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Introduction générale 
L'énergie électrique est un élément clé de la vie quotidienne dans notre civilisation. 

Partout dans le monde, l'électricité a trouvé de nombreuses applications, dans divers 
domaines de la vie, dans l'industrie, l'agriculture, le transport et les usages domestiques. 
L'électricité est considérée comme la forme d'énergie la plus souple et la plus polyvalente. 
Elle reste classée an tant que source d'énergie secondaire parce qu’elle provient de sources 
primaires comme le charbon, le gaz, le pétrole, l'hydroélectricité, l'énergie éolienne et 
solaire. En raison des différentes possibilités de conversion, c'est une source d'énergie bien 
adaptée pour les applications demandées par la consommation. Cependant, l'énergie étant 
une ressource rare et précieuse, l'accent doit être mis sur son utilisation optimale. 

Des combustibles fossiles sont brûlés pour produire de la chaleur dans une chambre 
de combustion, puis l'énergie thermique est convertie en énergie mécanique au travers 
d’une turbine. Les turbines à vapeur (ou à gaz) dans diverses configurations utilisent 
pratiquement tous les combustibles fossiles, du charbon au gaz naturel en passant par le 
pétrole et du combustible nucléaire à l'énergie géothermique. L'énergie thermique est 
ensuite convertie en énergie mécanique dans une turbine. La turbine entraîne un 
générateur électrique pour produire de l'énergie électrique. L'énergie cinétique de l’eau et 
du vent est également récupérée dans un moteur primaire (turbine) qui, à son tour, 
entraîne un générateur électrique. Jusqu'à présent, la plupart de l'énergie électrique est 
produite dans des générateurs synchrones à vitesse constante qui délivrent de la puissance 
aux systèmes d'énergie électrique. L'introduction des systèmes d'alimentation 
décentralisés conduit à une diversité accrue et à la diffusion d'une gamme plus large de 
fournisseurs d'énergie électrique. La stabilité du système, la livraison rapide et efficace et 
le contrôle de l'énergie électrique dans ces systèmes distribués exigent une connaissance 
approfondie des phénomènes physiques dans les générateurs synchrones.  

L’expansion des sources d’énergies renouvelables a une bonne influence sur 
l’environnement, mais en même temps, elle a bien complexifié le fonctionnement des 
réseaux électriques. La commission européenne a créé un projet nommé Grid Code pour 
standardiser les normes des réseaux électriques afin de réguler le fonctionnement des 
groupes électrogènes au sein des réseaux électriques de l’Union Européenne. Le contenu 
de Grid Code varie en fonction des exigences des producteurs d’électricité. Généralement, 
le Grid Code spécifie le comportement requis d'un générateur connecté au réseau 
électrique pendant les perturbations du système. Les exigences de ces normes incluent la 
régulation de tension, les limites de facteur de puissance et l'alimentation réactive, la 
réponse à une défaillance du système (court-circuit), la réponse aux changements de 
fréquence sur le réseau et l'obligation de passer par de courtes interruptions. Pour suivre 
les normes du Grid Code, il faut faire des études de comportement de la machine pendant 
les transitoires comme les courts-circuits ou les creux de tension de réseau. Ces 
transitoires impliquent l’apparition de valeurs élevées des courants, tensions et couples 
dans la machine. En considérant les coûts et les problèmes de sûreté pendant les essais 
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sur la machine réelle, nous voyons rapidement l’intérêt d’utiliser des modèles des 
générateurs qui sont indispensables pour ces études. 

Les premiers modèles des machines synchrones ont été développés il y a un siècle. Ces 
modèles se basent sur des calculs analytiques et des essais basiques pouvant être faits sur 
une machine comme l’essai à vide ou de court-circuit permanent. Ces modèles se 
caractérisent par de nombreuses simplifications comme la linéarité du circuit magnétique 
ou l’égalité entre toutes les inductances mutuelles de la machines. En conséquence, ces 
modèles ont été très limités dans leurs applications. De nos jours, les machines synchrones 
sont bien saturées au point de fonctionnement nominal. Ceci concerne notamment les 
machines de taille petite et moyenne où les modèles conventionnels ne donnent pas de 
résultats satisfaisants. Malgré les nombreuses variantes des modèles dynamiques, il y a 
encore une marge de progression importante dans ce domaine. 

Les travaux de recherches présentés dans cette thèse ont été effectués via une 
collaboration entre Leroy Somer et le laboratoire de génie électrique et électronique de 
Paris (GEEPS). Ils s’intéressent à l’étude des transitoires dans les machines électriques, 
plus particulièrement à la modélisation non-linéaire par circuits couplés, dans le contexte 
de Grid Code. La problématique de ces travaux est donc d’améliorer la compréhension du 
comportement des machines lors des régimes transitoires en mode saturé ainsi que leur 
modélisation. Il s’agit ensuite de mieux prédire les courants et le couple électromagnétique 
lors des régimes transitoires engendrés par les défauts pour mieux maîtriser les études de 
stabilité et les choix de protection électrique des générateurs électriques connectés sur les 
réseaux électriques. Pour avancer dans la résolution de cette problématique, ce mémoire 
de thèse est constitué de cinq chapitres. 

Le premier chapitre est une introduction aux structures de bases des machines 
synchrones, à la modélisation linéaire et aux effets de la saturation dans les alternateurs 
synchrones. Nous présenterons rapidement les généralités au sujet des machines 
synchrones. Ensuite, deux groupes des modèles linéaires de type circuit seront présentés. 
Diverses manifestations de la saturation magnétique seront décrites dont l’impact de la 
saturation sur les performances de la machine. 

Le deuxième chapitre abordera la modélisation dynamique non-linéaire d’une machine 
synchrone. Dans un premier temps, nous justifierons la nécessité d’utiliser le flux comme 
variable d’état dans les modèles non-linéaire de type circuit. Ensuite, nous nous 
concentrerons sur le développement des modèles non-linéaires dq sans amortisseurs. Trois 
méthodes d’intégration de la saturation dans les modèles de type circuits seront 
présentées. Ces méthodes constituent la base de la plupart modèles non-linéaires de 
circuits couplés. Les outils développés tout au long du chapitre II permettront d’analyser 
les effets liés à la saturation des flux de fuites. 

Le troisième chapitre décrira la modélisation des générateurs avec la prise en compte 
des amortisseurs. En se basant sur les connaissances acquises sur le modèle dq sans 
amortisseurs, nous développerons le modèle non-linéaire dq avec les amortisseurs. Une 
méthode d’identification des inductances des amortisseurs de la machine synchrone en 
régime saturé sera ainsi présentée. Nous finirons le chapitre avec le modèle non-linéaire   



Page | 3  
 

hybride entre le modèle dq et le modèle abc. Tous les modèles seront validés à partir des 
simulations de régimes transitoires en utilisant la méthode des éléments finis.  

Dans le quatrième chapitre, le modèle dq sans amortisseurs sera utilisé pour les études 
de la stabilité statique et la stabilité transitoire. L’influence de la saturation sur le couple 
électromagnétique et le diagramme de puissance sera analysée. Ainsi, à partir des 
cartographies des flux, les réactances dans l’axe d et q en fonction des trois courants seront 
définies.  

Ce mémoire se termine avec le cinquième chapitre qui présentera des simulations de 
l’ensemble constitué du générateur, du pont de diodes et de l’excitatrice. Les modèles du 
générateur et de l’excitatrice ont des tensions comme entrées et des courants comme 
sorties. La connexion en série de ces trois modèles nécessite une adaptation de la 
modélisation du pont pour réaliser les interfaces numériques.  L’excitatrice représente 
aussi un cas intéressant pour la modélisation dynamique, parce que ses signaux électrique 
contiennent les harmoniques d’espace. En reliant ces trois modèles ensemble, nous verrons 
que la tension d’excitation de la machine principale est loin d’être constante et comment 
un transitoire « parcourt » tout le système. 

Cette thèse a ouvert des pistes pour reconsidérer plusieurs aspects de fonctionnement 
du groupe électrogène connecté sur le réseau qui vont être exploités à la suite de la thèse. 
Les perspectives seront décrites dans la conclusion générale. 
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I.1. Introduction 

La majeure partie de l’énergie électrique produite dans le monde provient des 
machines synchrones dont les rotors sont entraînés par des turbines hydrauliques, des 
turbines à vapeur ou par des moteurs à combustion. Tout comme les machines à induction 
sont les acteurs principaux de la conversion de l’énergie électrique en énergie mécanique, 
les machines synchrones sont les acteurs principaux de la conversion de l’énergie 
mécanique en énergie électrique[1]. Les machines synchrones ont été largement étudiées 
dans de nombreux articles [2][3][4][5] et livres [6][7][8][9]. Dans le cadre de ce travail, nous 
nous concentrons sur les aspects de la modélisation des générateurs synchrones pour la 
simulation des régimes transitoires afin de mener les études de stabilité et de pouvoir 
mettre au point la commande de ces machines.  

Ce premier chapitre a pour objectif de rappeler des bases de la modélisation des 
machines synchrones. L’accent sera mis notamment sur les modèles utilisés pour l’analyse 
des régimes transitoires au sein d’un système comportant plusieurs éléments.  Nous 
commencerons ce chapitre par une courte description des généralités concertant les 
machines synchrones. Nous rappellerons ensuite les équations des modèles de type circuit. 
Les modèles dans le repère abc et dans le repère dq seront présentés. Les enroulements 
de la machine à pôles saillants seront caractérisés. Puis, les conventions pour les 
diagrammes vectoriels seront établies. Nous aborderons aussi la modélisation par 
éléments finis (EF). Nous dégagerons de chaque modèle les avantages et inconvénients. 
Ensuite, nous passerons à la description des effets de la saturation qui apparaissent dans 
une machine. Nous finirons par analyser l’impact de la saturation sur les performances 
des machines synchrones. 

I.2. Généralités 

La machine synchrone est une machine à courant alternatif. Sa vitesse mécanique 
dépend de la fréquence des courants des enroulements au stator et du nombre de pôles. 
Les enroulements au stator peuvent être triphasés, biphasés ou monophasés. Les 
enroulements au stator qui sont le siège de l’induction de la force électromotrice sont 
nommés l’induit.  Selon le type d’excitation, les machines synchrones peuvent être divisées 
en deux groupes : les machines à aimants permanents (en anglais Permanent-Magnet 
Synchronous Machine PMSM) ou les machines synchrones  à rotor bobiné (en  anglais 
Wound-Rotor Synchronous Machines WRSM) [10]. La machine à aimants permanents est 
illustrée sur la Fig.I.2.1. Les générateurs synchrones à rotor bobiné comportent aussi des 
amortisseurs au rotor. L’enroulement d’excitation au rotor (circuit f ) participe à la 
création du flux principal de la machine (flux magnétisant ou flux utile). Cette bobine au 
rotor est appelée l’inducteur. Une autre répartition peut être faite selon la forme du rotor : 
le rotor à pôles saillants et le rotor à pôles lisses (rotor cylindrique). Ces deux types de 
rotor sont présentés en Fig.I.2.2. Les machines à pôles saillants sont construites pour des 
applications à basse vitesse et peuvent comporter un grand nombre de pôles. On peut les 
trouver dans les centrales hydrauliques. Les machines à pôles lisses peuvent tourner à 
vitesse importante et comportent généralement un petit nombre de pôles.  Elles sont 
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utilisées pour les alternateurs de centrales nucléaires ou de centrales thermiques. Il existe 
aussi des machines à pôles massifs dont le circuit magnétique n’est pas feuilleté. Dans le 
cadre de cette thèse, nous allons étudier la machine synchrone à pôles saillants avec un  
circuit magnétique feuilleté. 

 

Fig.I.2.1. Structure de la machine synchrone à aimants permanents 

 

 

Fig.I.2.2. Structure de la machine à pôles saillants, à rotor bobiné à gauche et pôles lisse à 
droite 

 

Le courant passant dans le circuit inducteur crée une force magnétomotrice (FMM) 
dans l’entrefer. Le champ magnétique de l’inducteur  interagit avec le champ magnétique 
créé par l’enroulement au stator (la réaction d’induit). Le résultat de cette interaction est 
le couple électromagnétique qui engendre le mouvement du rotor (fonctionnement moteur) 
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ou freine le rotor (fonctionnement générateur). En régime établi, la vitesse du rotor est 
égale à la vitesse de rotation du champ magnétique généré par les enroulements au stator. 
D’où le nom de « machines synchrones » pour ce type de machines. 

I.3. Modèle abc  

Les comportements statique et dynamique d’une machine peuvent être prévus grâce 
aux modèles de cette machine. Chaque modèle se caractérise par différents degrés de 
complexité. Généralement, en augmentant la complexité d’un modèle, le temps 
d’élaboration de ce modèle et son temps de simulation augmentent. Nous allons rappeler 
les modèles les plus connus dans la littérature et dégager les avantages et inconvénients 
de chacun.  

D’une manière générale, les modèles de la machine synchrone ont comme entrées : 

▪ tensions au stator va, vb et vc 
▪ tension de l’excitation vf 
▪ vitesse mécanique ǚmec 

et comme sorties : 

▪  courants statoriques ia, ib et ic 
▪  courant inducteur if 
▪  couple électromagnétique Te 

 

 

Fig.I.3.1. Illustration du modèle général de la machine principale 
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I.3.1. Définitions des différents enroulements 

En général, la machine synchrone triphasée est modélisée comme sur la figure I.3.2. 
selon un modèle de type circuit avec 3 circuits au stator et 3 circuits au rotor. Les vecteurs 
des tensions statoriques, générées par les enroulements statoriques, se situent sur les axes 
de ces mêmes enroulements a, b et c. Les vecteurs des tensions rotoriques  se situent sur 
le repère tournant au rotor.  En 1904, André Blondel a proposé « la théorie des deux 
réactions ». Cette théorie consiste à décomposer la force magnétomotrice de l’armature en 
deux composantes, sur deux axes orthogonaux. Un de ces axes s’aligne sur l’axe du pôle 
du rotor et est appelé l’axe d (longitudinale, direct ou polaire) et l’autre en quadrature est 
appelé l’axe q (transversal ou interpolaire). Grâce au repère de Blondel (ou repère de Park), 
nous pouvons analyser mathématiquement l’alternateur dans lequel l’entrefer n’est pas 
constant. 

Dans le cas de la machine à pôles saillants, l’entrefer n’est pas constant et est 
symétrique par rapport aux deux axes perpendiculaires d-q. Parfois, pour modéliser les 
amortisseurs, il y a plus qu’un circuit dans l’axe d et l’axe q [1][11]. 

 

 

Fig.I.3.2. Structure générale de la machine synchrone triphasée avec amortisseurs 

Dans le cas de la machine à pôles saillants, la perméance du circuit magnétique change 
selon la position dans l’entrefer. Elle est maximale dans l’axe d et minimale dans l’axe q. 
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Fig.I.3.3. Circulation du champ statorique dans l’axe q (à gauche)  et dans l’axe d (à droite) 

 

 Le circuit magnétique est conçu de façon à ce que la variation de la perméance entre 
ces deux axes soit sinusoïdale. L’hypothèse du premier harmonique, dite « sinusoïdale », 
permet d’établir les formules analytiques qui décrivent les réactances de la machine.   
Cette hypothèse simplificatrice peut s’exprimer de la façon suivante : 

« On ne considère que le premier harmonique d’espace de la distribution de la force 
magnétomotrice créée par chaque phase de l’induit »[12]. 

Les formules analytiques des inductances peuvent être dérivées à partir des relations 
géométriques entre les forces magnétomotrices, les réluctances et les flux magnétiques. 
Nous adoptons les conventions de la figure I.3.2 où la phase a est l’origine des angles. 
L’angle θ est un angle électrique qui permet de caractériser les distributions des forces 
magnétomotrices et les flux de la machine.  
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Fig.I.3.4. Illustration des flux et des forces magnétomotrices sur un diagramme vectoriel 

 

À partir de la force magnétomotrice FMMa de la figure I.3.4., nous déduisons les forces 
magnétomotrices dans les axes d-q : 

௔ௗܯܯܨ = ௔ܯܯܨ ݏ݋ܿ ௔௤ܯܯܨ  � = ௔ܯܯܨ− ݊�ݏ �  

Les flux correspondants peuvent être calculés en connaissant les réluctances des chemins 
de chacun des flux : 

߰௔ௗ = ௗℛௗܯܯܨ   

߰௔௤ = ௤ℛ௤ܯܯܨ−   

En ayant les vecteurs des flux Ǚad et Ǚaq, le flux magnétisant Ǚam de la phase a est calculé : 

߰௔௠ = ߰௔ௗ ݏ݋ܿ � − ߰௔௤ ݊�ݏ �  

Le flux Ǚam peut être exprimé en fonction des forces magnétomotrices et des réluctances : 

߰௔௠ = ௗℛௗܯܯܨ ݏ݋ܿ � − ௤ℛ௤ܯܯܨ ݊�ݏ � 

߰௔௠ = ௔ܯܯܨ ቆ ͳℛௗ ଶݏ݋ܿ � + ͳℛ௤ ଶ݊�ݏ �ቇ 
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Le flux Ǚam divisé par le courant ia donne la partie magnétisante de l’inductance de la 
phase a : 

௔௠ܮ = ߰௔௠�௔ = ௔�௔ܯܯܨ ቆ ͳℛௗ ଶݏ݋ܿ � + ͳℛ௤ ଶ݊�ݏ �ቇ = ℎௗܮ ଶݏ݋ܿ � + ℎௗܮ ଶ݊�ݏ � 

௔௠ܮ = ℎௗܮ + ʹℎௗܮ + ℎௗܮ − ʹℎௗܮ ݏ݋ܿ ʹ� = ℎଵܮ + ℎଶܮ ݏ݋ܿ ʹ� = 

 

Pour calculer l’inductance propre de la phase a, il faut diviser ce flux par le courant ia et 
ajouter le terme qui représente l’inductance de fuites Lsσ supposé indépendant de l’angle 
θ : 

௔ܮ = �௦ܮ + ߰௔௠�௔ = �௦ܮ + ℎଵܮ + ℎଶܮ ݏ݋ܿ ௔ܮ �ʹ = ℎܮ + ℎଶܮ ݏ݋ܿ ʹ� 

 

Les inductances Lb e Lc peuvent être obtenues en remplacent l’angle θ par respectivement 
θ-4π/3 et θ-2π/3 : 

௕ܮ = ℎܮ + ℎଶܮ ݏ݋ܿ (ʹ� − Ͷ�͵)  

௖ܮ = ℎܮ + ℎଶܮ ݏ݋ܿ (ʹ� − ʹ�͵)  

Le même type d’analyse peut être conduit pour obtenir les formules analytiques pour les 
mutuelles. Les mutuelles entre les phases statoriques suivent les formules analytiques 
suivantes : 

௔௕ܯ = ʹℎଵܮ− + ℎଶܮ ݏ݋ܿ (ʹ� − ʹ�͵)  

௔௖ܯ = ʹℎଵܮ− + ℎଶܮ ݏ݋ܿ (ʹ� − Ͷ�͵)  

௕௖ܯ = − ʹℎଵܮ + ℎଶܮ ݏ݋ܿ ʹ�  

Les mutuelles entre le stator et le rotor peuvent entre calculées avec les formules 
suivantes : 

௙௔ܯ = ௔௙ܯ   ሺ�ሻݏ݋ܿ

௙௕ܯ = ௔௙ܯ ݏ݋ܿ (� − ʹ�͵)  

௙௖ܯ = ௔௙ܯ ݏ݋ܿ (� − Ͷ�͵)  
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஽௔ܯ = ௔஽ܯ ݏ݋ܿ �  

஽௕ܯ = ௔஽ܯ ݏ݋ܿ (� − ʹ�͵)  

஽௖ܯ = ௔஽ܯ ݏ݋ܿ (� − Ͷ�͵)  

௔�ܯ = �௔ܯ ݊�ݏ �  

௕�ܯ = �௔ܯ �) ݊�ݏ − ʹ�͵)  

௖�ܯ = �௔ܯ �) ݊�ݏ − Ͷ�͵)  

Les inductances propres et mutuelles relatives au rotor sont constantes si les effets des 
encoches sont négligés: 

௙ܮ = ஽ܮ ݐݏ݊݋ܿ = �ܮ ݐݏ݊݋ܿ = ௙஽ܯ ݐݏ݊݋ܿ = �௙ܯ ݐݏ݊݋ܿ = Ͳ ܯ஽� = Ͳ 

 

Dans ce manuscrit, un alternateur à 4 pôles, à pôles saillants, de tension nominale 
U égale à 400 V et d’une puissance active de 120 kW sera étudié. Cette machine a été 
modélisée avec deux logiciels de calcul par éléments finis (EF). Les deux modèles ont été 
validés avec la caractérisation à vide. Sur Fig.I.3.5-I.3.8, nous pouvons observer les 
inductances en fonction de l’angle mécanique issue du modèle EF. Quand le circuit 
magnétique n’est pas saturé, les inductances propres et mutuelles peuvent être décrites 
avec les formules analytiques.  
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Fig.I.3.5. Variation de l’inductance 
propre de la phase a 

 

Fig.I.3.6. Variation de l’inductance 
propre du circuit f 

 

Fig.I.3.7. Variation de l’inductance 
mutuelle entre les phases a et b 

 

Fig.I.3.8. Variation de l’inductance 
mutuelle entre la phase a et le circuit f 

 

 

Après avoir défini toutes les inductances, les flux totaux passant par chacun des 
enroulements de la machine sont calculés de la façon suivante : 

߰௔ = ௔ܮ �௔ + ௔௕�௕ܯ + ௔௖�௖ܯ + ௙௔�௙ܯ + ஽௔�஽ܯ + ��௔�ܯ   ߰௕ = ௕ܮ �௕ + ௔௕�௔ܯ + ௕௖�௖ܯ + ௙௕�௙ܯ + ஽௕�஽ܯ + ��௕�ܯ   ߰௖ = ௖ܮ �௖ + ௕௖�௕ܯ + ௔௖�௔ܯ + ௙௖�௙ܯ + ஽௖�஽ܯ + ��௖�ܯ   ߰௙ = ௙ܮ �௙ + ௙௔�௔ܯ + ௙௕�௕ܯ + ௙௖�௖ܯ + ௙஽�஽  ߰஽ܯ = ஽ܮ �஽ + ஽௔�௔ܯ + ஽௕�௕ܯ + ஽௖�௖ܯ + ௙஽�௙ܯ   ߰� = �ܮ �� + ௔�௔�ܯ + ௕�௕�ܯ + ௖�௖�ܯ   

Soit sous forme matricielle : 

 

 

[߰௔௕௖௙஽�] =   [�௔௕௖௙஽�][�௔௕௖௙஽ܮ]
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Où [ɗ௔௕௖௙஽�] est un vecteur de 6 flux, [i௔௕௖௙஽�] est un vecteur de 6 courants et [L௔௕௖௙஽�] est 

la matrice 6 x 6 des inductances. 

I.3.2. Circuits magnétiquement couplés 

Après avoir caractérisé les flux qui parcourent les enroulements de la machine, nous 
pouvons établir les équations électriques de la machine. En général, l’équation de tension 
relative à l’enroulement s’écrit par : 

ݒ = ܴ� + ݐ݀߰݀   

R étant la résistance du circuit. Sachant que le circuit magnétique n’est pas saturé et que 
les inductances varient cycliquement en fonction de la position du rotor, cette expression 
peut être développée : 

ݐ݀߰݀ = ݐ݀[�ܮ]݀ = ܮ ݐ݀�݀ + �݀ܮ݀ ݐ݀�݀ � = ܮ ݐ݀�݀ + ߱ �݀ܮ݀ � = ݁௧௥௔௡ + ݁௥௢௧  

où ǚ étant la vitesse angulaire électrique, etran représente la tension induite de 
transformation, erot représente la tension induite de rotation. 

Pour un système réel de n enroulements, ceci représente globalement les 
interactions physiques dans une machine. Le flux Ǚi de cette machine qui traverse 
l’enroulement avec l’indice « i » dépend de la position du rotor θ et des valeurs de n 
courants à un instant donné : 

߰� = �݂�ሺ�ଵ, �ଶ, … , �௡ , �ሻ  

Avec un système simple composé de 3 enroulements qui  ne changent pas de 
position, figure  I.3.9. , le terme de la force électromotrice erot est donc absent.   
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Fig.I.3.9. Système composé de 3 enroulements qui sont couplés magnétiquement 

Les équations de tension pour ce système s’écrivent sous forme suivante : 

ଵݒ = ܴଵ�ଵ + ݀߰ଵ݀ݐ = ܴଵ�ଵ + ݐ݀݀ ሺܮଵ�ଵ + ଵଶ�ଶܯ +   ଵଷ�ଷሻܯ

ଶݒ = ܴଶ�ଶ + ݀߰ଶ݀ݐ = ܴଶ�ଶ + ݐ݀݀ ሺܮଶ�ଶ + ଵଶ�ଵܯ +   ଶଷ�ଷሻܯ

ଷݒ = ܴଷ�ଷ + ݀߰ଷ݀ݐ = ܴଷ�ଷ + ݐ݀݀ ሺܮଷ�ଷ + ଶଷ�ଶܯ +   ଵଷ�ଵሻܯ

Le flux capté par chacun des enroulements est fonction de 3 courants : 

߰ଵ = �݂ଵሺ�ଵ, �ଶ, �ଷሻ  ߰ଶ = �݂ଶሺ�ଵ, �ଶ, �ଷሻ  ߰ଷ = �݂ଷሺ�ଵ, �ଶ, �ଷሻ  

Les inductances propres (L1, L2 et L3) et les inductances mutuelles (M12 et M23) varient 
en fonction des 3 courants du système. Dans une machine, les interactions physiques sont  
plus complexes, les modèles à plusieurs enroulements doivent utiliser des simplifications 
pour intégrer la saturation. La théorie des circuits couplés représente le fond commun des 
modèles de type circuit qui sont utilisés dans ce travail. 
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I.3.3. Équations de tension 

Pour le modèle présenté sur la figure I.3.2.,  les six enroulements obéissent aux 
équations : 

௔ݒ = ܴ௦ �௔ + ݀߰௔݀ݐ   

௕ݒ = ܴ௦ �௕ + ݀߰௕݀ݐ   

௖ݒ = ܴ௦ �௖ + ݀߰௖݀ݐ   

௙ݒ = ௙ܴ �௙ + ݀߰௙݀ݐ   

Ͳ = ܴ஽ �஽ + ݀߰஽݀ݐ   

Ͳ = ܴ� �� + ݐ݀�߰݀   

en appelant, Rs résistance d’une phase du stator, Rf la résistance du circuit f, RD la 
résistance des amortisseurs dans l’axe d et RQ la résistance des amortisseurs dans l’axe q. 

Ce système d’équations de tension de la machine synchrone s’exprime sous forme 
matricielle :  

[ݒ] = [ܴ][�] + ݐ݀߰݀] ] = [ܴ][�] + [ܮ] [ݐ݀�݀] + [߱] [�݀ܮ݀] [�]  

Pour simuler un transitoire, il faut intégrer le système d’équations : 

[ݐ݀�݀] = [ଵ−ܮ] [ݒ]) − [ܴ][�] − [߱] [�݀ܮ݀] [�])  

À chaque pas de simulation, il faut recalculer la matrice [ܮ] et la matrice[ௗ�ௗ�]. De 

plus, il faut inverser la matrice [L]. Cela ne pose pas de difficulté pour les ordinateurs 
courants. Néanmoins, ce modèle n’est pas commode pour appliquer une régulation et n’est 
pas linéaire, parce que les inductances varient avec l’angle électrique θ. De plus, certaines 
études analytiques comme l’étude pour la stabilité statique sont difficiles à faire avec ce 
modèle. Pour ces raisons, le modèle dq a été développé. 
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I.4. Modèle dq 

En 1929, dans son célèbre article [13], R.H Park a repris le repère de A. Blondel pour 
simplifier les équations de tensions de la machine synchrone. Le repère de Blondel, appelé 
aussi le repère de Park ou le repère dq, est un repère tournant. Le vecteur du flux du stator 
tourne à la même vitesse que le rotor. En conséquence, ce vecteur peut être décomposé en 
deux composantes constantes dans ce repère de Blondel. Cette transformation des 
grandeurs statoriques en grandeurs rotoriques permet de faciliter l’analyse des régimes 
transitoires des machines. Ce type de représentation est aussi plus commode pour étudier 
la régulation de la machine synchrone. 

I.4.1. Transformation de Park 

En appliquant la transformation de Park aux équations de tension (I.31-I.36), un 
changement de variables est obtenu. Les enroulements statoriques sont transformés en 
enroulements orthogonaux. Le modèle dq classique est illustré sur la figure  I.4.1. 
 

 

Fig.I.4.1. Modèle dq de la machine synchrone 

 

La transformation de Park appliquée aux tensions statoriques donne : 

[଴ݒ௤ݒௗݒ] = [�] ௖ݒ௕ݒ௔ݒ] ]  

Soit sous forme abrégée : 

[ௗ௤଴ݒ] =   [௔௕௖ݒ][�]
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avec Ǚd le flux d’axe d, Ǚq le flux d’axe q, Ǚ0 le flux de la composante homopolaire qui 
n’intervient que lorsque la somme des courants ia, ib et ic n’est pas nulle. 

 

 

Fig.I.4.2. Deux conventions possibles pour le repère dq 

 

La matrice [A] est une matrice des transformations, dite « matrice de Park ». Selon la 
convention prise sur la figure I.4.2. à gauche [6][7][8][11] :  

[�] = ʹ͵
[  
ݏ݋ܿ    � ݏ݋ܿ (� − ʹ�͵) ݏ݋ܿ (� − Ͷ�͵)−ݏ�݊ � − ݊�ݏ (� − ʹ�͵) ݊�ݏ− (� − Ͷ�͵)ͳʹ ͳʹ ͳʹ ]  

     

Avec l’angle θ défini comme : 

� = ݐ߱ + �଴  

ǚ représente la vitesse angulaire électrique, qui est égale à la pulsation des flux en régime 
synchrone. L’angle θ0 est l’angle entre l’axe de la phase a et l’axe d à l’instant 0. Parfois, 
certains auteurs prennent la convention de la figure I.4.2. à droite [12][14]. Dans ce cas, 
la matrice de Park est : 
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[�] = ʹ͵
[  
ݏ݋ܿ    � ݏ݋ܿ (� − ʹ�͵) ݏ݋ܿ (� − Ͷ�͵)ݏ�݊ � ݊�ݏ (� − ʹ�͵) ݊�ݏ (� − Ͷ�͵)ͳʹ ͳʹ ͳʹ ]  

     

Nous allons utiliser la première convention qui peut être trouvée dans la majorité des 
livres. Dans ce cas, la matrice inverse est : 

[�−ଵ] = [  
ݏ݋ܿ   � ݊�ݏ− � ͳܿݏ݋ (� − ʹ�͵) − ݊�ݏ (� − ʹ�͵) ͳܿݏ݋ (� − Ͷ�͵) ݊�ݏ− (� − Ͷ�͵) ͳ]  

  
  

D’où la transformation inverse : 

௖ݒ௕ݒ௔ݒ] ] = [  
ݏ݋ܿ   � ݊�ݏ− � ͳܿݏ݋ (� − ʹ�͵) − ݊�ݏ (� − ʹ�͵) ͳܿݏ݋ (� − Ͷ�͵) ݊�ݏ− (� − Ͷ�͵) ͳ]  

  [଴ݒ௤ݒௗݒ]  

La même transformation peut être appliquée aux autres variables du stator : les flux  (Ǚa, 

Ǚb et Ǚc) et les courants (ia, ib et ic). 

Pour expliquer l’origine du coefficient 2/3 dans la matrice de Park, nous nous intéressons 
à un instant de fonctionnement de la machine de la figure I.4.1. En régime permanent, les 
tensions statoriques sont définies avec les formules suivantes: 

௔ݒ = √ʹ� ݐሺ߱ݏ݋ܿ +   ሻߚ

௕ݒ = √ʹ� ݏ݋ܿ ݐ߱) + ߚ − ʹ�͵)  

௖ݒ = √ʹ� ݏ݋ܿ ݐ߱) + ߚ − Ͷ�͵)  
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V étant la valeur efficace de tension simple au stator. β est l’angle entre la phase a et la 
tension V. Sur la figure I.4.3.,  les projections de la tension simple au stator sur les axes 
d-q  peuvent être calculées de la façon suivante : 

ௗݒ = ʹ͵ ሺ�ሻݏ݋௔ܿݒ] + ݏ݋௕ܿݒ (� − ʹ�͵) + ݏ݋௖ܿݒ (� − Ͷ�͵)] 

ௗݒ = ʹ͵√ʹ� ݐሺ߱ݏ݋ܿ] + ሻߚ ሺ�ሻݏ݋ܿ + ݏ݋ܿ ݐ߱) + ߚ − ʹ�͵) ݏ݋ܿ (� − ʹ�͵)+ ݏ݋ܿ ݐ߱) + ߚ − Ͷ�͵) ݏ݋ܿ (� − Ͷ�͵)] 

ௗݒ = ʹ͵√ʹ� [͵ʹ ߚሺݏ݋ܿ − �଴ሻ] = √ʹ� ߚሺݏ݋ܿ − �଴ሻ 

 

௤ݒ = − ʹ͵ ሺ�ሻ݊�ݏ௔ݒ] + ݊�ݏ௕ݒ (� − ʹ�͵) + ݊�ݏ௖ݒ (� − Ͷ�͵)] = √ʹ� ߚሺ݊�ݏ − �଴ሻ  

Il en résulte que les composantes de la tension sont indépendantes de la position du rotor. 
Le coefficient 2/3, dans la transformation de Park permet d’avoir les relations simples 
entre les variables statoriques et le repère de Blondel : 

ݒ = ௗଶݒ√ +   ௤ଶݒ

� = √�ௗଶ + �௤ଶ  

߰ = √߰ௗଶ + ߰௤ଶ  

 

Fig.I.4.3. Interprétations  des composantes de tension au stator vd et vq 

La transformation de Park a permis d’obtenir les variables statoriques qui sont constantes 
en régime établi synchrone, ceci simplifie l’analyse de la machine et sa régulation. 
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I.4.1. Matrices des inductances pour le modèle dq 

L’établissement du modèle linéaire dq classique oblige à formuler plusieurs hypothèses 
simplificatrices [14] : 

▪ Le circuit magnétique n’est pas saturé. En conséquence, les relations entre les flux 
et les courants sont linéaires. 

▪ Les distributions des forces magnétomotrices de l’armature ont des formes 
sinusoïdales. Cette périodicité est fonction de l’angle qui désigne la position de rotor 
par rapport au stator. Par conséquent, le modèle ne considère que le premier 
harmonique des distributions spatiales. 

▪ L’effet de peau et les courants de Foucault sont négligeables. Les résistances des 
enroulements de la machine sont constantes quel que soit l’état de fonctionnement 
de la machine. 

Pour calculer la matrice des inductances qui va établir les relations entre courants et 
flux, il faut modifier la matrice de transformation de Park pour l’appliquer aux équations 
I.31-I.36. Les flux exprimés en fonction des inductances et des courants dans le repère de 
Park sont : 

[߰ௗ௤଴௙஽�] = [�ଵ][߰௔௕௖௙஽�] = [�ଵ][ܮ௔௕௖௙஽�][�௔௕௖௙஽�] [߰ௗ௤଴௙஽�] = [�ଵ][ܮ௔௕௖௙஽�][�ଵ−ଵ][�ௗ௤଴௙஽�] =   [�ௗ௤଴௙஽�][�ௗ௤଴௙஽ܮ]

La matrice [A1] est définie comme : 

[�ଵ] = [[�] [Ͳ][Ͳ]   [[ܫ]

avec [0] étant la matrice nulle 3 sur 3 et [I] la matrice unité 3 sur 3.  

En développant le système des équations I.61 il reste : 

߰ௗ = ௗܮ  �ௗ + ௔௙�௙ܯ + ௔஽�஽   ߰௤ܯ = ௤ܮ  �௤ + ���௔ܯ    ߰଴ =    ଴ �଴ܮ

߰௙ = ௙ �௙ܮ + ௔௙�ௗܯʹ͵ +    ௙஽�஽ܯ

߰஽ = ஽�஽ܮ + ௔஽�ௗܯʹ͵ +    ௙஽�௙ܯ

߰� = �ܮ  �� +    ௔��௤ܯʹ͵

Avec les inductances statoriques définies de façon suivante [8]: 
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ௗܮ = �௦ܮ + ͵ʹ ሺܮℎଵ +    ℎଶሻܮ

௤ܮ = �௦ܮ + ͵ʹ ሺܮℎଵ −     ℎଶሻܮ

଴ܮ = �௦ܮ    

Au moment de la création du modèle dq, il n’y avait pas de modèles EF et pour cette raison 
les mutuelles entre les enroulements n’étaient pas faciles à déterminer. La seule 
caractéristique disponible était la courbe à vide. En ayant la courbe à vide, la mutuelle Maf  
peut être calculée par : 

௔௙ܯ = ௙ܫ௩�ௗ௘߱ݒ    

vvide étant la valeur crête de la tension simple aux bornes du stator, ǚ la vitesse angulaire 
électrique et If le courant inducteur qui est faible pour ne pas saturer le circuit magnétique 
de la machine. Pour résoudre ce problème, une hypothèse simplificatrice est faite : toutes 
les inductances mutuelles sont égales à la mutuelle entre le stator et le rotor Maf. 

௔௙ܯ = ௔஽ܯ = ௔஽ܯ    

De nos jours, la détermination de ces mutuelles est faisable. Un seul problème peut 
apparaître lors de la définition des circuits amortisseurs dans les axes d-q. Nous nous 
occupons de ce problème dans le chapitre III. En disposant un modèle EF, nous pouvons 
faire plusieurs simulations magnétostatiques pour déterminer rapidement les valeurs 
exactes de chacune des inductances.  

I.4.2. Équations de Park 

La transformation de Park appliquée sur les équations électriques I.38-I.40 donne : 

[ௗ௤଴ݒ] = [௔௕௖ݒ][�] = [ܴ][�][�௔௕௖] + [�] ݐ݀݀ [߰௔௕௖] 
[ௗ௤଴ݒ] = [ܴ][�ௗ௤଴] + [�] ݐ݀݀ ([�−ଵ][߰ௗ௤଴]) 

[ௗ௤଴ݒ] = [ܴ][�ௗ௤଴] + [�] ݐ݀݀ ሺ[�−ଵ]ሻ[߰ௗ௤଴] + [�][�−ଵ] ݐ݀݀ ([߰ௗ௤଴]) 

 

Le produit de la matrice [A] et sa matrice inverse [A-1] est une matrice unité.  

Par contre, le produit de la matrice [A] et la dérivée de sa matrice inverse [A-1] donne 
comme résultat: 
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[�] ݐ݀݀ ሺ[�−ଵ]ሻ =
= ʹ͵

[  
ݏ݋ܿ    � ݏ݋ܿ (� − ʹ�͵) ݏ݋ܿ (� − Ͷ�͵)−ݏ�݊ � − ݊�ݏ (� − ʹ�͵) ݊�ݏ− (� − Ͷ�͵)ͳʹ ͳʹ ͳʹ ]  

ݐ݀݀    ( 
 

[  
ݏ݋ܿ   � ݊�ݏ− � ͳܿݏ݋ (� − ʹ�͵) − ݊�ݏ (� − ʹ�͵) ͳܿݏ݋ (� − Ͷ�͵) ݊�ݏ− (� − Ͷ�͵) ͳ]  

  
) 
 

 

[�] ݐ݀݀ ሺ[�−ଵ]ሻ = [Ͳ −߱ Ͳ߱ Ͳ ͲͲ Ͳ Ͳ] = [߱] 
 

La matrice [ǚ] ne comporte que les éléments liés à la vitesse angulaire électrique. Les 
équations de tension I.74 peuvent être réécrites sous forme : 

[ௗ௤଴ݒ] = [ܴ][�ௗ௤଴] + [߱][߰ௗ௤଴] + [݀߰ௗ௤଴݀ݐ ]  

étant donné que le produit [ǚ][Ǚ] représente la tension induite de rotation et [ௗ�ௗ௧ ] 
représente la tension induite de transformation.  En développant ces équations et en 
ajoutant les équations de tension du rotor, 6 équations électriques dans le repère de 
Blondel sont obtenues : 

ௗݒ = ܴ௦ �ௗ − ߱߰௤ + ݀߰ௗ݀ݐ   

௤ݒ = ܴ௦ �௤ + ߱߰ௗ + ݀߰௤݀ݐ   

଴ݒ = ܴ௦ �଴ + ݀߰଴݀ݐ   

௙ݒ = ௙ܴ �௙ + ݀߰௙݀ݐ   

Ͳ = ܴ஽ �஽ + ݀߰஽݀ݐ   

Ͳ = ܴ� �� + ݐ݀�߰݀   

 

Ces équations sont appelées le système d’équations de Park qui peut être utilisé pour 
l’analyse des régimes établis et des régimes transitoires des machines synchrones. En 
régime établi, le terme de la dérivée de flux [ௗ�ௗ௧ ] devient nul. De plus, l’équation I.79 pour 

la composante homopolaire ne sera pas utilisée dans le cadre de ce travail, parce que nous 
n’analyserons que les régimes pendant lesquels la somme des courants  statoriques ia, ib 
et ic  est nulle.  
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À partir de l’équation de la puissance active instantanée de la machine, l’équation de 
couple électromagnétique peut être dérivée: 

�௘ = ʹ݌͵ ሺ߰ௗ�௤ − ߰௤�ௗሻ  

avec p le nombre de paires de pôles 
Ayant l’équation de couple électromagnétique, l’équation mécanique peut être établie : 

ܬ ݀߱௠௘௖݀ݐ = �௠ − �௘   

J étant l’inertie du rotor, Tm le couple du moteur qui entraine la machine. Le couple 
généré par l’alternateur Te  s’oppose au couple du moteur, ǚmec étant la vitesse mécanique 
du rotor. 

I.4.3. Diagramme vectoriel de la machine à pôles saillants 

Pour les études des régimes permanents et des régimes transitoires, il faut établir les 
conventions des signes et le diagramme vectoriel entre les tensions, les courants et les 
flux. Les conventions prises dans ce paragraphe seront utilisées dans la suite de ce 
manuscrit. En régime établi, les équations des tensions statoriques ont la forme suivante : 

ௗݒ = ܴ௦ �ௗ − ߱߰௤ = ܴ௦ �ௗ − ௤ݒ  ௤�௤ܮ߱ = ܴ௦ �௤ + ߱߰ௗ = ܴ௦ �௤ + ௗ�ௗܮ߱ + ௔௙�௙ܯ߱ = ܴ௦ �௤ + ߱߰ௗௗ + ݁  

Avec e défini comme la force magnétomotrice créée par le circuit f, le flux Ǚdd  représente 
la réaction d’induit qui s’oppose au flux du circuit f et au flux de fuites dans l’axe d. 
Dessinons maintenant le diagramme vectoriel de machine synchrone à pôles saillants : 
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Fig.I.4.4. Diagramme de tension de la machine à pôles saillants 

 

Ce diagramme de tension est appelé « diagramme de Blondel ». Le diagramme de  tension 
de la machine à rotor cylindrique est plus simple parce que les réluctances dans les axes 
d et q sont égales. Le diagramme de tension pour la machine à rotor cylindrique est appelé 

« diagramme de Behn Eschenburg ». Avec  l’angle entre le courant  ⃗ܫ et la tension simple �⃗⃗ aux bornes de la machine avec lequel le facteur de puissance est calculé, δ l’angle entre 
E et � appelé angle de charge, et  l’angle de calage entre la force électromotrice E et le 

courant ⃗ܫ (l’angle de déphasage interne). Ces angles nous permettent d’établir des 
relations simples entre les valeurs efficaces des variables électriques de la machine et les 
variables électriques dans le repère de Blondel : 

�ௗ = ௤�  �݊�ݏ� = ௗܫ  �ݏ݋ܿ� = ௤ܫ  ߙ݊�ݏܫ = ܲ  ߙݏ݋ܿܫ =   �ݏ݋ܿܫ�͵
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ܳ =   �݊�ݏܫ�͵

Dans le cadre de cette thèse, nous allons analyser le fonctionnement de la machine en 
mode générateur. Pour ce mode de fonctionnement, deux types de diagrammes vectoriels 
peuvent être distingués : 

▪ Générateur produisant de la puissance réactive 
▪ Générateur consommant de la puissance réactive 

Ces deux types de fonctionnement sont présentés sur la figure I.4.5., la chute ohmique au 
stator est négligée : 

 

 

Fig.I.4.5. Deux diagrammes de tension de l’alternateur produisant la puissance réactive (à 
gauche) et absorbant la puissance réactive (à droite) 

La convention de type récepteur pour le fonctionnement de la machine en générateur 
ou en moteur a été choisie. Ce choix paraît plus intuitif parce que le courant id est toujours 
négatif et s’oppose à la force magnétomotrice du circuit f qui est positive. Le courant id est 
souvent démagnétisant pour les deux modes de fonctionnement. Dans le cas du générateur 
produisant de la puissance réactive, les deux composantes du courant id et iq sont 
négatives, les deux composantes de tension vd et vq sont positives. Ce choix de convention 
sera observable sur les courbes des courants et des tensions des simulations dans les 
chapitres qui suivent. 

I.5. Modèle EF 

Le calcul des champs par la méthode des éléments finis (EF) pour les machines 
électriques existe depuis longtemps. Les premiers articles sur l’analyse des transitoires 
des modèles EF des machines électriques ont été publiés au milieu des années 70 [15]. 
Depuis cette époque, les modèles EF ont été largement diffusés dans le monde académique 
et dans le monde industriel, parce qu’ils permettent d’analyser la machine avec une très 
bonne précision. Dans les années 80, les calculs de court-circuit brusque triphasé ont été 
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faits avec les modèles EF [5][16]. Le mouvement relatif entre le rotor et le stator pendant 
le court-circuit triphasé a été publié pour la première fois en 1987[17]. 

Dans les années 90, les simulations des transitoires avec les modèles EF ont été  
améliorés[18][19]. Grâce aux modèles EF, les études en régime établi comme la 
caractérisation à vide ou la caractérisation en court-circuit  peuvent être obtenues avec un 
écart de moins de 3%.  

Les modèles EF sont très utiles pour l’identification des paramètres de la machine 
et seront utilisés dans les chapitres qui suivent pour développer les modèles d’ordre réduit 
de type circuit couplé pour les transitoires [20][21]. Ils permettent d’obtenir des 
paramètres de la machine qui ne peuvent pas être obtenus avec les essais.  

Les modèles EF représentent un excellent outil d’analyse des machines électriques. 
Ils ont été validés avec les simulations des régimes établis [22] et les régimes transitoires 
[23]. Ils permettent d‘analyser pratiquement tous les modes de fonctionnement d’une 
machine.  Le seul inconvénient est le temps de calcul. Les modèles EF ne sont pas très 
commodes (voir impossibles) à utiliser pour mettre au point une stratégie de régulation de 
la machine. De plus, quand la machine fait partie d’un système plus grand comme par 
exemple plusieurs machines qui travaillent en parallèle, les modèles EF s’avèrent encore 
moins commodes. En conséquence, les modèles EF dans ce manuscrit seront utilisés 
comme un outil de validation des transitoires ou comme un outil pour obtenir les 
paramètres définissant les modèles simplifiés de machine. 
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I.6. Saturation 

Étant un phénomène local, la saturation est difficile à modéliser. Le niveau de 
saturation est déterminé par la distribution des forces magnétomotrices de chacun des 
enroulements de la machine et par la position du rotor par rapport au stator. La saturation 
est à l’origine de rangs harmoniques d’espace qui sont appelés les harmoniques de 
saturation. Ce phénomène a surtout été étudié pour les machines à induction [4][24][25]. 
Les rangs harmoniques de saturation peuvent être négligés dans le cas de la machine 
synchrone[26], parce que la vitesse de rotation électrique est la même que la fréquence 
d’alimentation des enroulements statoriques. Les modèles simplifiés développés dans 
cette thèse prendront en compte uniquement la saturation du fondamental. Néanmoins, 
l’intégration de la saturation du fondamental représentera une grande amélioration par 
rapport aux modèles linéaires. Pour simplifier ce problème, nous allons analyser 3 types 
de saturation : 

▪ Saturation du flux principal sur les axes magnétiques d-q  
▪ Saturation croisée 
▪ Saturation des flux de fuites 

I.6.1. Saturation classique 

Ce type de saturation est le plus connu. Il affecte principalement le flux principal (flux 
utile, flux commun ou flux magnétisant) de la machine. Il est visible sur la caractérisation 
à vide. C’est le seul type de saturation qui est pris en compte dans la plupart des modèles 
utilisés pour l’analyse des transitoires. Souvent, dans le cas de l’analyse de la machine à 
pôles saillants, la saturation dans l’axe q est négligée. Certains auteurs disent que dans 
ce cas-là, comme il traverse en grande partie de l’air la saturation du flux dans l’axe q peut 
être négligée [12][27][28].  

Sur la figure I.6.1, les distributions du flux Ǚd (à gauche) et du flux Ǚq (à droite) sont 
présentées. Ce sont les mêmes flux que sur la figure I.3.3. Le flux Ǚd  sature les dents 
statoriques, la culasse du stator et le noyau du rotor.  Par contre, la saturation du flux Ǚq 

se concentre dans les régions des cornes polaires. 
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Fig.I.6.1. La distribution des flux Ǚd et Ǚq dans un modèle EF 

Le modèle EF permet d’obtenir la caractérisation des flux. Sur la figure I.6.2., la variation 
du flux Ǚd en fonction du courant id et la variation du flux Ǚq en fonction du courant iq sont 
présentées. Pour la machine étudiée dans ce manuscrit, au point nominal de 
fonctionnement, le courant id vaut environ -300 [A] et le courant iq vaut environ -200 [A]. 
Cela montre que la saturation des flux est importante et ne peut pas être négligée.  

 

Fig.I.6.2. Caractérisation du flux Ǚd en fonction du courant id (à gauche), et du flux Ǚq en 
fonction du courant iq (à droite) 

I.6.2. Saturation croisée 

La saturation croisée ou l’effet croisé (cross-magnetization ou cross saturation) vient 
du fait que les flux dans les axes d-q ont des parties de leurs chemins en commun. Sur la 
figure I.6.3., le phénomène de la saturation croisée est présenté. Les réluctances des 
parties des trajets des flux en commun augmentent. De ce fait, les courants d’axe q 
diminuent les flux sur l’axe d et les courants d’axe d diminuent les flux sur l’axe q.  
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Fig.I.6.3. Interprétation physique de la saturation croisée 

Après une première prise en compte où ce type de saturation était réduit à un terme 
mathématique [29], à partir de 1984 l’existence de ce phénomène a été démontrée et il a 
été étudié de nombreuses fois [3][30][31][32]. 

 

Fig.I.6.4. Distribution des flux dans la machine 

Les résultats de la simulation magnétostatique du modèle EF sur la figure I.6.4. 
permettent de visualiser la saturation croisée. Dans cette simulation les courants 
statoriques id et iq ne sont pas nuls. Sur chaque épanouissement polaire, une corne polaire 
est plus saturée que l’autre.  La saturation de la machine en charge diffère notablement 
de la saturation de la machine à vide. 
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Sur la figure I.6.5., les variations des flux du stator Ǚd et Ǚq  en fonction des courants 
dans l’axe en quadrature sont présentées. La saturation croisée dans le cas de la machine 
étudiée est un phénomène particulièrement présent.  

 

Fig.I.6.5. Caractérisation du flux Ǚd en fonction du courant iq (à gauche), et du flux Ǚq en 
fonction du courant id (à droite) 

I.6.3. Saturation des flux de fuites 

L’étude de la saturation des flux de fuites est particulièrement difficile. Ce sujet a fait 
l’objet de plusieurs articles [33][34][35][36]. Dans une machine connectée à une charge, le 
flux total Ǚtot passant par un enroulement est constitué du flux de fuites Ǚσ et du flux 
utile Ǚm : 

߰௧௢௧ = ߰� + ߰௠  

Sur la figure I.6.6., la distribution des flux de la machine étudiée au point  de 
fonctionnement nominal est présentée. De nouveau, la saturation croisée est bien visible. 

 

 

Fig.I.6.6. Distributions des flux dans la machine en régime établi 

Les trajets du flux magnétisant Ǚm et du flux de fuites Ǚσ ont des parties communes, d’où 
la difficulté de les distinguer et de les calculer séparément. Lors du court-circuit triphasé, 
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le flux commun entre les enroulements est minimisé et les flux prépondérants dans la 
machine sont des flux de fuites. Sur la figure I.6.7., la distribution des flux dans la machine 
pendant le court-circuit triphasé est montrée. Lorsque le courant inducteur If atteint sa 
valeur crête, la saturation est localisée surtout dans les cornes polaires et les dents 
statoriques[37]. Le flux commun est minimisé à cause d’une réaction d’induit qui est très 
forte. Le flux dans la culasse du stator est très faible. En conséquence, le flux qui peut être 
observé sur cette figure est surtout le flux de fuites. Dans le chapitre suivant, nous allons 
développer des outils qui nous permettront de caractériser la saturation des flux de fuites. 

 

Fig.I.6.7. Distributions des flux dans la machine pendant le court-circuit nominale 

I.6.4. Influence de la saturation sur la performance 

Le circuit magnétique de la machine qui travaille dans les conditions nominales est 
déjà saturé. La bonne connaissance du comportement de la machine permet d’établir la 
régulation qui est optimale et d’éviter la perte du synchronisme. Le décrochage de la 
machine peut être particulièrement désastreux pour le système dans laquelle elle 
travaille. Voici une liste des paramètres qui sont impactés par la saturation : 

▪ les amplitudes des courants en régime établi et en régime transitoire ; 
▪ le couple électromagnétique produit par la machine ; 
▪ la puissance active ; 
▪ la puissance réactive ; 
▪ la tension à la sortie de la machine ; 
▪ la stabilité statique. 

Tous ces paramètres et l’impact de la saturation sur ces paramètres seront étudiés dans 
les chapitres qui suivent. En général, toutes les variables de la machine qui sont calculées 
avec les flux, les courants ou les inductances de la machine sont affectées par la saturation. 
Dans la majorité des cas, les courants dans une machine réelle atteignent des valeurs plus 
importantes que dans les simulations d’un modèle linéaire. En conséquence, le choix de la 
protection de la machine et des interrupteurs doit être fait avec des marges plus 
importantes si nous ne disposons que d’un modèle linéaire. Cela augmente les coûts. La 
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bonne intégration de la saturation dans les modèles pour l’analyse des transitoires est 
importante au vu des aspects économiques, mais aussi pour  la sureté de fonctionnement. 

I.7. Conclusion 

Nous avons présenté et détaillé dans ce chapitre la modélisation la plus répandue 
de la machine synchrone à pôles saillants. L’approche de modélisation par circuits couplés 
(en anglais coupled circuits modelling) nous semble nécessaire pour pouvoir analyser les 
comportements dynamiques des systèmes qui sont constitués de plusieurs machines. Cela 
permet de faire les simulations avec un temps de calcul beaucoup plus court que pour les 
modèles EF. Au cœur de ce type de modélisation, nous avons un système d’équations avec : 

▪ des équations électriques en nombre proportionnel au nombre des différents 
circuits; 

▪ une équation mécanique; 

Le point faible de ces modèles de type circuit est la linéarité supposée du circuit 
magnétique. L’absence de saturation dans les modèles est une hypothèse qui simplifie 
grandement la conception du modèle et raccourcit la durée des simulations. Le modèle de 
type circuit dans le repère abc n’est pas très commode à réguler et à analyser. D’où l’intérêt 
d’utiliser le modèle dq qui nous permet d’avoir des valeurs constantes des courants et des 
tensions en régime établi. Ces modèles simplifiés montrent bien les interactions physiques 
dans la machine, mais en même temps ils sont limités en précision. 

Pour les applications industrielles, la saturation joue un rôle primordial. Pour 
économiser sur les matériaux et rendre les machines plus petites, elles sont déjà saturées 
au point de fonctionnement nominal. La saturation est un phénomène local qui est très 
bien modélisé par les modèles EF. Sa modélisation doit être simplifiée pour l’intégrer dans 
les modèles de type circuit. Nous avons distingué 3 types de saturation. La 
saturation  «classique » qui est visible sur la courbe à vide est la plus simple à obtenir. La 
caractérisation de la saturation croisée peut être obtenue grâce aux simulations 
magnétostatiques des modèles EF.  La saturation des flux de fuites est la plus difficile à 
observer et à quantifier.  

Le choix des modèles de type circuit va dans le sens de la rapidité d’exécution des 
calculs. Ceci est nécessaire lors qu’il s’agit de la simulation d’un système comportant 
plusieurs éléments. Dans le chapitre qui suit nous allons intégrer la saturation dans les 
modèles de type circuit au sens du premier harmonique. 
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II.1. Introduction 

Ce chapitre présente la modélisation dynamique non-linéaire de type circuit des 
machines synchrones. La durée importante des calculs demandés par les simulations avec 
les modèles EF nous contraint à utiliser des modèles simplifiés pour les études de stabilité 
des alternateurs connectés au réseau. Les modèles non-linéaires de type circuit pour les 
régimes établis et les régimes transitoires  des machines à courant alternatif  ont été 
développés par de nombreux auteurs [1][2][3][4][5][6][7][8][9]. Ce chapitre vise à établir 
une vision globale sur les modèles non-linéaires, à expliquer la nécessité d’avoir un modèle 
de type circuit précis et à obtenir des informations indispensables pour la mise en place 
d’un tel modèle. Il présente également les mécanismes physiques à l’origine des différences 
entre les modèles linéaires et non-linéaires et donne un état de l’art non-exhaustif des 
méthodes pour intégrer la saturation dans un modèle dq d’une machine synchrone sans 
amortisseurs. L’analyse de l’état de l’art des différents modèles dq non-linéaires a pour 
but de mettre en évidence leurs avantages et inconvénients et permettra de définir le choix 
d’une méthode pour intégrer la saturation dans le modèle d’un générateur synchrone 
comportant des amortisseurs. Ce chapitre expose et compare les outils pour développer un 
modèle dynamique non-linéaire pour la plupart des machines électriques. 
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II.2. Définition générale du problème  

Avant de développer un modèle non-linéaire, nous allons faire le choix des variables 
qui seront utilisées pour l’intégration des équations différentielles et nous montrons 
comment la saturation intervient pour différencier la résolution par rapport au cas 
linéaire. L’organisation de la résolution est ensuite visualisée par des diagrammes de 
simulation. 

II.2.1. Choix des variables 

L’équation de départ pour l’analyse des transitoires des machines est l’équation de 
tension qui fait intervenir la dérivée du flux : 

ݒ = ܴ� + ݐ݀߰݀  (II.1) 

Pour un circuit seul, le flux peut toujours être exprimé par un produit entre une inductance 
et un courant. Si l’inductance est constante, la dérivée du flux vaut : 

ݐ݀߰݀ = ݀ሺܮ�ሻ݀ݐ = ܮ  ݐ݀�݀
(II.2) 

Si le système est non-linéaire et l’inductance dépend du courant, la dérivée du flux devient 
plus compliquée à calculer et passe par la dérivée d’une fonction composée : 

ݐ݀߰݀ = ݐ݀[ሻݐሺ�(ሻݐሺ�)ܮ]݀ = ܮ ݐ݀�݀ + � ݐ݀(ሻݐሺ�)ܮ݀ = ܮ ݐ݀�݀ + � �ܮ݀݀  ݐ݀�݀
(II.3) 

Ceci a une implication sur la complexité de la résolution des équations des modèles non-
linéaires. Prenons par exemple un modèle dq non-linéaire d’une machine synchrone sans 
amortisseurs dans lequel la saturation croisée est négligée. On intègre les effets de la 
saturation avec les inductances d’un axe magnétique qui varient selon le courant de cet 
axe[10]. L’inductance Lq du circuit statorique q varie avec le courant statorique iq et les 
inductances Ld, Lf et Maf varient avec le courant magnétisant imd de l’axe d. Ce courant 
magnétisant peut être défini en associant les courants id et if  [17] : 

�௠ௗ = ݂ሺ�ௗ , �௙ሻ (II.4) 

où id est la composante d’axe d du courant statorique et if est le courant inducteur. 
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Les flux Ǚd, Ǚq et Ǚf du modèle dq s’expriment par : 

߰ௗ = ௦��ௗܮ + �ௗܯௗ௠ሺ�௠ௗሻ�௠ௗ  (II.5) 

߰௤ = ௦��௤ܮ + ௤௠(�௤)�௤ܯ  (II.6) 

߰௙ = ௙��௙ܮ + �௙ܯௗ௠ሺ�௠ௗሻ�௠ௗ (II.7) 

où Lsσ et Lfσ  sont les inductances de fuites des circuits au stator et du circuit inducteur, 
Mdm et Mqm sont les inductances magnétisantes dans les axes magnétiques d-q, iq est la 
composante d’axe q du courant statorique, kd et kf sont respectivement les coefficients qui 
prennent en compte les nombre de spires des circuits d et f. 

En supposant des inductances de fuites constantes, les dérivées des flux Ǚd, Ǚq et Ǚf  sont 
données par les expressions suivantes : 

݀߰ௗ݀ݐ = ݐ݀݀ ሺܮ௦��ௗ + �ௗܯௗ௠ሺ�௠ௗሻ�௠ௗሻ ݀߰ௗ݀ݐ = �௦ܮ ݀�ௗ݀ݐ + �ௗ ௗ௠ܯ) ݀�௠ௗ݀ݐ + �௠ௗ ௗ௠݀�௠ௗܯ݀ ݀�௠ௗ݀ݐ ) 

(II.8) 

݀߰௤݀ݐ = ݐ݀݀ ௦��௤ܮ) + ݐ௤௠(�௤)�௤) ݀߰௤݀ܯ = �௦ܮ ݀�௤݀ݐ + ௤௠ܯ ݀�௤݀ݐ + �௤ ௤௠݀�௤ܯ݀ ݀�௤݀ݐ  

(II.9) 

݀߰௙݀ݐ = ݐ݀݀ ௙��௙ܮ) + �௙ܯௗ௠ሺ�௠ௗሻ�௠ௗ) ݀߰௙݀ݐ = �௙ܮ ݀�௙݀ݐ + �௙ ௗ௠ܯ) ݀�௠ௗ݀ݐ + �௠ௗ ௗ௠݀�௠ௗܯ݀ ݀�௠ௗ݀ݐ ) 

(II.10) 

Avec les dérivées des flux, les équations de Park du chapitre I permettent d’écrire : 

ௗݒ = ܴ௦�ௗ − ߱߰௤ + ݀߰ௗ݀ݐ  

ௗݒ = ܴ௦�ௗ − ௦��௤ܮ)߱ + (௤௠(�௤)�௤ܯ + �௦ܮ ݀�ௗ݀ݐ+ �ௗ ௗ௠ܯ) ݀�௠ௗ݀ݐ + �௠ௗ ௗ௠݀�௠ௗܯ݀ ݀�௠ௗ݀ݐ ) 

(II.11) 

௤ݒ = ܴ௦�௤ + ߱ሺܮ௦��ௗ + �ௗܯௗ௠ሺ�௠ௗሻ�௠ௗሻ + �௦ܮ ݀�௤݀ݐ + ௤௠ܯ ݀�௠௤݀ݐ+ �௤ ௤௠݀�௠௤ܯ݀ ݀�௠௤݀ݐ  

(II.12) 

௙ݒ = ܴ௙�௙ + �௙ܮ ݀�௙݀ݐ + �௙ ௗ௠ܯ) ݀�௠ௗ݀ݐ + �௠ௗ ௗ௠݀�௠ௗܯ݀ ݀�௠ௗ݀ݐ ) (II.13) 
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Si la saturation croisée est prise en compte, ces équations deviennent plus lourdes, la 
partie commune du flux dépend de deux courants i1 et i2 qui sont en quadrature et la 
dérivée de ce flux est donnée par  

݀߰ଵ݀ݐ = ݀[߰ଵ(�ଵሺݐሻ, �ଶሺݐሻ)]݀ݐ = ߲߰ଵ߲�ଵ ݀�ଵ݀ݐ + ߲߰ଵ߲�ଶ ݀�ଶ݀ݐ  
(II.14) 

Ce développement des équations de tension montre que pour un modèle non-linéaire, une 
résolution avec les courants pour variables d’état passe par la connaissance de plusieurs 
coefficients variables. À chaque pas de simulation, il faut calculer les coefficients des 
dérivées des courants qui dépendent des valeurs des inductances et de leurs dérivées 
partielles. Pour la stabilité numérique de cette résolution, il faut s’assurer d’une continuité 
de ces dérivées.  

En comparaison, le choix du flux comme variable d’état pour l’intégration d’un tel système 
d’équations est plus simple. La dérivée du flux est donnée directement par la tension et 
par le courant sans faire intervenir de coefficients variables. 

  



Chapitre II : Modélisation dynamique non-linéaire des machines électriques aire des 
machines électriques 

Page | 42  
 

II.2.2. Représentation de l’intégration par schémas blocs 

Les équations de tension sous forme matricielle du modèle abc sont données par : 

[ݒ] = [ܴ][�] + ݐ݀߰݀] ] 
(II.15) 

Les équations du modèle dq sont données par : 

[ݒ] = [ܴ][�] + [߱][߰] + ݐ݀߰݀] ] (II.16) 

Les deux modèles de type circuit sont excités avec les tensions [v]. Les courants [i] et les 
flux [Ǚ] résultent de l’intégration de ces équations. Pour l’instant, la partie mécanique est 
simplifiée et la vitesse de rotation du rotor qui intervient par la matrice [] est supposée 
constante.  

Le schéma bloc du modèle abc est présenté sur la Fig.II.2.1. 

 

Fig.II.2.1 Schéma bloc général pour le modèle de type circuit dans le repère abc 

 

En supposant que l’état magnétique de la machine ne dépend que des courants id, iq et if  
qui représentent les courants circulant dans les bobines,  la position du rotor n’intervient 
pas pour le schéma bloc du modèle dq qui est alors le suivant : 
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Fig.II.2.2 Schéma bloc général pour la résolution du modèle dq 

En observant les deux schémas blocs pour l’intégration des modèles dynamiques, nous 
constatons qu’au cœur de la procédure de simulation où le flux est choisi comme variable 
d’état, nous devons obtenir les courants à partir de ces flux. C’est le problème rencontré 
avec les systèmes non-linéaires en utilisant la formulation en flux et c’est le rôle du bloc 
d’inversion. Ces deux schémas représentent le point commun de tous les modèles de type 
circuit. Ce qui diffère entre les modèles de type circuit sont : 

▪ les paramètres électriques (tension, résistance,…), 
▪ le nombre d’équations, 
▪ la méthode pour l’inversion de la relation flux-courant, 
▪ la méthode pour la représentation de la saturation dans le processus de résolution 

des équations 
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II.3. Modèle dq Ǚ(id,iq,if) non-linéaire basé sur les 
cartographies des flux 

Afin de simplifier le problème dans un premier temps, nous allons commencer par la 
modélisation d’une machine sans circuits amortisseurs. Nous essayons d’améliorer le 
modèle dq, parce qu’il est plus adapté pour l’analyse de la stabilité et plus simple à utiliser 
que le modèle abc  pour la régulation. Ce nouveau modèle non-linéaire sera comparé avec 
le modèle EF et avec le modèle dq linéaire. Nous faisons le choix du simulateur Simulink 
en raison de son caractère système et pour l’intégration des équations différentielles de 
Park selon un algorithme mis au point spécifiquement lors de l’étude et implémenté dans 
ce simulateur en utilisant la fonction «LookUp Tables (LUTs) ». 

 

II.3.1. Modèle linéaire 

Pour le modèle linéaire, les flux sont donnés par la matrice d’inductance : 

[߰ௗ௤௙] = [ௗ௤௙�][ௗ௤௙ܮ] = [  
ௗܮ  Ͳ ௔௙Ͳܯ ௤ܮ Ͳ͵ʹܯ௔௙ Ͳ ௙ܮ ]  

 [�ௗ�௤�௙] (II.17) 

 

Les courants sont obtenus directement en utilisant la matrice inverse : 

[�ௗ௤௙] =  ଵ[߰ௗ௤௙] (II.18)−[ௗ௤௙ܮ]

En développant l’équation (II.18), nous obtenons les courants en fonction des flux : 

�ௗ = − ௔௙ଶܯ͵௙ܮʹ − ௙ܮௗܮʹ ߰ௗ + ௔௙ଶܯ͵௔௙ܯʹ − ௙ܮௗܮʹ ߰௙  (II.19) 

                               �௤ = ͳܮ௤ ߰௤ (II.20) 

�௙ = ͵௔௙ܯ͵ ∗ ௔௙ଶܯ − ௙ܮௗܮʹ ߰ௗ − ͵ௗܮʹ ∗ ௔௙ଶܯ − ௙ܮௗܮʹ ߰௙ (II.21) 

Pour simuler un régime transitoire en modèle dq, il faut alors intégrer le système 
d’équations suivant : 

ݐ݀߰݀] ] = [ݒ] − [߰]ଵ−[ௗ௤௙ܮ][ܴ] − [߱][߰] (II.22) 
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II.3.2. Modèle non linéaire dans le repère dq 

Pour le cas du modèle non-linéaire, le circuit magnétique devenant saturé, les flux ne 
sont plus obtenus par une combinaison linéaire des courants avec les coefficients 
d’inductance. 

On ne peut qu’écrire que chacun des flux du modèle dq est une fonction des 3 courants : 

߰ = ݂ሺ�ௗ , �௤ , �௙ሻ (II.23) 

Le système d’équations de la machine synchrone sans amortisseurs est alors : 

݀߰ௗ(�ௗ , �௤ , �௙)݀ݐ = ௗݒ − ܴ௦ �ௗ + ߱ ߰௤(�ௗ , �௤ , �௙) 
(II.24) 

݀߰௤(�ௗ , �௤ , �௙)݀ݐ = ௤ݒ − ܴ௦ �௤ − ߱ ߰ௗ(�ௗ , �௤ , �௙) (II.25) 

݀߰௙(�ௗ , �௤ , �௙)݀ݐ = ௙ݒ − ௙ܴ �௙ (II.26) 

De plus, en prenant en compte l’hypothèse du premier harmonique et en négligeant les 
effets d’encoches, le couple électromagnétique sous conditions de saturation peut être 
exprimé par : 

�௘௠ = ʹ݌͵ ሺ߰ௗ�௤ − ߰௤�ௗሻ (II.27) 

Pour le reste de manuscrit, on appelle ce modèle « le modèle dq Ǚ(id,iq,if) ».  

Les flux Ǚd, Ǚq et Ǚf peuvent être présentés sous forme de cartographies. Chaque 
cartographie représente un flux en fonction des différents courants. Les cartographies des 
flux sont obtenues avec les simulations magnétostatiques à partir du modèle EF de la 
machine synchrone étudiée dans ce manuscrit. Sur la Fig.II.3.1, la méthode de réalisation 
des cartographies est présentée. Les plages des intensités des courants du modèle sont 
choisies en ayant à l’esprit les transitoires qui vont provoquer les amplitudes des courants 
les plus fortes. Une fois les valeurs extrêmes des courants imin et imax définies, il faut 
discrétiser les vecteurs des courants avec un pas assez important pour que la fabrication 
des cartographies ne soit pas trop longue et assez faible pour que l’interpolation entre les 
points de la cartographie soit précise. Les vecteurs des courants du modèle dq [id-vec], [iq-

vec] et [if-vec] sont définis comme suit : 

▪ [id-vec]={id-min : pas du courant id : id-max} 
▪ [iq-vec]= {iq-min : pas du courant iq : iq-max} 
▪ [if-vec]= {if-min : pas du courant if : if-max} 

Dans la première étape de calcul des cartographies des flux, on choisit trois valeurs issues 
des tableaux pour les trois courants id, iq et if. Ensuite, la transformée inverse de Park est 
appliquée sur les courants statoriques id et iq. Puis, les quatre courants (ia, ib, ic et if) sont 
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utilisés dans le modèle EF pour la simulation magnétostatique. Pour obtenir la valeur 
moyenne du couple électromagnétique, les flux pour chaque combinaison des courants sont 
obtenus avec la méthode de l’article [11]. Cette méthode vise à minimiser le nombre de 
calculs en magnétostatique pour obtenir le couple moyen et les flux moyens dans le repère 
dq. À l’issue de cette simulation, quatre flux sont obtenus dans le repère abc. La 
transformée de Park est appliquée sur ces quatre flux pour obtenir trois flux (d, q, f) dans 
le repère de Blondel. Ces calculs sont faits pour toutes les combinaisons des courants id, iq 
et if  issues des vecteurs courants [id-vec], [iq-vec] et [if-vec].  

 

Fig.II.3.1 Procédure de calcul des cartographies de flux. 

La Fig.II.3.2 permet de montrer l’évolution du flux Ǚd en fonction de deux courants 
statoriques id et iq pour une valeur du courant inducteur if donnée. Dans l’annexe A.1., il 
y a 8 autres cartographies des flux. Ces figures montrent les évolutions des flux Ǚd, Ǚq et 

Ǚf  en fonction des courants id, iq et if. Sur toutes ces figures (à part celles où les flux sont 
tracés en fonction des courants id et if), la saturation croisée est bien visible. 
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Fig.II.3.2 Cartographie du flux Ǚd en fonction des courants id et iq pour le courant if=0 A. 

Nous savons que pour intégrer les équations (II.24-II.26), il faut trouver les valeurs des 
courants du modèle dq pour des valeurs données des flux : 

�ௗ = �݂ௗሺ߰ௗ , ߰௤ , ߰௙ሻ (II.28) 

�௤ = �݂௤(߰ௗ , ߰௤ , ߰௙) (II.29) 

�௙ = �݂௙ሺ߰ௗ , ߰௤ , ߰௙ሻ (II.30) 

Dans le paragraphe suivant, nous nous intéressons au calcul des courants à partir des 
flux. 

II.3.3. Inversion de la relation flux-courant 

Le problème posé par l’expression des courants en fonction des flux peut être abordé 
par au moins trois façons : 

▪ faire un ajustement de fonction (Curve fitting) sur les données des cartographies 
des flux pour trouver une formulation analytique qui exprime des flux en fonction 
des courants. Dans un deuxième temps, trouver une fonction analytique inverse 
pour exprimer les courants en fonction des flux. Ceci va entraîner des écarts liés 
aux ajustements. 

▪ à partir des cartographies des flux, produire des cartographies des courants en 
fonction des flux avec un algorithme non-linéaire. 

▪ utiliser une troisième voie qui sera présentée dans le paragraphe II.4. 
 

Les cartographies des flux peuvent être approximées avec les fonctions suivantes : 

▪ les polynômes ; 
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▪ les fonctions rationnelles; 
▪ les fonctions logistiques (Verhulst). 

▪ Selon l’article [12], le choix des fonctions logistiques est le meilleur, parce qu’il 
permet de bien modéliser la saturation et d’éviter les problèmes d’instabilité 
numérique. Cette approche a été appliquée aux moteurs synchrones à aimant 
permanent[13] et aux machines à induction[14]. Dans le cas de la machine à rotor 
bobiné la situation est plus compliquée parce que dans l’axe d, il y a deux 
enroulements qui produisent de la force magnétomotrice (FMM). Ceci va produire 
trois fonctions qui dépendent de 3 variables qu’il faut inverser. Ce problème est 
compliqué par la présence des deux sources de FMM sur l’axe d dont l’effet sur une 
valeur de flux est délicat à discriminer. 

▪ Nous allons calculer les courants en fonction des flux en utilisant un 
algorithme d’optimisation qui va résoudre les équations non-linéaires. Les 
cartographies des flux en fonctions des courants serviront comme données 
d’entrées. Pour établir des cartographies des courants en fonction des flux, il faut 
choisir les pas des flux pour avoir des cartographies des courants assez précises 
d’une part, et pour que le temps des simulations des régimes transitoires d’autre 
part, ne soit pas trop long. 

Les vecteurs flux du modèle dq [Ǚd-vec], [Ǚq-vec] et [Ǚf-vec] sont définis comme suit : 

▪ [Ǚd-vec] = {Ǚd-min : pas du flux Ǚd : Ǚd-max} 
▪ [Ǚq-vec] = {Ǚq-min : pas du flux Ǚq : Ǚq-max} 
▪ [Ǚf-vec] = {Ǚf-min : pas du flux Ǚf : Ǚf-max} 

▪ Les valeurs extrêmes des vecteurs flux Ǚmin et Ǚmax sont choisies en prenant en 
compte les regimes établis et transitoires où la machine est la plus saturée. Après 
avoir défini les vecteurs flux [Ǚvec] et calculé les cartographies des flux fǙ(id,iq,if ), on 
peut passer à la réalisation des cartographies des courants en fonctions des flux. 
Pour y arriver, nous devons résoudre un système de 3 équations non-linéaires pour 
toutes les combinaisons des valeurs des vecteurs des flux. 

▪ Le système à résoudre contient : 

▪ 3 inconnues : les courants id, iq et if, 
▪ 3 fonctions :  

߰ௗ = �݂�ሺ�ௗ , �௤ , �௙ሻ (II.31) 

߰௤ = �݂�(�ௗ , �௤ , �௙) (II.32) 

߰௙ = �݂�ሺ�ௗ , �௤ , �௙ሻ (II.33) 

 
▪ Nous cherchons à minimiser les écarts entre les flux donnés par le système 

d’équations suivant : 

∆߰ௗ = ߰ௗ_௥௘௙ − �݂�ሺ�ௗ , �௤ , �௙ሻ (II.34) 
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∆߰௤ = ߰௤_௥௘௙ − �݂�(�ௗ , �௤ , �௙) (II.35) 

∆߰௙ = ߰௙_௥௘௙ − �݂�ሺ�ௗ , �௤ , �௙ሻ (II.36) 

 

Le processus est résumé sur la figure suivante Fig.II.3.3. 

 

Fig.II.3.3 Diagramme simplifié pour illustrer l’inversion  
de la relation flux-courant [15] 

Les fonctions fǙd, fǙq et fǙf représentent les tableaux des flux en fonction des courants.  Pour 
des valeurs données des courants, l’interpolation de type « spline » est utilisée. Les valeurs 
des flux Ǚd_ref, Ǚq_ref et Ǚf_ref  viennent des vecteurs des flux [Ǚd-vec], [Ǚq-vec] et  
[Ǚf-vec]. Cette inversion est faite pour toutes les combinaisons des valeurs issues des 
vecteurs flux. On peut tracer l’évolution du courant iq en fonction des flux dq sur la figure 
Fig.II.3.4. Les autres cartographies de courants sont présentées dans l’annexe A.2. 

 

Fig.II.3.4 Cartographie du courant iq en fonction des flux Ǚd et Ǚq  
pour le flux Ǚf=const 
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Dans les cartographies des courants en fonction des flux, il y a des points pour les 
combinaisons des flux impossibles à trouver dans une machine. Par exemple, il y a des 
combinaisons où le flux Ǚf a une valeur fortement négative et le flux Ǚd qui a une valeur 
fortement positive alors que ces deux valeurs n’apparaissent pas dans la machine en même 
temps. L’inversion est faite pour que les simulations des transitoires soient moins lourdes 
en temps de calcul. Dans la topologie de la machine pour les simulations, les courants en 
fonction des flux sont stockés dans les tableaux LUTs ou « LookUp Tables ». 

Toutes les étapes de la création du modèle dq Ǚ(id,iq,if) sont illustrées sur la  
Fig.II.3.5 La création du premier modèle peut prendre beaucoup de temps, mais une fois 
que les procédures pour la fabrication et l’inversion des cartographies sont mises en place, 
la réalisation de modèles similaires pour d’autres machines est largement écourtée. 
L’étape qui prend le plus de temps est la création des cartographies des flux. Pour ce 
modèle, cette étape a pris 15 jours à faire pour un seul ordinateur de type PC ordinaire. 
Le temps de calcul peut être réduit par des calculs distribués sur un réseau d’ordinateurs. 
L’inversion des cartographies des flux pour obtenir des cartographies des courants a pris 
4 jours environ. Dans le cadre de nos études, les courants peuvent atteindre 15 fois leurs 
valeurs nominales. Si les courants, pendant les transitoires, atteignent des valeurs moins 
importantes, les valeurs extrêmes des vecteurs des courants imin et imax seront moins 
importantes. Par conséquent, le temps de calcul des cartographies des flux et de l’étape 
d’inversion peut être considérablement réduit. 

 

Fig.II.3.5 Étapes de la création du modèle dq Ǚ(id,iq,if) 
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II.3.4. Mise en œuvre et validation du modèle 

La mise en œuvre du modèle dq Ǚ(id,iq,if) est d’abord réalisée pour simuler un court-
circuit triphasé. Ceci permettra aussi de valider le comportement du modèle sur un cas 
test classique. La simulation est faite avec des conditions initiales à vide avant le court-
circuit pour lequel les tensions statoriques sont été mises à 0 V (Fig.II.3.6-II.3.7). La 
vitesse du rotor et la tension de l’inducteur sont maintenues constantes. Le modèle dq non-
linéaire a été comparé avec le modèle dq linéaire et le modèle EF (utilisé comme référence). 
Le choix d’un régime initial établi non saturé entraine que les valeurs initiales des flux 
des 3 modèles sont similaires. Dans ces conditions de fonctionnement, la mise en court-
circuit est très contraignante pour le courant inducteur. Sur la Fig.II.3.11, on observe une 
forte augmentation du courant inducteur if qui passe de 2 A en régime initial établi pour 
atteindre 100 A en pointe. A la figure Fig.II.3.9, le courant statorique ib grimpe jusqu'à 
1800 A. Avec une valeur efficace nominale du courant du stator de 216 A, la valeur atteinte 
représente environ six fois la valeur nominale du courant. Sur le plan mécanique, la figure 
Fig.II.3.12 montre que le couple maximal dû à l'interaction entre les flux et les courants 
est obtenu 120 ° après la mise en court-circuit. Avec des courants transitoires plus élevés, 
le couple calculé par le modèle non-linéaire est supérieur à celui donné par le modèle 
linéaire. Le couple électromagnétique est le paramètre le plus impacté par l’hypothèse 
simplificatrice du premier harmonique d’espace. Le modèle ne prend pas en compte les 
effets des encoches au stator mais le couple calculé par le modèle reste proche de 
l’enveloppe moyenne du couple calculé par le modèle EF. Pour les courants, les réponses 
transitoires produites par le modèle proposé coïncident avec le modèle EF de référence. 
Par contre, le modèle dq linéaire, Fig. II.3.8.- Fig. II.12, donne des résultats qui sous-
estiment les valeurs crêtes des courants au stator et au rotor ainsi que le couple. 

 

 

Fig.II.3.6 Topologie de la machine au moment de la validation 
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Fig.II.3.7 Tensions statoriques 
 va, vb et vc 

Fig.II.3.8 Courant statorique ia  

Fig.II.3.9 Courant statorique ib Fig.II.3.10 Courant statorique ic 

Fig.II.3.11 Courant inducteur if Fig.II.3.12 Couple  
électromagnétique Te 

 

Le modèle présenté dans ce sous-chapitre permet donc d’obtenir des résultats avec une 
précision comparable à celle du modèle EF. Il a été validé sur plusieurs cas de régimes 
transitoires. La précision du modèle dq proposé est justifiée par la modélisation de tous 
les types de saturation présentés dans le chapitre I, à savoir la saturation observable sur 
la courbe à vide, la saturation croisée et la saturation des inductances de fuites. En 
général, les modèles non-linéaires de type circuit ne contiennent pas de saturation des flux 
de fuites. La saturation croisée est modélisée avec des coefficients qui ont davantage un 
sens mathématique qu’un sens physique.  
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Le temps de calcul pour la simulation avec le modèle EF est d’environ 24 heures. Par 
contre, le temps de calcul pour la simulation avec le modèle proposé est d’environ 2 
minutes. Ceci représente une amélioration importante pour les études dynamiques comme 
celles concernant la stabilité de la machine sur le réseau. 

Nous pouvons obtenir encore une meilleure précision en faisant le même modèle dans 
le repère abc où chaque flux est exprimé en fonction des 4 courants et de la position du 
rotor : 

߰ = �݂ሺ�௔ , �௕ , �௖ , �௙ , �ሻ (II.37) 

Ce type de modèle prend ainsi en compte les harmoniques d’espace.  

Le modèle présenté en [16] agit de la sorte mais il se limite à une machine faiblement 
saturée. Les courants de ce modèle ne dépassent pas deux fois leurs valeurs nominales. 
La réalisation des cartographies des flux du modèle abc prendrait ici au moins 10 fois plus 
de temps que pour le modèle dq Ǚ(id,iq,if). 

Une prochaine étape pourrait consister à faire un modèle avec les amortisseurs. Ceci 
se traduit par la dépendance des flux du modèle de 5 courants : 

߰ = ݂ሺ�ௗ , �௤ , �௙ , �஽ , ��ሻ (II.38) 

Pour les raisons mentionnées ci-dessus, l’établissement des cartographies pour ce 
modèle avec 5 courants est très long. L’ajout des amortisseurs multiplie le temps de 
fabrication des cartographies des flux au moins d’un facteur 100. Avec du calcul distribué 
sur plusieurs cœurs, nous pourrions réduire le délai des calculs.  

Néanmoins, nous allons utiliser le modèle dq Ǚ(id,iq,if) dans le chapitre VI pour les 
études de stabilité statique et de stabilité transitoire. Ces études sont donc faites sans 
prise en compte des amortisseurs. Dans le paragraphe II.4, nous allons proposer un modèle 
dq saturé alternatif sans amortisseurs en proposant une méthode différente.  
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II.4. Modèle dq ksat fondé sur les coefficients de 
saturation 

Nous venons de voir que le modèle dq Ǚ(id,iq,if) présenté au sous-chapitre II.3 n’est pas 
envisageable pour intégrer les amortisseurs sans disposer de moyens de calcul puissants. 
Nous nous orientons ainsi vers la création d’un modèle dq non-linéaire alternatif simplifié 
qui nous permettra d’incorporer les courants des amortisseurs. Il faut cependant noter que 
les hypothèses simplificatrices nécessitées par ce modèle réduiront sa précision.  

Dans la section II.3 précédente, chacun des flux est exprimé en fonction des 3 courants 
du modèle dq. Pour aborder le problème d’une manière différente, nous exprimons un 
vecteur de flux magnétiques [Ǚsaturé] à partir des flux non saturés et en utilisant un 
coefficient de saturation.  

On écrit ainsi avec les inductances du modèle non-saturé [Lnon-saturé], les courants [i] et 
un facteur de saturation ksat : 

[߰௦௔௧௨௥é] = ͳ�௦௔௧ [߰௡௢௡−௦௔௧௨௥é] = ͳ�௦௔௧  (II.39) [�][௡௢௡−௦௔௧௨௥éܮ]

 

Pour obtenir la même précision de calcul des flux saturés [Ǚsaturé] que dans le paragraphe 
II.3, on doit bien définir le paramètre ksat. Le facteur de saturation ksat est exprimé en 
fonction des courants d’un modèle. Pour modéliser la saturation avec les coefficients de 
saturation ksat, nous devons établir des courants magnétisants imag et des rapports de 
transformations ktran. D’abord, nous allons définir les courants magnétisants selon les axes 
magnétiques d-q. Ensuite, le rapport de transformation sera étudié. Enfin, nous 
calculerons et vérifierons la précision des facteurs de saturation.  

Nous finirons par l’intégration de ces termes dans le diagramme de simulation. Les 
résultats à l’issue du modèle présenté dans ce paragraphe seront comparés à ceux fournis 
par le modèle dq Ǚ(id,iq,if) et le modèle dq linéaire. À partir de maintenant, pour faciliter 
de nombreuses comparaisons entre les modèles, le modèle dq non-linéaire présenté dans 
ce paragraphe sera appelé «le modèle dq ksat».  

II.4.1. Définition des courants magnétisants 

Un point subtil dans les modèles avec les coefficients de saturation concerne la 
définition des courants magnétisants. Le modèle dq ksat, qui sera développé dans cette 
section, a 3 courants : id, iq et if. Pour réduire la complexité des calculs, ces courants sont 
regroupés selon deux axes magnétiques : l’axe d et l’axe q. Les courants magnétisants 
représentent les forces magnétomotrices selon ces deux axes magnétiques. À la place des 
3 courants pour déterminer le niveau de saturation de la machine, nous allons utiliser 
deux courants magnétisants id-mag et iq-mag. La bonne définition des courants magnétisants 
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devrait permettre de bien estimer l’influence de chacun des courants du modèle sur la 
FMM selon les axes magnétiques d-q. 

Avec les modèles basés sur des schémas équivalents de type circuit, les courants 
magnétisants du modèle dq avec les amortisseurs classiques sont définis comme suit 
[1][7][8] : 

�ௗ−௠௔௚ = �ௗ + �௙ + �஽ (II.40) 

�௤−௠௔௚ = �௤ + �� (II.41) 

Cette définition des courants magnétisants est à l’origine des premiers modèles dq 
comprenant les amortisseurs, où l’hypothèse simplificatrice d’égalité des inductances 
mutuelles fut appliquée. Dans le cadre de cette définition, l’influence des courants 
d’amortisseurs est généralement surestimée, et l’influence du courant inducteur sous-
estimée.  

La méthode de calcul des courants magnétisants du modèle dq non-linéaire sans 
amortisseurs proposée ici prend en compte les rapports des nombres de spire de chacun 
des circuits du modèle. Sur l’axe d, on choisit de ramener les courants au niveau du circuit 
inducteur, on a donc : 

�ௗ−௠௔௚ = �௙ + ௔௙ܮ௔௙ܯʹ͵ �ௗ = �௙ + �௧௥௔௡−௙�ௗ  
(II.42) 

�௤−௠௔௚ = �௤ (II.43) 

Le coefficient ktran-f  est le rapport de transformation, qui ramène le courant id au niveau 
de celui du circuit f. et le courant magnétisant est noté id-mag dans l’axe d. Le courant 
magnétisant est noté iq-mag dans l’axe q. Laf représentant l’inductance magnétisante non-
saturée du circuit f.. Dans un premier temps, le rapport de transformation ktran-f est calculé 
avec les valeurs non-saturées de l’inductance propre du circuit inducteur et de la mutuelle 
entre le stator et le rotor Maf. Il se définit avec le rapport des nombres de spires entre ces 
2 circuits. Nous faisons l’hypothèse que l’impact de chacun des courants sur les courants 
magnétisants est linéaire et que le rapport de transformation ne varie pas avec le 
changement du niveau de saturation. Dans le paragraphe suivant, nous vérifierons le 
degré de validité de cette hypothèse.  

II.4.2. Validation de la définition des courants magnétisants 

Le principe de calcul avec les courants magnétisants peut être validé en comparant les 
valeurs des flux obtenues pour différentes combinaisons des courants dans les bobines 
selon la méthode illustrée à la figure Fig. II.4.1 La structure est excitée une première fois 
par un courant magnétisant créé par une bobine et les résultats obtenus sont comparés à 
ceux donnés lors d’une seconde excitation de la structure par un courant magnétisant créé 
par l’autre bobine. Le courant inducteur if avec une valeur donnée if-1 est introduit dans le 
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modèle EF pour une simulation magnétostatique et récupérer les flux captés par chaque 
bobine à l’issue de cette simulation. Ensuite, nous déterminons le courant id1 pour garder 
le courant magnétisant identique au précédent  (équation II.44) et le courant statorique 
id1 est inséré dans le modèle EF. 

�௙−ௗ௢௡௡é = ௔௙ܮ௔௙ܯʹ͵ �ௗ = �௧௥௔௡−௙�ௗ  

�ௗଵ  = ௔௙ܯʹ͵௔௙ܮ �௙ଵ 

(II.44) 

À l’issue de la simulation magnétostatique avec le courant statorique id1, nous obtenons 
les flux qui sont comparés avec les flux de la première simulation magnétostatique réalisée 
avec le courant if-1. 

 

 

Avec un courant magnétisant identique pour les deux cas, les résultats devraient être 
très proches et obtenir des flux similaires dans l’axe d (le flux dans l’axe q est nul). Les 
courbes Fig.II.4.2-II.4.3 donnent l’évolution du flux inducteur et du flux statorique en 
fonction du courant magnétisant obtenu avec les deux sources différentes. Les courbes des 
flux avec l’indice «f1» représentent les courbes calculées avec le courant inducteur if1. Les 
courbes des flux avec l’indice «d1» représentent les courbes calculées avec le courant 
statorique id1. Pour les deux cas de calcul, les deux courbes du flux inducteur Ǚf comme 
celles du flux statorique Ǚd sont légèrement différentes, parce qu’ils comprennent aussi 
les flux de fuites. Hormis ce faible écart, en particulier sur le flux inducteur, ces résultats 
valident l’utilisation des courants magnétisants. Les courbes avec l’indice «d-classique» 
représentent les flux où nous utilisons l’équation (II.40) pour calculer le courant 
magnétisant id-mag et mettent en évidence la nécessité de considérer le coefficient de 
transformation. Ces courbes montrent bien que le flux de bobine est principalement lié au 

Fig.II.4.1 Procédure pour comparer la précision des courants magnétisants 
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courant magnétisant et que le calcul des courants dans chaque bobine sera possible grâce 
au flux de fuite. 

Fig.II.4.2 Évolutions du flux Ǚd pour 
deux sources de courants 

magnétisants 

Fig.II.4.3 Évolutions du flux Ǚf pour 
deux sources de courants 

magnétisants 

 

Les courants magnétisants permettent de réduire le nombre de courants pour décrire la 
saturation de la machine. Ainsi, nous les utilisons comme variables des fonctions non-
linéaires des facteurs de saturation. 

II.4.3. Intégration des coefficients de saturation 

Certains modèles non-linéaires de type circuit utilisent la définition suivante pour calculer 
le facteur de saturation ksat : 

�௦௔௧(�௙) =  ௡௢௡−௟�௡ܧ ௟�௡ܧ

avec ܧ௟�௡ = ௡௢௡−௟�௡ܧ   ʹ√ / ߱ ௔௙ �௙ܯ = à݂ ௩�ௗ௘ሺ�௙ሻ 
(II.45) 

Elin est la valeur efficace de la force électromotrice obtenue avec l’inductance mutuelle 
stator-rotor non-saturée et Enon-lin est la force électromotrice obtenue avec les mesures 
expérimentales à vide, c’est-à-dire avec le courant rotorique comme seule composante du 
courant magnétisant.  

Sur Fig.II.4.4, le flux statorique Ǚd en fonction du courant statorique iq et du courant 
magnétisant d’axe d limité au courant rotorique if est présenté. Ce flux est dépourvu du 
flux de fuite au stator et ne contient que la partie magnétisante du flux Ǚd capté par le 
circuit statorique d. On appellera ce flux « le flux magnétisant » ; on le désigne par le 

symbole Ǚd-mag. Le flux magnétisant Ǚd-mag peut être représenté en fonction des courants 
magnétisants définis dans le paragraphe précédent. 
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Le coefficient de saturation présenté ci-dessus peut donc s’exprimer en faisant intervenir 
ce flux :  ܧ௡௢௡−௟�௡ = ߰ௗ−௠௔௚ (�௙) ߱ / √ʹ 

 

�௦௔௧(�௙) = ௡௢௡−௟�௡ܧ ௟�௡ܧ  ௔௙ �௙ / ߰ௗ−௠௔௚ (�௙)ܯ =

 

 

 

Fig.II.4.4 Flux magnétisant Ǚd-mag selon le courant statorique iq et le courant inducteur if 

 

En tenant compte de l’effet du courant d’axe q, nous définissons le coefficient de 
saturation de façon différente. Comme les flux dans les deux axes magnétiques d-q varient 
différemment selon les courants magnétisants, nous pouvons aussi définir deux facteurs 
de saturation : ksat-d pour l’axe d et ksat-q pour l’axe q.  

Le coefficient de saturation ksat-d dans l’axe d est défini par : 

�௦௔௧−ௗ(�ௗ−௠௔௚, �௤−௠௔௚) = ,௔௙�௙ ߰ௗ−௠௔௚ሺ�ௗ−௠௔௚ܯ �௤−௠௔௚ሻ 
avec �ௗ−௠௔௚ = �௙ + �௧௥௔௡−௙�ௗ �௤−௠௔௚ = �௤ 

(II.46) 
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Le coefficient de saturation ksat-q pour le flux dans l’axe q est calculé par : 

�௦௔௧−௤(�ௗ−௠௔௚, �௤−௠௔௚) = ,௤�௤ ߰௤ሺ�ௗ−௠௔௚ܮ �௤−௠௔௚ሻ 
avec �ௗ−௠௔௚ = �௙ + �௧௥௔௡−௙�ௗ �௤−௠௔௚ = �௤ 

(II.47) 

Les évolutions des coefficients sont tracées sur les figures (Fig.II.4.5-II.4.6). 

Fig.II.4.5 Coefficient ksat-d dans l’axe d 
selon les courants magnétisants 

Fig.II.4.6 Coefficient ksat-q dans l’axe q 
selon les courants magnétisants 

Avec ces définitions des courants magnétisants et des coefficients de saturation, on définit 
les flux du modèle dq ksat (Ǚd-calc, Ǚq-calc et Ǚf-calc) comme suit : 

 ߰ௗ−ாி =  �݂ௗாிሺ�ௗ , �௤ , �௙ሻ ≈ ௗ�ௗܮ + ௔௙�௙�௦௔௧−ௗܯ =  ߰ௗ−௖௔௟௖ (II.48) 

 ߰௤−ாி =  �݂௤ாிሺ�ௗ , �௤ , �௙ሻ ≈ ௤�௤�௦௔௧−௤ܮ =  ߰௤−௖௔௟௖ (II.49) 

 ߰௙−ாி =  �݂௙ாிሺ�ௗ, �௤ , �௙ሻ ≈ ௙�௙ܮ + ͳ.ͷܯ௔௙�ௗ�௦௔௧−ௗ =  ߰௙−௖௔௟௖ (II.50) 

Cette approche de la prise en compte des effets de la saturation traite la saturation du 
circuit magnétique plus globalement que la méthode EF. En outre des hypothèses 
simplificatrices utilisées pour définir les courants magnétisants, on suppose que les 
inductances de fuites saturent de la même manière que les inductances magnétisantes. 
Ceci va permettre d’éviter des problèmes numériques lors du calcul des transitoires et 
simplifiera la fabrication du modèle. Dans le paragraphe suivant, nous évaluons les écarts 
créés par ces hypothèses simplificatrices. 
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II.4.3.1. Influence des coefficients de saturation sur le flux Ǚf 

Nous validons l’approche pour modéliser des effets de la saturation en comparant le 
flux du circuit inducteur Ǚf-EF à l’issue des simulations du modèle EF et le flux inducteur 
Ǚf-calc à l’issue du calcul avec l’équation (II.51).  

߰௙−௖௔௟௖ =  ௙�௙�௦௔௧−ௗܮ

Avec �௦௔௧−ௗ = ௞݂௦௔௧ௗሺ�ௗ−௠௔௚, �௤−௠௔௚ሻ �ௗ−௠௔௚ = �௙ �௤−௠௔௚ = �௤ �ௗ = Ͳ � 

(II.51) 

Dans les deux modèles, on introduit le courant statorique iq et le courant inducteur if pour 
une large plage d’intensités. La comparaison entre le flux du circuit f Ǚf-EF obtenu avec le 
modèle EF et celui Ǚf-calc du modèle dq ksat est présentée sur la Fig.II.4.7.  

 

Fig.II.4.7 Comparaison des flux Ǚf obtenus avec le modèle EF et le modèle dq ksat 

II.4.3.2. Influence des coefficients de saturation sur le flux Ǚd 

La seconde validation consiste à vérifier si le flux statorique Ǚd peut aussi être 
modélisé avec un seul facteur de saturation ksat-d. Nous validons notre approche pour 
modéliser des effets de la saturation en comparant le flux du circuit d Ǚd-EF à l’issue des 
simulations magnétostatiques du modèle EF et le flux statorique de l’axe d Ǚd-calc à l’issue 
du calcul (II.52). Suivant l’équation (II.52), le courant statorique id est ramené au circuit f 
avec le rapport de transformation ktran-f pour pouvoir calculer le facteur de saturation ksat-

d.  
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߰ௗ−௖௔௟௖ =  ௗ�ௗ�௦௔௧−ௗܮ

avec �௦௔௧−ௗ = ௞݂௦௔௧ௗሺ�ௗ−௠௔௚, �௤−௠௔௚ሻ �ௗ−௠௔௚ = �௧௥௔௡−௙�ௗ �௤−௠௔௚ = �௤ �௙ = Ͳ � 

(II.52) 

 

Dans les deux modèles, on introduit les deux courants statoriques id et iq sur une large 
plage d’intensités. La comparaison entre le flux Ǚd-EF obtenu avec le modèle EF et le flux 
Ǚd-calc du modèle dq ksat est présentée sur la Fig.II.4.8. 

 

Fig.II.4.8 Comparaison des flux Ǚd obtenus avec le modèle EF et le modèle dq ksat 

 

Les écarts observés dans la deuxième validation pour le flux statorique Ǚd sont plus 
importants que pour le flux rotorique Ǚf, parce que les fuites magnétiques sont plus  
importantes pour le bobinage au stator.  

II.4.3.3. Influence des coefficients de saturation sur le flux Ǚq 

La troisième validation consiste à vérifier si le flux statorique Ǚq peut être modélisé 
avec le facteur de saturation ksat-q. Nous validons notre approche pour modéliser des effets 
de la saturation en comparant le flux Ǚq-EF du circuit q à l’issue des simulations du modèle 
EF et le flux statorique Ǚq-calc de l’axe q à l’issue des calculs du flux. Suivant l’équation 
(II.53), le courant statorique id est ramené au circuit f avec le rapport de transformation 
ktran-f pour pouvoir calculer le facteur de saturation ksat-q dans l’axe q.  
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߰௤−௖௔௟௖ =  ௤�௤�௦௔௧−௤ܮ

avec �௦௔௧−௤ = ௞݂௦௔௧௤ሺ�ௗ−௠௔௚, �௤−௠௔௚ሻ �ௗ−௠௔௚ = �௧௥௔௡−௙�ௗ �௤−௠௔௚ = �௤ �௙ = Ͳ � 

(II.53) 

Dans les deux modèles, on introduit les deux courants statoriques id et iq pour une large 
plage des intensités. On récupère ensuite les flux Ǚq-EF et Ǚq-calc de l’axe q à l’issue de ces 
deux modèles. La comparaison entre le flux Ǚq-EF obtenu avec le modèle EF et le flux Ǚq-

calc du modèle dq ksat est présentée sur la Fig.II.4.9.  

 

 

Fig.II.4.9 Comparaison des flux Ǚq obtenus avec le modèle EF et le modèle dq ksat 

 

Comme prévu, plus on augmente l’intensité du courant statorique id, plus des écarts 
deviennent importants. Les deux facteurs de saturation peuvent être obtenus pour 
différentes valeurs des courants if  et id de l’axe d. Cela engendre une simplification, parce 
que le courant statorique id affecte d’une manière différente l’inductance de fuites du flux 
statorique Ǚq que le courant inducteur if.  Malgré tout, ces comparaisons nous montrent 
que les deux facteurs de saturation ksat-d et kq-sat définis dans le paragraphe II.4.3. 
permettent de modéliser les effets de la saturation d’une manière globale avec une 
précision satisfaisante. Cette manière de modéliser la saturation permet d’évaluer la 
saturation à vide et en charge. On peut procéder maintenant à l’intégration des courants 
magnétisants et des facteurs de saturation dans le modèle dynamique.  
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II.4.4. Organisation de la simulation 

Les modèles non-linéaires de type circuit qui sont basés sur les facteurs de saturation 
sont très répandus dans la littérature, mais la méthode pour résoudre les équations du 
modèle d’un pas temporel à l’autre est rarement présentée. Dans ce paragraphe, nous 
allons traiter cet aspect qui est peu commenté. 

II.4.4.1. Mise en équations de la boucle de convergence statique 

 Pour simuler un transitoire du modèle dq ksat pour un pas temporel donné (n+1), on 
part avec des conditions initiales : [Ǚn], [in], [ksat-n]. Le tableau [Ǚn] correspond au vecteur 
des flux saturés, [in] est le vecteur des courants et [ksat-n] est la matrice diagonale des 
facteurs de saturation du modèle dq ksat au pas temporel n : 

[߰௡] = [߰ௗ−௡߰௤−௡߰௙−௡] (II.54) 

[�௡] = [�ௗ−௡�௤−௡�௙−௡] (II.55) 

[�௦௔௧−௡] = [�௦௔௧−ௗ−௡            Ͳ                                   Ͳ Ͳ                          �௦௔௧−௤−௡                    ͲͲ                         Ͳ                    �௦௔௧−ௗ−௡ ] (II.56) 

La matrice des coefficients [ksat] permet de transformer le vecteur des flux saturés [Ǚ] en 
vecteur des flux non-saturés [Ǚnon-saturé-calc]. Les flux saturés [Ǚn+1] du pas temporel (n+1) 
sont d’abord calculés selon l’expression suivante : 

[߰௡+ଵ] = [߰௡] + Δݐሺ[�] − [ܴ][�௡] − [߱][߰௡]ሻ (II.57) 

Où Δt est le pas de calcul de la simulation. En ayant le vecteur des flux saturés [ψn+1], le 
vecteur des courants [in+1] peut donc être calculé : 

[�௡+ଵ] = =ଵሺ[�௦௔௧−௡+ଵ][߰௡+ଵ]ሻ−[ௗ௤௙ܮ]  ଵ[߰௡௢௡−௦௔௧௨௥é−௖௔௟௖−௡+ଵ] (II.58)−[ௗ௤௙ܮ]

[Ldqf] est la matrice des inductances non-saturées du modèle dq linéaire du paragraphe 
II.3.1. Les coefficients de saturation sont calculés avec les courants du modèle. Pour 
résoudre ce problème, on peut ajouter au modèle dq ksat une boucle de convergence qui a 
pour but de trouver les courants [in+1] qui minimisent le système d’équations suivant : 

�ௗ = ߰ௗ−௡+ଵ − ߰ௗ−௖௔௟௖−௡+ଵ = ߰ௗ−௡+ଵ − ߰ௗ−௡௢௡−௦௔௧௨௥é−௡+ଵ�௦௔௧−ௗ−௡+ଵ  (II.59) 
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�௤ = ߰௤−௡+ଵ − ߰௤−௖௔௟௖−௡+ଵ = ߰௤−௡+ଵ − ߰௤−௡௢௡−௦௔௧௨௥é−௡+ଵ�௦௔௧−௤−௡+ଵ  (II.60) 

�௙ = ߰௙−௡+ଵ − ߰௙−௖௔௟௖−௡+ଵ = ߰௙−௡+ଵ − ߰௙−௡௢௡−௦௔௧௨௥é−௡+ଵ�௦௔௧−ௗ−௡+ଵ  (II.61) 

Ces équations sont présentées sous forme matricielle comme suit: 

[�] = [߰௡+ଵ] − [߰௖௔௟௖−௡+ଵ] = [߰௡+ଵ] − [�௦௔௧−௡+ଵ]−ଵ[߰௡௢௡−௦௔௧௨௥é−௡+ଵ] (II.62) 

Où : 

[߰௡௢௡−௦௔௧௨௥é−௡+ଵ] = [௡+ଵ�][ௗ௤௙ܮ] = [߰ௗ−௡௢௡−௦௔௧௨௥é−௡+ଵ߰௤−௡௢௡−௦௔௧௨௥é−௡+ଵ߰௙−௡௢௡−௦௔௧௨௥é−௡+ଵ] (II.63) 

Ce qu’on appelle dans ce paragraphe « la boucle de la convergence statique », cette boucle 
qui permet de trouver les courants du modèle [in+1] à chaque pas temporel de la simulation. 
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II.4.4.2. Mise en place de la boucle de convergence statique 

Les équations différentielles qui décrivent le modèle dq ksat se traduisent par 
l’organigramme de simulation présenté sur la Fig.II.4.10 : 

 

 

Fig.II.4.10 Organigramme de la simulation du modèle dq ksat avec la boucle de convergence 
statique 
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Le bloc d’inversion de Fig.II.4.10 du modèle dq ksat intégrant la boucle de convergence 
statique est présenté sur la Fig.II.4.11 : 

 

Fig.II.4.11 Diagramme de détail du « bloc d’inversion » pour incorporer la saturation dans le 
model dq ksat avec la boucle de convergence statique 

 

Dans Simulink, la boucle de convergence statique peut être réalisée par le bloc « Algebraic 
Constraint ». 
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II.4.5. Analyse des simulations 

Après avoir défini les équations et créé le diagramme de simulation, on peut passer à 
l’analyse des performances du modèle dq ksat avec la boucle de convergence statique. On 
commence par l’analyse le comportement des 3 modèles (le modèle dq linéaire, le modèle 
dq Ǚ(id,iq,if) et le modèle dq ksat) en régime établi. On compare ensuite les 3 modèles en 
simulation du court-circuit triphasé. Le modèle dq Ǚ(id,iq,if) est utilisé dans ces 
comparaisons comme la référence. 

II.4.5.1. Régime établi 

Le régime établi présenté dans ce paragraphe correspond au point de fonctionnement 
nominal. Cette simulation est faite pour montrer comment se comportent les différents 
paramètres du modèle dq ksat. Pour ce point de fonctionnement, la machine est saturée. 
Pour tous les 3 modèles, on impose 3 tensions Vd, Vq et Vf qui excitent la machine : 

Fig.II.4.12 Tensions statoriques 
 vd et vq 

Fig.II.4.13 Tension de l’excitation vf 

 

Suite à l’excitation de la machine avec 3 tensions, on calcule les flux, les courants et les 
coefficients de saturation. Les Fig.II.4.14-II.4.16 présentent les 3 courants du modèle dq. 
Le plus grand écart entre le modèle dq Ǚ(id,iq,if) et le modèle dq ksat est observé pour le 
courant statorique dans l’axe q (Fig.II.4.15). Le courant inducteur est le même dans les 
trois cas, sa valeur est définie par la tension d’alimentation et la résistance du circuit.  

Fig.II.4.14 Courant statorique dans 
l’axe d id 

Fig.II.4.15 Courant statorique dans 
l’axe q iq 
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Fig.II.4.16 Courant inducteur if Fig.II.4.17 Flux statorique  
dans l’axe d Ǚd 

Fig.II.4.18 Flux statorique 
 dans l’axe q Ǚq 

Fig.II.4.19 Flux inducteur Ǚf 

Fig.II.4.20 Courant magnétisant  
dans l’axe d id-mag 

Fig.II.4.21 Courant magnétisant  
dans l’axe q iq-mag 

Fig.II.4.22 Facteur de saturation  
dans l’axe d ksat-d 

Fig.II.4.23 Facteur de saturation  
dans l’axe q ksat-q 
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Fig.II.4.24 Comparaison des flux 
statorique dans l’axe d : Ǚd-saturé et 

Ǚd-non-saturé 

Fig.II.4.25 Comparaison des flux 
statorique dans  

l’axe q : Ǚq-saturé et Ǚq-non-saturé 

Fig.II.4.26 Comparaison des flux 
inducteur :  

Ǚf-saturé et Ǚf-non-saturé 

 

 

En régime établi, aux chutes de tension résistives près, les tensions statoriques définissant 
l’amplitude du flux stator, les Fig.II.4.17-II.4.19 montrent bien qu’en mode saturé pour les 
mêmes tensions à l’entrée des modèles, on obtient des flux peu différents entre le modèle 
linéaire et les modèles non-linéaires. Le courant magnétisant de l’axe d ramené en niveau 
de courant inducteur montre l’effet de la réaction d’induit qui s’oppose à la magnétisation 
du courant inducteur (Fig.II.4.20- II.4.21). Les Fig.II.4.22-II.4.23 montrent que la 
saturation selon les axes magnétiques d-q est différente pour les deux courants 
magnétisants donnés. L’axe d est muni d’un facteur moins élevé qui confirme la présence 
d’une réaction d’induit démagnétisante. Les Fig.II.4.24-II.4.25 présentent la comparaison 
entre le vecteur des flux non-saturés [Ǚnon-saturé] et le vecteur des flux saturés [Ǚcalc] de 
Fig.II.4.11 et de l’équation (II.62) du modèle dq ksat. Ces comparaisons et principalement 
celle sur les courants des bobines montrent ici que le modèle dq ksat, malgré l’approche 
plus globale pour intégrer la saturation, permet d’obtenir une précision proche de celle du 
modèle dq Ǚ(id,iq,if) pour le régime établi. 
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II.4.5.2. Régime transitoire 

On utilise le régime transitoire de court-circuit triphasé qui a déjà été présenté dans 
le paragraphe II.3.4. Le régime initial à vide étant choisi non saturé, toutes les valeurs 
(les flux et les courants) initiales des 3 modèles sont similaires. Les Fig.II.4.27- II.4.32 
présentent les courants. De nouveaux, les plus grands écarts entre le modèle dq Ǚ(id,iq,if) 
et le modèle dq ksat sont observés pour le courant statorique dans l’axe q. Le modèle dq ksat 

modélise mieux la saturation du flux principal que la saturation des fuites magnétiques. 
Pendant les transitoires comme le court-circuit triphasé, les inductances de fuites jouent 
un rôle important. Pour cette raison, les écarts sur les courants entre les modèles non-
linéaire pour ce régime transitoire sont plus importants.  

Fig.II.4.27 Courant statorique ia  
 

Fig.II.4.28 Courant statorique ib 
 

Fig.II.4.29 Courant statorique ic 
 

Fig.II.4.30 Courant statorique d’axe d 

Fig.II.4.31 Courant statorique d’axe q 

 

Fig.II.4.32 Courant inducteur if 
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Fig.II.4.33  Courant magnétisant id-mag Fig.II.4.34  Courant magnétisant iq-mag 

Fig.II.4.35 Facteur de saturation ksat-d Fig.II.4.36 Facteur de saturation ksat-q 

Fig.II.4.37 Comparaison des flux d’axe 
d : Ǚd-saturé et Ǚd-non-saturé 

Fig.II.4.38  Comparaison des flux d’axe 
q : Ǚq-saturé et Ǚq-non-saturé 

Fig.II.4.39 Comparaison des flux du 
circuit rotorique f : 

 Ǚf-saturé et Ǚf-non-saturé 

 

 

 

 



Chapitre II : Modélisation dynamique non-linéaire des machines électriques aire des 
machines électriques 

Page | 72  
 

Les valeurs atteintes par les courants magnétisants (Fig.II.4.33-II.4.34) indiquent que la 
saturation des axes magnétiques reste faible durant ce régime transitoire. Si le courant 
inducteur passe de 2A à plus de 80A, le courant magnétisant d’axe d présente une pointe 
qui n’est que légèrement supérieure à 6A. 

La saturation transitoire d’axe q indiquée par le facteur ksat-q est plus importante que celle 
pour l’axe d indiquée par le facteur ksat-d (Fig.II.4.35-II.4.36). Les figures (Fig.II.4.37-
II.4.39) présentent la comparaison entre les flux du vecteur [Ǚnon-saturé] et le vecteur des 
flux [Ǚcalc] du modèle dq ksat. Les flux des deux vecteurs ont des valeurs similaires avant 
et après le transitoire, puisque les courants magnétisants pour ces instants sont faibles. 
Le modèle dq ksat est moins précis pendant les transitoires que pendant les régimes établis. 
Ce modèle est cependant meilleur que sa version linéaire. 

II.5. Évolutions potentielles de la modélisation saturée 
dynamique 

Dans cette section, nous posons les bases d’une troisième méthode pour intégrer la 
saturation dans le modèle dq. Une méthode de simplification des calculs lors de la 
résolution des équations différentielles sera ensuite décrite. 

II.5.1. Modèle dq non-linéaire [Ldqf-sat] 

En continuant à utiliser les courants magnétisants et afin d’améliorer davantage la 
précision du modèle de type circuit, il nous faut aborder le problème d’une manière 
différente.  

Exprimons les flux du modèle dq avec les inductances non-linéaires : 

߰ௗ = ߰ௗ௦� + �௙−ௗ߰ௗ−௠௔௚ = ௦�−௦௔௧�ௗܮ + �௙−ௗܯௗ−௠௔௚(�௙ + �௧௥௔௡−௙�ௗ) (II.64) 

߰௤ = ߰௤௦� + ߰௤−௠௔௚ = ௦�−௦௔௧�௤ܮ +  ௤−௠௔௚�௤−௠௔௚ (II.65)ܯ

߰௙ = ߰௙� + ߰ௗ−௠௔௚ = ௙�−௦௔௧�௙ܮ + ௗ−௠௔௚(�௙ܯ + �௧௥௔௡−௙�ௗ) (II.66) 

Ces flux saturés [Ǚ] peuvent s’écrire sous forme matricielle : 

[߰] =  (II.67) [�][ௗ௤௙−௦௔௧ܮ]

Où Ǚfσ, Ǚdsσ et Ǚqsσ sont les flux de fuites, Ǚd-mag est le flux magnétisant capté par le 
bobinage du circuit inducteur, Ǚq-mag est le flux magnétisant capté par le circuit statorique 
dans l’axe q, kf-d est le rapport de transformation qui permet d’obtenir le flux utile du 
circuit d à partir du flux magnétisant Ǚd-mag capté par le circuit f, Lfσ-sat est l’inductance de 
fuites du circuit inducteur, Lsσ-sat est l’inductance de fuites des enroulements statoriques, 

Md-mag est l’inductance magnétisante dans l’axe d et Mq-mag est l’inductance magnétisante 
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dans l’axe q. Les inductances magnétisantes peuvent être obtenues d’une manière 
semblable à celle employée pour les coefficients de saturation dans le paragraphe II.4.3.  

Les inductances de fuites (Lsσ-sat, Lfσ-sat) et les inductances magnétisantes (Md-mag et Mq-mag) 
sont exprimées en fonction des courants du modèle dq : 

௙�−௦௔௧ܮ = ௙݂�−௦௔௧ሺ�௙ሻ (II.68) 

௦�−௦௔௧ܮ = ௦݂�−௦௔௧ሺ�ௗ , �௤ሻ (II.69) 

ௗ−௠௔௚ܯ = ௗ݂−௠௔௚ሺ�ௗ−௠௔௚, �௤−௠௔௚ሻ (II.70) 

௤−௠௔௚ܯ = ௤݂−௠௔௚ሺ�ௗ−௠௔௚ , �௤−௠௔௚ሻ (II.71) 

Les inductances de fuites non-linéaires (Lsσ-sat et Lfσ-sat) et les inductances 
magnétisantes dans chaque axe magnétique (Md-mag et Mq-mag), permettent de connaitre les 
coefficients de la matrice des inductances [Ldqf-sat] du modèle dq. À chaque pas de calcul 
d’un transitoire, il faut inverser le système matriciel pour obtenir les courants : 

[߰] =  (II.72) [�][ௗ௤௙−௦௔௧ܮ]

Cette méthode de prise en compte de la saturation décompose le flux total capté par chacun 
des circuits du modèle de type circuit en 2 parties. La première partie représente la 
saturation du flux de fuites Ǚσ en fonction des courants qui parcourent l’inductance de 
fuites. La seconde partie représente le flux magnétisant Ǚmag qui varie en fonction des 
courants magnétisants. Néanmoins, la matrice [Ldqf-sat], étant une matrice non-linéaire 
dont les coefficients dépendent des courants recherchés, des problèmes numériques lors 
de l’intégration du système des équations du modèle non-linéaire peuvent apparaitre. 
Nous étudierons donc dans le paragraphe II.6 comment évaluer les inductances de fuites 
saturables. 

II.5.2. Modèle non-linéaire de type circuit sans boucle statique 

La boucle de convergence statique présentée dans le paragraphe II.4.4.1 peut causer 
des problèmes numériques pour un modèle intégrant les amortisseurs et rendre les calculs 
des régimes transitoires plus longs. Pour éliminer la boucle de convergence statique, on se 
sert d’une opportunité offerte par la boucle temporelle dont le pas de temps est assez faible. 

II.5.2.1. Mise en contexte du modèle dq ksat sans boucle statique de convergence 

Reprenons les étapes de l’intégration des équations du modèle dq ksat qui n’a pas de 
boucle de convergence. À chaque pas temporel de la simulation, plusieurs étapes de calcul 
sont effectuées pour incorporer la saturation dans le modèle dq. Pour chaque pas de temps, 
le système d'équations est intégré afin d'obtenir le vecteur des flux saturés [Ǚn+1]. Ensuite, 
le produit matriciel entre le vecteur de flux saturés [Ǚn+1] et la matrice des coefficients de 
saturation [ksat-n] est effectué pour obtenir le vecteur des flux non-saturés [Ǚnon-saturé-calc-n+1] 
: 
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[߰௡௢௡−௦௔௧௨௥é−௖௔௟௖−௡+ଵ] = [�௦௔௧−௡][߰௡+ଵ] 
[�௦௔௧−௡] = [�௦௔௧−ௗ−௡            Ͳ                                   Ͳ Ͳ                          �௦௔௧−௤−௡                    ͲͲ                         Ͳ                    �௦௔௧−ௗ−௡ ] (II.73) 

La matrice des inductances non-saturées [Ldqf] est inversée et multipliée par le vecteur des 
flux insaturés pour obtenir le vecteur des courants [in+1] : 

[�௡+ଵ] = ଵ[߰௡௢௡−௦௔௧௨௥é−௖௔௟௖−௡+ଵ]−[ௗ௤௙ܮ] =  ଵ[�௦௔௧−௡][߰௡+ଵ] (II.74)−[ௗ௤௙ܮ]

La saturation est incorporée dans le «bloc d'inversion» tel que représenté sur Fig.II.2 Pour 
calculer les courants [in+1] au pas temporel donné (n+1), nous avons besoin des valeurs du 
vecteur des flux saturés [Ǚn+1] et des valeurs des coefficients de saturation [ksat]. Étant 
donné que les coefficients de saturation ksat-d et ksat-q s’expriment en fonction des courants, 
on peut les calculer avec les courants d’un pas temporel précédent [in]. Cette simplification 
introduit une petite erreur qui peut être négligée (moins de 0,5%) si le pas de calcul est 
suffisamment faible. Une fois que les courants sont calculés, ils sont transformés en 
référentiel au rotor afin de calculer les courants magnétisants. Les courants magnétisants 
permettent de calculer le coefficient de saturation ksat-n+1 pour l'étape suivante de la 
simulation. 
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II.5.2.2. Mise en place du modèle dq ksat sans boucle statique de convergence 

La méthode d’intégration de la saturation sans boucle de convergence présentée au 
paragraphe II.5.2.1. se représente par le diagramme de simulation comme suit : 

 

Fig.II.5.1 Schéma bloc pour incorporer la saturation dans le modèle dq ksat sans boucle de 
convergence statique 
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L’organigramme du modèle dq ksat est présenté sur la figure au-dessous : 

 

Fig.II.5.2 Organigramme de la simulation du modèle dq ksat sans la boucle de convergence 
statique 

Ceci réduit le temps de calcul pour simuler les transitoire, parce que le diagramme de 
simulation est simplifié. 
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II.5.2.3. Comparaison du modèle dq ksat sans boucle statique de convergence et avec 
la boucle 

Pour évaluer l’écart de précision résultant de la suppression de la boucle de 
convergence, on compare les courants d’un court-circuit triphasé du modèle dq ksat avec  la 
boucle et sans la boucle de convergence statique.  

Fig.II.5.3 Comparaison du courant 
statorique id 

Fig.II.5.4 Comparaison du courant 
statorique id - ZOOM 

Fig.II.5.5 Courant statorique  
iq d’axe q 

Fig.II.5.6 Courant statorique  
iq d’axe q  - ZOOM 

Fig.II.5.7 Courant inducteur if Fig.II.5.8 Courant inducteur if - ZOOM 

Les Fig.II.5.3-.II.5.8 montrent que la suppression de la boucle de convergence statique 
n’affecte que très faiblement la précision du modèle dq ksat. 
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II.6. Flux de fuites 

Le flux de fuites Ǚσ dans une machine synchrone se compose de trois parties : la partie 
issue du flux de fuites d’encoche, la partie de flux de fuites d’entrefer et la partie de flux 
de fuites de tête de bobine.  

߰� = ߰�−௘௡௖ + ߰�−௘௡௧௥ + ߰�−௧ê௧௘ (II.75) 

 Le modèle de calcul par éléments finis EF représente une coupe 2D dans un plan 
perpendiculaire à l’axe de la machine, nous nous concentrons ainsi sur les flux de fuites 
dû aux encoches Ǚσ-enc et le flux de fuites qui passe par l’entrefer Ǚσ-entr comme illustré sur 
la Fig.II.6.1. 

 

Fig.II.6.1 Les chemins de fuite pour les bobinages du stator 

 Le flux de fuites des têtes de bobines Ǚσ-tête est généralement négligeable par rapport 
à la sommes des flux de fuites Ǚσ-enc et Ǚσ-entr, parce que les flaques qui couvrent les têtes 
de bobines sont réalisés à l’aide de matériaux présentant une très forte réluctance 
magnétique[17].  

 Néanmoins, on peut calculer les inductances de fuites analytiquement[18], avec un 
modèle EF en 3D [19] ou en utilisant des mesures expérimentales [20]. Pour mieux 
expliquer ces phénomènes, les images des lignes des champs seront présentées. Ceci 
permet de démontrer que le modèle dq sans amortisseurs présenté au paragraphe II.3 
prend en compte la saturation des chemins des flux de fuites.  
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II.6.1. Estimation des inductances de fuites par minimisation des 
flux 

La première méthode que nous employons pour estimer et analyser la saturation des 
flux de fuites consiste à minimiser les flux : 

▪ Soit minimiser le flux statorique Ǚd pour calculer le flux de fuites au rotor Ǚfσ, 
▪ Soit minimiser le flux rotorique Ǚf pour calculer le flux de fuites au stator Ǚdσ. 

II.6.1.1. Inductance de fuites du circuit inducteur - Lfσ 

Nous alimentons les bobines au stator et le circuit inducteur par des courants id et if 
dans le modèle EF de sorte à minimiser le flux statorique Ǚd . Les autres courants dans la 
machine sont nuls. Pour une valeur de courant if de 1 A, le courant id est calculé pour 
minimiser le flux Ǚd , on obtient : 

߰ௗ = Ͳ = ௗ�ௗܮ + ௔௙�௙ �ௗܯ = ௗܮ௔௙ܯ− �௙ 
(II.76) 

Le courant id vaut -19.195 A. La formule (II.76) pour le courant id est mise dans la 
formule du flux inducteur Ǚf  pour donner l’inductance de fuites totales de l’inducteur : 

߰௙ = ௙ܫ௙ܮ + ௔௙�ௗܯʹ͵ = ௙ܫ௙ܮ − ௗܮ௔௙ଶܯʹ͵ ௙ܫ = ቌܮ௙ − ௗܮ௔௙ଶܯʹ͵ ቍ  ௙ (II.77)ܫ

௙′ܮ = ௙ܮ − ௗܮ௔௙ଶܯʹ͵  =  Ͳ.ͶͶ [ܪ] (II.78) 

Si ces courants obtenus analytiquement sont mis dans le modèle EF pour la 
simulation magnétostatique, les valeurs des flux obtenues s’avèrent être similaires : 

Ǚd = 5.82e-5 [Wb] 
Ǚf = 0.43231 [Wb] 

 
Le flux statorique dans l’axe d est négligeable. Ces valeurs valident le calcul numérique  
de l’inductance de fuites Lfσ. En gardant la procédure de minimisation, nous pouvons 
tracer l’évolution de l’inductance de fuites Lfσ (ou l’inductance L’f) pour différentes valeurs 
du courant inducteur if sur les Fig.II.6.2-III.6.3 et observer l’impact de la saturation sur 
cette inductance. La valeur de cette inductance est loin d’être constante. Cette situation 
peut être rencontrée dans la machine pendant le court-circuit où les flux au stator sont 
minimisés. Sur la Fig.II.6.3, les chemins des flux dans la machine sont présentés. Cette 
distribution des flux est dessinée pour le court-circuit triphasé où les courants atteignent 
les valeurs crêtes. Il y a 3 images pour 3 niveaux de la saturation. Les flux captés par les 
bobinages au stator sont très faibles. Même si à chaque fois le flux au stator est très petit, 
le niveau de la saturation sur chaque image diffère beaucoup. Pour le court-circuit brusque 
au point nominal, le courant inducteur de la machine modélisée dans ce manuscrit peut 
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atteindre 200 A. En conséquence, l’impact de la saturation de l’inductance Lfσ sur les 
valeurs crêtes pendant le régime transitoire peut être considérable. 

 

Fig.II.6.2 Inductance de fuites Lfσ en fonction de courant inducteur if 

La valeur de cette inductance est loin d’être constante. Cette situation peut être rencontrée 
dans la machine pendant le court-circuit où les flux au stator sont minimisés. Sur la 
Fig.II.6.3, les chemins des flux dans la machine sont présentés. Cette distribution des flux 
est dessinée pour le court-circuit triphasé où les courants atteignent les valeurs crêtes. Il 
y a 3 images pour 3 niveaux de la saturation. Les flux captés par les bobinages au stator 
sont très faibles. Même si à chaque fois le flux au stator est très petit, le niveau de la 
saturation sur chaque image diffère beaucoup. Pour le court-circuit brusque au point 
nominal, le courant inducteur de la machine modélisée dans ce manuscrit peut atteindre 
200 A. En conséquence, l’impact de la saturation de l’inductance Lfσ sur les valeurs crêtes 
pendant le régime transitoire peut être considérable. 

  



Chapitre II : Modélisation dynamique non-linéaire des machines électriques aire des 
machines électriques 

Page | 81  
 

 
 

 

 

Fig.II.6.3 Images des répartitions des flux pour 3 niveaux de saturation de la machine 
quand les flux captés aux bobinages au stator sont minimisés 
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II.6.1.2. Inductance de fuites du circuit statorique – Lsσ 

Pour calculer l’inductance de fuites au stator Lsσ, il faut minimiser le flux de l’inducteur 
Ǚf  à zéro. Les valeurs des courants id et if sont calculées pour que le flux inducteur Ǚf soit 
minimisé : 

߰௙ = Ͳ = ௙�௙ܮ +  ௔௙�ௗܯʹ͵

�௙ = − ௙ܮ௔௙ܯʹ͵ �ௗ 

(II.79) 

Lorsque le courant id vaut -10 A, le courant if  vaut 0.48 A. Mettons ces valeurs dans la 
formule pour le flux Ǚf  : 

߰ௗ = ௗ�ௗܮ + ௙ܫ௔௙ܯ = ௗ�ௗܮ − ௙ܮ௔௙ଶܯʹ͵ �ௗ = ቌܮௗ − ௙ܮ௔௙ଶܯʹ͵ ቍܫ௙ (II.80) 

ௗ′ܮ = ௗܮ − ௙ܮ௔௙ଶܯʹ͵ = Ͳ.͹͸͵ [݉ܪ] (II.81) 

Les courants id et if sont mis dans le modèle EF. La simulation magnétostatique du modèle 
EF donne les flux suivants : 

Ǚd = 7.6054 [mWb] 
Ǚf = -4.2931e-5 [Wb] 

Ces valeurs valident de nouveau le calcul de l’inductance de fuites au stator Lsσ. 
L’inductance de fuites au stator pour la machine qui est très saturée est plus que 3 fois 
plus petite que sa valeur non-saturée.  
 

 

Fig.II.6.4 Inductance de fuites Lsσ en fonction du courant statorique id 
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Fig.II.6.5 Images des distributions des flux pour 3 niveaux de saturation de la machine 
quand le flux capté au bobinage au rotor est minimisé 

 
Sur la Fig.II.6.5, la distribution des flux est présentée pour trois niveaux de courant d’axe 
d quand le flux capté par la bobine de l’inducteur est minimisé à zéro. Lorsque la machine 
sature, la culasse et les dents au stator sont très saturées. 
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II.6.2. Deuxième méthode pour évaluer les inductances de fuites 

Nous prenons la situation où le seul courant qui circule dans les circuits électriques de 
la machine est le courant statorique id. Sur la Fig.II.6.6, les chemins des flux sont dessinés. 
Le flux total au stator Ǚd contient la partie magnétisante Ǚad et la partie du flux de fuites 
Ǚsσ. Le flux capté par le bobinage de l’inducteur Ǚf ne contient que la partie magnétisante 
Ǚaf qui est l’image du flux magnétisant Ǚad au stator.  

 

Fig.II.6.6 Chemins des flux magnétiques pour le cas où il n’y a que le courant id qui circule 
dans la machine 

Pour cette situation, les flux Ǚd et Ǚf de l’axe d peuvent être présentés sous forme 
mathématique suivante : 

߰ௗ = ௗ�ௗܮ = ௦��ௗܮ + ௔ௗ�ௗܮ = ߰௦� + ߰௔ௗ  ߰௙ = ௔௙�ௗܯʹ͵ = ߰௔௙ 
(II.82) 

En rapportant le flux de l’inducteur Ǚf au niveau du circuit du stator, le flux magnétisant 
capté par le bobinage au stator Ǚad est calculé par l’expression suivante : 

߰௔ௗ = �ௗ௙߰௙ ≈ ௔௙ܮ௔௙ܯ ߰௙ (II.83) 

kdf étant le rapport de spires qui prend en compte le nombre de spire au stator et au rotor. 
En ayant le flux magnétisant du bobinage statorique Ǚad, nous pouvons obtenir le flux de 
fuites Ǚsσ au stator : ߰ௗ = ߰௦� + ߰௔ௗ = ௦��ௗܮ + �ௗ௙߰௙ ܮ௦� = ߰ௗ − �ௗ௙߰௙�ௗ  

(II.84) 
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L’inductance de fuites au stator Lsσ ainsi obtenue est tracée (Fig.II.6.7) en fonction du 
courant id. Sur la même figure, l’inductance de fuites au stator obtenue avec la première 
méthode est tracée. La deuxième méthode surestime la saturation de l’inductance de 
fuites, alors que la première méthode sous-estime la saturation des flux de fuites pour les 
mêmes valeurs du courant de l’excitation if. 

 

Fig.II.6.7 Inductance de fuites au stator Lsσ en fonction du courant id 

Nous répétons le même procédé pour calculer l’inductance du circuit inducteur Lfσ. Le seul 
courant qui circule dans la machine est alors le courant inducteur if. Le flux statorique est 
rapporté au circuit f avec la relation suivante : 

߰௔௙ = ͳ�௙ௗ ߰ௗ = ௔௙ܯ௔௙ܮ ߰ௗ (II.85) 

Ensuite, l’inductance de fuites Lfσ peut être obtenue : 

߰௙ = ߰௙� + ߰௔௙ = ௙��௙ܮ + ͳ�௙ௗ ߰ௗ  

�௙ܮ = ߰௙ − ͳ�௙ௗ ߰ௗ�௙  

(II.86) 
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En traçant l’inductance de fuites Lfσ sur la Fig.II.6.8, les mêmes conclusions peuvent tirées 
que pour l’inductance de fuites au stator. 

 

Fig.II.6.8 Inductance de fuites au rotor Lfσ en fonction du courant if 

La deuxième méthode surestime aussi la saturation de l’inductance de fuites. 

II.7. Conclusion 

Nous avons présenté dans ce chapitre différents modèles non-linéaires de la 
machine synchrone sans amortisseurs. Dans ces modèles, nous intégrons les effets de la 
saturation qui sont nécessaires pour évaluer les courants crêtes pouvant être observés 
durant les transitoires provoqués par les creux de tension sur une machine connectée au 
réseau. Ainsi, en considérant le temps de réalisation, le temps de simulation et la précision 
d’un modèle, nous pouvons choisir un bon modèle de type circuit pour les analyses des 
transitoires. Le premier modèle dq Ǚ(id,iq,if) montre qu’il est possible d’obtenir la précision 
d’un modèle de type circuit très proche d’un modèle EF en ayant des résultats en un temps 
de simulation beaucoup plus court. Ce modèle est cependant long à réaliser en se basant 
sur une modélisation par éléments finis. Le modèle dq ksat est moins précis que le modèle 
dq Ǚ(id,iq,if), mais il est plus rapide à obtenir. Le modèle dq [Ldqf-sat] est probablement à mi-
chemin entre le modèle dq Ǚ(id,iq,if) et le modèle dq ksat pour la précision des calculs ainsi 
que pour le temps de construction.  

On peut faire la comparaison des modèles selon les critères suivants : 

• temps de calcul pour la réalisation du modèle (--- plus de 3 jours, -- 1-3 jours, 
- 1 jour, +10 heures, ++moins de 10 heures),  

• temps de calcul d’une simulation de 3 s (--- plus de 24 heures, -- plus d’une 
heure, - plus de 10 minutes, + moins de 5 minutes, moins d’une minute ++), 

• précision (+++ précision à 5% près d’un modèle EF, ++ à 10 % près d’un 
modèle EF, + à 15 % près d’un model EF, -25% près d’un modèle EF, --40% 
d’un modèle EF) : 
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Critères Temps de calcul 
pour la réalisation 

Temps de calcul 
pour la simulation 

Précision 

Modèle EF ++ --- +++ 

Modèle dq linéaire ++ ++ -- 

Modèle dq Ǚ(id,iq,if) --- + +++ 

Modèle dq ksat ++ ++ + 

Modèle dq [Ldqf-sat] -- - ++ 

 

Les modèles développés dans ce chapitre ne permettent cependant pas de représenter 
correctement le comportement d’une machine où les effets des harmoniques d’espace sont 
très importants. Ceci sera abordé dans le chapitre V en développant un modèle pour 
l’excitatrice. 

Dans la suite de nos travaux, cette première phase va nous permettre d’évaluer le choix 
de modèle de la machine synchrone avec la prise en compte des amortisseurs. Toutefois, 
pour ce faire, nous devons commencer par nous intéresser au comportement de la cage des 
barres formant le circuit amortisseur, ce que nous verrons au début du chapitre suivant. 
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III.1. Introduction 

Cette partie est consacrée à la modélisation non-linéaire des machines synchrones avec 
la prise en compte des amortisseurs pour l’analyse des régimes transitoires.  

Deux groupes principaux de modèles de type circuit peuvent être distingués pour analyser 
les transitoires dans les alternateurs. Le premier groupe de modèles de type circuit est 
basé sur la méthode des circuits couplés dans le repère abc (appelés également « abc 
models », « phase domaine models »  ou « phase-variables models ») [1][2][3]. Nous pouvons 
appeler ce groupe de modèles « les modèles abc ». Les amortisseurs dans ces modèles sont 
caractérisés dans le repère abc. Cette méthodologie permet d'inclure les rangs 
harmoniques d’espace de la force magnétomotrice (MMF) dans le modèle. Ce type de 
modèle est parfois utilisé pour prédire la forme exacte de la forme d'onde de la tension 
[16]. Une limitation commune de ces modèles est l’incorporation de la saturation. Elle est 
parfois définie par un coefficient de saturation simple, qui ne tient pas compte de la 
réaction d'induit et suppose que les effets de la saturation ne diffèrent pas entre le 
fonctionnement de la machine en charge et à vide. 

Le second groupe est basé sur la transformation de Park qui permet de simplifier 
les équations d’une machine pour les rangs fondamentaux. Les modèles de ce type sont 
généralement appelés les modèles dq [4][5][6][7][8][9][10]. Nous pouvons trouver de 
nombreuses versions pour les modèles dq non-linéaires de machines synchrones. Dans 
cette catégorie, nous incluons également les modèles abc qui n'utilisent pas la 
transformation Park pour les phases du stator, mais modélisent la cage d' amortisseurs 
avec 2 circuits équivalents: un dans l'axe d et un dans le l'axe q [11][12] tel qu'illustré à la 
Fig.I.3.2. Ce type de modèle peut manquer de lien avec la physique des circuits 
amortisseurs. Néanmoins, grâce au repère dq, les effets de la saturation sont bien 
incorporés.  

Chacun de ces deux groupes de modèles présente des avantages. Le fait qu’entre 
2014 et 2017, nous puissions trouver une dizaine d’articles sur ce sujet, peut indiquer un 
besoin pour la création d’un modèle non-linéaire plus précis que ceux actuellement 
disponibles.  

Dans ce chapitre, une évolution du modèle dq est proposée pour représenter 
l’impact des amortisseurs sur la saturation. Contrairement au modèle dq classique qui 
décrit le comportement des amortisseurs avec 2 circuits électriques, il s’agit d’un modèle 
dq où le nombre de circuits va dépendre du nombre de barres sur chaque pole. Cette 
évolution permet d’avoir une caractérisation simple des amortisseurs d’une machine. Le 
lien entre le modèle et la structure physique permet aussi de reconstituer les courants 
dans chaque barre à partir des courants des circuits amortisseurs des axes d et q. 

En comparant les deux catégories (les modèles dq et les modèles caractérisés dans le 
repère abc), nous pouvons dire que les modèles dq sont plus simples pour évaluer 
correctement les effets de saturation, alors que les modèles abc sont plus commodes pour 
l’intégration de tous les couplages magnétiques dans une machine (notamment, les 
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couplages magnétiques liés aux enroulements amortisseurs). En conséquence, l’approche 
utilisée pour prendre en compte la saturation dans le modèle dq est utilisée dans un 
modèle abc afin d'obtenir un modèle hybride dq-abc non-linéaire qui intègre les avantages 
des deux catégories de modèles. Le nouveau modèle est mis en œuvre avec deux essais 
transitoires différents afin de montrer la robustesse du modèle présenté. 

III.2. Modèle dq7 non-linéaire 

Nous faisons évoluer le modèle dq afin de prendre en compte des amortisseurs. 
L’évolution du modèle dq présenté dans ce chapitre sera appelé « le modèle dq7 », parce 
qu’il est composé de 7 équations différentielles.  

Nous allons définir les flux des amortisseurs dans l’axe d et l’axe q et les courants 
d’amortisseurs dans le repère de Blondel vont être établis. Pour inclure la saturation, les 
courants magnétisants selon les axes magnétiques doivent être calculés en ajoutant des 
termes à la définition des courants magnétisants du chapitre précèdent. L’objectif est de 
gagner en précision en définissant le facteur de saturation pour chaque circuit du modèle 
dq7.  

Nous allons utiliser le modèle EF pour identifier les flux d’amortisseurs dans l’axe d et 
dans l’axe q.  

III.2.1. Définition des flux et des courants des amortisseurs dans le 
repère dq 

III.2.1.1. Mise en contexte 

Les barres de la cage des amortisseurs sont réparties seulement sur une partie du pas 
polaire. Contrairement à la machine asynchrone, c’est un circuit asymétrique. Les valeurs 
et les fréquences des courants dans les amortisseurs dépendent du point de 
fonctionnement de la machine. En régime établi, il y a des courants induits à relativement 
haute fréquence dans les barres qui sont causés par le changement de la réluctance du 
circuit magnétique lié aux dents et aux encoches. La présence du circuit amortisseur au 
rotor change la THD (distorsion harmonique totale) de la tension induite au stator  à vide 
qui est plus élevée que dans le cas du rotor sans amortisseurs [15][16]. Cela est dû aux 
courants induits dans les circuits amortisseurs. La dérivée de ces courants dans certaines 
barres d'amortisseurs peut atteindre des valeurs importantes. En régime transitoire, 
comme par exemple le court-circuit triphasé ou le démarrage asynchrone, les courants 
amortisseurs sont surtout à des fréquences qui ne dépassent pas 2f  (où f  est la fréquence 
des courants au stator) [17].  
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Il existe plusieurs modèles du circuit amortisseur avec différents degrés de complexité. 
Généralement pour intégrer les amortisseurs dans les modèles de type circuit, la cage 
d’amortisseurs est modélisée avec deux circuits : un pour l’axe d et l’autre pour l’axe q. La 
physique du circuit amortisseur est peu étudiée et les paramètres électriques ne peuvent 
pas être mesurés directement.  

Les méthodes pour obtenir les couplages magnétiques liés aux amortisseurs du modèle 
dq peuvent être divisées en 3 catégories :  

▪ méthodes expérimentales, par ex. Standstill Frequency Response Test 
(SSFR)[18][19][20], 

▪ méthodes basées sur les modèles EF [21][22][23][24], 
▪ méthodes basées sur les calculs analytiques [9][22]. 

L’article [1] montre que le modèle dq dont les paramètres ont été obtenus avec essais SSFR 
ne donne pas de résultats précis par rapport au modèle EF. La méthode d’identification, 
qui utilise le modèle EF, présenté dans le manuscrit [21], est basée sur le principe de 
conservation de l’énergie pour déterminer les inductances propres des amortisseurs du 
modèle dq. Elle n’est pas applicable pour déterminer les mutuelles entre les amortisseurs 
et d’autres circuits du modèle dq. En revanche, les méthodes analytiques permettent de 
déterminer tous les couplages liés aux amortisseurs, mais elles sont soumises à des 
hypothèses simplificatrices.  
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III.2.1.2. Définition des flux des amortisseurs dans le repère dq  

Le modèle classique dq suppose souvent l’égalité de toutes les mutuelles. Puisque nous 
disposons du modèle EF, les valeurs exactes des inductances LD, LQ, MaD, MaQ et MDf 
peuvent être obtenues. Pour obtenir ces inductances, il faut définir les flux des 
amortisseurs ǙD et ǙQ dans les axes dq. Les flux qui traversent les contours rouges 
dessinés sur Fig.III.2.1 désignent le flux ǙD  (le flux à gauche) et le flux ǙQ (le flux à droite) 
: 

 

Fig.III.2.1 Flux amortisseur ǙD et ǙQ 

Ceci ne suffit pas pour bien caractériser les flux des amortisseurs. Avec 2 barres 
d’amortisseurs, cette caractérisation serait suffisante. Ces deux flux caractérisent bien les 
flux des barres aux extrémités des épanouissements polaires de la cage. Cependant, les 
flux des barres qui sont plus près de l’axe polaire sont sous-estimés (notamment dans l’axe 
q). En conséquence, nous introduisons aussi les flux qui traversent les contours rouges 
dessinés sur la Fig.III.2.2.  Ce sont les flux ǙD2  (le flux à gauche) et ǙQ2 (le flux à droite). 
Le flux ǙD est normalement plus important que le flux ǙD2. Par contre, dans l’axe q, le flux 
ǙQ2 est plus important que le flux ǙQ. Cette manière de modéliser les amortisseurs 
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augmente la complexité du modèle dq, elle permet toutefois de simplifier la représentation 
et l’intégration de la saturation selon des axes magnétiques d et q. 

 

Fig.III.2.2 Flux amortisseur ǙD2 et ǙQ2 

Les calculs des flux faits avec le modèle EF passent par l’utilisation du potentiel 
vecteur magnétique. Sur Fig.III.2.3-Fig.II.2.6, les cartographies des flux des amortisseurs 
dans les axes d et q sont présentées. Les flux dans l’axe d sont moins influencés par la 
saturation croisée que pour l’axe q. Les flux d’axe q liés aux barres situées aux extrémités 
des épanouissements polaires saturent plus que les flux liés aux barres plus proches de 
l’axe polaire. Le flux utile d’axe q passe surtout par les régions aux extrémités des 
épanouissements polaires. 
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Fig.III.2.3 Cartographie du flux ǙD en 
fonction des courants if et iq 

Fig.III.2.4 Cartographie du flux ǙQ en 
fonction des courants if et iq 

Fig.III.2.5 Cartographie du flux ǙD2 en 
fonction des courants if et iq 

Fig.III.2.6 Cartographie du flux ǙQ2 en 
fonction des courants if et iq 

 

Une fois les flux des amortisseurs dans les axes dq définis, les inductances mutuelles entre 
les circuits d’amortisseurs et d’autres circuits du modèle peuvent être déterminées. Sur 
Fig.III.2.7, tous les circuits du modèle dq7 sont dessinés. Ainsi, dans l’axe d il y a 4 
enroulements et il y a 3 enroulements dans l’axe q. Par rapport au modèle dq classique, 
nous avons ajouté un enroulement dans chacun des axes magnétiques. 
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Fig.III.2.7 Flux dans l’axe direct (à gauche) et dans l’axe transversal (à droite) 

Les valeurs des mutuelles peuvent être obtenues avec des formules simples comme celle 
de l’équation (III.1).  Par exemple, la valeur non-saturée de la mutuelle MaD, entre le circuit 
statorique d et le circuit d’amortisseurs D, peut être obtenue en mettant une petite valeur 
du courant id dans la bobine du stator dans le modèle EF. À l’issue de la simulation 
magnétostatique du modèle EF, le flux ǙD est obtenu. Ensuite, la mutuelle MaD est calculée 
avec la relation suivante : 

௔஽ܯ = ߰஽͵ʹ �ௗ  (III.1) 

Cette méthode est appliquée pour calculer les autres coefficients d’inductances.  

III.2.1.3. Définition des courants des amortisseurs dans le repère dq 

Pour calculer les inductances propres des circuits amortisseurs dans le repère de 
Blondel LD, LQ, LD2 et LQ2, les courants de ces amortisseurs dans les axes dq doivent être 
définis. Rappelons d’abord que les courants d'amortisseurs dans l'axe d (iD et iD2) sont 
supposés circuler entre les barres amortisseurs sur le même pôle du rotor par l’axe polaire 
et les courants d'amortisseurs dans l'axe q  (iQ et iQ2) circulent entre les barres 
d'amortisseurs sur différents pôles du rotor par la liaison interpolaire. Sur les figures 
Fig.III.2.8-III.2.9, les courants d’amortisseurs dans le repère dq sont illustrés selon deux 
perspectives différentes.  
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Dans la machine étudiée, la connexion entre les pôles du rotor est une tôle d'extrémité 
de noyau du rotor qui conduit les courants d’amortisseurs. Cette solution n'est pas très 
classique, mais elle est parfois utilisée dans l'industrie. La définition des courants 
d'amortisseurs dans le repère dq serait la même si nous avions une connexion plus 
conventionnelle entre les pôles du rotor tels que les anneaux d'extrémité [12]. 

 

Fig.III.2.8 Les courants des amortisseurs qui parcourent dans les barres du rotor dans l’axe q 
(à gauche) et dans l’axe d (à droite). Vue de dessus. 

 

Fig.III.2.9 Répartition des courants des amortisseurs 

Dans le modèle EF, nous représentons les 4 barres par pôle et les courants des barres 
iamor1, iamor2 iamor3 et iamor4  sont exprimés en fonction des courants d’amortisseur du repère 
dq.  Sur la Fig.III.2.10, l’image montre les flux de l’axe d et de l’axe q illustre la définition 
des courants des barres du circuit amortisseur iamor1, iamor2 iamor3 et iamor4 (ou i1, i2, i3 et i4) en 
fonction des courants iD, iQ, iD2 et iQ2.  
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Fig.III.2.10 Courants de barres et courants des circuits 

Dans le modèle EF, les courants des amortisseurs sont définis avec les équations 
suivantes : 

�௔௠௢௥ଵ = �஽ଶ + ��ଶ (III.2) 

�௔௠௢௥ଶ = �஽ + �� (III.3) 

�௔௠௢௥ଷ = �஽ − �� (III.4) 

�௔௠௢௥ସ = �஽ଶ − ��ଶ (III.5) 

 

Les courants iamor1 et iamor4 sont des courants d’amortisseurs près de l’axe polaire et les 
courants iamor2 et iamor3 sont des courants d’amortisseurs aux extrémités des 
épanouissements polaires.  
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III.2.2. Équations électriques des amortisseurs dans le repère dq 

Le modèle dq7 contient 4 circuits qui décrivent le comportent des amortisseurs dans 
repère dq. Les résistances des amortisseurs (RD et RQ) pour le modèle dq classique sont 
généralement obtenues à partir des constantes de temps subtransitoires. Cette méthode 
ne convient pas pour la définition des flux d’amortisseurs du modèle dq7. Pour obtenir les 
chutes de tension résistives du modèle dq7, nous partons du schéma équivalent de la cage 
d’amortisseurs de la Fig.III.2.11. 

 

Fig.III.2.11 Schéma équivalent de la cage d’amortisseurs 

Sur ce schéma, Rb est la résistance d’une barre d’amortisseurs, Rip est la résistance de la 
connexion interpolaire, Rib est la résistance de la connexion entre les barres aux extrémités 
des barres, e1, e2, e3, e4 sont les forces électromotrices induites dans chacune des barres 
d’amortisseurs. On sait que les courants qui passent par l’axe polaire sur un 
épanouissement polaire sont les courants d’amortisseurs de l’axe d et les courants qui 
passent par les connexions interpolaires ce sont les courants de l’axe q comme illustré sur 
la Fig.III.2.12. 
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Fig.III.2.12 Passages des courants amortisseurs par l’axe d et par l’axe q 

Pour obtenir les chutes de tension résistives intervenant dans les équations électriques 
des amortisseurs du modèle dq7, il faut appliquer la loi des mailles pour chaque circuit 
d’amortisseurs en ayant en tête la définition des flux d’amortisseurs dans le repère dq. 
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III.2.2.1. Chutes de tension résistives de circuit d’amortisseurs D et Q 

Les flux d’amortisseurs des circuit D et Q passent entre les barres d’amortisseurs aux 
extrémités des épanouissements polaires. Le courant iD passe par le chemin illustré sur la 
Fig.III.2.13. 

 

Fig.III.2.13 Passage du courant iD du circuit D 

Le courant iQ passe par le chemin illustré sur la Fig.III.2.14. 

 

Fig.III.2.14 Passage du courant iQ du circuit Q 
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En appliquant la loi des mailles sur ces 2 circuits, on obtient les relations suivantes 
limitées aux chutes de tension résistives : 

ܴ௕(�஽ + ��) + ܴ௕(�஽ − ��) + ʹܴ�௕ሺ�஽ + �஽ଶሻ + Ͷܴ�௕�஽ = ʹܴ௕�஽ + ͸ܴ�௕�஽+ʹܴ�௕�஽ଶ = Ͳ 

ܴ௕(�� + �஽) + ܴ௕(�� − �஽) + ʹܴ�௣(�� + ��ଶ) = ʹܴ௕�� + ʹܴ�௣(�� + ��ଶ) = Ͳ 

 

III.2.2.2. Chutes de tension résistives de circuit d’amortisseurs D2 et Q2 

Les flux d’amortisseurs des circuit D2 et Q2 passent entre les barres d’amortisseurs 
plus près de l’axe polaire des épanouissements polaires. Le courant iD2 passe par le chemin 
illustré sur la Fig.III.2.15. 

 

Fig.III.2.15 Passage du courant iD2 du circuit D2 

Le courant iQ2 passe par le chemin illustré sur la Fig.III.2.16. 
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Fig.III.2.16 Passage du courant iQ2 du circuit Q2 

En appliquant la loi des mailles sur ces 2 circuits, on obtient comme précédemment les 
relations suivantes pour les chutes de tension résistives : 

ܴ௕(�஽ଶ + ��ଶ) + ܴ௕(�஽ଶ − ��ଶ) + ʹܴ�௕ሺ�஽ + �஽ଶሻ = ʹܴ௕�஽ଶ+ʹܴ�௕ሺ�஽ + �஽ଶሻ = Ͳ 

ܴ௕(��ଶ + �஽ଶ) + ܴ௕(��ଶ − �஽ଶ) + ʹܴ�௣(�� + ��ଶ) + ʹܴ�௕(�஽ + ��ଶ) + ʹܴ�௕(−�஽ + ��ଶ)= ʹܴ௕��ଶ + ʹܴ�௣(�� + ��ଶ) + Ͷܴ�௕��ଶ = Ͳ 

 

III.2.2.3. Équations électriques du modèle dq7 

En faisant intervenir les quatre flux par les forces électromotrices induites, on obtient 
les 4 équations électriques pour le circuit amortisseur du modèle dq7 : 

Ͳ = ʹܴ௕�஽ + ͸ܴ�௕�஽+ʹܴ�௕�஽ଶ +݀߰஽݀ݐ  

Ͳ = ʹܴ௕�� + ʹܴ�௣(�� + ��ଶ)+݀߰�݀ݐ  

Ͳ = ʹܴ௕�஽ଶ+ʹܴ�௕ሺ�஽ + �஽ଶሻ + ݀߰஽ଶ݀ݐ  

Ͳ = ʹܴ௕��ଶ + ʹܴ�௣(�� + ��ଶ) + Ͷܴ�௕��ଶ + ݀߰�ଶ݀ݐ  

Les équations électriques pour les amortisseurs du modèle dq7 sont différentes de celles 
du modèle dq classique qui est composé de 2 équations différentielles. Les chutes de 
tension résistives pour les amortisseurs dépendent de tous les courants d’amortisseurs de 
l’axe magnétique respectif.  

Si l’on néglige les résistances interpolaires Rip et les résistances aux extrémités des 
barres d’amortisseurs Rib, les équations électriques pour les amortisseurs ressemblent 
bien à celles du modèle standard : 

Ͳ = ʹܴ௕�஽ + ݀߰஽݀ݐ = ܴ஽�஽ +݀߰஽݀ݐ  

Ͳ = ʹܴ௕�� ݐ݀�߰݀+ = ܴ��� ݐ݀�߰݀+  

Ͳ = ʹܴ௕�஽ଶ + ݀߰஽ଶ݀ݐ = ܴ஽ଶ�஽ଶ + ݀߰஽ଶ݀ݐ  

Ͳ = ʹܴ௕��ଶ + ݀߰�ଶ݀ݐ = ܴ�ଶ��ଶ + ݀߰�ଶ݀ݐ  
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En considérant, l’absence des résistances des connexions interpolaires et des extrémités 
des barres d’amortisseurs, chaque résistance électrique d’amortisseurs dans le repère dq 
est égale à 2Rb.  

Les définitions des flux, des courants et des chutes de tension résistives dans le repère dq 
permettent d’obtenir les courants dans chaque barre d’amortisseurs. 

III.2.3. Définition des courants magnétisants 

Nous allons ajouter les termes liés aux enroulements amortisseurs à la définition des 
courants magnétisants du chapitre II. Le modèle dq7 développé dans ce sous-chapitre 
utilise 7 courants : id, iq, if, iD, iQ, iD2 et iQ2. Pour réduire la complexité des calculs, ces 
courants sont regroupés selon deux axes magnétiques. A la place de 7 courants pour 
déterminer le niveau de saturation de la machine, nous allons utiliser deux courants 
magnétisants id-mag et iq-mag.  

Les courants magnétisants du modèle dq7 intégrant les amortisseurs sont donnés par les 
expressions suivantes : 

�ௗ−௠௔௚ = �௙ + ௔௙ܮ௔௙ܯʹ͵ �ௗ + ௔௙ܮ௙஽ܯ �஽ + ௔௙ܮ௙஽ଶܯ �஽ଶ (III.6) 

�௤−௠௔௚ = �௤ + ௔௤ܮ�௔ܯ �� + ௔௤ܮ௔�ଶܯ ��ଶ (III.7) 

Les courants de l’axe d sont rapportés au niveau du circuit inducteur et les courants de 
l’axe q sont rapportés au niveau du circuit statorique d’axe q.   

III.2.4. Incorporation de la saturation 

Après avoir défini les inductances du modèle dq7 et les courants magnétisants, la 
saturation peut être introduite dans le modèle. En considérant que les flux des 
amortisseurs ǙD2 et ǙQ2 qui sont plus près de l’axe d saturent d’une manière différente des 
flux des amortisseurs ǙD et ǙQ captés aux extrémités des cornes polaires, on va établir des 
facteurs de saturation pour chaque circuit du modèle dq7. Il sera intéressant de voir si 
cette manière de l’intégration de la saturation qui est plus locale permettra de gagner en 
précision. 

Dans les modèles non-linéaires qui ont été développés, nous retrouvons 
généralement un seul coefficient de saturation [28][9] ou deux coefficients de saturation 
l’un dans l’axe d et l’autre dans l’axe q comme dans la section II.4.  Les coefficients de 
saturation sont calculés avec une simple division du flux non-saturé par le flux saturé d’un 
circuit donné du modèle dq7. Par exemple le coefficient de saturation ksat-d du circuit 
statorique de l’axe d est calculé par : 

�ௗ−௦௔௧(�ௗ_௠௔௚, �௤_௠௔௚) = ߰ௗ−௟�௡ሺ�ௗሻ߰ௗ−ாி(�ௗ_௠௔௚ , �௤_௠௔௚) (III.8) 
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Le flux Ǚf-lin est calculé avec les inductances non-saturées. Cela peut se traduire sous la 
forme mathématique suivante :  ߰ௗ−௟�௡ =  ௔ௗ�ௗ (III.9)ܮ

 
 

Lad est l’inductance magnétisante du circuit d. Les courants magnétisants dans l’équation 
(III.10) sont calculés en utilisant la définition des courants magnétisants (III.6) et (III.7) : 

�ௗ−௠௔௚ = ௔௙ܮ௔௙ܯʹ͵ �ௗ 

�௤−௠௔௚ = �௤ 

 

Le courant statorique id de l’axe d est ramené au niveau du circuit inducteur. Les valeurs 
non-linéaires du flux Ǚd-EF sont calculées en utilisant les simulations en magnétostatique 
et en mettant les courants if et iq dans le modèle EF. Nous faisons de même pour calculer 
les six autres coefficients de saturation du modèle dq7.  Pour le cas où la machine n’est 
pas saturée, les coefficients de saturation valent 1. Sur la Fig.III.2.17, la cartographie du 
coefficient de saturation kd-sat est tracée. 

 

 

Fig.III.2.17 Cartographie du coefficient kd-sat en fonction des courants if et iq 

D’autres cartographies des facteurs de saturation du modèle dq7 sont présentées dans 
l’annexe A.3. Les coefficients de saturation sont affectés par la saturation visible sur la 
courbe à vide et par la saturation croisée. 

On reprend la matrice diagonale [ksat] du chapitre II de la section II.5.2 en passant à l’ordre 
7 : 
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[�ௗ௤଻−௦௔௧] = ݀��݃ሺ�ௗ−௦௔௧ , �௤−௦௔௧ , �௙−௦௔௧ , �஽−௦௔௧ , ��−௦௔௧ , �஽ଶ−௦௔௧ , ��ଶ−௦௔௧ሻ (III.10) 

 

On peut calculer les courants [idq7-n+1] du modèle dq7. La matrice des inductances non-
saturées [Ldq7] du modèle dq7 est inversée et multipliée par le vecteur des flux insaturés 
[Ǚdq7-non-saturé-calc-n+1] pour obtenir le vecteur des courants [idq7-n+1]: 

[�ௗ௤଻−௡+ଵ] = =ଵ[߰ௗ௤଻−௡௢௡−௦௔௧௨௥é−௖௔௟௖−௡+ଵ]−[ௗ௤଻ܮ]  ଵ[�ௗ௤଻−௦௔௧−௡] [߰ௗ௤଻−௡+ଵ] (III.11)−[ௗ௤଻ܮ]

Comme les coefficients de saturation [kdq7sat] s’expriment en fonction des courants, on peut 
les calculer avec les courants [idq7-n] d’un pas temporel précédent. 

De nouveau, l’intégration de la saturation se base sur l’hypothèse simplificatrice selon 
laquelle la saturation des flux de fuites et du flux utile est traitée avec des facteurs de 
saturation qui varient en fonction de deux courants magnétisants. Nous verrons 
maintenant si cette hypothèse n’est pas pénalisante pour le modèle dq intégrant les 
amortisseurs. 

III.2.5. Essai en court-circuit triphasé 

Ce type de modèle comprime pleins de coefficients à ajuster pour que les résultats 
« collent » avec les résultats de la référence.  Nous pouvons obtenir très bons résultats pour 
un type de validation et de très mauvais résultats pour un autre type de validation. En 
conséquence, pour démontrer la robustesse du modèle, plusieurs validations pour les 
différents niveaux de saturation de la machine doivent être effectuées.  

  Dans un premier temps, le modèle est validé avec le même transitoire que celui fait pour 
le modèle dq sans amortisseurs. La tension aux bornes du circuit inducteur et la vitesse 
mécanique sont constantes. 

 

 

Fig.III.2.18 Topologie de la machine pour le court-circuit triphasé 
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Sur les figures Fig.III.2.19-III.2.29, le modèle abc linéaire est utilisé pour voir des 
écarts causés par la saturation dans les modèles de type circuit. Ce modèle de type circuit 
est fondé sur 8 équations qui décrivent le comportement de la machine dans le repère abc. 
L’ajout des amortisseurs a diminué la valeur crête du courant inducteur par rapport au 
cas de la simulation du modèle dq sans amortisseurs.  

Le transitoire simulé dans le chapitre II sature peu le circuit de la machine. Les 
amortisseurs diminuent ainsi la saturation de la machine. On augmente alors la tension 
Vf  de l’excitation pour obtenir un court-circuit où la machine est initialement saturée.  

Fig.III.2.19 Tensions statoriques  
va, vb et vc 

Fig.III.2.20 Courant statorique ia  

Fig.III.2.21 Courant statorique ib Fig.III.2.22 Courant statorique ic 

Fig.III.2.23 Courant statorique id de 
l’axe-d  

Fig.III.2.24 Courant statorique iq de 
l’axe-q 
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Fig.III.2.25 Courant inducteur if Fig.III.2.26 Courant d’amortisseur iamor1 

Fig.III.2.27 Courant d’amortisseur iamor2 Fig.III.2.28 Courant d’amortisseur iamor3 

Fig.III.2.29 Courant d’amortisseur iamor4 Fig.III.2.30 Couple électromagnétique Te 

Fig.III.2.31 Courant magnétisant id-mag  

de l’axe d  
Fig.III.2.32 Courant magnétisant iq-mag 

dans l’axe q  
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Fig.III.2.33 Coefficients de saturation 
dans l’axe d 

Fig.III.2.34 Coefficients de saturation 
dans l’axe q 

  Les courants magnétisants sont présentés sur les figures Fig.III.2.30-III.2.31. Les 
interactions entre les courants statoriques et rotoriques limitent des valeurs crêtes des 
courants magnétisants. On peut comparer le courant magnétisant iq-mag (qui est le même 
que le courant statoriques iq) de l’axe q de la machine sans amortisseurs de Fig.II.4.31 
avec le courant magnétisant iq-mag de Fig.III.2.31 de la machine avec amortisseurs pour 
voir que le courant magnétisant dans cet axe a nettement diminué. Ceci montre que la 
présence des amortisseurs diminue les effets de la saturation, la FMM dans l’axe q qui 
est créée au stator agit contre la FMM de l’axe q du rotor. La FMM résultante dans l’axe 
est ainsi réduite et les effets de la saturation sont moins marqués. 

  Selon l’évolution des coefficients de saturation sur les figures Fig.III.2.33-III.2.34,  
nous constatons que chacun des flux sature différemment. Le flux ǙQ d’amortisseurs de 
l’axe q sature le plus, parce qu’il passe par les cornes des épanouissements polaires qui 
sont les parties les plus saturées. Le flux ǙD2 d’amortisseurs de l’axe d sature moins que 
d’autres flux de l’axe d, moins de flux passe près de l’axe polaire. Ceci plaide pour 
l’utilisation des coefficients de saturation pour chacun des circuits du modèle. Les 
coefficients de saturation peuvent modéliser la saturation locale dans les différentes 
parties de la machine. Après le court-circuit brusque, les coefficients de saturation tendent 
vers 1, parce que la réaction d’induit s’oppose à la force magnétomotrice qui vient du rotor. 

Les écarts les plus importants entre les modèles de type circuit et le modèle EF sont 
observés pour les courants d’amortisseurs. Sur les courbes des courants d’amortisseurs du 
modèle EF les harmoniques d’espaces s’observent bien.  

Sur les figures Fig.III.2.35-Fig.III.2.36, on peut voir comment les courants d’amortisseurs 
dans le repère dq s’opposent aux courants statoriques. Quand le courant statorique iq de 
l’axe q devient négatif, les courants iQ et iQ2 d’amortisseurs deviennent positifs. Quand le 
courant statorique iq de l’axe q devient positif, les courants iQ et iQ2 d’amortisseurs 
deviennent négatifs. On remarque la même tendance pour les courants dans l’axe d. 
Comme prévu le courant iD  d’amortisseur du circuit D dans l’axe d est plus fort que le 
courant iD2 d’amortisseur du circuit D2. Le courant iQ  d’amortisseur du circuit Q  dans 
l’axe q est plus faible que le courant iQ2 d’amortisseur du circuit Q2. 
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Fig.III.2.35  Courants du modèle dq7 
dans l’axe d 

Fig.III.2.36 Courants du modèle dq7 
dans l’axe q 
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III.2.6. Essai de chute de tension du réseau 

La deuxième validation est faite lorsque la machine est connectée en parallèle sur le 
réseau comme illustré sur la Fig.II.2.37.  

 

Fig.III.2.37 Topologie de la machine pour le transitoire de la chute de tension 

La tension de l’inducteur et la vitesse mécanique sont maintenues constantes. Le 
transitoire est initié par une baisse importante des tensions du réseau (Fig.II.2.38). La 
machine est un peu plus saturée dans ce deuxième test que dans le premier.  

Fig.III.2.38 Tensions statoriques  
va, vb et vc 

 

Fig.III.2.39 Courant statorique ia 

Fig.III.2.40 Courant statorique ib Fig.III.2.41 Courant statorique ic 
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Fig.III.2.42 Courant statorique id d’axe-d Fig.III.2.43 Courant statorique iq d’axe-q 

Fig.III.2.44 Courant inducteur if Fig.III.2.45 Courant d’amortisseur iamor1 

Fig.III.2.46 Courant d’amortisseur iamor2 

 

Fig.III.2.47 Courant d’amortisseur iamor3 

 

Fig.III.2.48 Courant d’amortisseur iamor4 Fig.III.2.49 Couple électromagnétique Te 
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Fig.III.2.50 Courant magnétisant id-mag  
de l’axe d 

Fig.III.2.51 Courant magnétisant iq-mag 
dans l’axe q  

Fig.III.2.52 Coefficients de saturation dans 
l’axe d 

Fig.III.2.53 Coefficients de saturation dans 
l’axe q 

Les écarts les plus importants entre les modèles de type circuit et le modèle EF sont 
observés pour le courant inducteur Fig.II.2.44 mais la pointe de courant atteinte présente 
sensiblement la même valeur. Ceci n’est pas le cas du modèle linéaire qui sous-estime 
l’amplitude de variation du courant inducteur avec une pointe bien inférieure, il présente 
aussi une oscillation apériodique davantage marquée. 

Les écarts les plus importants entre les modèles de type circuit et le modèle EF sont 
observés pour le courant inducteur et les courants d’amortisseurs comme dans le premier 
transitoire. De plus, le modèle dq7 permet de fournir des courants d’amortisseurs qui ne 
peuvent pas être obtenus avec le modèle dq classique.  
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Dans les deux tableaux suivants, on compare l’erreur relative pour les valeurs crêtes  des 
courants pendant les transitoires entre les modèles de type circuit et le modèle EF : 

Type de modèle ia ib ic if 

Modèle abc 
linéaire 

14.28 % 9.84 % 10.87 % 20.78 % 

Modèle dq7 3.95 % 6.83 % 1.84 % 4.45 % 

Court-circuit triphasé 

 

Type de modèle ia ib ic if 

Modèle abc 
linéaire 

18.75 % 18.23 % 14.82 % 22.63 % 

Modèle dq7 3.24 % 3.72 % 3.92 % 5.33 % 

Creux de tension 

Le modèle dq7 permet  visiblement gagner en précision par rapport au modèle abc linéaire 
de type circuits.  
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III.3. Modèle dq-abc 

Nous appelons dans ce manuscrit la modélisation par circuits couplés, la modélisation 
dans le repère abc pour lequel tous les couplages entre circuits (y compris les barres du 
circuit amortisseur) sont définis pour les différentes positions du rotor θ. Ce type de 
modèle s'avère très précis pour les régimes non-saturés de la machine, mais ne se comporte 
pas bien lorsque le circuit magnétique de la machine est saturé. Par conséquent, un modèle 
hybride est créé entre le modèle dq7 et le modèle abc afin d’intégrer la saturation dans les 
modèles abc. Le modèle dq7 et le modèle dq-abc permettent d’obtenir les résultats 
similaires, mais le modèle dq7 est plus rapide pour calculer les transitoires. 

III.3.1. Modèle par circuits couplés 

Plusieurs modèles abc des générateurs synchrones ont été présentés dans différents 
articles [27][29]. Ce modèle est présenté brièvement ici. Le modèle abc est basé sur une 
matrice des inductances caractérisée pour les différentes positions du rotor θ. Le nombre 
de positions du rotor dépend de la précision souhaitée et du nombre de rangs harmoniques 
d’espace que nous voulons inclure dans le modèle. Le modèle abc proposé ici ne prend en 
compte que le fondamental de la FMM. La machine qui est modélisée dans ce manuscrit 
a trois enroulements au stator, un enroulement d’excitation et 4 barres d'amortisseurs sur 
chaque épanouissement polaire. Ainsi, le comportement du modèle abc de cette machine 
est régi par un système de 8 équations différentielles. Ces équations peuvent être écrites 
sous forme matricielle : 

[ݒ] = [ܴ][�] + ݐ݀߰݀] ] = [ܴ][�] + [݀ሺ[ܮሺ�ሻ][�]ሻ݀ݐ ] (III.12) 

Le diagramme de simulation pour ce modèle est représenté sur Fig.II.2.1. À chaque pas 
de temps de la simulation et pour chaque position du rotor, la matrice d'inductances sera 
inversée pour obtenir les courants.  

Historiquement, quand le premier modèle dq a été créé, l'inversion matricielle 
d’une matrice 8x8 était un problème délicat. Par conséquent, le modèle dq était un choix 
évident. Dans le modèle dq classique, l'inversion de la matrice ne doit être effectuée qu'une 
seule fois si les inductances de ce modèle sont indépendantes de la position du rotor. 
Aujourd'hui, l'inversion matricielle n'est plus un problème délicat. Le modèle abc est plus 
simple à établir que le modèle dq pour ce qui concerne la caractérisation des enroulements 
amortisseurs. Les inductances du réseau électrique reliées à la machine (l'inductance de 
la ligne et l'inductance du transformateur) et les inductances de têtes de bobines peuvent 
être ajoutées aux termes diagonaux de la matrice des inductances [L(θ)].  

La matrice des inductances [L(θ)] a 64 éléments (III.13), qui sont calculés pour 
chaque position angulaire θ par le modèle EF en magnétostatique. Nous avons identifié 
chaque coefficient de la matrice [L(θ)] pour 721 positions du rotor. 

[ሺ�ሻܮ] = [ [௦௦ሺ�ሻܮ] [௥௦ሺ�ሻܯ][௦௥ሺ�ሻܯ] [௥௥ሺ�ሻܮ] ] (III.13) 

La matrice [L(θ)] peut être subdivisée en 4 matrices : 
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▪ La matrice [Lss(θ)] de 3x3 qui comporte les inductances propres des enroulements 
de 3 phases au stator et les mutuelles entres les enroulements au stator. 

▪ La matrice [Msr(θ)] de 3x5 comporte les mutuelles entres les enroulements au stator 
et les enroulements au rotor. 

▪ La matrice [Mrs(θ)] de 5x3 comporte les mutuelles entres les enroulements au stator 
et les enroulements au rotor. 

▪ La matrice [Lrr(θ)] de 5x5 qui comporte les inductances propres des enroulements 
au rotor (le circuit inducteur et 4 barres) et les mutuelles entres les enroulements 
au rotor. 

Les modèles abc sont un bon choix pour les grandes machines qui saturent moins. Dans 
ce manuscrit, un générateur de taille moyenne est modélisé et les effets de la saturation 
sont importants. 

III.3.2. Modèle hybride dq-abc 

Afin d'incorporer correctement les effets de saturation dans le modèle par circuits couplés, 
nous l’associons avec le modèle dq7 de la section III.2. La saturation est incorporée dans 
le "bloc inversion" de la Fig.II.2.1. Le modèle hybride qui a 7 coefficients saturation [kdq7sat] 
est décrit dans la section III.2.3.   La saturation est mise en place selon le diagramme 
illustré sur Fig.III.3.1. 

 

Fig.III.3.1 Diagramme de saturation dans le modèle hybride dq-circuits couplés avec 7 
coefficients de saturation 

A chaque pas de temps, la matrice d'inductances [L(θ)] est inversée afin d'obtenir tous les 
courants. Ensuite, les courants sont représentés dans le repère de Blondel par la 
transformation de Park appliquée aux courants statoriques ia, ib et ic. Les courants des 
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barres du circuit amortisseur sont intégrés à partir de la définition des courants de la 
section III.2.1 : 

�஽ = �௔௠௢௥ଶ + �௔௠௢௥ଷʹ  (III.14) 

�� = �௔௠௢௥ଶ − �௔௠௢௥ଷʹ  (III.15) 

�஽ଶ = �௔௠௢௥ଵ + �௔௠௢௥ସʹ  (III.16) 

��ଶ = �௔௠௢௥ଵ − �௔௠௢௥ସʹ  (III.17) 

 

Une fois tous les courants représentés dans le repère dq, les courants magnétisants 
peuvent être calculés avec les équations (III.6) et (III.7). Les facteurs de saturation sont 
calculés avec les courants magnétisants du pas temporel précèdent.  

À la fin, les deux modèles (dq7 et abc) sont créés pour établir un modèle hybride dq-
abc. Le modèle dq7 donne les inductances et les mutuelles qui nous permettent de calculer 
les courants magnétisants id-mag et iq-mag et les coefficients de saturation [kdq7sat]. Ceci 
permet d’avoir l’information sur la saturation de la courbe vide et la saturation croisée. De 
cette manière, nous avons réussi à regrouper les caractéristiques intéressantes de chaque 
type de modélisation. 
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III.4. Conclusion 

La conception des modèles de type circuit des machines pour les régimes transitoires est 
un processus progressif. Dans un premier temps, de nombreux aspects du modèle dq 
classique ont été améliorés. Une évolution du modèle dq, que nous avons nommé 
«le modèle dq7 »,  a été créée. Le modèle dq7 est constitué de 7 équations différentielles 
dont 4 équations décrivent le comportement des amortisseurs. Une méthode de calcul des 
courants magnétisants du modèle dq7 est introduite. Une définition des circuits 
amortisseurs du modèle dq est établie. Les coefficients de saturation prennent en compte 
la saturation à vide et la saturation croisée. Les paramètres du modèle dq permettent 
d'estimer la saturation et de calculer les courants magnétisants. Ensuite, nous avons 
montré comment intégré la saturation dans les modèles de type circuit décrits dans le 
repère abc. Les deux modèles de type circuit donnent les résultats similaires, mais le 
modèle abc est un peu plus long pour les calculs des transitoires. 

 Les modèles de type circuit pourraient être encore améliorés par l'incorporation de rangs 
harmoniques d’espace et l’incorporation de la saturation des flux de fuites comme dans les 
sections II.6. du chapitre précèdent. Le modèle dq7 présenté prend environ 6 secondes (le 
modèle dq-abc prend 30 s) pour calculer la simulation des transitoires (pour une durée 
simulée de 1,2 s) par rapport à 12 heures de temps de calcul par le logiciel EF. Ce modèle 
permet la synthèse et l'étude du système de contrôle approprié. La vitesse angulaire 
variable du rotor peut être intégrée dans ce modèle en changeant la vitesse d’évolution de 
la position du rotor θ dans le diagramme de la Fig.II.2.1. Il permet de simuler le processus 
de perte de synchronisme dans un réseau électrique. En prenant tous les modèles 
développés dans le chapitre II et dans le chapitre III, nous sommes équipés des outils qui 
permettent d’analyser les transitoires et la stabilité du générateur synchrone. 
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IV.1. Introduction 

L’analyse des régimes transitoires au cours desquels la vitesse ne peut pas être 
considérée comme constante représente un problème complexe. Ceci vient du fait qu’il y a 
plusieurs phénomènes qui interagissent : phénomènes de nature électrique, phénomènes 
de nature magnétique et phénomènes de nature mécanique.  

Le transitoire engendre la variation des grandeurs suivantes : 

▪ Puissance, couple, 
▪ Flux et Tensions, 
▪ Courants, 
▪ Vitesse mécanique. 

 

Le couplage de ces phénomènes rend l’analyse du comportement de la machine difficile. 
Pour dire si la machine ou le système avec plusieurs machines est stable, il faut savoir si 
aucune des machines ne perdra le synchronisme à la fin du transitoire.  

Pour réaliser cette analyse, nous allons commencer par une étude analytique de la stabilité 
transitoire qui est basée sur l’hypothèse d’invariance transitoire. Avec le modèle linéaire, 
ce type de stabilité a déjà été traité dans la littérature [1][2][3][4]. Il est ainsi 
classiquement observé que les performances de la machine en régime d’invariance 
transitoire sont différentes de celles qui sont obtenues pendant le régime établi. En 
conséquence, l’étude présentée ici commence par la comparaison de la stabilité statique 
avec la stabilité transitoire.  

L’influence de la saturation magnétique sur la stabilité transitoire n’a pas été étudiée dans 
la littérature et il est donc difficile de trouver des éléments pour valider cette hypothèse. 
Dans ce document, une approche analytique inspirée de celle menée en mode linéaire est 
développée. Elle est ensuite utilisée pour suivre le comportement de la machine lors de 
plusieurs simulations dynamiques menées pour déterminer les conditions de stabilité de 
la machine. 
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IV.2. Mise en place des équations 

Quand la vitesse du rotor de la machine varie, il apparait un écart entre la vitesse du 
rotor ǚm et la vitesse du champ tournant ǚe et l’angle interne δ, donnant le déphasage 
entre la force électromotrice et la tension, change de valeur. Si cette variation ne s’effectue 
pas de façon infiniment lente comme dans le cas de la stabilité statique, la variation 
d’amplitude des courants du stator entraine une variation de courant au rotor.  

Le couple calculé pour la stabilité statique diffère du couple calculé pour la stabilité 
transitoire et le couple dynamique calculé pour la stabilité transitoire est effectué en 
prenant en compte des hypothèses qui suivent. 

▪ On ne considère que les fondamentaux des tensions et des courants, 
▪ La variation de vitesse est suffisamment faible pour que l’on puisse négliger les 

courants induits dans les amortisseurs, mais en tenant compte des constantes de 
temps transitoires. Le but de la stabilité transitoire est d’étudier les phénomènes 
qui se passent après 3 périodes (T’’d=0.01 s) et moins que 50 périodes (T’d=1 s). 
Comme le couple créé par des amortisseurs aide à regagner et à maintenir le 
synchronisme, cette simplification ne pénalise pas les résultats. 

▪ La perturbation est de courte durée et de ce fait le flux capté par l’enroulement 
d’excitation reste pratiquement constant (ǚperturbation >> Rf / Lf ) 

L’étude de la stabilité statique et de la stabilité transitoire ne prenant pas en compte les 
amortisseurs, nous pouvons utiliser pour cette étude le modèle dq Ǚ(id,iq,if)  qui est le plus 
précis (section II.3.) des modèles présentés dans ce manuscrit. 

IV.2.1. Équations du système 

Nous commençons par rappeler des relations définissant les flux à partir des 
courants en mode linéaire : 

߰ௗ = ௗ�ௗܮ +  ௔௙�௙ܯ

߰௤ =  ௤�௤ܮ

߰௙ = ௙�௙ܮ +  ௔௙�ௗܯʹ͵

 

Comme les circuits d et f sont couplés, nous exprimons le flux du circuit statorique Ǚd en 
fonction du flux du circuit inducteur Ǚf. 
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�௙ = ߰௙଴ − ௙ܮ௔௙�ௗܯʹ͵  
 

߰ௗ = ௗ�ௗܮ + ௔௙ܯ ߰௙଴ − ௙ܮ௔௙�ௗܯʹ͵ = ௗ�ௗܮ − ௙ܮ௔௙ଶܯʹ͵ �ௗ + ௙ܮ௔௙ܯ ߰௙଴ 
 

߰ௗ = ቆܮௗ − ௙ܮ௔௙ଶܯʹ͵ ቇ �ௗ + ௙ܮ௔௙ܯ ߰௙଴ = ′ௗܮ �ௗ + ௙ܮ௔௙ܯ ߰௙଴  

L’d représente l’inductance transitoire longitudinale : 

′ௗܮ = ௗܮ − ௙ܮ௔௙ଶܯʹ͵   

 

Nous introduisons le terme e’ qui représente la force électromotrice en mode transitoire : 

݁′ = ߱ ௙ܮ௔௙ܯ ߰௙଴  

Nous reformulons le flux Ǚd : 

߰ௗ = ′ௗܮ �ௗ + ݁ ′߱
  

L’expression des équations de Park donne alors : 

ௗݒ = ܴ௦�ௗ − ߱߰௤ = ܴ௦�ௗ − �௤�௤  

௤ݒ = ܴ௦�௤ + ߱߰ௗ = ܴ௦�௤ + �ௗ′ �ௗ + ݁′
  

 

Si la chute de tension résistive est faible, il reste : 

ௗݒ = −�௤�௤   

௤ݒ = �ௗ′ �ௗ + ݁′   
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En faisant intervenir l’angle interne δ et l’amplitude v de la tension, on peut établir les 
relations (III.4) et (III.5) pour les composantes de la tension. 

Ces composantes permettent d’obtenir les courants : 

ௗݒ = ݒ− ݊�ݏ � = −�௤�௤   

௤ݒ = ݒ ݏ݋ܿ � = �ௗ′ �ௗ + ݁′   

Soit pour les courants selon δ : 

�ௗ = ݒ ݏ݋ܿ � − ݁′�ௗ′    

�௤ = ݒ ݊�ݏ ��௤    

En notant  ߰ = ݒ߱
 , on obtient pour les flux : 

߰ௗ = ௤߱ݒ+ = ߰ ݏ݋ܿ �  = ݒ߱  ݏ݋ܿ � 

 

  

߰௤ = ௗ߱ݒ− = ߰ ݊�ݏ � = ݒ߱  ݊�ݏ �   

En reportant ces expressions de id, iq, Ǚd et Ǚq dans celle du couple on obtient : 

T୲୭୲_୲୰a୬ = ͵pʹ (ɗdi୯ − ɗ୯id) = ͵pʹɘ [ve′Xd′ sin δ + vଶʹ ቆ ͳX୯ − ͳXd′ ቇ sinʹδ]   

La puissance active est obtenue par le produit du couple par la vitesse : 

P = ͵ [VE′Xd′ sinδ + Vଶʹ ቆ ͳX୯ − ͳXd′ ቇ sinʹδ]   

Q = ͵ [VଶXd′ − VE′Xd′ cos δ + Vଶʹ ቆ ͳX୯ − ͳXd′ ቇ ሺͳ − cos ʹδሻ]   
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La réactance X’d   étant plus petite que la réactance Xq, le couple saillant T2δ pour la 
stabilité dynamique aura une valeur inverse de celle du couple saillant pour la stabilité 

statique. Le maximum sera donc obtenu avec un angle δ supérieur à 
�ଶ.  

 Pour la stabilité statique le couple d’interaction (la plus grande partie de la 
puissance active) est proportionnel au terme : 

�݁ௗ = ௗܮ௔௙�௙߱ܯ߱ = ௗܮ௔௙�௙ܯ  

Pour la stabilité transitoire le couple d’interaction (la plus grande partie de la puissance 
active) est proportionnel au terme : 

݁′�′ௗ = ቆܯ௔௙ܮ௙ ߰௙ቇ ͳܮௗ′  

Nous comparons ces deux termes avec leur rapport : 

��௧௥௔௡��௦௧௔௧�௤௨௘ = ݁′�′ௗ�݁ௗ ≈ ߰௙଴ܮ௙�௙଴ ܮௗܮௗ′  

Si Ǚf0 et if0 sont tels que ψf0 et Lf if0 sont proches, le rapport des amplitudes dépend 
principalement du rapport des inductances Ld /L’d qui peut être élevé (5 à 10). 
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IV.2.2. Stabilité transitoire en utilisant le modèle linéaire 

Pour obtenir le couple et les puissances à partir de la tension v, l’angle interne δ et le 
flux initial Ǚf0, on propose une formalisation de la démarche qui est basée ici sur l’emploi 
du modèle linéaire.  

La tension v et l’angle interne δ  donnent les tensions vd et vq.  vd = −v sinδ v୯ =   v cos δ 

En ayant les flux Ǚd, Ǚq et Ǚf, on reprend les formules des flux exprimés avec les courants 
et les inductances pour obtenir les courants id, iq et if: 

 ɗd = Ldid + Mafif  id = ͳLd′ (ɗ ݏ݋ܿ δ − MafLf ɗf଴) ɗ୯ = L୯i୯  i୯ = ɗ୯L୯ = ɗL୯ ݊�ݏ � 

ɗf୭ = Lfif + ͵ʹMafid 
 if = ͳLf′ (ɗf଴ − ͵ʹMafLd ɗܿݏ݋ δ) 

 

Les flux et courants sont ensuite utilisés pour calculer le couple. Le calcul de la force 
électromotrice (FEM) transitoire se fait directement avec le flux inducteur (IV.5). Toutes 
les valeurs pour calculer les puissances et les composantes du couple pour la stabilité 
transitoire sont alors disponibles. 

IV.2.3. Stabilité transitoire en utilisant le modèle non-linéaire  

Avec le modèle non-linéaire, il est possible d’obtenir le couple et les puissances à partir 
de la tension v, de l’angle interne δ et du flux initial Ǚ0. La procédure de calcul des 
puissances et des couples du modèle non-linéaire pour la stabilité transitoire est un peu 
différente de la procédure pour la stabilité statique. 

La tension v et l’angle interne δ permettent d’exprimer les tensions vd et vq. Les 
composantes Ǚd et Ǚq du flux sont obtenues avec (IV.15) et (IV.16). Avec les flux Ǚd0, 
Ǚq0 et Ǚf0, on reprend les cartographies des flux en fonction des courants pour obtenir les 
courants id, iq et if. Avec 3 inconnues et 3 équations, on résout un système non-linéaire 
basé sur les cartographies des flux pour obtenir les 3 courants : 

߰ௗ଴ − ߰ௗ(�ௗ , �௤ , �௙) = Ͳ 
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߰௤଴ − ߰௤(�ௗ , �௤ , �௙) = Ͳ 

߰௙଴ − ߰௙(�ௗ , �௤ , �௙) = Ͳ 

Avec les flux et les courants, il est alors possible d’obtenir directement le couple.  

En se basant sur une analogie avec le modèle linéaire, on propose une définition des 
paramètres équivalents e’, X’d  et Xq . 

Avec l’hypothèse que la relation Maf /Lf est constante, nous introduisons la force 
électromotrice équivalente transitoire de la manière suivante : 

e′ = ɘMafLf ɗf଴ 

Nous définissons ensuite les réactances en non linéaire : 

Xd౩a౪′ = v cosδ − e′id    

X୯_ୱa୲ = v sin δi୯    

La saturation magnétique impliquant une demande de FMM plus importante pour créer 
un niveau de flux donné, ces deux réactances auront des valeurs inférieures aux 
réactances calculées en utilisant le modèle linéaire.  

Ces trois paramètres sont ensuite employés pour calculer aussi les composantes du couple. 
Le schéma ci-dessous donne l’enchainement des séquences de la procédure de calcul qui 
mène aux composantes du couple. 

 

 

Fig.IV.2.1 Procédure pour obtenir les données avec le modèle non linéaire 
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IV.3. Comparaison des calculs 

Pour le calcul de stabilité statique, le courant if   est maintenu constant. Pour le calcul 

en stabilité transitoire, le flux Ǚf   reste constant. Pour la stabilité transitoire en mode non-
linéaire, les courants atteignent des valeurs importantes mais qui doivent rester dans la 
limite des dimensions des tableaux de calcul des flux : 

• Courant statorique id   entre -6000 [A] et 3000 [A] 

• Courant statorique iq   entre -3500 [A] et 3500 [A] 

• Courant inducteur if   entre -10 [A] et 360 [A] 

IV.3.1. Modèles linéaires : stabilité statique vs stabilité transitoire 

L’analyse de la stabilité statique est faite avec un courant inducteur if  valant 5 [A].  
L’analyse de la stabilité transitoire est faite avec un flux dans le circuit inducteur qui vaut 
6 [Wb]. Le stator est connecté sous une tension composée de 100 [V]. Ces valeurs sont 
faibles par rapport aux valeurs au fonctionnement nominal (if  ≈ 23 [A], U = 400 [V] et Ǚf 

≈28 [Wb]). Elles sont choisies pour comparer par la suite les résultats du modèle linéaire 
avec ceux du modèle non linéaire sous faible niveau de flux.  

Fig.IV.3.1 Couple total Ttot 
Fig.IV.3.2 Couple d’interaction Tδ 

Fig.IV.3.3 Couple de saillance T2δ Fig.IV.3.4 Réactances d’axe d 



Chapitre IV : Stabilité transitoire 

Page | 132  
 

Fig.IV.3.5 Courant id 

 

Fig.IV.3.6 Courant iq 

Fig.IV.3.7 Courant if Fig.IV.3.8 Flux Ǚf 

Fig.IV.3.9 Puissance active P Fig.IV.3.10 Puissance réactive Q 

Fig.IV.3.11 Diagramme PQ 

 

 

En invariance transitoire, avec des courants d’axe direct plus importants, on obtient un 
couple de pointe et une puissance plus importants. Le couple maximal est obtenu pour un 
angle interne plus grand que pour le régime statique. Avec le couple issu de l’effet de 
saillance transitoire, sa valeur est bien supérieure à 90°. L’appel de courant d’axe d en 
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réponse à la variation du courant inducteur pour le maintien du flux dans le circuit 
inducteur est à l’origine de la forte valeur du couple de saillance. La réactance transitoire 
X’d étant plus petite que la réactance Xq, le couple de saillance atteint sa valeur maximale 
positive pour un angle supérieur à 90°.  

Les écarts entre les deux modes de fonctionnement s’observent aussi pour la puissance 
réactive.  

IV.3.2. Stabilité transitoire : modèle non-linéaire pour U = 100 [V] 

Dans ce paragraphe, nous comparons l’étude de la stabilité transitoire faite avec le 
modèle linéaire et celle faite par le modèle non-linéaire. L’analyse de la stabilité transitoire 
est réalisée comme précédemment dans la section IV.3.1 avec un flux dans le circuit 
inducteur qui vaut 6 [Wb]. 

Il faut préciser que pour deux valeurs de l’angle interne, le courant id passe par zéro, en 
conséquence, selon la définition précédente (IV.20) de la réactance Xd , ses valeurs tendent  
vers l’infini. Certains paramètres prenant alors des valeurs qui ne sont pas réalistes, elles 
sont enlevées (X’d, Tδ, T2δ) lors du tracé des figures pour la visibilité. 

 

Fig.IV.3.12 Courant statorique id 
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Fig.IV.3.13 Couple total Ttot Fig.IV.3.14 Couple interaction Tδ 

Fig.IV.3.15 Couple de saillance T2δ Fig.IV.3.16 Réactances d’axe d 

Fig.IV.3.17 Réactance Xq  Fig.IV.3.18 Courant id 

Fig.IV.3.19 Courant iq Fig.IV.3.20 Courant inducteur if 

Fig.IV.3.21 Puissance active P Fig.IV.3.22 Puissance réactive Q 
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Fig.IV.3.23 Diagramme PQ 

 

 

Ici, la machine est peu saturée, néanmoins les résultats obtenus sont différents de ceux 
présentés précédemment lors du comportement en invariance transitoire linéaire. Des 
courants plus élevés avec des flux identiques expliquent la présence d’un couple plus élevé 
pour le modèle non-linéaire que pour le modèle linéaire. Dans ces conditions, le modèle 
non-linéaire indique que l’on est capable de fournir plus de puissance que ce qui est prédit 
par le modèle linéaire en condition d’invariance transitoire. Sur la figure donnant 
l’évolution de la réactance Xq , l’influence de la  saturation croisée est notable. Lorsque 
l’angle interne est grand le courant id atteint les valeurs importantes et on observe en 
parallèle une diminution de la réactance Xq . Lorsque l’angle interne est faible, le flux Ǚq 
est faible et la saturation de la réactance Xq est moins marquée.  

 

Fig.IV.3.24 Zones de Saturation dans la machine pour : a)  δ=50° et b) δ=130° 
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Fig.IV.3.25 Trajets des flux dans la machine pour : a)  δ=50° et b) δ=130° 

 

Tant que l’angle interne δ ne dépasse pas 60°, les comportements des deux modèles sont 
similaires. Pour les valeurs de l’angle δ   plus élevées, les courants calculés par le modèle 
non linéaire sont nettement plus importants. Avec une tension au stator qui reste au quart 
de la tension nominale, on observe néanmoins les effets de saturation. Le flux du circuit 
inducteur étant imposé et le flux d’axe d l’étant également, cet essai revient à imposer le 
flux de fuite entre ces deux circuits. Lorsque l’angle δ   augmente, l’écart entre les deux 
flux augmente et mène à un flux de fuite devenant proche ou supérieur aux flux de ces 
deux circuits. Les zones en matériau magnétique du chemin de passage de ce flux peuvent 
donc atteindre la saturation et créent des courants très importants. 

Sur la Fig.IV.3.24-IV.3.25, pour le cas a) où l’angle interne δ vaut 50° (id = -42.9 A, iq = 
-41.79 A et if = 2.99), les flux des circuits f et d sont de signes identiques et l’écart est faible. 
Dans le cas b) où l’angle interne δ vaut 130° (id = -860.90 A, iq = -119.7 A et if = 45.36 A) les 
flux captés par les bobines sont de signes inverses et l’écart génère un flux de fuite 
important qui engendre la saturation d’une partie du circuit magnétique. 
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IV.3.3. Stabilité transitoire : modèle non-linéaire pour U = 400 [V] 

Avec le stator connecté sous la tension composée de 400 [V], on choisit le flux Ǚf   qui 
correspond à la valeur nominale. L’analyse de la stabilité transitoire est alors faite pour 
un flux inducteur qui vaut 28 [Wb]. 

 Dans la pratique, l’utilisation du modèle non-linéaire conduit à des valeurs très 
importantes du courant au stator. En conséquence, on ne peut pas tracer les courbes pour 
toutes les valeurs de l’angle interne δ. De plus, le courant id passant par zéro pour deux 
valeurs de l’angle interne, il faut aussi enlever les valeurs correspondantes. Certaines 
courbes sont alors peu lisibles. 

 

Fig.IV.3.26 Couple total Ttot Fig.IV.3.27 Couple interaction Tδ 

Fig.IV.3.28 Couple de saillance T2δ Fig.IV.3.29 Réactance Xd 

Fig.IV.3.30 Réactance Xq  Fig.IV.3.31 Courant id 
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Fig.IV.3.32 Courant iq Fig.IV.3.33 Courant if 

Fig.IV.3.34 Puissance active P Fig.IV.3.35 Puissance réactive Q 

Fig.IV.3.36 Diagramme PQ 

 

Dans cet essai la machine est très saturée. On peut faire les mêmes remarques que pour 
la tension U=100 [V]. On atteint les limites définies pour le calcul des tableaux des flux, 
notamment sur la courbe du courant id(δ) où ce courant atteint la limite de -6000 [A]. Ceci 
a pour conséquence que l’hypothèse d’invariance transitoire qui suppose un flux Ǚf   
constant ne peut pas toujours être satisfaite si les limites physiques liées à l’alimentation 
du rotor de la machine ne lui permettent pas de fournir le courant demandé.  
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IV.4. Simulation des transitoires en variation de 
fréquence 

 Pour tester le modèle dynamique, une machine synchrone connectée en parallèle 
sur le réseau est soumise à un régime transitoire. Les développements précédents réalisés 
en hypothèse d’invariance transitoire servent de base pour l’analyse des résultats de 
simulation. Le transitoire est généré en imposant un échelon sur la fréquence des tensions 
du réseau. La fréquence du réseau passe ici de 50 Hz à 48.5 Hz ou à 45 Hz. La vitesse de 
rotation du rotor est maintenant variable tandis que le couple fourni par le moteur 
d’entrainement reste fixé pour ces essais.  

 

Fig.IV.4.1 Schéma simplifié d’une machine connectée sur le réseau (bus P infini) 
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IV.4.1. Approche analytique 

Une approche analytique préalable est menée pour prédire le comportement du 
courant inducteur durant les transitoires provoqués par le réseau. La tension aux bornes 
du circuit inducteur est supposée rester constante. Elle donne une première relation pour 
le flux du circuit d’excitation Ǚf : 

�௙ = ௙ܴ�௙ + ݀߰௙݀ݐ  

߰௙ = ௙�௙ܮ +  ௔௙�ௗܯʹ͵

L’expression du flux Ǚd donne le courant id qui intervient dans l’équation de Ǚf : 

�ௗ = ߰ௗ − ௗܮ௔௙�௙ܯ  

߰௙ = ௙�௙ܮ + ௔௙ܯʹ͵ (߰ௗ − ௗܮ௔௙�௙ܯ ) = ቌܮ௙ − ௗܮ௔௙ଶܯʹ͵ ቍ �௙ + ௗܮ௔௙ܯʹ͵ ߰ௗ 

′௙ܮ = ௙ܮ − ௗܮ௔௙ଶܯʹ͵  

L’expression du flux est introduite dans l’équation de la tension Vf : 

�௙ = ௙ܴ�௙ + ݀߰௙݀ݐ = ௙ܴ�௙ + ݐ݀݀ ′௙ܮ) �௙ + ௗܮ௔௙ܯʹ͵ ߰ௗ) = ௙ܴ�௙ + ′௙ܮ ݀�௙݀ݐ + ௗܮ௔௙ܯʹ͵ ݀߰ௗ݀ݐ  

�௙ = ௙ܴ�௙ + ′௙ܮ ݀�௙݀ݐ + ௗܮ௔௙ܯʹ͵ ݀߰ௗ݀ݐ  

Pour observer ce qui se passe aux premiers instants du transitoire avec les paramètres Vd, 

Ǚd et if , la variation du courant inducteur à partir du régime initial est déduite de 
l’équation précédente : 

��௙ = ௙ܴ��௙ + ′௙ܮ ݀�௙݀ݐ + ௗܮ௔௙ܯʹ͵ ݀߰ௗ݀ݐ  

La tension Vf   étant constante, sa variation est nulle ΔVf  = 0. La variation du courant 
inducteur est donc telle que : 

௙ܴ��௙ + ′௙ܮ ݀�௙݀ݐ + ௗܮ௔௙ܯʹ͵ ݀߰ௗ݀ݐ = Ͳ 

− ௗܮ௔௙ܯʹ͵ ݀߰ௗ݀ݐ = ௙ܴ��௙ + ′௙ܮ ݀�௙݀ݐ  
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Le flux Ǚd s’exprime en fonction de δ : 

߰ௗ = ߰ cos � 

En faisant l’hypothèse que l’amplitude du flux au stator ne change pas, seule la variation 
de  compte et il reste :  

ௗܮ௔௙ܯʹ͵ ߰ sin� ݐ݀�݀ = ௙ܴ��௙ + ′௙ܮ ݀�௙݀ݐ  

En définissant k, tel que : k = ͵ʹMafLd  

L’équation précédente se simplifie : 

kɗݏ�݊ δ dδdt = RfΔif + Lf′ difdt  

Pour les premiers instants du régime transitoire ou pour les régimes harmoniques dont la 
période est petite devant la constante de temps du circuit, il reste principalement : 

kɗݏ�݊ δ dδdt  =  Lf′ difdt  

On obtient par intégration, une expression de la variation du courant inducteur : 

Δif = −kɗLf′ ݏ݋ܿ δ  
Pour les régimes harmoniques dont la période est grande devant la constante de temps du 
circuit, il reste : 

kɗݏ�݊ δ dδdt  =  RfΔif 
Soit pour la variation du courant : 

��௙ =  �߰/ ௙ܴ ݐ݀�݀  sin � 

Ces deux expressions sont très différentes et montrent l’importance de la dynamique des 
phénomènes vis-à-vis des constantes de temps de la machine. 
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IV.4.2. Simulation du transitoire sous tension U = 100 [V] 

Le point de fonctionnement initial est tel que la tension appliquée au stator vaut 100V 
et que l’angle interne δ vaut -49°. On fait chuter la fréquence en baissant sa valeur de 3% 
à l’instant t = 1s. Ce transitoire a pour but de faire dépasser la valeur de 90° à l’angle δ et 
de vérifier si la machine reste stable.  

Fig.IV.4.2 Vitesse mécanique ǚméc Fig.IV.4.3 Vitesse mécanique ZOOM 

Fig.IV.4.4 Angle interne δ  Fig.IV.4.5 Angle interne δ – ZOOM 

Fig.IV.4.6 Tensions vd et vq Fig.IV.4.7 Tensions vd et vq - ZOOM 

Fig.IV.4.8 Courants id et iq Fig.IV.4.9 Courants id et iq - ZOOM 
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Fig.IV.4.10 Courant if Fig.IV.4.11 Courant if – ZOOM 

Fig.IV.4.12 Terme ksinδdδ/dt Fig.IV.4.13 Terme ksinδdδ/dt - ZOOM 

Fig.IV.4.14 Flux Ǚd et Ǚq Fig.IV.4.15 Flux Ǚd et Ǚq – ZOOM 

Fig.IV.4.16 Flux Ǚf Fig.IV.4.17 Flux Ǚf –ZOOM 
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Fig.IV.4.18 Couples Ttot et Tmoteur Fig.IV.4.19 Couples - ZOOM 

 L’amplitude de la tension reste constante (U = 100 V), mais comme l’angle interne 
δ varie, les composantes de la tension vd et vq changent (Fig.IV.4.6). Bien que le calcul 
analytique précédent soit basé sur les inductances linéaires, il prévoit bien la forme du 
courant if   obtenue par simulation du modèle non-linéaire (Fig.IV.4.12 et Fig.IV.4.13). 

Même-si l’hypothèse du flux Ǚf   constant ne peut pas être tenue du fait d’un régime 
transitoire de période trop élevée, la machine reste stable après que l’angle interne 
dépasse 90° (Fig.IV.4.4 et Fig.IV.4.5).  

 

Fig.IV.4.20 Courant if  simulé et terme ksinδdδ/dt 
L’utilisation des diagrammes vectoriels pour analyser l’état physique de la machine 
permet de suivre l’évolution des paramètres de la machine comme représenté à l’aide des 
figures (Fig.IV.4.21 et Fig.IV.4.22). 
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Fig.IV.4.21 Évolution des paramètres: angle interne δ et couple total Ttot 
 

 

Fig.IV.4.22 Évolution de la vitesse mécanique ǚméc 
 

Les Fig.IV.4.21 et Fig.IV.4.22 montrent comment l’angle interne et la vitesse mécanique 
changent au fil du temps : 

1- Dans un premier temps, avec le régime établi en fonctionnement générateur, le 
rotor tourne à la même vitesse que le vecteur tension v. 



Chapitre IV : Stabilité transitoire 

Page | 146  
 

2- Le transitoire commence avec un échelon baissant la fréquence de la tension du 
réseau. Le rotor tournant alors plus vite que la vitesse de rotation du vecteur V, 
l’angle interne augmente. Ceci engendre l’augmentation du couple produit qui 
s’oppose au couple du moteur d’entrainement du rotor. La vitesse mécanique se met 
à baisser. 

3- La vitesse continue à baisser et dépasse la vitesse de la rotation du vecteur V à 
cause de l’inertie du rotor. L’angle interne δ dépasse la valeur δ=90 °. Après avoir 
atteint la valeur crête, le couple commence à baisser pour retrouver un nouveau 
couple d’équilibre. 

4- Un point d’équilibre est atteint avec un angle interne plus petit. La machine fournit 
néanmoins le même couple résistif qu’avant le régime transitoire. Le couple du 
moteur d’entrainement est resté inchangé. 
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IV.4.3. Simulation du transitoire sous tension U = 400 [V] 

 La simulation commence au point nominal. Le stator est donc connecté sous la 
tension nominale qui vaut U = 400 V. Les flux Ǚd et Ǚf   sont alors 4 fois plus grands qu’au 
paragraphe précèdent. Le régime transitoire est déclenché par la même perturbation de 
fréquence du réseau qui passe de 50 à 48,5 Hz.  

Fig.IV.4.23 Vitesse mécanique ǚméc Fig.IV.4.24 Vitesse mécanique ZOOM 

Fig.IV.4.25 Angle interne δ Fig.IV.4.26 Angle interne δ -ZOOM 

Fig.IV.4.27 Tensions vd et vq Fig.IV.4.28 Tensions vd et vq - ZOOM 

Fig.IV.4.29 Courants id et iq Fig.IV.4.30 Courants id et iq - ZOOM 
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Fig.IV.4.31 Courant if Fig.IV.4.32 Courant if – ZOOM 

Fig.IV.4.33 Terme ksinδdδ/dt Fig.IV.4.34 Terme ksinδdδ/dt - Zoom 

Fig.IV.4.35 Flux Ǚd et Ǚq Fig.IV.4.36 Flux Ǚd et Ǚq – ZOOM 

Fig.IV.4.37 Flux Ǚf Fig.IV.4.38 Flux Ǚf – ZOOM 
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Fig.IV.4.39 Couples Te et Tmoteur 
Fig.IV.4.40 Couples – ZOOM 

La baisse brutale de fréquence cause l’oscillation des paramètres à une période assez faible 
valant environ 120 ms (≈8 Hz) et définie par la variation de la vitesse mécanique. 

Avec une perturbation similaire, la variation de l’angle interne observée sous tension 
nominale est moins importante que dans le cas précèdent sous faible tension. La baisse de 
fréquence provoque aussi une augmentation de l’angle (en valeur absolue) mais elle reste 
faible car la vitesse du rotor de met à diminuer rapidement. 

Avec une connexion du stator sous une tension plus forte, la variation de couple de la 
machine est plus grande et provoque des accélérations plus fortes en valeur absolue. 

Les valeurs des flux Ǚf et Ǚd évoluent peu par rapport à leurs valeurs initiales.  

Pour ce point de fonctionnement où l’angle interne présente une valeur nominale 
relativement petite, les perturbations risquant de causer l’instabilité de la machine 
doivent être plus grandes que celle appliquée ici. 
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IV.4.4. Simulation en grande perturbation 

La simulation commence au point nominal et le régime transitoire est déclenché par 
une perturbation de la fréquence plus importante qui passe de 50 Hz à 45 Hz à partir de t 
= 2s. 

Fig.IV.4.41 Vitesse mécanique ǚméc Fig.IV.4.42 Vitesse mécanique ZOOM 

Fig.IV.4.43 Angle interne δ Fig.IV.4.44 Angle interne δ - ZOOM 

Fig.IV.4.45 Tensions vd et vq Fig.IV.4.46 Tensions vd et vq -ZOOM 

Fig.IV.4.47 Courants id et iq  Fig.IV.4.48 Courants id et iq - ZOOM 
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Fig.IV.4.49 Courant if Fig.IV.4.50 Courant if – ZOOM 

Fig.IV.4.51 Terme ksinδdδ/dt Fig.IV.4.52 Terme ksinδdδ/dt - ZOOM 

Fig.IV.4.53 Flux Ǚd et Ǚq Fig.IV.4.54 Flux Ǚd et Ǚq – ZOOM 

Fig.IV.4.55 Flux Ǚf   Fig.IV.4.56 Flux Ǚf  – ZOOM 
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Fig.IV.4.57 Couples Te et Tmoteur Fig.IV.4.58 Couples Te et Tmoteur– ZOOM 

Avec une perturbation plus importante, l’angle interne présente des variations plus 
grandes. Il varie entre le fonctionnement générateur (δ < 0) et le fonctionnement 
légèrement moteur (δ > 0). Les courbes présentent des irrégularités car le courant 
inducteur atteint les valeurs très petites et veut circuler dans le sens opposé à la tension 
Vf. Le circuit inducteur est alimenté par un pont de diodes qui empêche le courant 
inducteur d’atteindre des valeurs négatives.  

Le flux Ǚf  varie, mais cette variation du flux est petite par rapport à la valeur moyenne 
de ce flux. 
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IV.4.5. Simulation du transitoire avec une inertie plus grande 

L’inertie des masses tournantes est multipliée par 1.2 pour voir comment cela 
influence la stabilité de la machine. La perturbation est la même que dans le paragraphe 
IV.4.2. avec la fréquence qui passe de 50 à 48,5 Hz à partir de t = 2s. Les conditions 
initiales sont aussi celles de IV.4.2 avec une tension stator U = 100V. 

 

Fig.IV.4.59 Fréquence du réseau f Fig.IV.4.60 Vitesse mécanique ǚméc 

Fig.IV.4.61 Angle interne δ Fig.IV.4.62 Courants id et iq 

Fig.IV.4.63 Tensions vd et vq Fig.IV.4.64 Courant if 

Fig.IV.4.65 Terme ksinδdδ/dt Fig.IV.4.66 Flux Ǚd et Ǚq 
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Fig.IV.4.67 Flux Ǚf Fig.IV.4.68 Couples Te et Tmoteur 
 

L’augmentation de l’inertie rend le système moins stable. Le rotor réagit plus lentement 
et ne peut pas changer sa vitesse assez rapidement pour s’adapter à la nouvelle vitesse de 
synchronisme. Le système devient instable. 
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IV.5. Simulation des transitoires en variation de tension 

IV.5.1. Simulation des transitoires en variation de tension 

Le départ pour cette simulation est au point nominal avec U= 400 [V], cos=0.8, N = 
1500 tr/min et le régime transitoire est créé à partir de t =1s par un creux de tension de 
200 ms durant lequel la tension du réseau baisse à 0 V. On revient ensuite à la tension 
nominale.  

Fig.IV.5.1 Vitesse mécanique ǚméc Fig.IV.5.2 Vitesse mécanique– ZOOM 

Fig.IV.5.3 Angle interne δ Fig.IV.5.4 Angle interne δ - Zoom 

Fig.IV.5.5 Tensions vd et vq Fig.IV.5.6 Tensions vd et vq - Zoom 



Chapitre IV : Stabilité transitoire 

Page | 156  
 

Fig.IV.5.7 Courants id et iq Fig.IV.5.8 Courants id et iq - ZOOM 

Fig.IV.5.9 Courant if  Fig.IV.5.10 Courant if - ZOOM 

Fig.IV.5.11 Flux Ǚd et Ǚq Fig.IV.5.12 Flux Ǚd et Ǚq - Zoom 

Fig.IV.5.13 Flux Ǚf  Fig.IV.5.14 Flux Ǚf – ZOOM  
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Fig.IV.5.15 Couples Te et Tmoteur Fig.IV.5.16 Couples Te et Tmoteur-Zoom 
 

Au début du régime transitoire, la vitesse baisse, parce qu’on a une valeur importante de 
couple de freinage produit par la machine. Ce couple vient du fait que pendant les premiers 
instants du creux de tension on a encore du flux dans les bobines du stator pendant que 
les courants atteignent des valeurs importantes. Une fois que les flux sont nuls, il n’y a 
plus de couple de freinage et la vitesse peut recommencer à augmenter. 

La vitesse du rotor ayant beaucoup baissé, l’angle interne est devenu positif et dépasse ici 
120°. La remontée de la vitesse à la disparition du couple de freinage de la machine permet 
à l’angle de reprendre des valeurs négatives.  

Au retour de la tension nominale, à t=1,2 s, les variations de vitesse se répercutent sur la 
valeur de l’angle interne et du couple pour générer des oscillations qui durent bien après 
la fin de la perturbation. 

Le temps de retour de la valeur nominale de la tension (critical clearing time [4]) est 
primordial pour garder la machine stable. Si la chute de tension dure trop longtemps, la 
machine devient instable. Sur les courbes qui présentent les flux et les courants, on peut 
noter les faibles valeurs des constantes de temps électriques en comparaison des valeurs 
fortes des constantes de temps mécaniques.  
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IV.5.2. Simulation du creux de tension - décrochage 

 Cette simulation est faite à partir du point nominal avec U= 400 [V], cos=0.8, N 
=1500 tr/min. La perturbation est un creux de tension de 3 s. A partir de t=1 [s], la tension 
du réseau baisse à 0 V et y reste pendant 3 s. Après 3 s, la valeur initiale de la tension est 
rétablie.  

Fig.IV.5.17 Fréquence du réseau f Fig.IV.5.18 Vitesse mécanique ǚméc 

Fig.IV.5.19 Angle interne δ Fig.IV.5.20 Tensions vd et vq 

Fig.IV.5.21 Courants id et iq Fig.IV.5.22 Flux Ǚf 
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Fig.IV.5.23 Courant if Fig.IV.5.24 Flux Ǚd et Ǚq 

 

Fig.IV.5.25 Couples Te et Tmoteur 

 

 

Comme précédemment, la vitesse commence par baisser immédiatement après la chute de 
tension sous l’effet du couple résistant de la machine mais elle se met ensuite à augmenter 
lorsque ce couple disparait jusqu’à atteindre des valeurs élevées. 

On voit ici que si on n’enlève pas le défaut assez vite, ou si le couple du moteur 
d’entrainement de baisse pas rapidement, la vitesse du rotor augmente, la machine 
devient instable et le système quitte le synchronisme. 
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IV.6. Conclusions 

Ce chapitre sur la stabilité permet de montrer l’intérêt de la mise en œuvre du modèle 
proposé et de sa simulation. Pour des machines de puissances relativement faibles, les 
constantes de temps ne permettent pas de s’assurer de la validité des hypothèses requises 
pour les analyses en invariance transitoire. Il est donc nécessaire de recourir à un outil de 
simulation aisément utilisable. Les simulations montrent cependant que si l’hypothèse du 
maintien d’un flux inducteur Ǚf   à une valeur constante n’est pas bien réalisée, on peut 
observer, comme cela est prédit dans l’analyse en invariance transitoire, une stabilisation 
de la machine en simulation dynamique avec l’angle interne δ qui dépasse largement 90°.  

Dans le cas de variation de fréquence, une grande inertie peut rendre le comportement 
de la machine moins stable, le couple produit restant indépendant de ce paramètre, il 
arrivera un moment où le rotor n’arrivera pas accélérer ou à ralentir assez vite ce qui 
conduira à une situation où la machine décrochera plus facilement. 
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V.1. Introduction 

Après avoir analysé l’influence de la saturation sur le générateur synchrone seul, 
nous nous intéressons dans ce chapitre à la modélisation et à la simulation de l’ensemble 
« excitatrice-pont à diode triphasé-machine principale ». Les méthodes existantes de 
modélisation de cet ensemble seront présentées. De cette étude se dégageront les 
avantages et les inconvénients de chacune des méthodes.  

Nous allons dans la suite modéliser l’excitatrice et le pont à diode triphasé. 
L’analyse des courbes des courants montrera que les modèles développés pour la machine 
principale ne peuvent pas être adaptés pour l’excitatrice. En conséquence nous 
proposerons un modèle pour l’excitatrice ayant l’avantage de prise en compte plusieurs 
harmonique d’espace. Nous analyserons également les différentes possibilités de 
modélisation du pont à diode triphasé. Nous verrons ensuite que la connexion entre le 
modèle de l’excitatrice, le modèle du pont à diode et le modèle du générateur synchrone 
représente un défi en soi. La bonne connaissance de la physique derrière chaque modèle, 
nous permettra de mettre ces trois modèles ensemble. 

Nous finirons ce chapitre par l’étude des régimes transitoires de cet ensemble. Nous 
regarderons les résultats de la simulation du court-circuit à vitesse constante puis à 
vitesse variable. Cette analyse est intéressante pour voir à quel point le défaut au stator 
de la machine principale parcourt tout le système jusqu’au circuit inducteur de 
l’excitatrice. 

V.2. Systèmes d’excitation 

Le système d’excitation a pour but d’alimenter et réguler le courant inducteur de 
la machine principale. Il est construit à partir d’une excitatrice (appelée aussi excitateur) 
et le régulateur de la tension (AVR - Automatic Voltage Controller) ou le régulateur de 
facteur de puissance. L’excitatrice prend généralement 0.2 à 0.8 % de la puissance active 
nominale de la machine principale. Pour les grands générateurs ceci se traduit par une 
puissance de l’ordre de plusieurs MW. La tension nominale de l’excitatrice dépasse 
rarement 1000 [V]. Si la tension dépasse cette valeur cela force le constructeur à élever le 
niveau d’isolation pour le bobinage inducteur [1].   

V.2.1. Types d’excitatrice 

Généralement les excitateurs sont divisés en deux groupes : rotatifs et statiques. 
Les excitatrices rotatives de la figure FigV.2.1. alimentent la machine principale par 
l’intermédiaire de générateurs à courant continu ou de générateurs à courant alternatif 
suivis d’un redresseur.  

Les générateurs à courant continu sont employés pour certaines applications de 
faibles puissances. Ces générateurs sont mis en cascade pour obtenir la tension nécessaire 
pour l’excitation de la machine principale. Des problèmes de commutation empêchent 
d’utiliser ce type de structure pour les grands générateurs. La cascade de plusieurs 
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machines  à courant continu dégrade les propriétés dynamiques du système rendant la 
constante de temps du système plus longue. En conséquence, de nos jours les excitateurs 
à courant continu ont été remplacés par les excitateurs à courant alternatif qui sont plus 
simples et robustes. Cette transition a été possible grâce au progrès en électronique de 
puissance qui permet d’utiliser des redresseurs en série avec les excitateurs.  

L’excitateur sur la figure Fig.V.2.1.(b) utilise une machine à réluctance qui 
fonctionne à une fréquence d’environ 500-600 [Hz] pour faciliter le redressement. Dans 
cette excitatrice les deux bobinages (DC et AC) se situent sur le stator. Un des 
inconvénients de ce système est d’utiliser les bagues à la sortie du pont à diode pour 
alimenter l’entrée du circuit inducteur du générateur synchrone. De plus ce type 
d’excitateur est assez grand. La taille de la machine résulte du fonctionnement physique 
de ce type de machine.   Pour induire la force électromotrice, il faut que les flux changent 
avec le changement de la réluctance du circuit magnétique pendant la rotation de la 
machine et ce changement apparait en raison de la saillance de la machine [2]. 

L’excitatrice à courant alternatif sur la figure Fig.V.2.1.(c) n’a pas de bagues. 
L’excitation de la machine principale est faite par l’intermédiaire d’une machine 
synchrone inversée (inside-out synchronous machine) avec son circuit d’excitation au 
stator et son circuit d’induit au rotor. Les courants induits sont redressés par un pont à 
diode qui est aussi fixé sur le même rotor. Une limitation de ce type d’excitateur est que le 
réglage de l’alimentation du circuit inducteur de la machine principale ne peut se faire 
que par l’intermédiaire de la tension d’excitation de l’excitatrice. Cela augmente la 
constante de temps du système qui devient moins réactif. Parfois pour résoudre ce 
problème, les diodes sont remplacées par les thyristors et ceci donne la possibilité de 
contrôler l’angle de commande du pont. Dans le cadre de cette thèse le système d’excitation 
avec la machine synchrone inversée a été étudié. 

 

 

Fig.V.2.1. Système d’excitation rotatifs : (a) machine d’excitation à courant continu ; (b) 
machine d’excitation à reluctance suivie d’un redresseur; (c) machine synchrone inversée suivi 

d’un  redresseur. GP, générateur synchrone ; BAG, bagues ; EXC, excitatrice ; AE, excitatrice 

auxiliaire ; RR, redresseur rotatif [1] 
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V.2.2. Etat de l’art de la modélisation de la machine d’excitation  
suivie d’un pont à diode triphasé 

La modélisation de l’excitatrice suivie d’un pont à diode a été menée par au moins trois 
façons différentes que nous allons présenter maintenant. La manière la plus simple 
consiste à établir une relation linéaire entre par le courant inducteur de l’excitatrice et la 
tension d’excitation de la machine principale : 

 

�௙ = � ∙ ௙ܴ ∙  ௙−௘�௖ (V.1)ܫ

 

Ce modèle simplifié est lié directement au modèle de la machine principale avec le 
régulateur PID en négligeant l’excitatrice et le pont à diodes. Cette façon de modéliser 
permet de construire rapidement le modèle pour les simulations, mais ne représente pas 
bien la dynamique du système en déformant les constantes de temps et « idéalise » la 
tension de l’excitation Vf qui est loin d’être une constante dans la réalité. 

 Une deuxième façon de modéliser cette partie du groupe électrogène consiste à 
remplacer l’excitatrice par un simple transformateur monophasé et le pont à diode 
triphasé par deux diodes comme sur la figure Fig.V.2.2 ci-dessous : 

 

Fig.V.2.2. Modèle de l’excitatrice suivie d’un pont à diode simplifié 

 

Avec : 

▪ Vf-exc - tension du circuit inducteur de l’excitatrice, Vf tension d’excitation de la 
machine principale,  

▪ FEM - tension induite de rotation, 
▪ if-exc - courant du circuit inducteur de l’excitatrice, is-exc courant de l’induit de 

l’excitatrice, if courant d’excitation de la machine principale,  
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▪ Rf-exc - résistance du circuit inducteur de l’excitatrice, Rs-exc résistance de l’induit de 
l’excitatrice, 

▪ Lf-exc – inductance propre du circuit inducteur de l’excitatrice, Ls-exc inductance 
propre de l’induit de l’excitatrice, Mexc – mutuelle entre le circuit du stator et le 
circuit de rotor de l’excitatrice 

▪ D1 et D2 – diodes. 

 

Ce modèle présente plusieurs avantages par rapport à une simple relation linéaire entre 
le courant inducteur de l’excitatrice et la tension d’excitation de la machine principale : 

• Il est excité en tension 
• La force électromotrice modélise la tension induite dans l’induit de l’excitatrice due 

à la rotation 
• Il y a une interaction entre le circuit inducteur et le circuit de l’induit représenté 

par un simple transformateur avec l’enroulement primaire (circuit du stator) et 
l’enroulement secondaire (circuit du rotor) 

• Les diodes au secondaire du transformateur permettent de modéliser partiellement 
le redressement des courants et le fonctionnement du système en roue libre. 

Ce modèle de l’excitatrice est décrit avec deux équations suivantes : 

�௘�௖ = ௙ܴ−௘�௖ ∙ �௙−௘�௖ + ௙−௘�௖ܮ ݀�௙−௘�௖݀ݐ + ௘�௖ܯ ݀�௦−௘�௖݀ݐ  (V.2) 

�௙ = ܴ௦−௘�௖ ∙ �௦−௘�௖ + ௦−௘�௖ܮ ݀�௦−௘�௖݀ݐ + ௘�௖ܯ ݀�௙−௘�௖݀ݐ +  (V.3) ܯܧܨ

Où 

ܯܧܨ = ܭ ∙ �௦−௘�௖(ܯ௘�௖ ∙ �௙−௘�௖ − ௦−௘�௖ܮ ∙ �௦−௘�௖) (V.4) 

Avec la constante K qui est liée à la vitesse de la rotation. 

 

Ce modèle de l’excitatrice et du pont à diodes se résume en deux équations différentielles, 
une pour le primaire du transformateur et une pour le secondaire du transformateur. Ces 
deux équations s’ajoutent aux équations de la machine principale. 

Une troisième façon consiste à utiliser des blocs de la bibliothèque de Simulink 
«Simscape ».  
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Fig.V.2.3. Schéma de simulation en Simulink. EXC, excitatrice ; CA, charge auxiliaire ; RR, 

redresseur : pont à diode triphasé ; MP, machine principale ; TRA, transformateur 

 

Ce type de modèle présente plusieurs avantages : 

• Il permet de bien visualiser le système, il est donc plus « user-friendly ». 
• Il permet de récupérer les courants et les tensions de l’induit de l’excitatrice 
• Les blocs de l’excitatrice et du pont à diode sont préfabriqués, il suffit donc d’entrer 

les paramètres de notre système 

 

Cependant cette modélisation contient beaucoup d’hypothèses simplificatrices ainsi 
que des blocs « exotiques » pour que le programme puisse éviter les problèmes de nature 
numérique. On observe que la sortie du bloc de l’excitatrice est connectée à l’entrée du 
pont à diode ainsi qu’à une charge auxiliaire (CA sur la figure). Les courants qui 
parcourent cette charge auxiliaire sont importants. La suppression des blocs du 
transformateur et de la charge auxiliaire engendre des problèmes numériques. De plus les 
modèles de l’excitatrice et de la machine principale sont basées sur les modèles dq 
classiques. Le modèle dq proposé ne peut pas bien décrire le comportement de l’excitatrice 
car il repose  sur l’hypothèse  que les distributions des forces magnétomotrices dans la 
machine sont sinusoïdales. Nous verrons plus tard dans ce chapitre, que cette hypothèse 
ne correspond pas à la situation étudiée. Pour bien modéliser les interactions entre 
l’excitatrice, le pont à diode triphasé et la machine principale, il faut bien analyser la 
physique de chaque composant. 
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V.3. Modélisation de l’excitatrice 

V.3.1. Introduction 

L’excitatrice (appelée aussi l’excitateur) a comme objectif dans le système de 
délivrer la tension de l’excitation à la machine principale par l’intermédiaire d’un pont à 
diodes. Dans le cas de la machine synchrone inversée l’excitation se trouve au stator et 
l’induit se trouve au rotor.   

 

Fig.V.3.1. Modèle EF de l’excitatrice 

L’excitatrice a cinq paires de pôles.  Pour une vitesse mécanique nmec = 1500 t/m 
(imposée par la machine principale et par la fréquence de réseau), la vitesse électrique de 
l’excitatrice vaut : 

߱௘௟௘௖−௘�௖ = ௘�௖݊௠௘௖݌ ʹ�͸Ͳ = ͹ͺͷ.ͶͲ [ݏ݀�ݎ ] (V.5) 

Cette vitesse électrique correspond à une fréquence électrique de 125 [Hz]. Une première 
conséquence pour l’analyse est qu’il faut appliquer un pas de temps 2.5 fois plus petit que 
dans le cas de la machine principale pour simuler le fonctionnement transitoire. Ceci 
allonge le temps de calcul numérique. 
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V.3.2. Modélisation de l’excitatrice 

D’un point de vue système l’excitatrice est représentée par un bloc (figure Fig.V.3.1) 
dont  les entrées et sorties sont définies comme pour l’alternateur principal.  

Les entrées sont les tensions et la vitesse : 

▪ tensions va-exc, vb-exc et vc-exc qui sont liées à la charge connectée à l’induit de cette 
machine, 

▪ tension vf-exc de l’inducteur de l’excitatrice, 
▪ ǚméc la vitesse mécanique du rotor. 

Les sorties sont les courants : 

▪ courants d’induits ia-exc, ib-exc et ic-exc qui sont repris après par le modèle de 
l’excitatrice, 

▪ courant inducteur de l’excitatrice. 

 

Fig.V.3.2. Entrées et sorties de l’excitatrice 

 

L’excitatrice étudiée est une machine dans laquelle les distributions des forces 
magnétomotrices ne sont pas sinusoïdales. Les courants d’induit étant redressés par le 
pont à diodes, il n’est pas nécessaire que les sorties de l’excitatrice (courant et flux) soient 
sinusoïdales.   Sur les courbes ci-dessous (figures Fig.V.3.3 à Fig.V.3.6), nous pouvons voir 
les formes d’ondes  des paramètres électriques de cette machine en régime établi quand la 
machine est connectée à une charge purement résistive. 
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Fig.V.3.3. Courant inducteur de 

l’excitatrice if-exc 

Fig.V.3.4.  Flux inducteur de l’excitatrice 
Ǚf-exc 

Fig.V.3.5. Courant d’induit de 
l’excitatrice ia-exc 

Fig.V.3.6. Courant d’induit de 
l’excitatrice Ǚa-exc  

L’observation des formes d’ondes non sinusoïdales des courants nous amène à ne pas 
retenir la modélisation dq pour cette machine. Même le courant inducteur de l’excitatrice 
en régime établi subit des variations à cause des effets d’encoches 

 Il serait possible de reprendre le modèle basé sur l’inversion de la relation flux-courant 
en abc. Cette modélisation repose sur les flux qui dépendent de 4 courants et de la position 
du rotor [3] : 

߰௘�௖ = ଵ݂ሺ�௔−௘�௖ , �௕−௘�௖ , �௖−௘�௖ , �௙�௘௟ௗ−௘�௖ , �௠௘௖ሻ (V.6) 

Cependant ce type de modélisation est long à faire pour la variété des transitoires qu’on 
simule. Avec la complexité de la forme d’onde de l’excitatrice, la fabrication des tableaux 
en fonction des courants et de la position du rotor prendrait trop de temps CPU. 

Nous allons chercher ici à adapter l’approche classique en abc utilisée pour  les 
machines synchrones. Dans l’approche classique les valeurs des inductances changent 
avec la rotation du rotor. À chaque pas de simulation il faut recalculer toutes les 
inductances et inverser la matrice des inductances. Dans le cas classique où les 
distributions des forces magnétomotrices sont supposées sinusoïdales, le modèle se base 
sur l’expression des inductances par des formules simples. Dans notre cas la modélisation 
consistera à évaluer des valeurs de chaque inductance pour différentes positions du rotor 
sur un pas polaire. 
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Selon [4][5][6], on obtient la valeur de l’inductance en fonction de la position de rotor : 

ܮ = ଶ݂ሺ�௠௘௖ሻ (V.7) 

Ces valeurs sont stockées dans les tableaux (LUT - LookUP tables). À chaque pas de 
simulation, une interpolation linéaire est faite pour obtenir une bonne valeur de 
l’inductance. Connaissant deux valeurs discrètes de la position rotorique (θ0 et θ1), 
l’inductance pour chaque angle entre θ0 et θ1 est calculée : 

଴� ݎݑ݋݌ < � ≤ �ଵ (V.8) 

ሺ�ሻܮ = ଴ܮ + ሺ� − �଴ሻ ଵܮ − ଴�ଵܮ − �଴ (V.9) 

Les inductances à l’issue des simulations du modèle EF de l’excitatrice sont tracées sur 
les figures Fig.V.3.7 à Fig.V.3.10. 

 

Fig.V.3.7. Inductance propre du circuit d’induit de l’excitatrice 

 

Fig.V.3.8. Inductance propre du circuit inducteur de l’excitatrice 
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Fig.V.3.9. Inductance mutuelle entre le circuit d’induit et le circuit inducteur de l’excitatrice 

 

 

Fig.V.3.10. Inductance mutuelle entre les circuits d’induit de l’excitatrice 

Si on compare ces valeurs aux valeurs d’inductances issues des formules que l’on trouve 
dans la littérature, on voit rapidement que la différence est importante : 

௔ܮ = ℎଵܮ + ℎଶܮ cos ʹ�௘௟௘௖ (V.10) 

௙ܮ =  (V.11) ݐݏ݊݋ܿ

௔௕ܯ = −Ͳ.ͷ ∙ ℎଵܮ + ℎଶܮ cos ʹ�௘௟௘௖ (V.12) 

௔௙ܯ = ௙௔ܯ cos�௘௟௘௖ (V.13) 

L’inductance propre du circuit inducteur est variable mais la fluctuation reste inférieure 
à 2%. L’inductance propre des bobines de l’induit peut être considérée comme constante. 
Les mutuelles de l’excitatrice ne sont pas de forme sinusoïdale. 
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V.3.3. Validation du modèle de l’excitatrice 

Pour simuler le fonctionnement de l’excitatrice il faut intégrer le système d’équations 
suivant : 

ݐ݀߰݀] ] = [ݒ] − [ܴ] [�] (V.14) 

Les courants sont calculés grâce à l’inversion de la matrice des inductances qui est 
recalculée à chaque pas de simulation: 

[�] =  (V.15) [߰][ଵሺ�ሻ−ܮ]

Le schéma général est indiqué sur la figure Fig.V.3.11. 

 

Fig.V.3.11. Diagramme général pour simuler les transitoires de l’excitatrice 

Pour valider ce modèle de l’excitatrice, la comparaison avec la simulation d’un modèle EF 
est faite. À l’entrée du système on applique des tensions sinusoïdales et la simulation 
donne les courants en sortie. La tension aux bornes du circuit inducteur est maintenue à 
15 [V] et le rotor de la machine tourne à la vitesse de 1500 [tours/min]. 
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Fig.V.3.12. Comparaison du courant 

d’induit ia-exc de l’excitatrice 

 

Fig.V.3.13. Comparaison du courant d’induit 
ib-exc de l’excitatrice 

Fig.V.3.14. Comparaison du courant 

inducteur if-exc de l’excitatrice 

Fig.V.3.15.  Comparaison du courant 

inducteur if-exc de l’excitatrice - ZOOM 

Les courbes proposées aux figures Fig.V.3.12 à Fig.V.3.15 montrent que le modèle proposé 
permet d’obtenir des résultats comparables avec ceux du modèle EF. La simulation du 
modèle utilisant la MEF est lente, car il faut appliquer un pas de temps très petit pour 
simuler correctement le fonctionnement de cette machine. 
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V.4. Modélisation et association du pont à diodes avec 
l’excitatrice 

La modélisation du pont à diodes peut sembler relativement classique mais doit 
néanmoins permettre une bonne association avec les modèles existants et ceci peut avoir 
différents degrés de complexité. Pour bien intégrer le modèle du pont à diodes dans le 
système, la modélisation avec les équations générales sera d’abord présentée. Ensuite 
deux méthodes d’intégration du pont à diode basées sur le logiciel Simulink seront 
détaillées. 

V.4.1. Association du pont à diodes avec l’excitatrice 

Le montage électrique de l’excitatrice, du pont à diodes et du circuit inducteur de 
la machine principale est représenté sur la Fig.V.4.1 . Il apparait bien que le pont est placé 
entre l’induit de l’excitatrice et le circuit inducteur de la machine principale.  

Pour la modélisation du pont, cette situation va se traduire par une contrainte sur les 
interfaces du pont qui devront être compatibles avec celles des modèles de ces machines. 

 

 

Fig.V.4.1. Schéma électrique du pont à diode connecté à l’excitatrice 

 

L’utilisation du modèle de la machine synchrone développé sous Simulink étant requise, 
il faut prendre en compte le fait que ce modèle utilise comme entrées les trois tensions 
alternatives appliquées à l’induit et une tension DC pour le circuit inducteur. En 
complément, il a comme sorties les trois courants circulant dans les trois bobines de 
l’induit et le courant du circuit inducteur. Le modèle du pont doit s’adapter à ces entrées 
et sorties définies pour les machines.  



Chapitre V : Excitatrice et pont à diodes triphasé 

Page | 175  
 

Le côté AC du pont à diodes étant connecté à l’induit de l’excitatrice, il aura comme entrée 
les courants qui sont les sorties du modèle de la machine et il aura comme sorties les 
tensions alternatives qui serviront d’entrées pour l’excitatrice. 

Le côté DC du pont étant connecté au circuit inducteur de la machine principale, il aura 
comme entrée le courant inducteur donné par la sortie du modèle de la machine principale 
et il fournira la tension DC du pont qui sera utilisée comme entrée pour le circuit inducteur 
de la machine principale. 

Un des buts de cette thèse est de créer un outil qui est facilement réutilisé par d’autres 
ingénieurs. En conséquence, deux méthodes pour intégrer le pont à diodes en utilisant le 
logiciel Simulink sont étudiées. 

V.4.2. Modélisation du pont à diodes avec Simulink - première 
méthode 

En tenant compte des choix faits sur les interfaces pour rendre le modèle Simulink 
du pont compatible avec celui des machines, le bloc représentant le modèle du pont 
cherchera à avoir les entrées et sorties indiquées sur la figure Fig.V.4.2. 

Les grandeurs en entrées sont les quatre courants : 

ia-exc, ib-exc, ic-exc et idc 

Les grandeurs de sortie sont les quatre tensions : 

va-exc, vb-exc, vc-exc et vdc 

 

Fig.V.4.2. Bloc Simulink représentant le pont triphasé à diode 

La mise en équations utilisant les données de l’interface d’entrée sera faite à partir de 
l’analyse du schéma électrique. 

Il apparait cependant que la situation qui consiste à devoir faire fonctionner le pont de 
diodes en imposant simultanément les courants tant du côté AC que du côté DC peut 
mener à une difficulté quant au respect de la loi des nœuds pour les circuits électriques.  
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Sur le schéma électrique du pont à diodes (Fig. V.4.1), en fonctionnement classique, le 
courant fourni du côté DC par les trois cathodes est défini à partir des courants alternatifs 
et il peut être différent du courant DC dont la valeur est théoriquement quelconque. Pour 
laisser une liberté de principe à la définition des quatre courants de l’interface d’entrée, 
on introduit dans le modèle un circuit en parallèle sur les bras du pont en faisant 
intervenir une résistance. La Fig. IV.4.3 indique la localisation de cette résistance 
auxiliaire notée Ro qui sera traversée par un courant noté io . 

 

Fig.V.4.3. Pont à diode avec la résistance auxiliaire Ro 

La modélisation du pont à diodes sous forme circuit est faite en représentant chaque 
diode par une simple résistance. L’état passant de la diode correspond à une faible valeur 
de résistance. L’état bloqué correspond à une forte valeur de résistance. Ce choix de 
modélisation est simple et n’ajoute pas d’équations différentielles à résoudre. À chaque 
pas de simulation, il faut vérifier la tension entre l’anode et la cathode de chaque diode 
pour définir son état et en déduire la résistance. 

La première partie consiste à calculer les courants circulant dans les six diodes. Il faut 
donc établir six relations. 

On écrit d’abord trois équations issues de la loi des nœuds d’entrée AC : 

�௔−௘�௖ = �ௗଵ − �ௗସ (V.16) 

�௕−௘�௖ = �ௗଶ − �ௗହ (V.17) 

�௖−௘�௖ = �ௗଷ − �ௗ଺ (V.18) 

On écrit ensuite la loi des mailles pour les trois bras en tenant compte de la loi des noeuds 
à la sortie DC : 
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�ௗ௖ = �ௗଵ + �ௗଶ + �ௗଷ − �� (V.19) 

Ceci permet d’avoir trois nouvelles équations : 

ܴௗଵ�ௗଵ + ܴௗସ�ௗସ = −ܴ௢ሺ�ௗଵ + �ௗଶ + �ௗଷ − �ௗ௖ሻ (V.20) 

ܴௗଶ�ௗଶ + ܴௗହ�ௗହ = −ܴ௢ሺ�ௗଵ + �ௗଶ + �ௗଷ − �ௗ௖ሻ (V.21) 

ܴௗଷ�ௗଷ + ܴௗ଺�ௗ଺ = −ܴ௢ሺ�ௗଵ + �ௗଶ + �ௗଷ − �ௗ௖ሻ (V.22) 

Ce système de six équations est résolu numériquement à chaque pas de temps pour 
calculer les six courants dans les diodes. Une boucle locale est réalisée pour résoudre 
l’aspect non linéaire lié aux valeurs des résistances des diodes du pont. 

Pour simplifier le calcul numérique de la boucle locale et réduire le temps de simulation, 
il est aussi possible de définir directement les diodes passantes à partir des signes des 
courants à l’entrée AC. 

Ceci permet d’avoir pour chaque bras : 

si ia-exc > 0  alors  id1 =  ia-exc  et   id4 =  0 

si ia-exc ≤ 0  alors  id1 =  0       et   id4 =  ia-exc 

On introduit l’état d’un bras de pont directement à partir du signe de chaque courant 
alternatif : 

si ia-exc > 0 alors etata = 1  

si ia-exc ≤ 0 alors etata = 0 

Il permet de déduire le courant de sortie au point à cathodes communes : 

�௖௔௧ℎ௢ = �௔−௘�௖ ∙ ௔ݐ�ݐ݁ + �௕−௘�௖ ∙ ௕ݐ�ݐ݁ + �௖−௘�௖ ∙  ௖ (V.23)ݐ�ݐ݁

Le courant circulant dans la résistance auxiliaire s’écrit : 

�௢ = �௖௔௧ℎ௢ − �ௗ௖ (V.24) 

Il permet de déduire la tension de sortie vdc du côté DC : 
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ௗ௖ݒ = ܴ௢ሺ�௖௔௧ℎ௢ − �ௗ௖ሻ (V.25) 

Il faut ajouter que la valeur ainsi calculée peut devenir négative si le courant imposé du 
côté DC est plus important que le courant issu des trois cathodes. Cette situation n’est pas 
réaliste car le pont ne peut accepter une tension de sortie DC négative sans mettre en 
conduction les bras de pont, il se comporte alors comme un court-circuit triphasé. 

Pour tenir compte de ce cas et mieux représenter le fonctionnement, il est ajouté un test 
sur la valeur de la tension de sortie : 

si vdc < 0  alors  vdc = 0  

Pour obtenir les tensions du côté AC, en utilisant l’hypothèse que leur somme est nulle, 
on exprime les tensions simples à l’aide des états des bras : 

௔−௘�௖ݒ = ௔ݐ�ݐ݁) − ௔ݐ�ݐ݁ + ௕ݐ�ݐ݁ + ͵௖ݐ�ݐ݁ ) ∙  ௗ௖ (V.26)ݒ

௕−௘�௖ݒ = ௕ݐ�ݐ݁) − ௔ݐ�ݐ݁ + ௕ݐ�ݐ݁ + ͵௖ݐ�ݐ݁ ) ∙  ௗ௖ (V.27)ݒ

௖−௘�௖ݒ = ௖ݐ�ݐ݁) − ௔ݐ�ݐ݁ + ௕ݐ�ݐ݁ + ͵௖ݐ�ݐ݁ ) ∙  ௗ௖ (V.28)ݒ

Test du Modèle 

Le modèle réalisé est testé sur un cas simple. Son entrée est connectée à une source de 
courants et sa sortie est reliée à une résistance de charge comme sur la figure Fig.V.4.4. 

 

 

Fig.V.4.4. Schéma utilisé pour le test du modèle 



Chapitre V : Excitatrice et pont à diodes triphasé 

Page | 179  
 

Pour des courants alternatifs ayant une amplitude de 10 A, une résistance auxiliaire Ro 
de 5000  et une résistance de charge à la sortie de pont à diode Rf  de 3 , on obtient les 
tensions tracées aux figures suivantes : 

Fig.V.4.5. Tensions va-exc et vdc Fig.V.4.6. Tension vab-exc 

Fig.V.4.7. Courants ia-exc et idc 

 

Fig.V.4.8. Courant io 

 

Les formes d’ondes des signaux obtenus correspondent tout à fait à ce qui est attendu. Le 
courant traversant la résistance auxiliaire est très faible et ne perturbe pas les résultats.  

V.4.3. Modélisation du pont à diodes avec Simulink - deuxième 
méthode 

 

La deuxième méthode pour la modélisation du pont de diodes consiste à utiliser les 
blocs de la bibliothèque Simscape qui permet de simuler directement des modèles définis 
sous forme circuit. Le schéma est illustré sur la figure Fig.V.4.9.  

Cette méthode passe par l’utilisation des interfaces entre les blocs de type Simulink et les 
éléments de type circuit de la bibliothèque « Simscape ». On a donc en entrées du pont trois 
sources de courant commandées par les signaux Simulink. De même le courant DC est 
commandé par un signal Simulink. Pour fournir les sorties vers Simulink, on connecte des 
capteurs de tension au circuit représenté par Simscape. 
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Fig.V.4.9. Schéma du pont à diodes utilisant la bibliothèque Simscape 

Pour éviter des problèmes numériques, il faut ajouter à l’entrée du système trois 
résistances auxiliaires en parallèle. Si les valeurs de ces résistances sont assez grandes, 
les courants qui les parcourent restent négligeables. Il faut aussi une résistance auxiliaire 
Rf-aux à la sortie du pont de diodes pour éviter les problèmes de résolution. La chute de 
tension sur la résistance auxiliaire Rf-aux est mesurée par un capteur de tension qui 
transmet l’information au modèle Simulink. 

 

Le logiciel propose la caractérisation des diodes par 3 paramètres : 

• Chute de tension à l’état passant, 
• Résistance à l’état passant 
• Résistance à l’état bloqué 

Test du Modèle 

Comme précédemment, le modèle réalisé est testé sur un cas simple. 

Son entrée est connectée à des sources de courants commandées par Simulink et sa sortie 
est reliée à une résistance de charge comme sur la figure Fig.V.4.10. 
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Fig.V.4.10. Schéma de test de la seconde méthode de modélisation du pont à diodes 

Pour des courants alternatifs ayant une amplitude de 10 A, des résistances auxiliaires Raux 
de 5000  et une résistance à la sortie de pont à diode Rf  de 3, on obtient les courbes 
suivantes. 

 

Fig.V.4.11. Tensions va-exc et vf Fig.V.4.12.  Tensions vab-exc 

Fig.V.4.13. Tensions vab-exc-
ZOOM 

Fig.V.4.14. Courants ia-exc et if 
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Les résultats donnés par les deux modèles du pont sont très proches. On peut cependant 
noter un écart de tension uab entre la première méthode de modélisation et la seconde. Il 
vient du fait que la seconde méthode prend en compte la chute de tension sur les diodes. 
En conséquence, la tension uab du second modèle est légèrement plus grande que celle 
donnée par le premier modèle du pont de diodes. 

V.5. Simulation de l’ensemble excitatrice associée au pont à 
diodes triphasé 

Les modèles Simulink de la machine principale et de l’excitatrice ont comme entrées  
les tensions et comme sorties les courants. Ceci implique la présence de sources de 
courants à l’entrée et à la sortie du pont à diodes. Ce montage doit permettre de bien 
représenter l’influence de la machine principale sur l’excitatrice et réciproquement. Dans 
un premier temps nous verrons comment la charge à la sortie du pont à diode affecte le 
fonctionnement de l’excitatrice.  

Ceci correspond à la simulation du système « excitatrice-pont de diodes » présenté sur la 
figure ci-dessous : 

 

Fig.V.5.1. Schéma du système « excitatrice-pont de diodes » 

Avec le 2nd modèle, le pont de diodes triphasé est relié avec l’excitatrice par les mesures 
des tensions composées uab et uac à l’entrée du pont de diodes (Fig. V.5.2). 
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Fig.V.5.2. Diagramme général pour simuler le fonctionnement de l’excitatrice liée au pont à 

diodes 

En appliquant la loi de Kirchhoff sur les circuits du système « excitatrice - pont de diode », 
il vient que les tensions va, vb et vc doivent être intégrées dans la boucle de l’excitatrice 
avec le signe moins, compte tenu du choix de la convention récepteur pour l’excitatrice. 

 

Les résultats de la simulation de l’excitatrice associée à un pont à diodes avec une 
résistance à la sortie sont présentés sur les courbes suivantes. 

Fig.V.5.3. Tension composée uab Fig.V.5.4. Courant inducteur de 

l’excitatrice if-exc 
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Fig.V.5.5. Courant d’induit de 

l’excitatrice ia-exc 

Fig.V.5.6. Courant à la sortie du pont à 

diodes if 

La forme d’onde des courants affecte la sortie du pont à diode. La tension à la sortie 
du pont à diodes présente un « ripple » important.  Le circuit inducteur de l’excitatrice est 
alimenté avec la même tension que dans le paragraphe V.3.3. Les courants de l’induit sont 
moins importants et le « ripple » du courant inducteur de l’excitatrice est moins important 
aussi. 

Cette modélisation associant le pont à diodes avec l’excitatrice présente une 
amélioration importante par rapport à l’état de l’art et permet de faire des simulations de 
l’ensemble excitatrice - pont à diodes - machine principale. 
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V.6. Simulation de l’ensemble excitatrice, pont à diodes et 
machine principale 

Après avoir validé les modèles de la machine principale, du pont à diodes triphasé 
et de l’excitatrice, une simulation du système associant ces modèles est réalisée. 

A partir d’un fonctionnement en régime permanent au point nominal (cos = 0.8, U = 400 
[V], Ifield=23 [A]), une mise en court-circuit triphasé des phases de l’induit de la machine 
principale est simulée. Une première simulation est d’abord menée avec la vitesse du rotor 
maintenue constante. Une seconde simulation est ensuite menée avec la possibilité d’avoir 
la vitesse variable. Le schéma du système simulé regroupant les deux machines et le pont 
est représenté sur la figure Fig.V.6.1 en montrant les échanges de variables entre les 
éléments.  

 

Fig.V.6.1. Groupe électrogène machine synchrone inversée suivi d’un  redresseur.                 
GP, générateur synchrone ; EXC, excitatrice ; RR, redresseur rotatif 

V.6.1. Fonctionnement à vitesse constante 

Avant de simuler et d’analyser le fonctionnement en régime transitoire, nous 
analysons d’abord le comportement du système en régime permanent.  

Système en régime permanent 

Une simulation de l’ensemble « excitatrice - pont de diodes - machine principale » est 
menée et comparée avec les résultats d’une simulation où la machine principale est 
remplacée par un schéma équivalent de son circuit inducteur sous forme d’un circuit 
incluant une résistance et une inductance en série formant un nouvel ensemble 
« excitatrice - pont de diodes - charge RL » plus simple et plus proche des schémas validés 
précédemment.  
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La charge RL est constituée de la résistance de l’inducteur de machine principale Rf et 
de l’inductance de fuite de la machine principale Lf-prim. Quand la machine principale est à 
vide, l’inductance a une valeur proche de Lf qui correspond à l’état non saturé de la 
machine principale. Quand la machine principale est connectée à une charge, l’inductance 
a une valeur de Lfprim qui correspond à l’état non saturé de la machine principale.  

Les courbes des Fig.V.6.2 - V.6.4 donnent les résultats de simulation. La tension vf a une 
forme atypique. La tension de sortie du pont de diodes est loin d’être constante et sa valeur 
crête est supérieure à 3 fois sa valeur efficace. Ceci peut expliquer l’origine des problèmes 
rencontrés dans la pratique avec les diodes qui claquent au bout d’un temps relativement 
court dans certaines unités basées sur ce type de système. 

Les courbes données par le système complet à deux machines et le système réduit à une 
machine sont très proches et permettent d’observer le bon comportement de la simulation 
numérique du système complet. 

 

Fig.V.6.2.  Courant inducteur if de la 

machine principale en régime établi 

 

Fig.V.6.3.  Tension de l’inducteur vf de la 

machine principale en régime établi  

Fig.V.6.4.  Tension de l’inducteur vf de la 

machine principale - Zoom 

 

 

Malgré la fluctuation de la tension de sortie du pont de diodes, la valeur de l’inductance 
dans le circuit de charge du pont redresseur permet de limiter la fluctuation du courant 
redressé à un faible niveau. On peut aussi voir que la saturation de la machine revient à 
diminuer l’inductance équivalente du circuit inducteur et provoque donc une fluctuation 
du courant if plus importante.  
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Ces signaux sont difficiles à observer dans la pratique puisque le circuit induit de 
l’excitatrice, le pont et le circuit inducteur sont sur une structure en rotation. 

Système en régime transitoire 

Après un fonctionnement en régime permanent, les phases du stator sont mises en court-
circuit triphasé à partir de l’instant t = 2s. 

 

 

Fig.V.6.5. Tension composée sur le réseau uab 

 

Machine principale 

Les courbes ci-dessous, Fig. V.6.6 - V.6.11, donnent les évolutions des courants et tensions 
pour la machine principale. On note particulièrement les fortes amplitudes atteintes par 
les courants immédiatement après le court-circuit et dans le même temps, l’annulation de 
la tension aux bornes du circuit inducteur. 

 

Fig.V.6.6. Tensions vd et vq 

 

Fig.V.6.7. Tension inducteur de la 

machine principale  
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Fig.V.6.8. Tension inducteur de la 

machine principale - Zoom 

Fig.V.6.9. Courant statorique id de la 

machine principale 

Fig.V.6.10. Courant statorique iq de la 

machine principale 

Fig.V.6.11. Courant inducteur if de la 

machine principale 

 

Excitatrice 

La tension aux bornes de l’inducteur de l’excitatrice est maintenue à 34,4 V. Les courbes 
suivantes, Fig V.6.11 - V.6.17, donnent l’évolution des courants et tensions de cette 
machine. 

Fig.V.6.12. Tension composée de l’induit 
de l’excitatrice vab-exc 

Fig.V.6.13. Tension composée de l’induit 
de l’excitatrice vab-exc - Zoom 
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Fig.V.6.14. Courant d’induit de 
l’excitatrice ia-exc 

Fig.V.6.15. Courant d’induit de 
l’excitatrice ia-exc - Zoom 

Fig.V.6.16. Courant inducteur de 

l’excitatrice if-exc 

Fig.V.6.17. Courant inducteur de 

l’excitatrice if-exc – Zoom 

La tension d’induit entre les phases de l’excitatrice uab-exc (Fig V.6.13) diffère de la tension 
observée lors du fonctionnement avec le pont à diodes connecté sur une résistance à la 
sortie (Fig V.5.3).  

Le défaut correspondant à la mise en court-circuit parcourt tout le système. Il commence 
au stator de la machine principale et affecte ensuite son circuit inducteur. Ceci cause un 
transitoire sur le circuit induit de l’excitatrice et le courant inducteur de l’excitatrice 
présente à son tour un transitoire où il atteint 3 fois sa valeur initiale de régime 
permanent. Une atténuation de l’effet est néanmoins observée plus on est éloigné du point 
de défaut. 

 

V.6.2. Court-circuit à vitesse variable 

Les conditions initiales sont les mêmes que dans le paragraphe précèdent, on ajoute 
l’équation mécanique qui est résolue. En conséquence, la vitesse varie et le rotor peut 
éventuellement décrocher. Dans cet essai, le couple moteur d’entrainement de la machine 
principale est maintenu à une valeur constante. 
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Fig.V.6.18. Tension composée de réseau uab 

Mécanique du système 

Fig.V.6.19. Vitesse mécanique ǚmec  

 

Fig.V.6.20. Couple électromagnétique Te et 

couple moteur Tm 

Machine principale 

Fig.V.6.21. Tension inducteur de la 

machine principale 

Fig.V.6.22. Courant inducteur de la 

machine principale 
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Fig.V.6.23. Courant statorique id de la 

machine principale 

Fig.V.6.24. Courant statorique iq de la 

machine principale 

Excitatrice 

Fig.V.6.25. Tension inducteur de  

l’excitatrice 

Fig.V.6.26. Tension composée de l’induit 
de l’excitatrice vab-exc 

Fig.V.6.27. Courant d’induit de 
l’excitatrice ia-exc  

Fig.V.6.28. Courant inducteur de 

l’excitatrice ifield-exc 

Comme pour l’essai précédent, la tension à la sortie du pont à diodes pendant la première 
phase de  court-circuit est nulle. 

Ceci rend la machine moins stable, parce que l’excitatrice ne peut pas délivrer de courant  
au circuit inducteur de la machine principale. 

Par ailleurs, le flux statorique de la machine principale ψd et ψq s’annule assez 
rapidement. En conséquence le couple électromagnétique Te s’annule et la machine 
accélère et quitte le synchronisme. 
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Ici le court-circuit aux bornes du stator de la machine principale cause le décrochage du 
rotor dont la vitesse devient rapidement différente de la vitesse de synchronisme. 

Une première approche pour estimer l’impact du système d’excitation sur la dynamique 
du système est proposée en comparant cette simulation de la machine principale avec une 
autre pour laquelle le circuit inducteur est alimenté avec une source de tension idéale.  

Sur les Fig V.6.29 - V.6.33 sont présentés les résultats des deux simulations de la même 
perturbation avec deux types d’alimentation du circuit inducteur de la machine principale. 

Fig.V.6.29.  Vitesse mécanique ǚmec – 

comparaison 

Fig.V.6.30. Tension inducteur de la 

machine principale - comparaison 

Fig.V.6.31. Courant statorique id de la 

machine principale - comparaison 

Fig.V.6.32. Courant statorique iq de la 

machine principale - comparaison 

Fig.V.6.33. Courant inducteur de la 

machine principale - comparaison 

 

Les deux systèmes ayant ici des comportements très proches, le fait d’avoir la tension vf 
qui varie beaucoup n’a pas d’influence sensible sur la dynamique du système réel et ne le 
rend pas moins stable.   
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V.7. Conclusions 

Dans ce chapitre, nous avons développé un modèle de l’excitatrice qui nous a permis 
de bien analyser les régimes transitoires de cette machine. Nous avons tout d'abord intégré 
les évolutions des inductances en fonction de la position du rotor de l’excitatrice. Cette 
modélisation permet d’obtenir des formes d’ondes qui contiennent plusieurs harmoniques 
et ceci apporte une amélioration importante par rapport aux modèles classiques de 
l’excitatrice qui ne prennent en compte que le fondamental de FMM. 

Pour construire le modèle du pont à diodes triphasé, nous avons écrit les équations 
à partir des lois des mailles et des nœuds qui décrivent le comportement du système. Nous 
avons proposé deux méthodes de modélisation et d’association du pont à diodes avec les 
modèles des deux machines. Pour établir la connexion entre le pont à diode et l’excitatrice, 
nous avons modifié le modèle  de l’excitatrice. La simulation de l’ensemble l’excitatrice-
pont à diodes chargé par une résistance a montré que la tension à la sortie du pont est loin 
d’être constante et subit des ondulations de grande amplitude autour d’une valeur 
constante. 

Nous avons ensuite simulé le court-circuit à vitesse variable et à vitesse constante 
de l’ensemble « excitatrice - pont à diodes - générateur synchrone ». La valeur de 
l’inductance du circuit inducteur a rendu le courant inducteur pratiquement constant bien 
que la tension à la sortie du pont soit « hachée ». En raison de la durée du court-circuit et 
de l’absence de contrôle du moteur d’entraînement, la machine a décroché durant la 
période de court-circuit. Ce système possède néanmoins une certaine  stabilité et 
maintenant nous nous intéressons à la commande de cet ensemble pour  augmenter la 
stabilité pendant les transitoires. 
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Conclusion générale et perspectives 

Conclusions 

 Le travail présenté dans ce mémoire porte sur la modélisation non-linéaire d'un 
générateur synchrone à pôles saillants. Cette étude avait pour objectif d’améliorer les 
modèles de type circuits existants. Nous avons développé plusieurs modèles saturés 
applicables selon le contexte aux études des alternateurs synchrones en régimes établis et 
transitoires. Pour répondre à cette problématique, nous avons alors étudié les modèles dq, 
modèles abc et leurs variantes. Ces études permettent de définir les couplages 
magnétiques de la machine et d’intégrer les effets de la saturation dans le but de créer un 
modèle performant pour nos objectifs et respectant nos contraintes. Les modèles non-
linéaires de type circuit sont construits à partir du modèle EF qui permet de déterminer 
les paramètres qui ne peuvent pas être mesurés sur la machine réelle. Une partie 
importante de notre travail a été consacrée à l’exploitation des outils développés pendant 
la thèse qui ont permis des études plus approfondies.  

Nous avons commencé par dresser un tour d’horizon des différentes modélisations non-
linéaires pour les analyses des transitoires. Ceci nous a permis de dégager plusieurs 
aspects importants, qui selon le contexte, peuvent influencer des variables électriques de 
la machine pendant les défauts. Les modèles linéaires de type circuit ont été décrits. 
Différents types de saturation ont été listés. 

Le modèle non-linéaire le plus réaliste signifierait que toutes les inductances de fuites et 
toutes les inductances magnétisantes dépendent de tous les courants du modèle. Un tel 
modèle serait cependant trop lourd pour être utilisable aisément. Nous avons développé 
des modèles dq non-linéaires pour une machine synchrone sans amortisseurs. Afin de 
pouvoir intégrer la saturation dans le modèle comportant les amortisseurs, nous avons 
pris soin de bien analyser les avantages et les limites de chacune des évolutions du modèle 
dq. De plus, en intégrant sous différentes formes la saturation dans nos modèles, nous 
avons également étudié la saturation des flux de fuites. Les comparaisons entre les 
modèles ont permis d’évaluer la souplesse des modèles non-linéaires selon le temps de 
réalisation, le temps de calcul des transitoires et la précision des calculs. 

A la suite de ces comparaisons nous avons décidé de réaliser un modèle non-linéaire 
prenant en compte les amortisseurs et basé sur l’utilisation des facteurs de saturation. 
Afin d’estimer l’influence des courants sur la saturation au sein du circuit magnétique, 
nous avons élaboré une méthode pour décrire des amortisseurs. Cette méthode permet 
d’exprimer les courants dans le repère dq et d’obtenir des couplages magnétiques liés aux 
amortisseurs du modèle dq. Les flux de fuites ont été analysés selon différents points de 
vue. Les inductances de fuites sont complexes à analyser. Leur saturation dépend à la fois 
des flux de fuite, mais aussi des chemins du flux utile de la machine.  Les outils développés 
dans les chapitres II et III comme les cartographies des flux et les rapports de spires entre 
les circuits d’un modèle, nous ont permis d’établir des méthodes de prise en compte de la 
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saturation des inductances de fuites. Contrairement à l’hypothèse simplificatrice 
d’inductances de fuites constantes observée avec certains modèles dynamiques, cette 
méthode a permis davantage de précision lorsque les valeurs des courants sont élevées 
comme ce qui est observé avec les transitoires de défauts.  

Après avoir analysé l’impact de la saturation sur les valeurs crêtes des courants en 
régimes transitoires, nous avons étudié la stabilité statique et la stabilité transitoire. 
Grâce au modèle dq Ǚ(id,iq,if), nous avons pu montrer que la machine est capable de fournir 
plus de puissances et de couple que prévus par le modèle dq linéaire. Dans ce cas, la 
machine risque d’être surdimensionnée. L’analyse de la stabilité transitoire a démontré 
que la machine est plus stable quand l’inertie du rotor n’est pas trop grande et que l’angle 
interne peut dépasser 90° pendant les transitoires. Néanmoins, l’hypothèse d’invariance 
transitoire surestime le couple maximal que la machine est capable de produire. En effet, 
cela peut même introduire une perspective à considérer lors de la conception des 
générateurs.  

Les outils développés dans le manuscrit nous ont finalement permis, au dernier chapitre, 
de modéliser l’ensemble « excitatrice-pont de diodes-machine synchrone » afin d’effectuer 
les simulations prévues par la réglementation du Grid Code. Un modèle abc de l’excitatrice 
intégrant les harmoniques d’espaces a été développé. Ensuite, un modèle fonctionnel du 
pont de diodes a été élaboré. La connexion des modèles de type circuit en série représente 
un problème numérique qui peut être contourné par l’ajout de blocs fictifs à cet ensemble. 
Cette solution est peu pénalisante pour la précision des résultats finaux. La simulation de 
l’ensemble a démontré que la machine principale ne perd pas beaucoup en dynamique en 
ajoutant en série l’excitatrice et le pont de diodes. De plus, les diodes du pont de diodes 
subissent les hautes tensions pendant le fonctionnement normal de l’ensemble. Cette 
valeur maximale de tension doit être prise en compte lors du choix des diodes. 

Les travaux effectués présentés dans ce mémoire ont permis, en partant des descriptions 
des saturations trouvées dans une machine, de définir des méthodes pour l’intégration de 
la saturation dans les modèles de type circuit et finalement d’aboutir au choix du modèle 
non-linéaire pour une machines électrique donnée. Néanmoins, un certain nombre de 
points restent à aborder. 
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Perspectives 

Les travaux de thèse ont laissé beaucoup de pistes qui peuvent être explorées. Parmi 
ces pistes, le plus intéressant concerne l’impact de la répartition et du nombre de barres 
amortisseuses au rotor sur la saturation et la stabilité des générateurs synchrones. Dans 
le chapitre III, les outils développés permettent d’analyser le comportement des 
amortisseurs. Il a aussi donné des idées pour les  études éventuelles qui pourraient nous 
mener à la reconsidération de la conception de la cage amortisseuse.  

L’analyse des amortisseurs nous a aidé à comprendre les effets des amortisseurs sur 
la saturation selon chacun des axes magnétiques. Les conclusions tirées dans cette analyse 
ne sont pas intuitives et s’appliquent surtout pour les machines de taille moyenne ou de 
petite taille qui saturent plus que les grosses machines.  Pour un concepteur de machines 
électriques il serait intéressant de considérer la configuration des amortisseurs avec une 
barre au milieu pour maximiser la réaction des amortisseurs dans l’axe q et deux barres 
amortisseurs à extrémité d’un pôle pour maximiser la réaction des amortisseurs dans l’axe 
d comme sur la figure au-dessous : 

 

Fig.Final.1. Configuration des amortisseurs qui met en valeur la réaction des 
amortisseurs dans l’axe q 

Cette solution est moins chère et plus simple à fabriquer. Cette manière de réaliser le 
rotor, réduit la réaction des amortisseurs dans l’axe d, mais renforce la réaction des 
amortisseurs dans l’axe q. 

Le courant magnétisant iq-mag dans l’axe q sera beaucoup moins important. En 
conséquence, la saturation du flux Ǚq selon le courant statorique iq dans l’axe q et les 
saturations croisées seront moins fortes et les valeurs crêtes des courants pendant les 
défauts seront moins importantes.  Le flux principal qui passe entre le rotor et le stator 
pendant le fonctionnement normal passe surtout par les extrémités des épanouissements 
polaires (pole shoe tips). C’est la partie de la machine qui est très saturée.  

En déplaçant, les deux barres qui étaient aux extrémités des épanouissements polaires 
plus près de l’axe d, on élargit la zone de passage pour le flux utile. En conséquence, cette 
partie du pole sature moins.  En même temps, on pénalise la réaction des amortisseurs 
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dans l’axe d. Il faudrait aussi augmenter la section des barres d’amortisseurs qui vont 
subir des courants plus importants. 

Il faudra avoir à l’esprit que ces modifications du nombre de barres et de leur répartition 
sur le pôle du rotor auront un impact sur les performances de la machine. La configuration 
avec une barre au milieu permettrait de minimiser le courant magnétisant iq-mag. En 
conséquence, on réduirait les effets de saturation et la valeur crête du courant inducteur 
if pendant le court-circuit triphasé. À la fin, il faudra faire des études paramétriques des 
différentes configurations des amortisseurs pour trouver des positions optimales des 
amortisseurs comme illustré sur la Fig.III.4.2. Il doit exister une position optimale pour 
laquelle, la saturation est minimale. Il faudra aussi vérifier le fonctionnement de chaque 
configuration lors du fonctionnement avec un déséquilibre de charge au stator de la 
machine.  

 

Fig.Final.2. Répartitions des amortisseurs pour l’étude paramétrique 

 

Il faudrait vérifier si la machine sera plus ou moins stable en renforçant la réaction 
des amortisseurs dans l’axe q (en mettant les barres plus proche de l’axe d).  

En changeant les actions des amortisseurs dans l’axe d et l’axe q, on modifie les 
courants statoriques id et iq. Selon l’expression du couple Te du modèle dq qui ne prend  
en compte que le fondamental, on voit qu’à cause de la réaction plus forte des amortisseurs 
dans l’axe q (iQ et iQ2 qui sont plus importants), la réaction d’induit dans l’axe q sera plus 
forte, le courant statorique iq sera plus fort. D’autres paramètres, les flux et les courants 
changerons aussi par rapport à la configuration avec 4 amortisseurs. Le courant statorique 
id peut être légèrement plus petit, parce le courant amortisseur iD dans l’axe d est moins 
forts.  On peut ainsi obtenir un couple Te qui peut être plus fort. 

Parfois, les alternateurs sont conçus sans la connexion interpolaire entre les 
circuits amortisseurs. On voit que dans le cas du générateur de taille moyenne ceci peut 
augmenter beaucoup la saturation de la machine. On peut aussi « extrapoler » cette 
conclusion à d’autres machines qui peuvent être analysées avec les axes magnétiques dq. 
Lorsque les circuits de l’induit dans les deux axes magnétiques dq ne sont pas compensés 
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par les circuits de coté de l’excitation dans les deux axes magnétiques dq, la saturation est 
plus profonde. Cette observation concerne plutôt l’axe q. Dans l’axe d, le circuit d’excitation 
(qui est dans l’axe d) est présent. 

Un autre point important concerne le modèle non-linéaire de l’excitatrice. Ce modèle 
pourrait être une évolution du modèle dq Ǚ(id,iq,if). Cette variation du modèle dq aurait les 
flux Ǚ(id,iq,if,θ) en fonction des courants id iq et if et de la position du rotor θ. Même si ceci 
donne le flux en fonction de 4 variables, le modèle dq non-linéaire de l’excitatrice ne 
prendrait pas beaucoup plus de temps à fabriquer que le modèle de la machine principale, 
parce que les valeurs crêtes des courants de l’excitatrice sont en valeurs réduites plus 
faibles que ceux du générateur. Un point important serait le choix du nombre de positions 
du rotor θ pour les cartographies des flux Ǚ(id,iq,if,θ). 
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Annexe.A. Cartographies 

Annexe.A.1. Cartographies des flux 

Sur les figures suivantes Fig.A.1.1-A.1.9, nous pouvons observer les cartographies des 
flux en fonctions des courants. Ces cartographies des flux constituent la base du modèle 
dq Ǚ(id,iq,if) de la section II.3. Le flux statorique Ǚq de la Fig.A.1.8 en fonction des 

courants de l’axe d (if et id) est illustré pour le courant iq qui vaut 200 A. Pour le 

courant iq nul, ce flux est nul. Par conséquence, l’impact des courants id et if ne 

seraient pas visible pour le courant iq nul. 

Fig.A.1.1 Cartographie du flux Ǚd en 
fonction des courants id et iq pour le 

courant if = 0 A  

 

Fig.A.1.2 Cartographie du flux Ǚf en 
fonction des courants id et iq pour le 

courant if = 0 A  
 

Fig.A.1.3 Cartographie du flux Ǚd en 
fonction des courants if et iq pour le 

courant id = 0 A  
 

Fig.A.1.4 Cartographie du flux Ǚf en 
fonction des courants if et iq pour le 

courant id = 0 A  
 

Fig.A.1.5 Cartographie du flux Ǚq en 
fonction des courants if et iq pour le 

courant id = 0 A  

Fig.A.1.6 Cartographie du flux Ǚq en 
fonction des courants if et iq pour le 

courant id = 0 A  
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Fig.A.1.7 Cartographie du flux Ǚd en 
fonction des courants id et if pour le 

courant iq = 0 A  

 

 

Fig.A.1.8  Cartographie du flux Ǚf en 
fonction des courants id et if pour le 

courant iq = 0 A  
 

Fig.A.1.9 Cartographie du flux Ǚq en 
fonction des courants id et if pour le 

courant iq = 200 A  
 

 

 

 

  



 

Page | 202  
 

Annexe.A.2. Cartographies des courants 

Sur Fig.A.2.1-A.2.9, nous pouvons observer les cartographies des courants en fonctions 
des flux. Ces cartographies des flux constituent la base du modèle dq Ǚ(id,iq,if) de la section 
II.3. Il faut bien avoir à l'esprit que les points dans ces cartographies des courants ont été 
souvent calculés pour les combinaisons des flux impossibles à atteindre dans une machine. 
Comme par exemple, le flux inducteur qui est très fort, le flux statorique dans l’axe d qui 
est très faible et le flux statorique dans q qui est très fort. D’où les formes bizarres de 
certaines cartographies des courants comme celle-là de Fig.A.2.7. 

 

Fig.A.2.1 Cartographie du courant id en 
fonction des flux Ǚd et Ǚq pour le flux 

Ǚf=const 
 

Fig.A.2.2 Cartographie du courant iq en 
fonction des flux Ǚd et Ǚq pour le flux 

Ǚf=const 

Fig.A.2.3 Cartographie du courant if en 
fonction des flux Ǚd et Ǚq pour le flux 

Ǚf=const  

Fig.A.2.4 Cartographie du courant id en 
fonction des flux Ǚf et Ǚq pour le flux 

Ǚd=const  

Fig.A.2.5 Cartographie du courant iq en 
fonction des flux Ǚf et Ǚq pour le flux 

Ǚd=const  

Fig.A.2.6 Cartographie du courant if en 
fonction des flux Ǚf et Ǚq pour le flux 

Ǚd=const  
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Fig.A.2.7 Cartographie du courant id en 
fonction des flux Ǚd et Ǚf pour le flux 

Ǚq=const  

Fig.A.2.8 Cartographie du courant iq en 
fonction des flux Ǚd et Ǚf pour le flux 

Ǚq=const  

Fig.A.2.9 Cartographie du courant if en 
fonction des flux Ǚd et Ǚf pour le flux 

Ǚq=const  
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Annexe.A.3. Cartographies des coefficients de saturation 

Sur les figures Fig.A.3.1- Fig.A.3.6 les cartographies des facteurs de saturation du modèle 
dq7 sont présentées. 

Fig.A.3.1 Coefficient kq-sat en fonction des 
courants if et iq 

Fig.A.3.2 Coefficient kf-sat en fonction des 
courants if et iq  

 

Fig.A.3.3  Coefficient kD-sat en fonction 
des courants if et iq 

Fig.A.3.4 Coefficient kQ-sat en fonction 
des courants if et iq 

Fig.A.3.5 Coefficient kD2-sat en fonction 
des courants if et iq 

Fig.A.3.6  Coefficient kQ2-sat en fonction 
des courants if et iq 

En comparant les valeurs obtenues pour les mêmes combinaisons des courants 
magnétisants, nous voyons que chacun des coefficients de saturation varie différemment. 
Il est intéressant de comparer les coefficients kD-sat et kD2-sat (ou entre kQ-sat et kQ2-sat) pour 
voir l’influence des courants magnétisants sur ces facteurs de saturation. Ceci correspond 
à la physique de la machine. Les cornes des épanouissements polaires saturent plus que 
les régions des pôles du rotor près de l’axe direct.  
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