I’entrefer peut s’écrire en série de Fourier (Eq. 11-30). La décomposition en série de Fourrier

du potentiel scalaire des nceuds situés a I’interface entre le stator et I’entrefer est :
e, <& n-z . n-x ]
Upn (@) ==2+>"| €,-cos| ——-¢ |+ f,-sin| ——-¢p (Eq. 11-30)
2 n=1 Tp Th

Ou Urn est le potentiel scalaire magnétique des nceuds situés a ’interface entre le stator et

I’entrefer (Fig. 11-16). en et fn représentent les coefficients de la série de Fourrier.

Le couplage direct entre le modéle réseau de réluctances et le modéle analytique est

effectué en suivant les étapes ci-dessous :

1) L’expression en série de Fourrier du potentiel scalaire est égalisée avec 1’expression

du potentiel scalaire issue de la solution analytique dans 1’entrefer :

Ury (@) =U, (r=R;, 9) (Eq. 11-31)
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2) Les conditions de passages entre les deux régions sont respectees ;

By (r =R3, 9) = By (9) (Eq. 11-32)

Le flux entrant [Fig. 11-16(b)] au réseau de réluctances sont déterminés.

?i2
O =5 Iy [Bry (1, 0)],_p, Ao (Eq.11-33)

?i1

Ou la correspond a la longueur active de la machine.

Les flux entrants dans le réseau de réluctances sont calculés a partir de I’intégrale de la
composante radiale de 1’induction magnétique issue de la solution analytique. Le détail des
expressions analytiques est présenté dans la section précedente (11.3.1) et dans les références
[123-125, 129-132].

Ainsi, par le biais de la méthode nodale on obtient 1’équation qui régit le potentiel

scalaire magnétique des nceuds situés a la frontiére entre le stator et I’entrefer :

nn nn nn
DR Ui+ (-P)U; =D (@ + PjFms;) — D, (Eq. 11-34)
=L =L j=1
J#i J#i J#i

Dans le modele propose, @sij et Fms;jj sont utilisés pour modéliser les sources de flux et
les forces magnétomotrices (fmm). Etant donné que le stator ne comprend pas les aimants et
que les forces magnétomotrices (fmm.) sont placées sur les blanches horizontales du réseau de

réluctances, 1’équation ci-dessus se réduit ainsi :

nn nn
2R Ui+ 2 RV =, (Eq. 11-35)
=1 =1
J#l J#i

En appliquant la méthode nodale aux nceuds ne Se situant pas a la frontiére entre le stator
et I’entrefer, on obtient 1’équation gouvernant cette partie du réseau de réluctances. Cette

équation est identique a I’équation 3 (Eq. 11-3) donnée dans la section 11.2.1.
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Le modele analytique hybride proposé dans cette partie été validé par la méthode des
éléments finis. La validation du modeéle est detaillée dans la section I1.4. La figure I11-17 montre

I’organigramme de I’approche analytique hybride proposé dans ce chapitre.

-

Parametres géométriques de la machine

<

.

e ~
La physique
- Matériaux
- Sources de courants
. v,

Y

Parametres du maillage

U

Assemblage de la matrice du systéeme

[M] et le vecteur de sources [-:I)]

\ A
- @ )
Résolution du systéme matriciel
] [v]=[e]

\ {} J
e N

Exploitation de la solution
- Calcul des grandeurs locales

- Calcul des grandeurs globales
N /

Fig. I1-17. Logigramme du modele analytique hybride

11.3.2.2. Génération du systéme d’équations

La combinaison des équations issues du couplage [(Eq. 11-31), (Eq. 11-35)] avec les
équations gouvernant le réseau de réluctances (Eq. 11-3) permet d’établir un systéme d'équations
(2Nh+nn) x (2Nn+nn) (Eq. 11-36), ol nn et N sont respectivement le nombre de nceuds du réseau
de réluctances et le nombre d’harmoniques considérée dans la solution analytique. Les inconnus
du systéme d’équations sont deux coefficients de la solution analytique de la région | et le

potentiel scalaire des nceuds du réseau de réluctances.

[M][x]=[o] (Eq. 11-36)
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Ou [M][nn X nn] est la matrice du systéeme dont ces éléments dépendent de la matrice de
perméances et la solution analytique développée dans I’entrefer magnétique, [X ][nn X 1] est

le vecteur des inconnus et [@][nn X 1] est le vecteur de sources de flux.

La résolution du systéeme équations obtenu permet de déterminer deux coefficients de
la solution analytique développée dans la région I et les potentiels scalaire des nceuds du réseau
de réluctances. Ainsi le calcul des grandeurs locales et globales (fém., Induction magnétique,

flux, ...etc.) se fait en post-traitement.

Cette approche analytique hybride permet de prendre en compte la saturation
magnétique des parties ferromagnétiques de la machine. La prise en compte de la saturation

magnétique dans le réseau de réluctances est détaillée dans la section 11.2.2.

11.4. Etude de performances des machines électriques

Cette partie du chapitre est consacrée a la validation de 1’approche analytique hybride.
La machine synchrone a aimants permanents présentée dans la figure 11-7 fait également, ici,
I’objet d’une application pour valider le modéle analytique hybride proposé dans cette partie.
Une étude de performance de cette machine synchrone a aimants permanents a flux radial est
menée et les résultats obtenus a partir de ce modéle analytique hybride sont validés par la
méthode des éléments finis. La saturation magnétique est prise en compte dans le calcul du

champ magnétique et la courbe B(H) présentée dans la figure 11-13 est également utilisée ici.

11.4.1. Grandeurs Locales (induction magnetique)

L’équation 11-37 donne les expressions des composantes de I’induction magnétique
dans I’entrefer mécanique. La figure 11-18 compare les composantes de 1’induction magnétique,
obtenues au milieu de I’entrefer, a partir du modele analytique hybride aux résultats

correspondants issus de la méthode des éléments finis pour une position donnée du rotor dans
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le cas non linéaire. On remarque que les résultats du modele analytique hybride sont

parfaitement en accord avec les résultats obtenus par la méthode des éléments finis.

40 (bzn R by, - Re_”'p_l)' cos(n- p- )
By (r=Re,0) =—p5- Y. (n-p)-| +
n-1 (bﬁn . Ren.p—l b, - Re_n‘p_l)-sin(n- 0-0)
o0 (b3n RSP 4Dy, - Re_n'p_l)-sin(n- p-0) (Eq. 11-37)
B, (r=Re,0) =14 Z(n p)-| -
n=1 (bsn . Ren.p—l i b7n . Re—n-p—l)_cos(n_ 0-0)

avec R, = R1+§

Ou e, Br, et Boi, sont respectivement 1’épaisseur de I’entrefer, la composante radiale et la

composante tangentielle de I’induction magnétique évaluées au milieu de I'entrefer.

15
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a) Composante radiale b) Composante tangentiel

Fig. 11-18. Induction magnétique au milieu de I’entrefer mécanique (¢=20°) (cas non linéaire)

La répartition de I’induction magnétique est évaluée au niveau du stator a 1’aide du
modele analytique hybride (MAH) et les résultats obtenus pour une position donnée du rotor
sont confrontés aux résultats correspondants issus de la méthode des éléments finis (Fig. 11-19).
Le champ magnétique B (Eq. 11-38) est calculée dans chaque tube de flux élémentaire du réseau

de réluctances (Fig. I11-12) pour avoir la répartition de 1’induction magnétique locale au niveau
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du stator. La figure 11-19 montre les résultats obtenus dans le cas ou la saturation magnetique
dans les parties ferromagnétiques (stator et rotor) de la machine est prise en compte. On constate
qu’il est difficile de distinguer les résultats obtenus a partir de ces deux approches.

B=B, +B,
— (Eq. 11-38)
B=,/Bf + B(p
0.1 2.5 0.1 2.5
0.08 0.08
0.06 2 0.06 2
0.04 0.04
0.2 5 om 1.5
£ 0 £ 0
-0.02 L 0.02 L
004 0.04
008 05 006 1.5
008 008
04 005 0 0.05 0.1 ’ 5 008 0 0.05 0.1 ’
m m
a) MAH b) MEF

¢) Vecteur de I’induction magnétique

Fig. 11-19. Induction magnétique dans le stator de la machine (¢,=20°) (cas non linéaire).
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11.4.2. Grandeurs globales
11.4.2.1. Couple
11.4.2.1.1. Calcul du couple par la méthode énergétique

Un actionneur électromécanique est un dispositif réalisant une transformation réversible
de I’énergie électrique en énergie mécanique. L’énergie électrique n’est pas intégralement
transformée en énergie mécanique utile. Une partie de I’énergie est dissipée sous forme de la
chaleur et une partie est stockée sous la forme magnétique. Dans cette partie, on s’intéresse au
calcul de I’énergie magnétique stockée. Dans les références [133, 134], les auteurs ont proposés
une expression générale (Eq. 11-39) de I’énergie magnétique emmagasinée dans un volume
donné. Cette énergie magnétique s’exprime en fonction de I’induction magnétique B, le champ

magnétique H et la valeur de I’induction rémanente Br.

B
w :I IH -dB |-dv (Eqg. 11-39)
v\ BRr
Ou W et B sont respectivement 1’énergie magnétique stockée dans un volume Vv et I’induction

magnétique du volume v.

Pour un matériau autre que les aimants, Br est nulle et on obtient I’expression de

I’énergie magnétique suivante :

W:j TH-dB -dv (Eq. 11-40)
v\0

Pour calculer la densité volumique de 1’énergie magnétique Wmag (Eq. 11-41) deux cas
se présentent : le cas linéaire (pas de phénomeéne de saturation magnétique) et le cas non linéaire
(prise en compte de la saturation magnétique). La figure (Fig. 11-20) montre une représentation
graphique de la densité volumique de I’énergie magnétique Wmag dans les deux cas (le cas

linéaire et le cas non linéaire).
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B
Winag :_[H -dB (Eq. 11-41)
0

a) cas linéaire b) cas non linéaire

Fig. 11-20. Densité volumique de 1’énergie magnétique

11.4.2.1.1.1. Calcul de I’énergie magnétique

L’énergie magnétique stockée (Eq. 11-43) dans un circuit magnétique équivalent est
calculée en faisant la somme de 1’énergie magnétique stockée dans chaque élément (Fig. 11-2,
Fig. 11-21) du réseau de réluctances. Pour un élément volumique donné du réseau de réluctance,
Iénergie magnétique est déterminée sur chaque branche de cet élément et leur somme donne
I’énergie magnétique stockée dans cet élément volumique (Eq. 11-42). La figure ci-dessous

illustre le calcul de I’énergie magnétique stockée dans un élément volumique donné.

5T

H|1 H]l
—{ 1 oL I L o1 1
Hi Hi
" T

® -

Fig. 11-21. Eléments volumiques du réseau de réluctances
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L’énergie de magnétique de 1’¢lément i peut s’écrire comme ci :

Bi1 Bi2 Bi3 Bi4
Wy, =[| [Hi-dB+ [Hi,-dB+ [Hiz-dB+ [Hj,-dB |-dv (Eq. 11-42)
v o0 0 0 0
L’¢énergie magnétique stockée dans le circuit magnétique équivalent est :
nel
(Eq. 11-43)

Wee = ZWeIi
i=1

Ou nel étant le nombre d’éléments du réseau de réluctances.

Dans le cas non linéaire, il n’est pas simple de calculer directement 1’énergie
magnétique. En revanche, 1’expression de I’induction magnétique B(H) (Eq. 11-10) est connue
et la co-énergie magnétique (Eq. 11-44) peut étre calculée facilement en faisant I’intégrale de
I’induction magnétique B(H) par rapport au champ magnétique H.

Wco:jUB(H)-dH]-dv
v\o0

(Eq. 11-44)

En développant le calcul de I’intégrale de I’induction magnétique B(H) par rapport au

champ magnétique H, on obtient la densité volumique de la co-énergie magnétique Weo :

H
W, = [ B(H)-dH
0

JS-(2-3—1)+ ‘]S . /’IO'(1+/JO_2'a). »

4-k-(1-a) 2'(1“)9‘) 4-(1-a) (Eq. 11-45)
Jg-(k;-H-1+2-a

_J5@ | oresinh] S HZ142°8 ) ey 22-1
Ky 4.a-(1-a) 4.a-(1-a)

Ou ky est une constante et elle est égale a po- (Hr-1)/Js. W est la perméabilité relative du

matériau a I’origine. Elle est une constante.
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En outre, en tout point de la courbe de B(H) (Fig. 11-22) on peut etablir une relation entre
la densité volumique de 1’énergic magnétique et la densité volumique de la co-énergie

magnétique :

Bi H i = Weo + W, (Eq. 11-46)

ag

Ainsi, en utilisant la relation (Eq. 11-46) établi précédemment 1’énergie magnétique

stockée dans le circuit magnétique équivalent Weme s’écrit comme ci :

erag(H ): B-H _Wco(H )
W, = .[Wmag (H)-dv (Eq. 11-47)
v
nel
Wee = ZWeli
i=1

0 It

Fig. 11-22 : énergie magnétique

La figure 11-23 montre I’énergie magnétique stockée dans les régions modélisées par un
réseau de réluctances dans le cas non linéaire (saturation magnétique est prise en compte). Les
résultats obtenus a partir du modele analytique hybride correspondent a ceux issus de la
méthode des éléments finis a une constante pres. Dans la figure 11-23, les résultats issus du

calcul des éléments finis sont représentés en rouge.
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Fig. 11-23. Energie magnétique stockée dans le CME

Pour les régions modélisées par le modéle analytique (11.3.1), I’énergie magnétique est

déterminée en utilisant les équations (Eq. 11-39) et (Eq. 11-40). L’équation (Eq. 11-39) est utilisée

pour calculer 1’énergie magnétique de la région I. En développant les calculs, on obtient

I’expression suivante :
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2.n- 2.n-
(613n2+a 2). R2"P —R 2"
6n 2np
-2:n-p -2:n-p
+(a Rl -Ry
-2-n-p
+ 00 2 2 2
2 1+ R —R
W= S (e pf| 4oy |2Fe |
n=1 (n-p 4 (Eq. 11-48)
. a3n.a5n (1+n-p . Rln-p+1_R0n.p+1
+ag cag n-p n-p+1
N A %5 (n-p—l - R, "PH R, """
] +a, -ag n-p -n-p+1
Wingt = la 7 149 Wy

120



Ou azn, asn, asn, asn, arn et asn représentent les coefficients de la série de Fourrier de 1’expression
du potentiel scalaire dans la région I. | et p sont respectivement la longueur active de lamachine

et le nombre de paires de poles de la machine.

Pour la région 11, I’énergie magnétique est déterminée en utilisant I’équation (Eq. 11-40).
En développant le calcul des intégrales, I’expression de I’énergie magnétique de la région II

s’écrit comme suit ;

Tl o 3n " 76n n-p
W =2ty (n-p)z- (Eq. 11-49)
mRII 2 on on
n=1 (b 2.y 2) R, “"P R “"P
__ 4n + n . n.p |

Ou bsn, ban, ben et b7n représentent les coefficients de la série de Fourrier de I’expression du

potentiel scalaire dans la région II donnée dans 1’équation (Eq. 11-26).

L’énergie magnétique stockée dans 1’entrefer magnétique de la machine est égale a la

somme de 1’énergie magnétique stockée dans les régions [ et II :

L’énergie magnétique stockée dans la machine est égale a la somme de 1’énergie

magnétique stockée dans les différentes régions de la machine. Cette énergie W s’écrit ainsi :

W, =W, .+W. ¢ (Eq. 11-51)

La figure 11-24 montre 1’énergie magnétique stockée dans la machine dans le cas ou la
saturation magnétique est prise en compte. Les résultats obtenus a partir du modele analytique
hybride et ceux correspondent issus des calculs éléments finis sont a une constante prés. Dans
la figure 11-24, les résultats issus du calcul des éléments finis sont représentés en rouge. On peut
remarquer que la plus grande quantité de 1’énergie magnétique est stockée dans I’entrefer

magnétique.
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Fig. 11-24. Variation de I’énergie magnétique en fonction de la position (cas non linéaire)

11.4.2.1.1.2. Variation de I’énergie magnétique par rapport a la
position

Un actionneur électromécanique est un systeme de conversion électromécanique
réalisant une transformation réversible de 1’énergie électrique en énergie mécanique. Le couple
développé par la machine électrique est souvent calculé en utilisant la méthode du tenseur de
Maxwell [83, 85, 135-139] ou bien la méthode des travaux virtuels. Le détail du calcul de la
force électromagnétique en utilisant la méthode du tenseur de Maxwell est présenté dans la
section 11.4.2.1.2. Dans cette partie, la méthode des travaux virtuels [82-85, 135-139] est utilisée
pour déterminer le couple de la machine.

D’aprés la méthode des travaux virtuels [82-85, 135-139], Le couple développé par la
machine s’écrit :

oW,

Lem=— o0 (Eq. 11-52)

La figure 11-25 donne I’allure du couple de détente de la machine. On peut remarquer
que le résultat obtenu a partir du modele hybride analytique correspond bien au résultat issu de

la methode des éléments finis pour ce cas non lineaire.
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Fig. 11-25. Dérivée de 1’énergie magnétique par rapport a la position (cas non linéaire)

Les résultats obtenus a partir du modéle analytique hybride, dans le cas linéaire, sont
donnés dans I’annexe 2.

11.4.2.1.2. Calcul du couple par la méthode du tenseur de Maxwell

11.4.2.1.2.1. Tenseur de Maxwell

La méthode du tenseur de Maxwell est basée sur le calcul de la force de Laplace. Le
détail du calcul de la force électromagnétique en utilisant la méthode du tenseur de Maxwell

est présenté dans [2, 4, 135-139]. Une breve de description du calcul de la force est faite dans
cette partie.

La force magnétique agissant sur un objet donné de volume V entouré d’air s’écrit

comme ’intégrale volumique de la divergence du tenseur de Maxwell :

F= J'H(V'I:)- dv (Eq. 11-53)
Vv

En utilisant le théoreme de flux-divergence de Green-Ostrogradski sur la frontiere

surfacique S de V, et en notant @ la normale & la surface :
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(9 ' ﬁ)' ds (Eq. 11-54)

En développant le calcul, on obtient :

ﬁ:g(ﬂo.(ﬁ.ﬁ)-H—%-HZ-ﬁj-dS (Eqg. 11-55)

Pour calculer le couple, la méthode du tenseur de Maxwell a été appliquée a la surface

d’alésage des aimants permanents de la machine. Ainsion a:

izt
H=H,-§+H,§,
. U (2 112 B B (Eq. 11-56)
E =ﬁ(—7-(Hr ~H2)-dS-&, +B, - Hw-ds-eq,j

S
dS=r-de-dz

Dans le cas des machines a flux radial, la composante tangentielle de la force donne
naissance au couple électromagnétique de la machine. La composante tangentielle de la force

est :

F :ﬁ(Br‘H(p'r'dCD'dz) (Eq. 11-57)
S

Ou Br et Hy, sont respectivement la composante radiale de I’induction magnétique et la

composante tangentielle du champ magnétique.

L’expression du couple électromagnétique /em se déduit de I’équation précédente :
Iem=Ri-F

I, =Rl JBr(r =R, ¢)-H,(r =Ry, ¢)-dp (Eq. 11-58)
2.

Ou Ry, Br et Hy sont respectivement le rayon a la surface d’alésage des aimants permanents
(Fig. 11-15(a)), la composante radiale de I’induction magnétique et la composante tangentielle

du champ magnétique a la surface d’alésage des aimants permanents.
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11.4.2.1.2.2. Couple de détente et couple en charge

Pour le mode¢le analytique hybride proposé dans ce chapitre, I’expression algébrique du

couple obtenu par la méthode du tenseur de Maxwell est donnée par 1’équation suivante :

3

2.
PGCD(Ns, p)

B (#.Ry)- By (9. Ry)-do (Eq. 11-59)

—_~

_ PGCD(Ns,p)-Ry I,
Ho

I

em

o—

Ou Ns est le nombre d’encoches de la machine.

En remplacant les composantes de I’induction magnétique par leurs expressions dans

1’équation ci-dessus et en développant le calcul de I’intégrale, on obtient 1’expression suivante
+00 ?
1—1em = 2'/”0 '7Z"Ia Z[(n p) '(b3n 'b7n _b4n 'bGn)] (Eq. 11-60)
n=1

L’expression est valable pour le calcul du couple de détente et le couple en charge. Le
couple de détente et le couple en charge sont déterminés respectivement a partir de 1’induction
magnétique obtenue a vide et en charge. Pour le calcul en charge, les expressions des courants

sont données dans 1’équation (Eq. 11-4).

Les figures 11-26(a) et 11-26(b) montrent respectivement le couple de détente et le couple
en charge obtenus a partir du modele analytique hybride. Ces résultats concordent bien avec

ceux obtenus de la méthode des éléments finis.
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Fig. 11-26. Couple électromagnétique de la machine

11.4.2.2. Flux magnétique et force électromotrice

Dans ce document, le flux magnétique d’une phase est calculé en additionnant les flux
radiaux traversant les éléments du réseau de réluctances situés entre les brins aller et les brins
retour de la phase (Fig. 11-27). La figure 11-27 illustre le calcul du flux magnétique d’une bobine.
Les cotes aller et retour de la bobine sont respectivement identifiés par les lettres A et B (Fig.
[1-27). Pour cet exemple, le flux de la bobine AB est la somme des flux traversant les éléments
1a8 (Fig. 11-27(b)). La figure 11-27 n'est utilisée que pour illustrer comment le flux magnétique

d’une bobine est calculé dans cette approche analytique hybride.
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Fig. 11-27. Calcul du flux magnétique

La valeur algébrique du flux magnétique traversant la bobine AB pour une position
donnée du rotor est déterminé comme ci :

Prg =ttt dytds 05+ + (Eq. 11-61)

D’aprés la loi de Lenz, La force électromotrice (f.é.m.) d’une phase s’écrit :
Uy, 49,

= . Eq. 11-62
P~ gt dp (Eq )

e

La figure 11-28 compare les flux et les f.é.m. obtenus a partir du modéle analytique
hybride aux résultats correspondants issus des calculs éléments finis. Ces résultats des deux
approches concordent bien.
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Fig. 11-28. Flux et f.6.m.

11.4.2.3. Pertes fer

Les pertes fer se manifestent dans les parties ferromagnétiques de la machine. Elles
provoquent I’échauffement du circuit magnétique et par conséquent la diminution du rendement
de la machine. Pour réduire ces pertes fer, des solutions ont été proposées dans la littérature
scientifique a savoir, le feuilletage du circuit magnétique de la machine dans la direction
orthogonale aux lignes de champs magnétiques et I’utilisation des matériaux résistant au

développement de courants de Foucault.

Selon I’approche de Bertotti présentée dans les références [126, 146], les pertes fer se
décomposent en trois contributions : les pertes par hystérésis, les pertes par courants de Foucault
et les pertes par exces. Les pertes par hystérésis correspondent a la puissance dépensée au
changement d’orientation du moment magnétique des domaines de Weiss. Elles dépendent de
I’évolution de la structure cristalline du matériau constituant les toles. Par ailleurs, la variation
temporelle de I’induction magnétique dans un milieu conducteur induit des forces
électromotrices et par conséquent des courants induits prennent naissance dans ce milieu. Le
milieu se comporte comme une piéce conductrice dont la conductivité dépend du matériau
utilisé. Ces courants induits (courants de Foucault) se développent dans le plan normal a la
direction du flux magnétique. Ils provoquent une dissipation de la chaleur par effet joule. Ces

pertes par courant de Foucault ou appelés aussi les pertes classiques sont obtenues a partir des
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équations de Maxwell [146]. Un état de I’art sur la modélisation des pertes fer dans des

machines électriques a été exposé dans les réferences [152, 160, 161, 163].

Champ

d’excitation H L’
rd
Y s
ra
F
d

Fig. 11-29 Courant de Foucault [161]

Le développement de matériaux de bonnes performances électromagnétique et pertes
réduites sont devenus des axes de recherches attirant les concepteurs des machines électriques.
C’est la raison pour laquelle, certains chercheurs ont proposé des modeles pour prédire avec
précision les pertes fer dans les téles ferromagnétiques [150-166]. En général, les matériaux
magnétiques sont caractérisés par leur cycle d’hystérésis. Par conséquent, une évaluation
précise des pertes par hystérésis nécessite de prendre en compte I’hystérésis dans la relation
B(H). En revanche, Cette approche nécessite des temps de calculs importants qui alourdissent
énormément les simulations surtout dans le cas des machines tournantes [152, 157]. C’est pour
cela que les approches LS ou Bertotti utilisées en post-traitement sont plus populaires aupres

des concepteurs de machine électrique.

Dans le cadre de mes travaux de thése, mon objectif consiste a proposer un modéle
permettant d’évaluer les performances des machines électriques pour la phase de pré-
dimensionnement des machines. Le but des travaux présentés dans cette partie du chapitre est
d’exposer le modele de Bertotti et I’implémentation d’une formulation de calcul de pertes fer
dans le modele analytique hybride présenté dans ce chapitre du mémoire de thése.

Pour prédire les pertes fer dans les matériaux ferromagnetiques, 1I’auteur de la référence
[166] a exposé un modéle dans le cas ou la forme d’onde de I’induction magnétique est
supposeée étre sinusoidale. En outre, dans la référence [150, 151], les auteurs ont proposé la
décomposition des pertes fer en trois contributions selon leurs origines. L’expression des pertes

fer proposée s’écrit comme ci :
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F)fer = I:)h + Pc + Pe

P.=k,-f-B’
2 2 2 -
p - 7o 6d f .anq (Eq. 11-63)

3
F)fer = kex '(f 'Bm)E

Ou Bm et f sont respectivement la valeur créte de 1’induction magnétique sur une période
magnétique et la fréquence. Tandis que o et d sont respectivement la conductivité électrique et
I'épaisseur des tbles. Les coefficients kn,et kex Sont respectivement les constantes des pertes par

hystérésis et des pertes par exces.

La forme d’onde de la densité du flux magnétique dans le noyau ferromagnétique des
machines tournantes est souvent non sinusoidale. De ce fait, le modéle présenté [166] n’est pas
adapté dans ce cas. En fait, les auteurs de la référence [126] ont présenté une formulation
permettant d’estimer les pertes fer sans faire d’hypothese sur la forme d’onde de la densité du
flux magnétique. Ce modeéle est I’amélioration de 1’approche proposée dans la référence [150].
Les avantages de cette approche sont la simplicité du calcul mathématique et une large gamme
d'applicabilité (transformateurs, machines électriques,...etc.) [126]. Dans ce modeéle, I’effet de
peau est négligé. En connaissant la variation de I’induction magnétique a laquelle le matériau

magnétique est soumis, ces pertes fer s’expriment ainsi :

I:)fer:Ph'|'|:)t;'|'Pe
P.=k,f B2
2 42 T 2
c“d® 1 dB
P, = =2 -t £ 11
e o T -([(dtj (Eq. 11-64)
3
k. rldBl|z
P, =—.[|==2]"dt
for = 1 -([dt

Ou f et Bm sont respectivement la fréquence et la valeur créte de I’induction magnétique sur une

période magnétique. kn et ke sont des coefficients de perte déterminés expérimentalement.

Le modéle LS fait I’hypothése que le comportement du matériau est complétement

défini, I'induction B(t) et son dérivé par rapport au temps [156] sont connues. L’auteur de la
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référence [156] a également présenté un historique de I’évolution du modéle Loss Surface (LS).
Dans la référence [151], ’auteur a proposé une décomposition de la surface caractéristique
H(B,dB/dt) en deux termes (comportement statique et comportement dynamique) et tous les

deux sont décrits par une expression analytique. Dans ce document, le modéle LS n’est pas

utilisé pour estimer les pertes fer.

11.4.2.3.1. Modeéle de Bertotti

Les pertes fer du stator de la machine sont évaluées en utilisant la formulation de Bertotti
présentée dans la référence [126] (Eq. 11-65).

3
2 A2 2 3 = )
P, (¢) =k, B2 f +MTQ(S_BJ +k, - Q2 (S_sz (Eq. 11-65)
» ®

Ou kn, Bm, o, d et ke sont respectivement le coefficient de pertes par hystérésis, 1’induction

maximale, la conductivité du matériau, 1’épaisseur de la tole et le coefficient de pertes en exces.

Les figures 30(a) et 30(b) comparent les pertes fer au stator obtenues par le modele
analytique hybride a ceux issus de la méthode des éléments finis. La figure 30(b) montre les
pertes fer du stator de la machine pour quelques fréquences de rotation de la machine. Ces

résultats (Fig. 11-30) des deux approches concordent bien.

I S — 0
: : : : —+— MAH : : : : : : : :
00 b — MEF BOn b
285 .......................................................... EDD I S S P S cosi R -
280
g gqgn ....................................................................
Zovslh. M AR oy B Rl B {2
o o
15 B0 bt BT
o270t 4 o
: : : : : DO E R
265_ ....... ....... ....... A
o T R ORI | AU [ 1 i
255 1 ; i i ] [t 1 ] i i 1 L L i i
0 20 40 B0 80 100 120 O 10 20 30 40 S0 BO 70 @0 S0
Puosition [7) Fréguence (Hz)
a) Pertes fer (cas non linéaire) b) Pertes fer (cas non linéaire)

Fig. 11-30. Pertes fer a vide
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11.4.2.4. Pertes par courants de Foucault dans les aimants permanents

Les pertes par courants de Foucault dans les aimants permanents doivent étre
considérées par les concepteurs de machines électriques. Dans les références [147, 149], les
auteurs ont étudié respectivement les pertes par courants de Foucault dans les aimants d’une
machine radiale et des machines a double excitation. lls ont proposé de segmenter les aimants
permanents pour réduire ces pertes. Les auteurs de la réference [149] ont précisé qu'une
segmentation des aimants dans la direction circonférentielle semble plus efficace pour réduire
ces pertes. Ceci est dii au fait que le champ magnétique a une composante radiale importante.
Mais les auteurs ont utilise une modélisation analytique et les régions ferromagnétiques sont
supposées infiniment perméables. En revanche, dans ce chapitre, une approche analytique
hybride est adoptée.

Les pertes par courants de Foucault dans les aimants permanents sont supposées étre
limitées par la résistance du matériau [148]. La méme approche est adoptée ici. La densité de
courants de Foucault induits dans les aimants permanents est obtenue a partir de 1’expression

suivante :

+C(1)

Je(r,(/),t):—c—aAz(rt'(o’t)

+o0 (Eq. 11-66)
C(t) =Cy()+D_Cp (1)
m=1

Ou o est la conductivité électrique des aimants permanents. C(t) est une fonction du temps qui
est introduit pour assurer que le courant se reboucle dans chagque aimant permanent. La variation
temporelle du potentiel vecteur magnétique de cette région (région aimant permanent) est

proportionnelle a la vitesse de rotation.

Pour calcul, la fonction C(t), il faut s’assure que :
r 1) B
IZJ' 23.(r,p,t) -1-dg-dr=0 (Eq. 11-67)
h°"
Ou ry, r2, g1 et ¢ sont respectivement les rayons intérieur et extérieur de I'aimant permanent et
les positions angulaires des bords de I'aimant permanent considéré.
Les pertes par effet de Joule sur une période électrique dans un aimant permanent donné

s’exprime ainsi :
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= 0)0_' r2 (02 Zﬂ-/wo 2. .r. . . .
Pe_o'.z.ﬂ- .[rl J.(Dl J.O ‘]e Ia r dt d(ﬂ dr (Eq.ll-68)

Ou 5 est la longueur active de la machine.

L'équation suivante donne I'expression des courants de Foucault dans les aimants.

(Culr™
+Con ()r™™ |cos(m, (¢ +¢3))

+Cs, (D)r
Je(r,qa,t):—ai + +C(t) (Eq. 11-69)
"~ Cy, (H)r™

+Cap(r™™ |sin(m, (o, +q))
+Cs, (Or

Ou ¢r est la position angulaire défini a partir du référentiel de rotor. Les coefficients Cin (t), Con
(1), Can (1), Can (t), Csn (t) et Cen (t) sont obtenus a partir de la solution analytique dans la région

des aimants permanents.

Les pertes par courants de Foucault dans les aimants permanents d’une machine a flux
radial (Tableau 11-3) sont évaluées en utilisant la formulation analytique donnée dans 1’équation
(Eq. 11-68). La machine a été modélisée a I'aide du logiciel Flux 2D. La figure 11-31 illustre la
modélisation des aimants permanents. Pour assurer que les courants de Foucault se rebouclent
dans chaque aimants, I’aimant a été modélisé en tant qu’un conducteur massique en série avec
une résistance de 10 MQ. Pour le calcul des pertes par courants de Foucault dans les aimants
permanents effectué en charge, le déphasage entre le courant et la f.é.m. d’une phase donnée

est nul afin d’obtenir le couple maximal pour cette machine a pole lisse.

0

o |
[

. PM
Résistance P

0

o1
L

Fig. 11-31 Aimants permanents
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La figure 11-32 montre une comparaison des pertes par courants de Foucault dans un
aimant permanent obtenues par la méthode des éléments finis et le modéle analytique hybride
pour différentes vitesse de rotation. La conductivité des aimants permanents o est égale a 6.667
x10° S/m. Pour le calcul en charge, la valeur de la densité maximale du courant dans 1’encoche
est égale a Jmax = SA/mm?,

La figure 11-33 compare la variation de la densité des courants de Foucault en fonction
du temps visualisée en un point donné d’un aimant de la machine. On peut observer que les
résultats du modeéle analytique hybride sont satisfaisants en comparaison avec les résultats issus

de la méthode des éléments finis.

Tableau I1-3 : Paramétre de la machine a flux radial

Nom Symbole Valeur
Entrefer mécanique e (mm) 1.5
Nombre de paires de poles p 3
Pas polaire Tp (rad) n/3
Ouverture de I’aimant Tm (rad) 0.8 1p
Epaisseur de I’aimant €a (mm) 6
Rayon extérieur du rotor Ro (mm) 50
Rayon intérieur du stator Rz (mm) 575
Rayon en haut de I’encoche Rs (mm) 775
Rayon extérieur de la machine R4 (mm) 87.5
Ouverture de la dente W (rad) /18
Ouverture de I’encoche W5 (rad) /18
Induction rémanente de PM (T) Br (T) 1
Type de magnétisation Magnétisation radiale
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Fig. 11-32. Pertes par courant de Foucault dans un aimant permanent
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Dans ce chapitre, deux approches de modélisation des machines électriques ont été

proposées. La premiére partie du chapitre a été consacrée a la modélisation par réseau de

réluctances et la seconde a la modélisation analytique hybride. La présentation détaillée de ces

deux approches est exposée dans les sections 11.2 et 11.3. 1l a é&té démontré que les performances

(couples, f.¢.m., induction magnétique, pertes magnétiques,...etc.) de la machine électrique,

évaluées en utilisant ces deux approches de modélisation sont parfaitement en accord avec les

résultats correspondants issus de la méthode des éléments finis. Les deux méthodes de

modélisation ont été comparées en termes de temps de calcul et la modélisation analytique

hybride présente un bon compris du rapport précision / temps par rapport a la modélisation par

réseau de réluctances. Mais, Néanmoins leurs temps d’exécutions est de 1’ordre de quelques

secondes, ce qui les rend compatible avec une demarche de dimensionnement optimal.
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Chapitre 111.
MODELISATION ANALYTIQUE
HYBRIDE QUASI-3D
ET
MODELISATION TRIDIMENSIONNELLE
DES MACHINES SYNCHRONES A
AIMANTS PERMANENTS
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I11.1. Introduction

La modeélisation des champs électromagnétiques est une étape cruciale dans la phase de
conception d'un actionneur électromagnétique. Pour trouver une configuration permettant de
répondre aux criteres indiqués dans un cahier des charges, une étude de I'espace de solution
potentiellement optimale est nécessaire. Cela implique de nombreuses évaluations des
performances de la machine pour plusieurs variations des paramétres géométriques de la
machine. Pour les actionneurs électromagnétiques dont les champs magnétiques sont
tridimensionnels, 1’utilisation de la méthode des éléments finis 3D est mieux adaptée dans ce
cas. Bien que la méthode des ¢léments finis en 3D soit précise mais I’analyse par éléments finis
est colteuse en temps de calcul, particulierement pour les machines de forte puissance

impliquant des nombres de nceuds potentiellement élevés.

Dans ce chapitre, deux approches de modélisation sont proposées pour le pré-
dimensionnement des machines synchrones a aimants permanents. Premierement, I’approche
de modélisation quasi-3D des machines électriques est décrite. Le modele analytique hybride
quasi-3D (MAH quasi-3D) développé est utilisé pour évaluer les performances des machines
synchrones a aimants permanents a flux axial (MSAPFA). Ensuite, les résultats obtenus a partir
du MAH quasi-3D et ceux issus de la méthode des éléments finis quasi-3D sont validés par les

résultats des calculs éléments finis 3D.

Dans la deuxiéme partie, I’approche de modélisation par réseau de réluctances 3D est
présentée. Cette approche consiste a découper la géométrie de la machine en tube de flux dont
chacun d’eux est modélisée par une réluctance ou perméance. Une machine synchrone a
aimants permanents a flux axial fait I’objet d’une application pour illustrer cette approche.
Ensuite, la génération du réseau de réluctances a partir du découpage de la géométrie de la
machine et quelques techniques permettant d’optimiser le code du réseau de réluctances

développé sont exposeés.

Enfin, Le modele réseau de réluctances développé est utilisé pour modeliser trois types
de machines électriques (machine linaire, machine radiale et machine a flux axial) et leurs
performances (induction magnétique, couple de détente, force de détente, pertes fer, énergie
magnétique) sont évaluées. Les résultats obtenus a partir cette approche sont validés par les

résultats correspondants issus de la méthode des éléments finis en 3D.

115



111.2. Approche de modélisation analytique hybride quasi-3D

111.2.1. Modélisation analytique hybride quasi-3D d’une machine a
flux axial

Une modélisation précise de machines & aimants permanents a flux axial nécessite
I'utilisation de la méthode des éléments finis 3D (3D MEF) [107]. Cependant, 3D MEF prend
beaucoup de temps, en particulier dans la premiere phase de la conception. C'est pourquoi
certains chercheurs ont essayé de développer des approches alternatives pour diminuer cette
durée. En outre, les travaux de modélisation analytique des machines a flux axial peuvent étre
répartis en trois approches [107-110]. Pour la premiére approche [113-114], les auteurs
proposent des solutions analytiques tridimensionnelles (3D) du champ magnétique basées sur
la méthode de transformation intégrale [114] et les fonctions de Green [113]. Cette premiere
approche augmente le rapport complexité / précision. Pour la deuxieme approche [108], les
auteurs ont presenté une solution exacte en 2D des équations de Maxwell au rayon moyen de
la machine. Pour la troisieme approche [107, 109-110], les auteurs ont proposé une approche

multicouche et cette approche est adoptée dans ce chapitre.

Le modele présenté dans ce chapitre est une extension d'un modéle analytique quasi-3D
développé précédemment (AM) [110]. Dans la référence [110], le modele quasi-3D développé
était basé sur un modele analytique pur, ou les noyaux de fer étaient supposés étre infiniment
perméables. Pour le modele analytique hybride adopté dans ce chapitre, les noyaux
ferromagnétiques sont modélisés par un réseau de réluctances et 1’entrefer magnétique est
modélisé par un modele analytique. De ce fait, les pertes fer peuvent étre évaluées dans les

régions ferromagnétiques de la machine.

111.2.1.1. Description du modéle analytique hybride quasi-3D

L'approche de modélisation analytique hybride quasi 3D consiste a diviser la machine
en un certain nombre de tranches concentriques dont chacune peut étre modélisée a I'aide d'un
modele analytique hybride 2D. Ce modéle analytique hybride (HAM) est basé sur un couplage
direct entre la solution analytique des équations de Maxwell [modele analytique (AM)] et un
réseau de réluctances généré a partir du maillage de la géométrie [89, 167]. Une machine

synchrone a aimants permanents a flux axial fait I’objet d’une application pour expliciter
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I’approche analytique hybride quasi-3D. De méme que I'approche de modélisation présentee
dans la référence [110], la nature 3D de la machine a flux axial est considérée par I'approche
multicouche (quasi-3D).

La figure I1I-1 illustre le principe du modéle analytique hybride quasi-3D. La machine
est divisee en un certain nombre de tranches annulaires dans la direction radiale. Le nombre de
tranches annulaires est discuté dans la section I11.4.1. Le modéle analytique hybride est établi
au rayon moyen de chaque tranche [Fig. 111-1(b)]. La modélisation analytique hybride 2D est
vraiment explicitée dans la section 11.3 du chapitre 2. La figure I11-1(e) montre comment le
MAH 2D est développé pour une tranche donnée. La configuration représentée a la figure Il1-
1(e) est obtenue en déroulant la surface annulaire [Fig. 111-1(d)] obtenue au rayon moyen d’une
couche [Fig. 111-1(c)]. La figure I11-1(e) illustre comment les deux approches sont combinées
pour la modélisation de chaque tranche. Le modeéle est formulé en coordonnées cartésiennes 2D
(pour chaque tranche). La solution analytique est utilisée pour modéliser la région d'entrefer
magnétique (région des aimants permanents et I’entrefer mécanique). La solution analytique est
obtenue en utilisant la méthode de la séparation des variables et elle est exprimée en série de
Fourier des sources [167]. Pour la structure équivalente 2D [Fig. I11-1(e)], la solution générale
des équations de Maxwell développée en formulation potentiel scalaire magnétique dans les
régions a faible perméabilité magnétique (régions des aimants permanents et région d'entrefer

mécanique) peut étre exprimeée ainsi pour une région i :

az(l'g Smh(n_ﬂ YJ
Tp . {n- ]
) -SIN| ——-X

T
i ) +00
Uk, y)=|+af) -y +Z p |
0 el a0 - (Eq. 111-1)
a’ Xy -sinh| ——-y
T :

p n
+ .Co08| ——-X
0 T (Tp J
cosh

ou ao®, a1®, ax® et a3™ sont des constants. asn®, as\®, as® et a7 représentent les

coefficients de la série de Fourrier. 1, est le pas polaire.

Exploitation de la condition de périodicité présentée dans la machine [Fig. 111-1(e)] et

les conditions de passages permettent de déterminer les valeurs des constants et de certains
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coefficients de la solution générale. Détail de ce calcul est également présenté dans la référence

[167, 130-131].

(@) (b)

Cylindrical
cutting plane

(c) Plan de coupe (d) section au niveau du plan de coupe
Symmetry plane
Ws
Stator "
st
(MEC model) A c B ho| —A C B
Analytical model{ @ ﬁ by
Mobile armature T
(= + o)
(e) MAH

Fig. 111-1. . Mlustration de ’approche analytique hybride quasi-3D

118



Le rotor de la machine est supposé avoir une perméabilite relative infinie. La
modélisation par réseau de réluctances est adoptée pour modéliser le stator de la machine [168].
Comme la méthode des éléments finis, cette approche consiste a mailler le domaine étudié avec
des éléments de réluctances. La figure I11-2 illustre le réseau de réluctances du stator d’une

couche donnée.

Fig. 111-2. Illustration du maillage du stator

111.3. Machines synchrones a aimant permanent a flux axial

Afin d'évaluer la capacité de I'approche analytique hybride quasi-3D proposée, plusieurs
machines synchrones a aimants permanents a flux axial sont étudiées. Ces machines sont
classées en trois structures selon la forme des aimants permanents (Fig. 111-3). Les tableaux I11-
1 et I11-2 donnent respectivement les différentes structures (Fig. 111-3) et les caractéristiques

géométriques des machines MSAPFA.

Tableau I11-1 : Différentes structures

Machines
Structures
Nom Rayon intérieur Ri | Rayon extérieur Re

Machine 1 (M1) Ri =300 mm Re =400 mm
Structure 1

Machine 2 (M2) Ri =380 mm Re =400 mm

Machine 3 (M3) Ri =300 mm Re =400 mm
Structure 2

Machine 4 (M4) Ri =380 mm Re =400 mm
Structure 3 Machine 5 (M5) Ri =300 mm Re =400 mm

119
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b) Structure 2

0851,

a) Structure 1

Rext

c) Structure 3

Fig. 111-3 : Différentes structures

Pour les machines a flux axiales étudiés dans cette partie, les encoches ont des parois

latérales paralléles. L’angle de 1’ouverture de 1’encoche varie dans la direction radiale. La figure
I11-4 illustre le calcul de cet angle. L’équation suivante donne son expression et I’expression de

I’angle d’ouverture de la dent.
Rin__gin(a)

(Eq. 111-2)

|

7(R)= arcsin(

ﬁeenc(Ri)zz'Z

2.7
adent (Ri ) = N— - eenc
enc
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Encoche

Fig. I11-4 : Angle de I’ouverture de I’encoche dans la direction radiale

Tableau I11-2 : Parametres géométrique des machines

vl o
—__‘![,ﬂ
4
>
A

/

Ny
s

T

ext

Nom Symbole Valeur
Nombre de paires de poles p 28
Nombre d’encoches Nenc 84
Pas polaire 7 (rad) lp
Epaisseur de 1I’aimant ea (mm) 10
Epaisseur de I’entrefer mécanique e (mm) 1.5
Profondeur de I’encoche hes (Mm) 60
Largueur de I’encoche Ws (mm) 12
Epaisseur du stator hs (mm) 90.5
Epaisseur de la culasse du rotor hr (mm) 30
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La figure I11-5 montre une période magnétique des machines a flux axial (M1 et M2).
Le domaine d’étude modélisé par la méthode des élements finis a été réduit a un pas polaire
(Fig. 111-6) en utilisant la symétrie et la périodicité présentes dans ces machines (Fig. I11-5). La

figure 111-6 montre le maillage du domaine étude modélisé par la méthode des éléments finis.

a) Machine 1 b) Machine 1

Fig. 111-5. Machines a flux axial de la structure 1

Pour le calcul en 3D effectué par la méthode des éléments finis, les noyaux
ferromagnétiques du stator des machines MSAPFA sont supposés étre constitués des toles
feuilletées (Fig. 111-7). La figure 111-7 illustre comment les parties ferromagnétiques sont
feuilletés et la facon dont la valeur de la perméabilité relative équivalente dans la direction
radiale est calculée. Les noyaux laminés sont considérés comme une succession d’un matériau
ferromagnétique et un matériau amagnétique (isolant). Afin de considérer I'effet de feuilletage,
la permeabilité relative du noyau dans la direction radiale sera différente des perméabilités
relatives des deux autres directions (uz, ue) [68, 169]. L'équation I11-3 donne 1’expression de la
permeabilité relative équivalente dans la direction radiale [68].

_ Ho
kf + Hy (1_kf)

Hyy (Eq. 111-3)

Ou ur est la perméabilité relative des parties ferromagnétiques. Avec une valeur de ur = 7500 et

un coefficient ks = 0,97, on obtient une valeur de urr = 33.
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Fig. I11-6. Maillage éléments finis de la machine 1

Fig. 111-7. Hlustration du feuilletage du circuit magnétique de la machine a flux axial

Pour prendre en compte les effets de bords aux rayons intérieur et extérieur dans le

calcul du champ magnétique par la méthode des éléments finis en 3D, 1’air extérieur englobant

la boite infinie est également utilisée pour délimiter

la machine est modélisé. La technique de

les frontieres du domaine d’étude. Compte tenu de la périodicité magnétique et la symétrie

tent dans les cinq machines MSAPFA (Tableau I11-1), le domaine d’étude modélisé par

présen

éduire & un pas polaire de ces machines (Fig. I1l-

la méthode des éléments finis en 3D peut se r

6).
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111.4. Etude de performances de machines synchrones a
aimant permanent a flux axial

111.4.1. Pertes fer des machines (MSAPFA)
111.4.1.1. Etat de Part

Dans le cas des machines a flux axial, I'estimation des pertes fer dans les machines a
flux axial n'a pas été suffisamment abordée a part quelques publications [140-145]. Dans les
références [140-143], les auteurs ont utilisé la méthode des éléments finis 3D pour I'estimation
des pertes fer. Mais cette méthode nécessite un temps de calcul important. Dans les références
[144-145], I'approche multicouche a été utilisée pour estimer les pertes fer. Les auteurs de la
référence [144] ont adopté un modeéle d’élément finis quasi-3D pour modéliser la machine a
flux axial. Dans la référence [145], les auteurs ont utilisé un réseau de réluctances tres simple
pour estimer la densité du flux, et par la suite les pertes fer. Un modele analytique hybride quasi-
3D, permettant de mieux évaluer I’induction magnétique au stator par rapport au modele utilisé
dans la référence [94], est présenté dans ce chapitre. L'objectif de cette partie est d'évaluer les
capacités du modele analytique hybride quasi-3D a estimer les pertes fer dans les machines
synchrones a aimants permanents a flux axial. Le modele de Bertotti [126, 146] est utilisé pour

déterminer ces pertes.

111.4.1.2. Prédiction des pertes fer a ’aide du MAH-quasi-3D

L'approche de modélisation analytique hybride quasi 3D consiste a diviser la machine
a flux axial a un certain nombre de tranches concentriques comme explique précédemment. Les
pertes fer de chacune des tranches annulaires sont évaluées séparément en utilisant la
formulation améliorée de Bertotti [126]. Le calcul des pertes fer se fait en post-traitement que

ce soit pour la méthode des éléments finis et pour le modéle analytique hybride.

Les pertes fer du stator de la machine Ps sont calculées en additionnant les pertes fer de

toutes les tranches.
P =Y Pf (Eq. 111-4)
Ou N¢ est le nombre de couches (tranches).
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Pour une couche donnée, les pertes fer sont données par :
nn
PfS — Z(Ph + PC + Pe)mwm . hm . IS (Eq |”'5)

m=1
Ou wn et him sont la largeur et la hauteur d’un élément du réseau de réluctances (Fig. 111-9). P,
P¢ et Pe sont respectivement les pertes par hystérésis, les pertes par courants de Foucault et les
pertes par exces. Is est I'excursion radiale de la tranche (Couche). nn est le nombre d'éléments
du réseau de réluctances modélisant le noyau ferromagneétique du stator pour une couche

donnée.

La densité volumique des pertes fer dans un élément du réseau de réluctances est

calculée ainsi :

3
2 3 —
-d%.Q*(dB > (dB)2 '
Pfer(@):kthaf +G— R +ke’Q2' R (qu”I-6)
6 de de
Ou Q est la vitesse de rotation électrique en rad/s. ks et ke sont des coefficients de perte
déterminés expérimentalement. Les tableaux I11-3 donne les caractéristiques de la tole

ferromagnétique. ¢ est la position angulaire du rotor.

La figure I11-8 illustre le calcul des pertes fer mené dans ce chapitre. Pour chaque
élément volumique du réseau de réluctances, les deux composantes (normale et tangentielle) de
I’induction magnétique B sont déterminées. Puis les pertes fer sont estimées indépendamment
suivants chaque axes du repere cartésien et leurs somme donne les pertes fer au stator de la

machine (Fig. 111-8).

B.(7)
BI:T:I x ‘FT-‘;'.",, (£)
" ™ odele "
(Eq. 1116) B 0)= By, O+ Br ()
—
t,. B, (1) P, ©

Fig. I11-8. lllustration du calcul des pertes fer
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La figure 111-9 illustre la maniére dont les deux composantes sont calculées. Les
composantes de I’induction magnétique, suivant les axes, sont déterminées dans chaque
élément du réseau de réluctances (Fig. 111-2) et pour chaque position du rotor sur une période

électrique de la machine.

N
",
?}t'ﬂ. _'tf":’- %2
P e

W
b3 *

X

Fig. 111-9. Elément du réseau de réluctances

L’équation ci-dessous donne I’expression des composantes de 1’induction magnétique

pour un élément donné du réseau de réluctances.

B, = (P + Dy,)
2-S, ]
() (Eq. 111-7)
o2
Tableau I11-3 : Caractéristique du matériau
Nom Symbole Valeur
Epaisseur de la tdle d (mm) 0.35
Perméabilité relative de la tole Mr 7500
Conductivité du matériau o (@1m?) 1923077
Coefficient de pertes par hystérésis kn (Ws T2 m3) 130.246
Coefficient de pertes en excés ke (W s*° T15 m39) 0.357

Avant de valider I'approche analytique hybride quasi-3D développée, le nombre de
tranches annulaires nécessaires pour estimer les pertes fer est etudié. Les machines M1, M3 et
M5 ont fait I'objet d'une étude paramétrique sur le nombre de tranches annulaires nécessaires
pour estimer les pertes fer au stator de ces machines a flux axial. Dans cette étude, la machine

est divisée en un certain nombre de tranches annulaires (Nc = 1, 3, 5) dans la direction radiale
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et I'approche analytique hybride 2D est utilisée pour estimer les pertes fer pour chaque tranches
annulaires. Les pertes fer au stator P; sont calculées en sommant les pertes fer de toutes les
tranches annulaires (Eq. 111-4).

La figure 111-10 montre la variation des pertes fer en fonction de la vitesse de rotation
de la machine. Les pertes fer obtenues a partir du modéle analytique hybride quasi-3D sont
comparees aux résultats issus de la méthode des éléments finis 3D. Pour les trois structures, on
constate que les résultats obtenus en considérant qu'une seule couche annulaire sont

satisfaisants.

Le tableau I11-4 donne le temps de calcul de I'approche quasi-3D HAM pour les trois
structures étudiées dans cette étude. Il convient de noter que les calculs sont effectués pour 103
points (positions) sur une période électrique afin d'estimer les pertes fer. Pour les approches
quasi-3D (MAH quasi-3D et MEF quasi-3D), cette étude de sensibilité des pertes fer a montré
qu’une seule tranche annulaire peut étre suffisante pour obtenir les pertes fer des machines a
flux axial. Dans le reste de ce chapitre, les pertes fer sont calculées en considérant que la

machine est divisée en une seule couche annulaire dans la direction radiale.

Tableau I11-4 : Time de calcul

Nom Machine 1 Machine 3 Machine 5

Une couche annulaire 4.86 sec 4.86 sec 4.86 sec
Trois couches annulaires 15.45 sec 15.29 sec 15.35 sec
Cing couches annulaires 25.6 sec 25.56 sec 25.53 sec

Caractéristique de I’ordinateur utilisé HP, Intel (R) Core (TM) i7- 4810MQ CPU@ 2.80
pour effectuer les simulations GHz 2.80 GHz - 32 Go (RAM)

La figure I11-11 compare les pertes fer obtenues a partir des trois approches de
modélisation (MAH Quasi-3D, MEF Quasi-3D, MEF 3D) pour différentes valeurs de vitesses
de rotation de la machine. Les résultats obtenus a partir de deux approches quasi-3D sont
satisfaisants en comparaison aux résultats issus du calcul eléments finis 3D. Cependant, il existe
une légere différence dans le cas de Machine 2 et Machine 4. Cette légere différence est due
aux effets bords présentent au niveau des rayons (R; et Re) et qui sont considéerés dans le calcul
en 3D effectué par la méthode des éléments finis. Ces deux machines possédent une faible

excursion radiale (Fig. 111-5) et elles présentent des effets des bords (Fig. 111-12) importants par
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rapport aux autres machines. La figure 111-12 montre la distribution du champ magnétique B au

milieu de I'entrefer pour les machines M1 et M2. Comme on peut 1’observer, les effets bords

sont présents dans une grande partie de I'excursion radiale pour la Machine 2 par rapport a la

Machine 1. Méme si les effets bords sont plus prononcés pour Machine 2, ils ne sont pas aussi
importants par rapport a la méme machine non feuilleté [112, 170].
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Fig. 111-10. Influence du nombre de couche considére sur les pertes fer
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Fig. 111-12. Répartition de I’induction magnétique dans I’entrefer

Le tableau 111-5 compare le temps de calcul nécessaire pour obtenir les pertes fer du
stator de la machine 4 (M4) pour trois approches (MAH Quasi-3D, MEF Quasi-3D, MEF 3D).
Pour le modele analytique hybride quasi-3D proposé dans ce chapitre, les pertes fer peuvent
étre obtenues en faisant le calcul des composantes de 1’induction magnétique sur une demi-
période électrique ou une demi-période magnétique dans notre cas. Pour le logiciel Flux 2D, il
est nécessaire d’effectuer les calculs sur une période compléte pour pouvoir estimer les pertes

fer.

De ce fait, afin d’étre dans les mémes conditions de calcul pour les trois approches
(MAH Quasi-3D, MEF Quasi-3D, MEF 3D), le calcul est fait sur une période électrique de la

machine avec 103 points de calcul. Pour la méthode des éléments finis (quasi-3D et 3D), le
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temps de constituer un modéele d’¢élément finis (géométrie, maillage et physique) n'est pas pris
en compte dans ce tableau (Tableau 111-5). Le nombre de nceuds de chaque approche est donné
dans la deuxiéme colonne du tableau 5. Le nombre d'harmoniques considérées dans la solution
analytique des équations de Maxwell a été fixé a 50. Le calcul des pertes fer a pris seulement
quelques secondes (4,72 secondes pour la machine 1 et 5,75 secondes pour la Machine 2) avec
le modéle analytique hybride quasi-3D, et il a fallu quelques heures (plus d'une heure) pour la

méthode des éléments finis en 3D. Tous les calculs ont été réalisés sur le méme ordinateur.

Tableau I11-5 : Comparaison du temps de calcul

] Caracteéristique de I’ordinateur utilisé
Approches Nombre de nceuds | Time de calcul

pour effectuer les simulations

MAH Quasi-3D 6 954 5.75 sec
HP, Intel (R) C TM) i7- 4810M
MEF Quasi-3D 15 587 4 min ntel (R) Core (TM) Q
CPU@® 2.80 GHz 2.80 GHz - 32 Go
01 h 19 min 52
MEF 3D 137 285 (RAM)
Sec

Afin de montrer la précision de I'approche analytique hybride quasi-3D, la distribution
de I’induction magnétique au stator a été calculée. L’expression de 1’induction magnétique dans

un élément donné du réseau de réluctances s’écrit :

B=,B’+B,° (Eq. 111-8)

Ou By et By sont les composants de 1’induction magnétique.

La figure 111-13 compare la répartition du champ magnétique B au stator de la machine
2, obtenue a partir du modele analytique hybride quasi-3D et le MEF quasi-3D pour une
position donnée (pm = 2 1p). Comme on peut voir sur la figure 111-13, le modéle analytique
hybride quasi-3D permet d'avoir la méme distribution de B par rapport au résultat correspondant

obtenu par la méthode des éléments finis en quasi-3D.
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a) MAH Quasi-3D

b) MEF Quasi-3D

Fig. 111-13. Répartition de I’induction magnétique au niveau du stator

111.4.2. Calcul du couple de détente de MSAPFA

La méthode du tenseur de Maxwell est utilisée pour calculer le couple de détente. Le
couple de détente de la machine est la somme des couples de détente de chacune des couches.
L’équation I1I-9 donne 1’expression du couple électromagnétique.

La figure 111-14 compare la forme d’onde du couple de détente obtenu par les deux
approches de modélisations (MAH quasi-3D et MEF 3D) et encore une fois, on constate une

bonne concordance entre les résultats obtenus. Le nombre de couches & prendre en
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considération pour le calcul du couple de détente est supérieur au calcul des pertes fer de ces
machines. Cela peut di a la variation importante du champ magnétique au niveau de 1’entrefer

magnétique de la machine et la composante radiale du champ est prononcée dans cette région.
Leim :zrelm
=1

’llp'(R; _Ri?)
3- 1y

st (Eg. 111-9)

1—‘ellm = ) IBz(¢s7 hr +ea)'B¢)((ps’ hr +ea)'d§0
0

OU Nc est le nombre de couches (tranches). Rel et Rii sont respectivement les rayons interne et

externe d’une couche donnée.
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Fig. 111-14. Couple de détente des machines a flux axial
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111.5. Modélisation par réseau de réluctances tridimensionnelle
des machines synchrones a aimant permanents.

111.5.1. Description de ’approche de modélisation par réseau de
réluctances en 3D

Une modélisation précise d’une machine a flux axial nécessite le calcul du champ
magnétique en 3D. De ce fait, la modélisation par réseau de réluctances tridimensionnelle est
présentée dans ce chapitre. Cette approche de modélisation par réseau de réluctances proposée
est une extension en trois dimensions de I’approche présentée dans le deuxiéme chapitre (1.2)
de ce manuscrit. D’auteur auteurs [91, 92, 94] ont utilisé la modélisation par réseau de
réluctances tridimensionnelle. Cependant, les auteurs de la référence [91, 92] ont utilisés un
réseau de réluctances tridimensionnelle pour modéliser un simple circuit magnétique. Dans la
référence [94], I’auteur a adopté un réseau de perméances tridimensionnelle pour une machine

a double excitation. Mais dans ces travaux la discrétisation dans la direction radiale est imposée

a) Machine linéaire b) Machine radiale

b) Machine a flux axial

Fig. 111-15. Machines électriques
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et les effets de bords ne sont pas considérés. Pour le modele proposé dans ce chapitre, I’air
englobant la machine est modélisé pour prendre en compte les effets de bords des machines.
Dans le but de montrer une large application cette approche, trois types de machines électriques
(Fig. 111-15) ont fait I’objet d’étude pour évaluer les capacités du réseau de réluctances en 3D
Propose.

L'approche de modélisation par réseau de réluctances tridimensionnelle consiste a
découper la machine en un certain nombre d’éléments volumiques (Fig. 111-16) dont chacun est
décomposé en 6 tubes de flux. Le tube flux est modélisé par une réluctance ou bien par une
réluctance en paralléle avec une source de flux pour les éléments constituant la région des

aimants.

Fig. I11-16. Eléments de reluctances pour le maillage 3D.

Pour expliciter la génération du réseau de réluctances 3D, une machine a flux axial fait
I’objet d’une application. Tout d’abord, pour réduire le volume de données a générer et
diminuer le temps de calcul, le domaine d’étude modélisé par le réseau de réluctances 3D a €té
réduit a un pas polaire en utilisant la symétrie et la périodicité présentent dans la machine (Fig.
[11-17). La premiére étape consiste a diviser la machine en un certain nombre des portions
cylindriques (Fig. I11-18(a)) superposées 1'une a I’autre dans la direction radiale. Ensuite,
chaque portion cylindrique est discrétisée suivant les deux autres directions (circonférentielle
et axiale) (Fig. 111-18(b)) et chaque volumique élémentaire obtenus est modélisé par un circuit
magnétique équivalent (CME) (Fig. 111-16). Ce circuit magnétique équivalent élémentaire est
connecté a ses voisins (a sa droite, a gauche, en haut et en bas de lui) (Fig. 111-19). La figure
[11-19 n’est utilisée que pour illustrer le réseau de réluctances 3D avec un exemple simple.
Enfin, on obtient un réseau de réluctances 3D généré a partir d’un découpage du domaine
d’étude .Le calcul de réluctances se fait a 1’aide de la formulation classique retrouvée dans la

littérature scientifique et qui a été présenté dans 1’équation (Eq. 11-9) du deuxiéme chapitre de
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ce mémoire. La notion d’un réseau de réluctances généré a partir du maillage de la géométrie

est également expliquée dans le deuxiéme chapitre.

Dans le but d’améliorer la flexibilité de la génération du réseau de réluctances 3D, les
nombres de subdivision du domaine d’étude selon les directions axiale, circonférenticlle et
radiale ne sont pas imposés et c’est au concepteur de donner les valeurs qu’il souhaite en
fonction du rapport, précision/temps de calcul, désiré. Par exemple, pour obtenir un résultat
avec une précision relativement bonne du couple de détente, déterminé par la méthode du
tenseur de Maxwell, nécessite d’affiner le maillage dans 1’entrefer comme pour la méthode des

éléments finis.

Conditions aux limites
anticycliques

|
|
|

— J
Condition aux Iimites)
de Dirichlet

c)

Fig. I11-17. Conditions aux limites
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a) b)

Fig. 111-18. llustration du découpage de la machine dans la direction radiale.

Fig. 111-19. lllustration du RdR 3D

La figure 111-20 montre 1’organigramme de la modélisation par réseau de réluctances

tridimensionnelle.
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Fig. 111-20. Organigramme de RdR 3D

111.5.1.1. Génération du systeme d'équation

La méthode nodale est utilisée pour la formulation du systéeme d'équations gouvernant
le réseau de réluctances généré. Les inconnus du systeme d'égquations sont les potentiels
scalaires magnétiques aux nceuds du réseau de réluctances. Dans cette partie, les étapes
similaires a la modélisation par réseau de réluctances en 2D ne seront pas reprises. Ces étapes
sont décrites dans la section 1.2 du deuxiéme chapitre.

La formulation matricielle du systéme d'éguations obtenu a partir de la méthode nodale
s'écrit :

M]U]=[2] (Eq. 111-10)

Ou [M][nn X nn], [U ]J[nn X 1] et [@ ][nn X 1] sont respectivement la matrice du systéme

dont les éléments dépendent des valeurs de perméances du réseau de réluctances, le vecteur des
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inconnus contenant les potentiels scalaires magnétiques aux nceuds du réseau de réluctances 3D

et le vecteur de sources de flux. nn est le nombre de nceuds du réseau de réluctances.

Pour chaque position du rotor, le systtme matriciel (Eqg. 111-10) est résolu pour
déterminer la solution. Cependant cette étape prend un temps considérable par rapport au temps
d’exécution du code développé. Pour remédier a cela, la fonction parfor développée dans le
logiciel Matlab a été utilisée et un gain de temps remarquable a été enregistré jusqu’a un rapport
5 fois moins de temps qu’auparavant. Le détail sur les moyens d’optimisation du code est

exposé dans la section suivante

111.5.1.2. Possibilité de prendre en compte le feuilletage des téles

Pour prendre en compte I'effet de feuilletage, la perméabilité relative du noyau dans la
direction perpendiculaire au plan des toles sera différente aux perméabilités relatives de deux
autres directions. Le deétail du calcul de la valeur de la perméabilité relative équivalente dans

cette direction est donné dans la section I11.3 de ce chapitre.

111.5.1.3. Optimisation du code réseau de réluctance

Dans le cas de ’approche de modélisation par réseau de réluctances présenté ci-dessus,
les concepteurs utilisant le logiciel Matlab se retrouvent a manipuler de trés gros ensemble de
données. C’est le cas aussi de la plupart des utilisateurs de Matlab qui traitent des données assez
importantes et voulant que leurs codes soient rapides. Néanmoins, la connaissance de la fagon
dont Matlab stocke les données peut permettre d’éviter une utilisation inefficace de la mémoire
et réduire le temps d’exécution du code. L’objectif de cette contribution consiste & exposer
quelques techniques permettant d’optimiser le temps de calcul d’un code et I'usage de la

mémoire (RAM). Ces techniques [171, 172] sont :

1) Effectuer une pré-allocation de la mémoire pour les variables ;

2) Optimiser I’utilisation de la mémoire de stockage RAM et éviter de créer des
variables inutiles ;

3) Vectorisation du code si possible ;

4) Effectuer de calcul en parallele en utilisant la fonction parfor;
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Pour chacune de ces techniques ci-dessus, nous comparons le temps d'exécution d'une
séquence d'instruction d'un code avant et apres I'application de la technique. La comparaison

du temps d’exécution a été effectuée sur la méme station de calcul.

111.5.1.3.1. Pré-allocation de la mémoire pour les variables

Matlab n'exige pas que les utilisateurs déclarent le type et la taille des variables avant
de les utiliser. Pour les variables, une allocation dynamique de mémoire est acceptée et il est
possible de faire évoluer la taille d'une matrice en I'indexant a un nombre plus grand que la
taille actuelle. L'allocation dynamique est pratique pour le prototypage rapide du code et elle
permet plus de flexibilité. Mais pour augmenter de la taille de la variable, Matlab doit allouer
de la mémoire puis copier les données existantes dans celle-ci [171]. Ce qui peut augmenter
considérablement le temps d'exécution du code. Une solution a ce probléme est d’allouer une
espace mémoire pour chaque variable. La figure 21 (Fig. 111-21) montre deux exemples simples
qui font I’objet une comparaison de temps d’exécution. Pour le premier code (Fig. 111-21 (a)),
le vérificateur de code M-Lint trouve une nécessité de faire une allocation dynamique de
mémoire pour ces variables et il émet un avertissement [171]. Pour le second (Fig. 111-21 (b)),
une pré-allocation de mémoire est effectuée en utilisant la fonction « zeros ». Les temps
d’exécution des codes sont respectivement 12.47 sec pour le premier et 1.12 sec pour le second.
On peut remarquer que cette technique permet de réduire considérablement le temps de calcul.

La figure 111-21(c) illustre la quantité d’espace mémoire utilisée pour stocker les variables.
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c3t
tic
for

end
toc

= 2%]a3;

i=2:cst
a(i,i)=0.05%*2"(1i):
al(i,1)=0.05*3"(1i);

a2 (i,i)=a(i,i)*al(i,i):

a) code 1

Name Size

a 2000x2000
al 2000x2000
a2 2000x2000
b 2000x2000
bl 2000x2000
b2 2000x2000
c8tT 1x]1

cst = 2%*1e3;

tic

b=zeros (cst,cst); bl=zeros(cst,cst):

b2=zeros(cst,cst):

for i=2:cst
b(i,i)=0.05%2"(1):
bl(i,i)=0.05%*3"(1);
b2(i,i)=b(i,i)*bl(i,i):

end

toc

Elapsed time is 0.054665 seconds.

b) code 2

Bytes Class
32000000
32000000
32000000
32000000
32000000 double
32000000 double

8 double

double
double
double
double

c)

Fig. I11-21. Allocation de mémoire pour les variables

111.5.1.3.2. Optimiser stockage et éviter de créer des variables inutiles

Une utilisation réduite de la mémoire est particulierement importante lorsque nous

manipulons des ensembles de données volumineuses. L'acces aux données stockées dans le

disque dur est cependant plus lent que I'accés aux données stockées dans la RAM. Pour une

performance maximale, il faut adopter une gestion de la mémoire pour empécher le systéme ne

manque pas de la mémoire vive lors de I'exécution de MATLAB [171, 173, 174]. Pour le cas

de la modélisation par réseau de réluctances, nous avons des matrices creuses et volumineuses.

Dans le logiciel Matlab, des fonctions spécifiques telle que sparse et spalloc sont développées

pour stoker ce genre des matrices. Elles sauvegardent uniqguement les éléments non nuls de la

matrice. La figure 111-22 compare la quantité d’espace de la mémoire nécessaire pour stoker

une variable dans le cas une pre-allocation classique et le cas ou on utilise ces fonctions
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spécifiques. On peut constater que cette technique permet de réduire le temps de calcul et

[’utilisation de la mémoire RAM.

cst = 2*1e3;
cst = 2*1e3; tic
cic bll==zpalloc(cst,c8t,cs8t);
b=zeros (cst,cst); bl=zeros(cst,cst): bl2=spalloc(cst,cst,cst);
b2=zeros (cst,cst) ; bl3=spalloc(cst,cst,cst);
for i=2:cst for i=2:cst
b(i,i)=0.05%2"(1i); bl1(i,i)=0.05%2"(1i):
bl(i,1)=0.05%3"(1): bl2(i,1)=0.05%3~(1);
b2(i,i)=b(i,i)*bl(i,1i): bl3(i,i)=bli(i,i)*bl2(i,i);
end end
toc toc
Elapsed time is 0.054665 seconds. Elapsed time is 0.019212 seconds.
a) code 3 b) code 4
Name Size Bytes Class Attributes
b 2000x2000 32000000 double
bl 2000x2000 32000000 double
bll 2000x2000 48008 double sparse
bl2 2000x2000 48008 double sparse
bl3 2000x2000 48008 double sparse
b2 2000x2000 32000000 double
cst 1=l g8 double

c)

Fig. 111-22. Matrices creuses

111.5.1.3.3. Vectorisation du code si possible

MATLAB est optimisé pour les opérations impliquant I’utilisation des matrices et des

vecteurs. La vectorisation du code est bénéfique pour plusieurs raisons [175] :

1) Apparence : le code mathématique vectorisé apparait comme les expressions
mathématiques trouvées dans les manuels et le code est plus aisé a comprendre.
2) Moins de sources d’erreurs : sans boucles, code vectorisé est souvent plus courte.
Moins de lignes de code signifient moins de possibilités d’introduire des erreurs

de programmation.
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3) Performance : le code vectorisé s’exécute beaucoup plus rapidement que le code

correspondant contenant des boucles.

111.5.1.3.4. Calcul en parallele en utilisant la fonction parfor

Pour la modélisation par réseau de réluctances ou bien la modélisation analytique
hybride, le temps de résolution de systéme d’équations obtenu (Eq. 111-10) est considérable
important par rapport au temps d’exécution total du modeéle. Dans le but de minimiser le temps
d’exécution du code réseau de réluctances 3D, la fonction « parfor » est utilisée afin que la
solution du systéme pour les différentes positions du rotor soit déterminée simultanément. La
figure 111-23 compare le temps necessaire pour résoudre & un certain nombre de systémes

d’équations linéaires en utilisant une boucle for et une boucle parfor.

tic
for u=1l:length (xd)

tic
parfor u=l:length (xd)

C(:,u)=M\E(:,u): C(:,u)=M\E(:,u):

end

end
toc toc
Elapsed time is 496.7 seconds. Elapsed time is 380.85 seconds.
a) code 5 b) code 6

Fig. 111-23. Utilisation de parfor

Pour I’exemple ci-dessus, [M][nn X nn], [U ]J[nn X Npas] et [E ][nn X Npas] sont des
matrices. nn et Npas sont respectivement le nombre de nceuds (nn=176880) et le nombre de
position (Npas=61). On remarque qu’avec le code 6 est plus rapide que le code 5. Cependant,
la boucle parfor ne peut étre utilisée que si [176] :

a) Les instructions dans la boucle parfor doivent étre indépendantes.
b) Une itération de la boucle ne peut pas dépendre d’une itération précédente, parce

que les itérations sont exécutées dans un ordre non déterministe.
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111.6. Etude des performances des machines électriques

L'approche de modélisation par réseau de réluctances en 3D est utilisée pour évaluer les
performances (couple, pertes fer, induction magnétique, énergie magnétique) des machines
électriques (machine linéaire, machine a flux radial, machine a flux axial). Il s'agit des machines
synchrones a aimants permanents dont les aimants sont montés en surface. Les tableaux 1, 2 et

3 donnent les parameétres de ces machines.

Tableau I11-6 : Paramétres de la machine linéaire

Nom Symbole Valeur
Entrefer mécanique e (mm) 1
Nombre de paires de poles p 1
Pas polaire 7 (mm) 60
Largueur de 1’aimant m (MMm) 55
Epaisseur de 1I’aimant €a (Mmm) 10
Epaisseur de la culasse rotorique hr (mm) 15
hauteur de I’encoche hes (mm) 20
Epaisseur du stator hs (mm) 30
Largueur de 1’encoche Ws (mm) 10
Largueur de la dente Wg (mm) 10
Longueur active la (mm) 150
Induction rémanente de PM (T) Br (T) 1.2
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Fig. 111-24. Machine linéaire

Tableau I11-7 : Paramétres de la machine radiale

Nom Symbole Valeur
Entrefer mécanique e (mm) 1.5
Nombre de paires de poles p 6
Pas polaire Tp (rad) T/p
Ouverture de 1’aimant Tm (rad) 0.8 1p
Epaisseur de I’aimant €a (Mmm) 4
Rayon extérieur du rotor Ro (mm) 113.8
Rayon intérieur du stator Rz (mm) 119.3
Rayon extérieur de la machine Rs (mm) 171.1
Ouverture de la dente Wj (rad) n /36
Ouverture de 1’encoche Ws (rad) /72
Ouverture de I’isthme d’encoche Woes (rad) Ws /4
Hauteur en bas de I’isthme d’encoche hy (mm) 1.5
Hauteur d’encoche hes (Mm) 36.5
Induction rémanente de PM (T) Br (T) 1.2
Longueur active la (mm) 150

Type de magnétisation

Magnétisation radiale
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b)

Fig. 111-25. Machine a flux radial

Tableau I11-8 : Paramétres de la machine a flux axial

Nom Symbole Valeur
Nombre de paires de poles p 28
Nombre d’encoches Nenc 84
Pas polaire 7 (rad) mlp
Ouverture de I’aimant m (rad) 0.85 7
Epaisseur de I’aimant €a (Mmm) 10
Epaisseur de I’entrefer mécanique e (mm) 1.5
Epaisseur de I’encoche hes (Mm) 60
Ouverture de 1’encoche Ws (rad) /6
Epaisseur du stator hs (mm) 90.5
Rayon intérieur Ri (mm) 300
Rayon extérieur Re (mm) 400
Epaisseur de la culasse du rotor hr (mm) 20

Type de magnétisation

Magnétisation axial
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Fig. 111-26. Machine a flux axial

La figure 111-27 montre les différentes conditions aux limites utilisées pour la modélisation
par réseau de reluctances 3D. Pour valider les résultats obtenus a partir du réseau de réluctance 3D,
les machines ont été également modélisées par la méthode des éléments finis en 3D. La figure I11-
28 montre les différentes conditions aux limites appliquées pour effectuer 1’analyse par la méthode
élements finis.

Pour les deux approches (RdR 3D et MEF 3D), les noyaux ferromagnétiques du stator et du
rotor sont supposés étre constitués des tbles feuilletées et une valeur de perméabilité relative
équivalente est adoptée dans la direction normale au plan des téles. La figure I11-7 illustre la fagon

dont la valeur de la perméabilité relative équivalente de cette direction est calculée.

147



Condition aux limites de Dirichlet

Machine linéaire

Air extérieur

Conditions
aux limites anticycliques

a) Machine linéaire

Condition aux limites de Dirichlet

Air
extérieur

Machine
a flux
radial

Conditions
aux limites anticycliques

b) Machine radiale

Conditions aux limites
anticycliques

Condition aux limites
de Dirichlet

¢) Machine a flux axial

Fig. I11-27. Illustration des conditions aux limites utilisées pour le RdR 3D.
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Condition aux limites de Dirichlet
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Fig. 111-28 : Illustration des conditions aux limites utilisées pour la méthode des éléments finis.
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111.6.1.1. Induction magnétique

L’induction magnétique est évaluée au niveau de I’entrefer a 1’aide du réseau de
réluctances 3D et les résultats obtenus sont comparés aux résultats correspondants issus du
calcul par éléments finis en 3D (Fig. 111-30, Fig. 111-31, Fig. 111-32). Le champ magnétique B
(Eq. 111-11) est calculée sur chaque nceuds du réseau de réluctances situé dans sur la surface

d’alésage de la partie mobile.

—

B=B,+B,+B, (Eq. 11I-11)

Pour la méthode des éléments finis en 3D, une grille 2D (Fig. 111-29) a été créée au
milieu de I’entrefer de la machine et 1’induction magnétique est évaluée au niveau de cette
grille. Les résultats obtenus sont exportés dans des fichiers txt afin d’étre comparés aux résultats

du modeéle développé.

a) Cylindrique (Machine radiale)

b) Rectangulaire (Machine linéaire)

c) Circulaire (Machine a flux axial)
Fig. 111-29. Grille 2D
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Les figures (Fig. 111-30, Fig. 111-31) montrent respectivement la répartition de
I’induction magnétique au milieu de I’entrefer d’une machine linéaire et d’une machine radiale
obtenu a partir de la modélisation par réseau de réluctances 3D pour une position donnée du
rotor. On peut remarquer que la composante axiale de 1’induction magnétique Bz est pres que
nulle sauf aux deux extréemites de la machine dans la direction axiale. Cela est di aux effets de
bords transversaux de ces machines. On peut constater que ces résultats sont satisfaisants en
comparaison avec les résultats correspondants issus de la méthode des éléments finis en 3D
(MEF 3D).

La figure 111-32 montre la composante axiale de I’induction magnétique au milieu de
I’entrefer d’une machine a flux axial obtenue a partir de la modélisation par réseau de
réluctances 3D pour une position donnée du rotor. Pour la méthode des éléments finis en 3D,
I’induction magnétique est évaluée au niveau d’une grille 2D créée au milieu de ’entrefer de la
machine. On peut constater que le résultat est satisfaisant en comparaison avec le résultat

correspondant issu du calcul des éléments finis 3D (MEF 3D).
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b) By RdR 3D

a) Bx RdR 3D

d) By MFE 3D

c) Bx MFE 3D

e) Bz MFE 3D

Fig. 111-30. Induction magnétique dans I’entrefer de la machine linéaire
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Fig. 111-31. Induction magnétique dans I’entrefer de la machine a flux radial

153



BzenT
BzenT

0.5 0.5—-"'5

51429 380 25714 .1 2857
D .
theta(*) R (m) theta (%)

a) Bz RdR 3D b) Bz MEF 3D

0.8

0.6

0.4

0.2

Fig. 111-32. Composante axiale de I’induction magnétique dans I’entrefer de la machine a flux axial

111.6.1.2. Force de détente

Pour la machine linéaire présentée dans la figure (Fig. 111-24), la force de détente est
déterminée en utilisant la méthode du tenseur de Maxwell. Cette méthode est appliquée a la
surface de l'alésage des aimants permanents et 1I’expression de la force s’écrit ainsi :

- S
PGCD NS, Lax PGCD(Ns, p)
PO [ B0y, ) By o 2)
0 0 0

= (Eq. 111-12)

em

Ou By et By correspondent respectivement aux composantes tangentielle et normale de
la densité du flux magnétique. Lax est la longueur active de la machine et ye=hr+ea+e/4.

La figure 111-33 compare la force de détente obtenue & partir de 1’approche du réseau de
réluctance 3D et la méthode des eéléments finis en 3D. On peut observer que la force issue de la
méthode RdR-3D est satisfaisante en comparaison au résultat correspondant obtenu a partir de
la méthode des éléments finis. Pour le calcul de la force (ou le couple) de détente, I’approche
présentée dans cette partie nécessite de densifier le maillage au niveau de I’entrefer tout comme
la méthode des éléments finis. Le réseau de réluctances 3D est géneré a partir de ces
discreétisations suivantes : 10 éléments suivant la direction OZ, 97 éléments suivant la direction

OY et 120 éléments dans la direction OX. Pour la génération du réseau de réluctances, le
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maillage est homogene sauf dans la direction OZ. Le programme du RdR 3D a mis 169.39

secondes. Alors qu’il faut plus d’une heure pour le calcul de la méthode des éléments finis en
3D.

150 : : ,

C RAR3D []

100 g5

al

A0

Force de détente (M.rm)
=

-100

a 10 20 30 40 a0 B0
Position {rmrm)

Fig. I11-33. Force de détente de la machine linéaire (Fig. 111-24)

111.6.1.3. Couple de détente

La méthode du tenseur de Maxwell est adoptée pour calculer le couple de détente de la
machine radiale présentée dans la figure (Fig. 111-25). L expression du couple de la machine

s’écrit comme ci :

2.
PGCD(Ns, p)-R 2 “axPCCONs.p) Eq. 111-13
=R [ B0 R0 B0 R D) Gt 1
0 0 0

Ou Br et B, correspondent respectivement la composantes radiale et la composante

circonférentielle de I’induction magnétique. Re= Ro+eate/4.

Les noyaux ferromagnétiques de la machine radiale sont supposés étre constitués des
toles feuilletées. Pour les deux méthodes (RdR 3D et MEF 3D), le calcul est effectué avec une
perméabilité relative du noyau dans la direction axiale différente aux perméabilités relatives
dans les deux autres directions (ur, ). L'équation I11-3 est utilisée pour calculer la valeur de la

perméabilité relative équivalente dans la direction axiale.
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Les composantes de 1’induction magnétique (Eq. 111-14) sont déterminées pour chaque
nceud du réseau de réluctances situé sur la surface d’alésage des aimants permanents de la
machine. La valeur du couple de détente pour une position donnée est obtenue en faisant

I’intégral du produit des composantes de I’induction magnétique.

g _AU-P
s, ,
U (Eq. 111-14)
B¢ =—
r-op

Ou 4U, P sont respectivement la variation du potentiel scalaire magneétique et la

perméance radiale. Le produit de ces deux derniers correspond le flux radial sortant au nceud.

La figure 111-34 montre le couple de détente de la machine radiale. On peut remarquer
que le résultat issu du réseau de réluctance 3D est en accord avec le résultat de la méthode des
éléments finis 3D. Pour le calcul du couple de détente, le réseau de réluctances 3D est généré a
partir de ces discrétisations suivantes : 8 éléments suivant la direction OZ, 80 éléments suivant

la direction radiale et 120 éléments dans la direction circonférentielle.

Dans le cas de la machine a flux axial, le couple de la machine s’exprime [45] :

2.
Rex PGCD(Ns, p)
PGCD(Ns, & —
Lem _ PGCD(Ns.p), _[ IBZ(¢,r,ze)-B¢(¢,r,ze)-r2-dr-dgo (Eq. 111-15)
o Rin 0

Ou B; et B, correspondent respectivement la composantes axiale et la composante

circonféerentielle de I’induction magnétique. Ze= hy+eat+e/4.

La figure 111-34 compare le couple de détente obtenu par les deux approches de
modélisations (RdR 3D et MEF 3D) et encore une fois on constate une concordance entre les
résultats obtenus. Pour le calcul du couple de la machine a flux axial, les noyaux
ferromagneétiques de la machine MSAPFA sont supposés étre constitués des toles feuilletées
(Fig. 11-7). La figure 11-7 illustre le calcul de la valeur de la perméabilité relative équivalente
dans la direction radiale. Pour la méthode des éléments finis, le calcul est effectué avec une
perméabilité relative du noyau dans la direction radiale différente aux perméabilites relatives
dans les deux autres directions (uz, 1g). L'équation I11-3 est utilisée pour calculer la valeur de la

perméabilité relative équivalente dans la direction radiale. Dans le cas du réseau de reluctances
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3D, les réluctances des branches radiales sont déterminées avec une valeur de la perméabilité

relative équivalente.

Couple de détente (N.rm)

Fosition (%)

Fig. 111-34. Couple de détente de la machine radiale (Fig. 111-25)
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Couple de détente (M.m)
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-1500

-2000
1]

Fasition (%)

Fig. 111-35. Couple de détente de la machine a flux axial (Fig. 111-26)

Pour le calcul du couple de détente de la machine a flux axial, le réseau de réluctances
3D est géneré a partir de ces discrétisations suivantes : 122 eléments suivant la direction OZ,
15 éléments suivant la direction radiale et 120 éléments dans la direction circonférentielle. Le

nombre de nceud total est égal a 219600.
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111.6.1.4. Pertes fer

L’objectif de cette partic consiste a évaluer les pertes fer des machines électriques en
utilisant le modéle de Bertotti amélioré [126]. Ce modele de Bertotti est implémenté dans le
code du réseau de réluctances 3D présenté dans ce chapitre. Comme dans le cas 2D, le calcul
des pertes fer se fait en post-traitement que ce soit pour la méthode des éléments finis et la

modélisation par réseau de réluctances.

La densité volumique des pertes fer dans un élément donné du réseau de réluctance sont

calculées ainsi :

3
.d?2.0? 2 3 2 )
Prer (9) =k, B2 f +Gd—Q dB +k, - Q2. dB (Eq. 111-16)
6 do do
Ou kn, Bm, o, d et ke sont respectivement le coefficient de pertes par hystérésis, 1I’induction

maximale, la conductivité du matériau, 1’épaisseur de la tole et le coefficient de pertes en exces.

La figure 111-36(a) donne la variation des pertes fer en fonction de la fréquence. La
figure 111-36(b) montre la forme d’onde des pertes fer instantanés du stator sur un pas polaire
et pour une fréquence de 50Hz. La valeur de la perméabilité relative équivalente dans la
direction axiale de la machine est égale a 33. Les parties ferromagnétiques de la machine sont
laminées. Les résultats obtenus a partir de I’approche de modélisation par réseau de réluctance
en 3D sont satisfaisantes en comparaison aux résultats correspondants issus de la méthode des
éléments finis en 3D. Pour le calcul des pertes fer, la machine linéaire est découpée en 5 suivant
la direction OZ, 97 dans la direction OY et 120 dans OX. Le nombre de nceud total est égal a
58200. Le temps d’exécution du code RdR-3D est 250 secondes. Alors qu’il faut plus d’une

heure pour le calcul de la méthode des éléments finis en 3D.

Pour la machine radiale, la figure 111-37(a) donne les pertes fer au stator de la machine
radiale. La figure 111-37(b) montre des pertes fer instantanés du stator sur un pas polaire et pour
une fréquence de 50Hz. Les parties ferromagnétiques de la machine sont laminées. La valeur
de la perméabilite relative équivalente dans la direction axiale de la machine est égale a 33.
Pour le calcul des pertes fer, le réseau de réluctances est généré a partir du découpage suivant :
5 éléments suivant la direction OZ, 84 éléments dans la direction radiale et 120 dans la direction
circonférentielle. Le nombre de nceud total est égal a 50400. Le programme du RdR 3D a mis
100 secondes. Alors qu’il faut plus d’une heure pour le calcul de la méthode des éléments finis
en 3D.
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Fig. 111-37. Pertes fer au stator de la machine radiale

Pour la machine a flux axial, la figure 111-38(a) donne les pertes fer au stator. La figure

I11-38(b) montre la forme d’onde des pertes fer instantanés du stator sur un pas polaire et pour

une fréquence de 50Hz. Les parties ferromagnétiques de la machine sont laminées. La valeur

de la perméabilité relative équivalente dans la direction radiale de la machine est égale a 33.

Pour le calcul des pertes fer, le réseau de réluctances est généré a partir du découpage suivant :

72 éléments suivant la direction OZ, 3 éléments dans la direction radiale et 120 dans la direction

circonférentielle. Le nombre de nceud total est égal a 25920. Le programme du RdR 3D a mis
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70 secondes. Alors qu’il faut plus d’une heure pour le calcul de la méthode des éléments finis
en 3D.

Tous les calculs présentés dans ce chapitre sont faits sur une machine dont les
caractéristiques sont : Intel (R) Core (TM) i7- 4810MQ CPU@ 2.80 GHz 2.80 GHz - 32 Go
(RAM). Quel que soit pour ces trois machines (machine linéaire, machine radiale, machine a
flux axial) et pour les deux approches de modélisation (RdR 3D et MEF 3D). Les pertes fer
présentés dans ce chapitre sont évaluées pour un fonctionnement a vide de ces machines
électriques.
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Fig. 111-38. Pertes fer au stator de la machine & flux axial

111.6.1.5. Energie magnétique

Le calcul de I’énergie magnétique est détaillé dans le deuxieéme chapitre de ce mémoire
de these (11.4.2.1). Le calcul de I’énergie magnétique en 3D se fait de la méme maniére qu’en
2D. De ce fait, les parties similaires ne sont pas reprises dans cette partie. Pour chaque elément
volumique donné du réseau de réluctances 3D, I’énergie magnétique est déterminée sur chaque
branche du circuit magnétique équivalent de cet élément et leurs sommes donnent 1’énergie
magnétique emmagasinée dans cet élément volumique (Fig. 111-16). L’énergie magnétique

stockée dans le circuit magnétique de la machine électrique est donnée :
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nel

Wepe = > Wy (Eq. 111-17)
=

Ou nel et W, correspondent respectivement le nombre de 1’élément du réseau de

réluctances et 1’énergie de magnétique d’un ¢lément volumique donné.

Les figures (Fig. 111-39, Fig. 111-40) montrent respectivement 1’énergie magnétique
emmagasinée au stator sur un pas polaire de la machine linéaire et la machine radiale dans le
cas linéaire (pas de saturation magnétique). Les résultats obtenus a partir du réseau de
réluctances 3D sont a constante prés aux résultats correspondants issus de la méthode des

éléments finis en 3D.

Energie (1)

ns 1 i i i I
0
Position en mm

Fig. 111-39. Energie au niveau du stator de la machine linéaire

Energie magnétique du stator (J)

a 10 20 30 40 50 B0
Position ()

Fig. 111-40. Energie magnétique stockée au stator de la machine & flux radial
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La figure 111-41 montre 1’énergie magnétique emmagasinée au stator de la machine a
flux axial dans le cas linéaire (pas de saturation magnétique). Le résultat obtenu a partir du
réseau de réluctances 3D est a constante pres du résultat de la méthode des éléments finis en
3D.
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Fig. I11-41. Energie magnétique stockée au stator de la machine a flux axial

111.7. Conclusion

Dans ce chapitre une approche analytique hybride quasi-3D a été proposée. Cing
machines synchrones a aimants permanents a flux axial ayant des formes d’aimants et des
excursions radiales différentes ont été modélisées par cette approche afin d’estimer les pertes
fer de ces machines. Une étude de sensibilité des pertes est également effectuée. Il a été constaté
que, pour I'estimation des pertes de fer, le modéle au rayon moyen (modéle avec une couche)
est suffisant pour obtenir une bonne estimation des pertes. Les résultats obtenus a partir de
I'approche proposée sont comparés aux résultats correspondants issus de la méthode des
éléments finis quasi-3D (Quasi-3D FEM) et par la méthode en éléments finis 3D. Une bonne
concordance est obtenue entre les résultats des trois approches. Le modele analytique hybride
quasi-3D proposé peut étre un bon estimateur des pertes fer des machines dans la phase de pré-
dimensionnement. Le couple de détente des machines a flux axial est évalué¢ a I’aide de

I’approche multicouche. Par contre, pour le calcul du couple de détente, la machine est
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subdivisee en 6 couches pour obtenir des résultats satisfaisants en comparaison aux résultats de

la méthode des éléments finis 3D.

Dans la deuxiéme partie de ce chapitre, nous avons présenté I'approche de modélisation
par réseau de réluctances en 3D. Cette approche proposée a montré notamment ces
performances et sa capacité pour la modélisation des machines électriques. Le modéle
développé¢ aide a prendre en compte la saturation magnétique et I’effet de feuilletage du circuit
magnétique de la machine. Cependant, tous les calculs présentés dans ce chapitre sont effectués
dans le cas linéaire et la saturation magnétique n’est pas prise en compte pour une raison de

manque de temps. Néanmoins, elle reste une priorité pour nous dans nos perspectives.

Le code du réseau de réluctances développé sur le logiciel Matlab a été optimisé et
quelques techniques primordiales permettant d’avoir les bonnes pratiques d’utilisation du
logiciel sont également présentées. Elles aident a réduire considérablement le temps
d’exécution du programme et une utilisation efficace de la mémoire de I'unité de calcul. Ce
code amélioré sera induit sous la forme d'un module dans un code SIMUMSAP développé au
GREAH. Cet outil utilise des méthodes analytiques et constitue une alternative intéressante a
la méthode des eéléments finis dans la phase de pré-dimensionnement. Une présentation détaillée

de cet outil est exposée dans la référence [45].

Cette modélisation de réseau de réluctances a été utilisée pour évaluer les performances
de trois machines ¢électriques. Pour prendre en compte les effets de bords transversaux, 1’air
extérieur est modélisé par un réseau de réluctances 3D. La formulation améliorée de Bertotti
est également implantée dans le code RdR 3D. La méthode de tenseur de Maxwell est adoptée
pour la force et du couple de détente. Quels que soient pour les trois machines électriques, les
résultats obtenu a partir la modélisation par réseau de réluctances 3D sont validés par les
résultats correspondants issus de la méthode des éléments finis en 3D. Afin de montrer le gain
obtenu en temps de calcul pour la phase de pré-dimensionnement, les temps d’exécutions du
code RdR 3D sont comparés aux temps mis par le logiciel Flux 3D. Pour la modélisation par
réseau de réluctances, ce temps correspond le temps nécessaire a la génération du réseau jusqu’a
I’exploitation de la solution. Par contre, seul le temps requis a la résolution du scénario et

I’exploitation de la solution sont considérés pour la méthode des €léments finis.
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Dans ce meémoire de thése, les travaux menés portent sur la modélisation électromagnétique
pour le pré-dimensionnement et la conception des machines synchrones & aimants permanents a
flux axial intégrées dans une chaine de conversion de I’éolien de fort puissance. L’objectif de
cette thése était de développer une approche de modélisation tridimensionnelle et légére des
machines a flux axial afin de réduire la durée des étapes du processus de conception.

Dans le premier chapitre, un état de I'art sur les méthodes de modélisation analytique
des machines électriques a permis de constater la nécessité de développer une approche de
modélisation tridimensionnelle 1égére et précise, permettant d'explorer une espace de solutions
potentielles dans les premiéres étapes du processus de conception. L’analyse de 1’évolution de
I’énergie éolienne a montré que les génératrices a entrainement direct deviennent une solution
intéressante. Les machines a flux axial a aimants permanents ont une forme discoidale et la
longueur axiale de ces machines est beaucoup plus petite par rapport aux machines a flux radial,
ce qui est tres souvent crucial dans les applications encastrées telles que 1’éolien. Elles
constituent une alternative intéressante aux machines a flux radial & cause de sa forme
compacte, son encombrement réduit et a sa densité de couple élevée. Au cours de ces derniéres
années, certains fabricants d’éolien ont opté des générateurs a flux axial & entrainement direct
pour 1’éolienne. Parmi les différentes structures de la machine a flux axial, les machines a flux
axial a double excitations permettant d’offrir la possibilité de contréler le flux magnétique dans

Pentrefer et elles constituent une meilleure solution.

Dans le deuxiéme chapitre, deux approches de modélisation bidimensionnelles pour le
pré-dimensionnement des machines électriques ont été proposées. Une approche de
modeélisation par réseau de réluctances presentée consiste a mailler le domaine d’étude avec des
éléments 2D comme la méthode des éléments finis. La densité du maillage dépend des
grandeurs magnétiques que 1’on souhaite évaluer (induction magnétique, flux, couples (ou
forces), pertes fer, ...etc.) ainsi que la précision souhaitée. La capacité et la rapidité de cette
approche ont été démontrées lors de 1’é¢tude de performance des machines électriques. Ce
modele développé nous a permis de calculer la répartition de I’induction magnétique dans les
differentes régions de la machine a vide et en charge. Les résultats obtenus a partir de cette
approche sont trés satisfaisantes en comparaison avec les résultats issus de la méthode des
éléments finis. La prise en compte de la saturation magnétique dans le modele réseau de
réluctances proposé est exposée. La méthode de Newton Raphson est utilisée pour la résolution
du systéme d’équations algébriques non-lineaire. Le calcul de la matrice jacobienne est détaille.
La deuxiéme approche proposée dans ce chapitre est une approche de modélisation hybride

basée sur un couplage direct entre un réseau de réluctances généré a partir d’un maillage du
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domaine d’étude et une solution formelle des équations de Maxwell dans les régions de faible
perméabilité (entrefer magnétique). La solution analytique est développée en formulation
potentiel scalaire magnétique et le couplage direct entre deux méthodes est explicite. Cette
approche analytique hybride a permis d’évaluer avec précision les performances (induction
magnétique, couples/forces électromagnétiques, flux, f..m., énergie magnétique,...etc.) des
machines électriques pour les fonctionnements a vide et en charge. Les résultats obtenus a partir
du modele développé sont tres satisfaisants en comparaison avec les résultats issus de la
méthode des éléments finis. La saturation magnétique est prise en compte dans ce calcul.
Néanmoins, les deux approches proposées ont un temps de calcul de I’ordre de quelques
secondes et elles peuvent étre utilisées pour le pré-dimensionnement des machines électriques.
Mais I’approche analytique hybride présente un bon compris du rapport précision / temps entre

les méthodes analytiques et les méthodes numériques.

Dans le troisieme chapitre, premiérement une approche analytique hybride quasi-3D
considérant la nature 3D de la machine a flux axial a été proposée. Cette approche analytique
hybride quasi 3D consiste a diviser la machine en un certain nombre de tranches concentriques
dont chacune peut étre modélisée a l'aide d'un modéle analytique hybride 2D. Le modele
analytique hybride proposé est utilisé pour prédire les grandeurs magnétiques (induction
magnétique, couple de détente et pertes fer) des machines synchrones a aimants permanents a
flux axial ayant des formes des aimants permanents et des excursions radiales différentes. Un
état de I’art sur le calcul des pertes fer en 3D des machines a flux axial est réalisé. Parmi les
méthodes présentées dans la littérature, la formulation de Bertotti [126] est implantée dans le
modele. Le calcul des pertes fer se fait en post-traitement a 1’aide de cette formulation. Une
bonne concordance est obtenue entre les résultats obtenus a partir du modéle analytique hybride
quasi-3D et les résultats issus de la méthode des éléments finis en 3D. Une étude de sensibilité
des pertes est également effectuée. Il a été constaté que, pour I'estimation des pertes de fer, le
modele de rayon moyen (modéle avec une couche) est suffisant pour obtenir une estimation des
pertes. Le modele analytique hybride quasi-3D proposeé peut étre utilisé pour estimer les pertes
fer des machines a flux axial. Le couple de détente des machines a flux axial est évalué a 1’aide
de I’approche analytique hybride quasi-3D. Les résultats obtenus a partir de cette approche sont

en accords avec les résultats issus de la méthode des éléments finis 3D.

Dans la derniére partie du troisieme chapitre, une approche de modélisation par réseau
de réluctances tridimensionnelle est présentée. Cette approche a montré notamment ces

performances et sa capacité pour la modélisation des machines électriques. Trois types des
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machines électriques ont fait 1’objet d’une application dans cette analyse. La formulation
améliorée de Bertotti est utilisée pour calculer les pertes fer et la méthode du tenseur de
Maxwell est adoptée pour déterminer la force ou le couple de détente. L air extérieur englobant
la machine est modélisé par le réseau de réluctances 3D afin de prendre en compte les effets de
bords dans le calcul du champ magnétique. Les résultats obtenus a partir de la modélisation par
réseau de réluctances 3D sont validés par les résultats correspondant issus de la méthode des
éléments finis en 3D. Afin de montrer le gain obtenu en temps de calcul pour la phase de pré-
dimensionnement, les temps d’exécutions du code RdR 3D sont comparés aux temps mis par
le logiciel Flux 3D. Pour la méthode du réseau de réluctance, ce temps correspond au temps
nécessaire a la génération du réseau jusqu’a 1’exploitation de la solution. Par contre, seul le
temps requis a la résolution du scénario et I’exploitation de la solution sont considérés pour la

méthode des éléments finis.

Enfin, en termes de perspectives, le modéle réseau de réluctances pourra étre amélioré
afin de réduire encore le temps de calcul. Une des pistes de recherche serait de modéliser
I’entrefer par un modéle analytique basé sur la résolution des équations de Maxwell pour réduire
considérablement le nombre de nceuds et, par conséquent, le temps de calcul. Le développement
d’une approche analytique hybride 3D et le couplage avec d’autres modeles (thermique,

mécanique, ...etc.) constitueront des éléments prioritaires dans la perspective.
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Annexe 2 : Etude de performances de la

machine a flux radial (Fig. 11-7, Tableau 11-1)

Cette partie est consacrée a 1’¢tude de performance d’une machine radiale dans le cas
linéaire. Le cas non linéaire (prise en compte de saturation magnétique) est présenté dans la
section (I1.4) de ce mémoire de thése. La machine synchrone a aimants permanents présentée
dans la figure 11-7 fait également, ici, I’objet d’une application. Une étude de performance de
cette machine synchrone a aimants permanents a flux radial est menée et les résultats obtenus

a partir du MAH sont confrontés a ceux correspondants issus de la méthode des éléments finis.

La figure A2-1 compare les composantes de 1’induction magnétique, obtenues au milieu
de I’entrefer, a ’aide du MAH aux résultats correspondants issus de la méthode des éléments
finis pour une position donnée du rotor dans le cas linéaire. On remarque que les résultats du
modéle analytique hybride sont parfaitement en accord avec les résultats obtenus par la méthode

des éléments finis.

My

16 I I 1 I K | | | i !
0 20 40 B0 &0 100 120 08, 20 40 B0 a0 100
Angle (%) Angle %)
a) Composante radiale b) Composante tangentiel

Fig. A2- 1 : Induction magnétique au milieu de I’entrefer

La répartition de I’induction magnétique est évaluée au niveau du stator a 1’aide du

MAH et les résultats obtenus sont confrontés aux résultats correspondants issus du calcul
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éléments finis (Fig. A2- 2). On constate qu’il est difficile de distinguer les résultats obtenus a

partir de ces deux approches.
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Fig. A2- 2 : Répartition de I’induction magnétique

L’énergie magnétique est déterminée en utilisant les équations (Eq. 11-39) et (Eq. 11-40).

La figure A2-3 montre 1’énergie magnétique stockée dans le circuit magnétique. Les résultats

obtenus a partir du modele analytique hybride correspondent a ceux issus de la méthode des
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éléments finis a une constante pres. Dans la figure A2-3, les résultats issus du calcul des

éléments finis sont représentés en rouge.
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Fig. A2- 3 : Variation de I’énergie magnétique emmagasinée en fonction de la position

Le couple développé par la machine électrique est calculé en utilisant la méthode de

tenseur de Maxwell (MTM) et la méthode des travaux virtuels (MTV). Ces résultats concordent

bien avec ceux obtenu a partir de la méthode des éléments finis.
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Les flux et les f.é.m. sont également évalués a I’aide du mod¢le analytique hybride. La

figure A2-5 compare les flux et les f.e.m. obtenus a partir du MAH aux résultats correspondants

Fig. A2- 4 : Couples (cas linéaire)

issus des calculs éléments finis. Ces résultats des deux approches concordent bien.

La figure A2-6 montre les pertes fer obtenus en utilisant la formulation de Bertotti. Ces

résultats concordent bien avec ceux obtenu a partir de la méthode des éléments finis.
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Fig. A2- 6 : Pertes fer au stator

Le tableau A2-1 montre une comparaison du temps de calcul entre le modele analytique
hybride et la méthode des éléments finis. Les calculs des pertes sont effectués de la méme
maniere pour les deux approches et sur la méme station de travail (Tableau A2-1). On peut
remarquer que le modele analytique hybride permet un gain de temps appréciable. Le modeéle
analytique hybride fournit des résultats satisfaisants en une seconde (Tableau A2-1).

L’utilisation de la modélisation analytique hybride représente un bon compromis entre la
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méthode des éléments finis relativement, colteuse en temps de calcul, et les méthodes

analytiques relativement légeéres, ou la saturation magnétique est négligée. Ce modeéle peut étre

implanté avec un algorithme d’optimisation.

Tableau A2-1. Comparaison le temps de calcul entre MAH et MEF

Time de calcul Nombre Caractéristiques de
Approches .
Couple F.e.m. | Pertes fer | de nceuds I’ordinateur
Modele
analytique 0.57sec | 0.54sec | 0.80sec 1620 HP ZBOOK, Intel (R)
hybride (MAH1) Core (TM) i7, 4810MQ
Méthode des CPU@ 2.80 GHz, 32
o 4 min 4 min )
éléments finis 7 min 11716 Go (RAM
21s 21s
(MEF)
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Annexe 3 : modele analytique hybride

A3.1. Application : machines électriques

=
&
T
=
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A3.2. Etude de performances de la machine MR1

Fig. A-0-3. Machine radiale 1 (MR1)

Tableau A-0-1 : Parametres de la machine MR1

Nom Symbole Valeur
Entrefer mécanique e (mm) 1.5
Nombre de paires de poles p 3
Pas polaire 7 (rad) n/3
Ouverture de I’aimant m (rad) 0.8 1p
Epaisseur de I’aimant €a (mm) 6
Rayon extérieur du rotor Ro (mm) 50
Rayon intérieur du stator R2 (mm) 575
Rayon en haut de I’encoche Rz (mm) 775
Rayon extérieur de la machine R4 (mm) 87.5
Ouverture de la dente Wq (rad) n/18
Ouverture de 1’encoche Ws (rad) n/18
Ouverture de I’isthme d’encoche Wes (rad) Ws /4
Hauteur en bas de I’isthme d’encoche (Fig. A-0-2 h1 (mm) 1.5
(©)
Hauteur en haut de I’isthme d’encoche (Fig. A-0-2 hz (mm) 15
(c))
Induction rémanente de PM (T) Br (T) 1

Type de magnétisation

Magnétisation radiale
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La forme d’onde de I’induction magnétique au milieu de I’entrefer :
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Fig. A-0-4. Machine radiale 1 (MR1)
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Etude de performances de la machine ML1
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Fig. A-0-12. Machine linéaire 1 (MDS) [71]
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Tableau A. 0-3 : Paramétres de la machine

Nom Symbole Valeur
Entrefer mécanique e (mm) 1.5
Nombre de paires de poles p 3
Pas polaire 7 (rad) n/3
Ouverture de I’aimant mm (rad) 0.8 1p
Epaisseur de I’aimant ea (Mm) 6
Rayon extérieur du rotor Ro (mm) 50
Rayon intérieur du stator R2 (mm) 575
Rayon en haut de I’encoche Rz (mm) 77.5
Rayon extérieur de la machine R4 (mm) 87.5
Ouverture de la dente Wy (rad) /18
Ouverture de ’encoche Ws (rad) /18
Ouverture de I’isthme d’encoche Wes (rad) Ws /4
Hauteur en bas de I’isthme d’encoche (Fig. h1 (mm) 1.5
A-0-1(c))
Hauteur en haut de I’isthme d’encoche (Fig. ha (mm) 1.5
A-0-1(c))
Induction rémanente de PM (T) Br (T) 1

Type de magnétisation

Magnétisation radiale
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Stator iron loss (Wim)
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Fig. A-0-16. Pertes de fer au stator en circuit ouvert
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