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Résumé

Les travaux de ce mémoire portent sur la modélisation électromagnétique analytique de la
machine synchrone à rotor bobiné (MSRB). Cette machine est utilisée pour la traction automo-
bile des véhicules électriques du constructeur Renault. Afin de conserver les atouts de confort et
de satisfaction client, les moteurs électriques conçus pour ces véhicules doivent être silencieux.
Ainsi, la compréhension et la maîtrise des origines du bruit magnétique ainsi que sa réduction
sont indispensables en phase de prédimensionnement de ces moteurs électriques. C’est dans ce
cadre que s’inscrivent ces travaux de recherche.

Dans la première partie de ce manuscrit, la problématique de la thèse est exposée. Ensuite, les
origines du bruit magnétique dans les moteurs électriques sont abordées. De même, les notions
d’acoustique indispensables pour comprendre le rayonnement du bruit et la sensibilité de l’oreille
humaine aux sons émis sont rappelées.

Afin de choisir l’approche de modélisation de la machine, un état de l’art des méthodes de
modélisation électromagnétique de la machine est présenté. Ces différentes méthodes sont éva-
luées sur leur capacité de modéliser la double saillance de la machine, la saturation magnétique
et la progressivité de la forme du pôle de la machine. Sans oublier, les critères de simplicité de
mise en œuvre et de souplesse de la méthode.

La première contribution scientifique de ces travaux est la modélisation électromagnétique
analytique de la machine synchrone à rotor bobiné par la méthode des transformations conformes.
Cette modélisation rend possible la prise en compte de la double saillance de la machine pour
une finalité vibroacoustique. Les pressions magnétiques radiales et orthoradiales source du bruit
magnétique sont évaluées et comparées à celles issues des éléments finis.

La seconde contribution scientifique est la prise en compte de la saturation magnétique dans
le modèle analytique de la machine. Cela est réalisé en introduisant une fonction d’escalier de co-
efficients de saturation magnétique. Ces coefficients permettent de corriger le niveau d’induction
magnétique du modèle linéaire en face des dents stator afin de prédire correctement le niveau
d’induction en saturé.

La dernière partie de ces travaux est dédiée aux essais expérimentaux. Les essais vibroa-
coustiques du GMPé (Groupe Moto Propulseur électrique) sont présentés. L’évolution des har-
moniques de pressions acoustiques mesurés est comparée à celle des harmoniques de pressions
magnétiques calculées par le modèle électromagnétique et les éléments finis. Différents cas de
fonctionnement de la machine sont couverts et l’effet de la fréquence de découpage sur les har-
moniques principales de pressions magnétiques et acoustiques est abordé.

Mots clés :

Bruit d’origine magnétique, machine synchrone à rotor bobiné, double saillance, transforma-
tions conformes, saturation magnétique, pressions acoustiques expérimentales, GMPé.
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Abstract

This thesis focuses on the electromagnetic design of the wound salient pole rotor synchronous
machine. This machine is used for the traction of electric vehicles made by Renault Group. To
ensure comfort and customer satisfaction, electric motors designed for these vehicles must be
silent. Thus, understanding and mastering the origins of magnetic noise and its reduction are
essential in the pre-design phase of these motors. This research is being carried out within this
scope.

The purpose of this thesis is explained in the first part of this work, . Then, the origins of
magnetic noise in electric motors are discussed. In addition, with a view to have a better unders-
tanding of noise and the sensitivity of the human ear to the sounds emitted, the fundamental
concepts of acoustics are recalled.

In order to choose the design approach of the motor, a state-of-the-art of electromagnetic
design methods is presented. These different methods are evaluated on their ability to consider
the doubly salient effect of the motor, the magnetic saturation and the shape of the rotor pole.
Besides, the simplicity of the approach to be implemented is an additional characteristic.

The first scientific contribution of this work is the analytical electromagnetic model of wound
salient pole rotor synchronous machine using conformal mapping. This model made it possible
to take into account the doubly salient effect of the machine for a vibroacoustic purpose. The
radial and orthoradial magnetic stress components which cause the magnetic noise are evaluated
and compared with those from finite elements simulations.

The second scientific contribution is the consideration of magnetic saturation by the analy-
tical model of the machine. This was achieved by introducing a step function of local magnetic
saturation coefficients. These coefficients make it possible to reduce the flux density of the linear
model in front of each stator tooth in order to correctly predict the flux density in saturated
conditions of the machine.

The last part of this work is dedicated to experimental testing. The vibroacoustic experi-
mental analysis of the electric powertrain are presented. Measured acoustic pressure harmonics
is compared to magnetic pressure harmonics calculated by the electromagnetic model and finite
elements simulations. Different operating points of the machine are studied and the effect of the
switching frequency on the main harmonics of magnetic and acoustic pressures is addressed.

Key words :

Magnetic Noise, Wound salient pole rotor synchronous machine, doubly salient electric mo-
tor, Conformal Mapping, Magnetic Saturation, Acoustic measurements, Sound Pressure Level,
Electric Powertrain.
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Introduction générale

La lutte contre le réchauffement climatique a éveillé l’esprit public. Les consommateurs sont de
plus en plus conscients du rôle qu’ils ont à jouer dans la réduction de la pollution. En particulier,
dans l’automobile avec la réduction les émissions de gaz à effet de serre.

Les secteurs majeurs de consommation d’énergie ont pour objectif de répondre rapidement
à cet appel à la décarbonation de l’industrie. Ils cherchent à trouver des alternatives pérennes
aux énergies fossiles. D’après l’AEE (Agence Européenne pour l’Environnement), le secteur du
transport routier est responsable d’une part importante des émissions de gaz à effet de serre et
de la pollution sonore (bruit du trafic routier).

De plus, les réglementations environnementales sont en constante évolution. Des normes plus
sévères sont appliquées pour les nouveaux véhicules (notamment pour les véhicules particuliers)
afin de réduire la pollution atmosphérique et améliorer la santé et la qualité de vie des popula-
tions.
Pour répondre à ceux enjeux écologiques, environnementaux et économiques, le secteur auto-
mobile s’est réinventé. Les véhicules thermiques sont remplacés par des véhicules hybrides, élec-
triques ou à hydrogènes moins polluants. Ces nouvelles solutions posent encore de nouveaux défis
techniques et économiques pour qu’elles soient accessibles au grand public.

La motorisation électrique a largement gagné du terrain dans l’industrie automobile. En
effet, les moteurs électriques sont au centre des axes de recherche et développement des leaders
mondiaux de ce secteur.

La société RENAULT est l’un de ces leaders ayant répondu présent pour satisfaire ses clients
et les accompagner dans la nouvelle ère des véhicules électriques. Fig. 1 et Fig. 2 montrent
respectivement une vision détaillée du système de motorisation électrique de la Zoe et de la
Megane E-Tech électrique.

Figure 1 – Schéma éclaté du groupe motopropulseur électrique (GMPé) de la Zoé 2015
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Figure 2 – Illustration du moteur électrique de la Renault Megane E-TECH électrique 2022

Afin d’assurer une conduite agréable dans ses véhicules électriques, déjà connus du grand
public par leur faible bruit notamment à bas régimes, le groupe Renault prête une attention par-
ticulière aux analyses des caractéristiques de bruit et de vibrations dites NVH (Noise, Vibration,
and Harshness). En effet, les cahiers des charges NVH des véhicules sont de plus en plus sévères.
Ainsi, l’aspect NVH doit être pris en compte dès la phase de prédimensionnement des moteurs
de traction électrique.

Dans ce contexte, la machine synchrone à rotor bobiné (Fig. 2) qui est le choix de Renault
pour la motorisation de ses véhicules électriques (la Zoe et la Megane E-Tech électrique), présente
un bon comportement vibro-acoustique. Toutefois, l’augmentation des puissances massiques et
des couples volumiques des cahiers des charges véhicule, demande plus de vigilance lors de la
conception pour maintenir, voire améliorer, le comportement vibro-acoustique des nouveaux
véhicules électriques.

1.1 Contexte de la thèse

La source des bruits et vibrations émis en traction par un groupe motopropulseur électrifié
(GMPé : Fig. 1) est très fortement liée au comportement vibro-acoustique de la machine élec-
trique.

Le volet NVH, dans toute conception de machine électrique de traction, constitue une partie
très importante et très consommatrice en ressource et en temps de calculs.

Chez Renault, l’aspect NVH est actuellement abordé par un calcul éléments finis électroma-
gnétique et vibratoire sur le groupe motopropulseur complet, une fois les parties actives de la
machine électrique figées. Ce calcul vise principalement à évaluer le comportement vibratoire du
groupe motopropulseur dans une optique de vérifier si le cahier de charge est bien respecté.

Dans le cas où les résultats présentent des dépassements, soit sur tout le plan couple/vitesse,
soit sur une zone limitée de fonctionnement, les concepteurs sont souvent contraints de mettre en
place des contremesures. Ces dernières ont pour but, soit de filtrer les vibrations qui sont émises
par la machine, soit de réduire les excitations en modifiant la géométrie de la machine.

Cette dernière contremesure intervient souvent tard dans le cycle de développement où sou-
vent les outils d’estampages (un procédé de façonnage) des tôles magnétiques sont déjà réalisés.
La modification de ces outils à ce stade des projets, est très coûteuse et dans la plupart des cas
ces opérations engendrent des retards dans les livraisons des pièces.

Dans le cadre de cette thèse, nous souhaitons mettre en place des méthodes et outils de
prédimensionnement électromagnétiques afin de prendre en compte à la source l’aspect NVH.
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Ainsi, il est nécessaire de calculer les pressions magnétiques dès la phase de conception de la
machine électrique.

Pour ce faire, nous envisageons d’utiliser des méthodes de calcul formel des efforts magné-
tiques sources du bruit d’origine magnétique. L’objectif est de mettre en place un outil analytique
électromagnétique adapté à la machine synchrone à rotor bobiné avec sa complexité. Il permet-
tra d’obtenir les grandeurs tendances en phase de prédesign et tenir compte des paramètres de
conceptions continus (bobinages) et discrets (nombre de pôles, encoches stator etc) . Ensuite,
cet outil peut servir pour la compréhension du comportement vibroacoustique de la machine
vis-à-vis de paramètres de conception et d’alimentation (la commande).

En outre, pour la réduction du bruit magnétique dans les machines électriques, plusieurs axes
peuvent être considérés. En effet, la géométrie du circuit magnétique, le choix du type de bobinage
de la machine et la stratégie de commande sont des éléments importants qu’il faut absolument
bien choisir lors de la phase de conception. Cette partie constitue après la modélisation, le second
volet des travaux de recherche.

D’autres techniques de déplacement des modes propres de la structure du groupe motopropul-
seur électrique peuvent être utilisées également (calculs mécaniques de la réponse de la structure
du GMPé).

Nous nous intéressons aux différents paramètres d’optimisation et leurs impacts sur le com-
portement NVH de la machine. Le but étant de chercher d’éventuels liens directs ou indirects de
ces paramètres avec les différents harmoniques des pressions magnétiques qu’il faut minimiser.

Nous allons par la suite rappeler les origines du bruit dans les machines électriques ainsi que
quelques notions fondamentales d’acoustique.

1.2 Origine du bruit dans les machines électriques

Le bruit généré dans les machines électriques peut être de diverses origines. D’un point de
vue physique, ce bruit peut être reparti en trois catégories :

— Bruit d’origine mécanique : souvent présent dans le multiplicateur à haute vitesse,
et provient également de l’assemblage et des roulements. Par exemple, le réducteur de
vitesse peut être à l’origine du bruit d’engrenage.

— Bruit d’origine aéraulique : lié aux flux d’air. Il est dominant à haute vitesse dans
les machines autoventilées ouvertes. Cependant il est moins important dans les machines
refroidies à eau.

— Bruit d’origine électromagnétique : provient de la déformation des parties actives
sous la présence d’un champ magnétique. Ce bruit domine généralement à basse et moyenne
vitesses.

Selon les phénomènes électromagnétiques, le bruit d’origine électromagnétique peut être classé
en :

— Bruit ’magnétique’ : qui désigne le bruit venant de la déformation subie par les matériaux
magnétiques à cause des efforts magnétiques, dont la résultante s’exerce principalement à
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l’interface entre l’entrefer et les tôles magnétiques

— Bruit ’magnétostrictif’ : certains matériaux ont tendance à se déformer sous la présence
d’un champ magnétique (tôles magnétiques du stator et du rotor par exemple). Ces dé-
formations peuvent engendrer du bruit dit de magnétostriction.

— Bruit ’électronique’ : provient de l’électronique de puissance qui alimente la machine (on-
duleur).

Dans le domaine de l’automobile, le bruit d’origine magnétique domine généralement les
autres sources de bruit. Particulièrement à bas régimes pour les machines électriques actuelles.
Par la suite nous faisons l’hypothèse que ce dernier est la principale source de bruit dans les
machines électriques.

Formation du bruit d’origine magnétique
Les courants d’alimentation créent un champ magnétique, ce dernier entraine la déformation

dynamique des parties actives et exerce des efforts magnétiques sur la structure de la machine.
Ainsi la machine se met à vibrer sous l’effet de ces pressions et rayonne du bruit acoustique
d’origine magnétique. Ceci peut être illustré par Fig. 3, qui présente une machine à rotor bobiné
intégrée dans son environnement. L’ensemble des pressions exercées sur la machine mettent la
structure en vibration et cette dernière rayonne du bruit.

Figure 3 – Chaîne causale du bruit d’origine magnétique [1]

1.3 Techniques de réduction du bruit d’origine magnétique dans les
machines électriques

La réduction du bruit dans les machines électriques est d’une grande importance, notamment
dans le domaine de l’automobile où les normes sont de plus en plus exigeantes.
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La maîtrise de l’origine du bruit est importante afin de mettre en place des méthodes de
conception des machines silencieuses. Cependant, plusieurs paramètres doivent être pris en
compte pour atteindre cet objectif. Parmi ces paramètres : l’alimentation de la machine (électro-
nique de puissance), la stratégie de commande, la topologie de la machine, l’éventuelle corrélation
entre les paramètres géométriques de la machine et les efforts magnétiques, le déplacement des
modes propres de la structure pour éviter les phénomènes de résonance.

Il est également possible d’agir sur le bruit après la phase de conception. Ceci est possible
à travers des techniques telles que les méthodes passives (ajout de matériaux absorbants, des
amortisseurs, etc.) et les méthodes dites actives (compensation des vibrations par des matériaux
piézo-électriques, des enroulements supplémentaires, par injection de courants harmoniques, etc.).

Toutefois, nous allons nous limiter, dans cette partie, à quelques techniques de réduction du
bruit d’origine magnétique lors de la phase de conception.

Dans la littérature, plusieurs paramètres de conceptions des moteurs électriques ont été iden-
tifiés pour réduire le bruit magnétique dès la phase de prédimensionnement. Les auteurs des
travaux de recherche [2][3] ont résumé les principales techniques pour la réduction du bruit
magnétique généré par les machines synchrones et asynchrones lors de la phase de conception :

— La topologie de la machine [2][3] : le choix de la topologie de la machine peut beaucoup
aider dans la réduction des phénomènes vibratoires (machine à aimants déposés, enterrés,
insérés, machine à rotor bobiné, etc.), les machines inverses (rotor externe) génèrent plus
de bruit magnétique si la culasse rotorique est beaucoup plus large que celle du stator.
En outre, toutes les asymétries du stator augmentent les efforts magnétiques subis par le
rotor.

— Encoches statoriques [2][3] : les efforts magnétiques générés par les harmoniques de
denture statorique peuvent être réduits en jouant sur l’ouverture d’encoche, la profondeur
d’encoche et en employant des encoches auxiliaires. Une étude de sensibilité doit être faite
pour choisir le nombre d’encoches stator adéquat en tenant compte du nombre des pôles
et du nombre des phases de la machine.

— Optimisation de la forme des pôles rotoriques [2] : dans le cas d’une machine à rotor
bobiné à pôles saillants, la forme du pôle peut contribuer à la réduction du contenu harmo-
nique des forces magnétiques d’entrefer. Ainsi il est d’usage que le rayon de courbure du
pôle rotor soit inférieur au rayon extérieur du rotor. De plus, le choix d’une géométrie pa-
rabolique ou elliptique du pôle rotor semble conduire à de meilleurs résultats. Notamment
pour réduire les ondulations du couple électromagnétique et le bruit associé.

— Vrillage [2][3] : un moyen de diminuer les harmoniques de denture est de vriller les
encoches statoriques. Cependant, il est important de tenir compte du processus de fa-
brication et de son coût relatif. Du côté rotor, on peut parler d’inclinaison de pôle qui
permet d’éliminer des harmoniques de la force magnétomotrice rotorique. Tout de même,
il est important de vérifier les pulsations du couple et les vibrations de la machine car le
vrillage modifie la répartition du champ magnétique [4].

— Le bobinage [3] : le type de bobinage peut être traduit par un coefficient, qui tient
compte de la distribution dans les encoches, du raccourcissement, de l’inclinaison. Il joue
un rôle important dans la réduction d’amplitude des harmoniques et de l’élimination de
certains harmoniques en particulier. Cependant l’amplitude du fondamental de la force
magnétomotrice se voit plus au moins diminuée selon le type de bobinage.

— La commande (MLI, angle de charge, injection de courant harmonique) [2][3] : la
conception de la commande pour l’alimentation de la machine joue un rôle très important
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dans la réduction du bruit provenant de l’électronique de puissance. Il est important
de prendre en compte un certain nombre de paramètres qui jouent un grand rôle en
termes d’aspect acoustique dans les machines électriques. Tout d’abord, le type de la MLI
(Modulation de Largeur d’Impulsions) employée notamment dans la phase de démarrage.
En effet, cette MLI génère des raies qui contrôlent le niveau du bruit du moteur. Ensuite,
la fréquence de découpage doit être choisie pour éviter les phénomènes de résonance. De
plus, l’angle de charge joue sur les amplitudes des efforts radiaux et tangentiels. Afin de
bien comprendre son effet, il faut se mettre dans le repère de Park, dans lequel le courant
statorique admet deux composantes, l’une dite directe (Id) et l’autre dite en quadrature
(Iq). Le courant Iq est l’image du couple moyen, il est souvent choisi de façon à maximiser
le couple. Cependant l’augmentation de l’angle de charge diminue Iq et augmente Id,
cela veut dire qu’on a un compromis pour la minimisation du bruit. Enfin, la technique
d’injection du courant harmonique a pour but de réduire les pulsations du couple par
la génération des harmoniques qui viennent compenser les harmoniques gênants (même
amplitude et de phase opposée).

1.4 Notions d’acoustique

Lorsqu’un matériau se met à vibrer, il entraîne les particules d’air qui l’entourent. C’est ce
qui provoque une variation de la pression de l’air et crée du bruit.

Nous allons présenter quelques grandeurs nécessaires pour étudier et caractériser le rayon-
nement sonore. Elles sont utiles pour étudier et comprendre le comportement acoustique des
machines électriques [5].

Pression acoustique (sonore)
Supposons que des particules d’air se mettent à vibrer de manière sinusoïdale. Ainsi, le dé-

placement de ces particules en fonction de temps peut être exprimé par : x(t) = Y.sin(2π.fa.t)
et la vitesse instantanée des ces particules d’air est v(t) = 2π.fa.Y.cos(2π.fa.t).

Où Y l’amplitude crête du déplacement et fa la fréquence des particules d’air.

La pression sonore ou pression acoustique est la valeur efficace de la variation de la pression
de l’air sur un intervalle de temps donné. Elle se mesure en Pascal (Pa). La pression acoustique
peut être mesurée à l’aide d’un microphone.

La pression acoustique instantanée peut être exprimée par la produit de l’impédance acous-
tique Z (en kg.m−2.s−1) par la vitesse instantanée (en m/s) des particules d’air (1.1) :

p(t) = Z.v(t) (1.1)

L’impédance acoustique Z est une grandeur complexe. Elle dépend du milieu de propagation
de l’onde sonore. Dans l’air, en champ libre (sans réflexion sonore), l’impédance acoustique vaut
Z = 415 kg.m−2.s−1 pour une température de 20◦C et une pression atmosphérique de 1013 hPa.

La variation de pression minimale perceptible par l’oreille humaine est de l’ordre de 20 µPa.
En revanche, le seuil de douleur est d’environ 100 Pa. Compte tenu de la large étendue (de 20
µPa à 100 Pa) de la plage de perception de l’oreille humaine, le son se mesure en décibel (dB).
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Le niveau de pression acoustique noté Lp en anglais SPL (Sound Pressure Level) est donné par
(1.2) [5][6] :

Lp = 10 log10(P 2

P 2
0

) = 20 log10( P

P0
) (1.2)

Avec P0 = 20 µPa prise comme référence. P la valeur efficace de la pression acoustique me-
surée.

Intensité acoustique
L’intensité acoustique est un vecteur qui permet de rendre compte de l’amplitude du son ainsi

que de sa direction et son sens. En effet, l’intensité acoustique décrit le flux surfacique d’énergie
sonore perpendiculaire à la direction de l’onde sonore [6][4]. On note I, le module de l’intensité
acoustique en W/m2. Il est donné par (1.3) :

I = 1
Ta

∫ Ta

0
p(t).v(t).dt (1.3)

Avec Ta = 1/fa, fa la fréquence des particules d’air. p(t) et v(t) sont respectivement la pres-
sion acoustique instantanée et la vitesse des particules d’air.

Dans l’air, à 20◦C et à pression atmosphérique 1013 hPa, la relation (1.3) devient :

I = Z.(2πfa)2.Y 2

2 = 8200.f2
a .Y 2 (1.4)

La relation (1.4) montre que l’intensité acoustique est proportionnelle au carré de la vitesse
des vibrations.

Le niveau d’intensité acoustique en dB est défini par LI (1.5) :

LI = 10 log10( I

I0
) (1.5)

Avec I0 = 10−12 W/m2, le niveau correspondant au seuil de perception de l’oreille humaine.

Puissance acoustique
La puissance acoustique est obtenue par intégration de l’intensité acoustique sur une surface

qui entoure la source sonore (1.6). Elle est notée W et s’exprime en watt (W).

W =
∫

S

I⃗ .dS⃗ (1.6)

On définit le niveau de puissance acoustique en dB, LW , d’une source sonore par (1.7) :

LW = 10 log10( W

W0
) (1.7)
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Avec W0 = 10−12 W correspondant à la puissance d’une source qui délivre une intensité I0 à
travers une surface de 1 m2 qui l’entoure.

Courbes d’isosonie
L’oreille humaine n’interprète pas les sons de façon linéaire. En effet, dans la plage des fré-

quences audibles (de 20 Hz à 20 kHz), la perception de l’oreille dépendra de la fréquence et du
niveau de la pression sonore. Fig. 4 permet d’illustrer cette non-linéaire associée à la sensation
sonore perçue par l’oreille humaine.

Figure 4 – Lignes isosoniques définies par la norme ISO 226 (2003) [4]

Chaque courbe isosonique (Fig. 4) traduit le niveau sonore nécessaire pour générer la même
sensation (exprimée en phone) suivant sa fréquence. Par exemple, une onde sonore de 60 dB à
100 Hz et une onde sonore de 50 dB à 1 kHz sont perçues avec la même intensité (50 phones).

Aussi, un son de 60 dB de fréquence 1 kHz engendre une sensation auditive plus forte qu’un
son de 60 dB de fréquence 100 Hz. Toutefois, ces courbes sont susceptibles d’évoluer selon les
individus.

Les mesures acoustiques cherchent à évaluer le niveau sonore. C’est pourquoi, on fait appel
à des filtres pondérateurs (Fig. 5) pour atténuer le niveau sonore mesuré et s’approcher de la
sensibilité de l’oreille humaine dans la plage des fréquences audibles.

La pondération A est la plus utilisée pour les fréquences audibles. En effet, elle est choisie pour
se rapprocher le plus de la perception de l’oreille humaine. Les mesures de pressions acoustiques
présentées en décibels pondération A sont désignées par dB(A).
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Figure 5 – Pondérations de fréquence pour les mesures de niveau sonore [4]

Aussi, l’oreille est plus sensible aux fréquences entre 500 Hz et 8 kHz mais elle l’est moins
pour les autres fréquences [1]. Les moteurs de traction électriques fonctionnent principalement
dans la plage de fréquences sensibles pour l’oreille humaine. D’où l’intérêt de chercher à concevoir
des moteurs silencieux pour l’automobile.

1.5 Problématique de recherche

Ces travaux de recherche visent à proposer un outil de modélisation électromagnétique ana-
lytique adapté aux complexités de la machine synchrone à rotor bobiné.

L’outil analytique servira pour le calcul des grandeurs électromagnétiques (inductions magné-
tiques radiales et orthoradiales, flux magnétique, couple électromagnétique, tensions) en phase
de prédimensionnement.

Il permettra ainsi d’orienter les choix de paramètres discrets du moteur (par exemple : le
nombre des pôles rotor, le nombre d’encoches par pôle et par phase). Ensuite, Il servira pour
étudier l’impact des paramètres de conception sur les pressions magnétiques sources de vibrations
et du bruit.

Toutefois, l’outil analytique n’a pas vocation à remplacer les logiciels éléments finis électro-
magnétiques. En effet, l’outil analytique permet d’obtenir des ordres de grandeurs en phase de
prédimensionnement sur les pressions magnétiques et les outils éléments finis peuvent servir à
affiner l’étude du moteur en phase de conception.
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Pour l’étude du bruit d’origine magnétique, il est nécessaire de s’intéresser aux pressions ma-
gnétiques. Celles-ci sont majoritairement concentrées dans l’entrefer. Elles sont directement liées
aux inductions magnétiques (radiales et orthoradiales) dans l’entrefer, qui, à leur tour, dépendent
de la géométrie de la machine et du bobinage.

Ainsi pour remonter à l’origine du bruit magnétique dans la machine, il faut essayer de trouver
des liens directs ou indirects entre les différentes grandeurs de la machine (ouverture d’encoches,
ouverture de pôle, entrefer, nombres de paires de pôles, nombre d’encoches, perméabilité magné-
tique . . . etc.) et la pression magnétique dans l’entrefer.

Cependant, deux grands degrés de complexité se présentent pour notre cas d’étude, qui sont :
— la prise en compte de la non linéarité magnétique du matériau (saturation magnétique) ;
— la complexité géométrique de la forme du pôle rotor de la machine synchrone à rotor

bobiné (Fig. 2).

1.5.1 Prise en compte de la non linéarité du matériau

La saturation magnétique est un phénomène incontournable dans la plupart des machines
électriques tournantes. La machine synchrone à rotor bobiné qui fait l’objet de notre étude, peut
être fortement saturée, pour des valeurs élevées des courants stator et d’excitation rotor.

La saturation magnétique peut changer le comportement d’un matériau non linéaire. Elle est
de deux natures :

— La saturation magnétique globale : elle impacte globalement les amplitudes du spectre
de pressions magnétiques ;

— La saturation magnétique locale : elle génère de nouvelles raies de pressions magné-
tiques. Ainsi elle est plus délicate à prendre en compte pour l’étude du comportement
vibro-acoustique de la machine ;

Fig. 6 illustre l’effet de la saturation magnétique sur la machine synchrone rotor bobiné qui
fait l’objet de notre étude. L’encadré rouge met en avant une zone de saturation locale. En effet,
la saturation du pied d’une dent stator peut être magnétiquement vue comme un élargissement
de l’ouverture d’encoche (il se comporte magnétiquement comme de l’air).
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Figure 6 – Effet de la saturation magnétique locale sur la machine synchrone à rotor bobiné en
charge

1.5.2 La complexité géométrique de la forme du pôle rotor

La complexité du pôle rotor est un élément important dans l’analyse vibro-acoustique du
comportement de la machine électrique. Cette complexité peut avoir des formes diverses, telles
que : un entrefer variable, une forme elliptique ou encore un chanfrein. Fig. 7 illustre trois
exemples de la machine synchrone à rotor bobiné.

Figure 7 – Pôle rotor a) Progressivité du pôle rotor, b) Pôle rotor à rayon constant, c) Pôle
rotor à rayon constant et forme simplifiée.

Fig. 7 a) montre la forme du pôle rotor de la machine synchrone à rotor bobiné avec un
entrefer variable (progressivité du pôle rotor). Fig. 7 b) montre un cas où le rayon du pôle rotor
a été rendu constant. Fig. 7 c) montre un cas où le rayon du pôle rotor est constant et la forme
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interpolaire a été simplifiée.

En outre, il est souvent compliqué de modéliser des formes complexes du pôle rotor à travers
un modèle électromagnétique analytique de la machine. Les outils de modélisations électroma-
gnétiques numériques sont alors bien adaptés à ce type de problématiques. Toutefois, ils sont
coûteux.

Plan du manuscrit

Cette thèse a pour but de proposer une modélisation électromagnétique analytique de la ma-
chine synchrone à rotor bobiné (MSRB). Ce modèle est appliqué au moteur électrique (MSRB)
de la Renault Megane E-TECH électrique (Fig. 2). L’objectif de la modélisation est de déterminer
les grandeurs électromagnétiques (inductions magnétiques radiales et orthoradiales, couple, flux)
du moteur et de calculer les pressions magnétiques dans l’entrefer. Ensuite, des essais vibroa-
coustiques ont été réalisés pour comprendre le comportement acoustique du moteur et trouver
des similitudes entre l’évolution des harmoniques de pressions acoustiques et celles de pressions
magnétiques.

Le chapitre 2 sera dédié à l’état de l’art concernant les méthodes de modélisations électro-
magnétiques pour les machines électriques. Il aidera à choisir l’approche la plus adéquate pour
notre application.

Le chapitre 3 abordera la mise en place de l’outil de modélisation électromagnétique ana-
lytique pour la machine synchrone à rotor bobiné. Dans ce chapitre la machine sera supposée
linéaire (sans la prise en compte de la saturation magnétique). De plus, la forme du pôle rotor
sera simplifiée (Fig. 7 c : présente la forme retenue pour l’étude). Les résultats du modèle ana-
lytique seront comparés avec les simulations par la méthode des éléments finis.

Le chapitre 4 traitera la prise en compte du phénomène de la saturation magnétique dans le
modèle analytique. En effet, le modèle électromagnétique proposé dans le chapitre 3 sera amé-
lioré à travers une fonction analytique de coefficients de saturation magnétique. La forme du pôle
rotor restera simplifiée. Les résultats du modèle analytique en saturé seront analysés et comparés
avec ceux issus des éléments finis.

Le chapitre 5 présentera les essais vibroacoustiques réalisés pour l’étude acoustique du moteur
(Fig. 2). Dans ce chapitre, les origines des harmoniques de pressions acoustiques seront analysées.
Ensuite, les évolutions des harmoniques de pressions acoustiques seront comparées à celles des
pressions magnétiques afin d’identifier des analogies entre les comportements des harmoniques
de pressions magnétiques et acoustiques. Le modèle analytique et le modèle éléments finis vont
permettre de comparer les résultats de pressions magnétiques issues de ces deux modèles pour la
machine synchrone à rotor bobiné (Fig. 7 a : avec la progressivité du pôle rotor). Plusieurs cas
de fonctionnement seront étudiés et l’effet des fréquences de découpage sera considéré en fin de
chapitre pour la comparaison des pressions magnétiques et acoustiques en charge.

Enfin, une étude analytique complète de la prise en compte d’un entrefer variable sera réalisée.
Placée en annexe de ce manuscrit, elle constituera une étape vers la prise en compte des formes
de pôles rotor à rayon progressif (deux cercles excentriques).
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Introduction

Dans cette partie de l’étude, l’accent sera porté sur les différentes méthodes de modélisations
électromagnétiques des machines électriques. L’objectif principal étant de comparer ces méthodes
entre elles afin d’identifier celles qui répondent au mieux aux exigences de notre application,
concernant :

— le temps de calcul : Le modèle à développer doit être suffisamment rapide comparé aux
méthodes numériques, l’objectif étant de pouvoir l’intégrer dans une boucle d’optimisa-
tion ;

— la précision : le modèle analytique doit assurer un bon degré de précision, notamment
pour le calcul des pressions radiales et tangentielles magnétiques dans l’entrefer ;

— la fiabilité vis-à-vis du comportement vibro-acoustique de la machine : le contenu harmo-
nique du spectre des pressions électromagnétiques doit pouvoir être prédit de façon fidèle
et fiable (rangs et amplitudes des harmoniques) ;

— la souplesse : la méthode de modélisation doit garantir une agilité dans la modification
des paramètres de conception du moteur électrique ;

— la facilité à appréhender : la méthode de modélisation doit être simple d’utilisation et
facile à appréhender.

Sans oublier les deux degrés de complexité liés à la prise en compte de la saturation magné-
tique et de la forme géométrique du pôle rotor de la machine synchrone à rotor bobiné dans des
approches analytiques de modélisations électromagnétiques.

Ainsi nous allons élargir le champ de recherche et présenter les différentes approches de mo-
délisations électromagnétiques des machines électriques, puis les comparer, de manière à retenir
celle qui permet de répondre à notre besoin.

2.1 Modélisation électromagnétique

2.1.1 Méthodes numériques

Les approches numériques sont largement utilisées pour la modélisation des dispositifs élec-
tromagnétiques. Elles se basent principalement sur les méthodes suivantes :

— éléments finis ;
— différences finis ;
— volumes finis ;
— équations intégrales de frontières.

L’idée de ces méthodes est de faire une discrétisation géométrique fine de la structure à étudier
en vue de résoudre les équations de Maxwell, qui sont les suivantes (2.1) :

r⃗otE⃗ = −∂B⃗

∂t

r⃗otH⃗ = J⃗ + ∂D⃗

∂t

divB⃗ = 0
divD⃗ = ρ

(2.1)
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Avec E⃗ le champ électrique, B⃗ l’induction magnétique, H⃗ le champ magnétique, J⃗ la densité
de courant, D⃗ l’induction électrique et ρ la densité volumique de charges électriques.

Les méthodes numériques offrent la possibilité de faire des modélisations multiphysiques com-
plètes, traiter des topologies complexes et intégrer des contraintes spécifiques. Elles permettent
entre autres de :

— Prendre en compte la complexité géométrique de la machine ;
— Traiter des problématiques en 2D et en 3D ;
— Intégrer la dynamique (mouvement des parties mobiles) et évaluer les grandeurs en fonc-

tion du temps ;
— Considérer les propriétés magnétiques des milieux magnétiques (saturation magnétique) ;
— Faire de l’optimisation topologique.

La méthode des éléments finis est la plus utilisée des méthodes numériques. Elle reste égale-
ment le choix de nombreux logiciels commerciaux, tels que Altair Flux 2D/3D et Ansys Maxwell
(Fig. 8).

Figure 8 – Machine synchrone à rotor bobiné : induction magnétique en charge, simulée sous
le logiciel éléments finis Ansys Maxwell

L’étude vibratoire des machines électriques dans le laboratoire de recherche Roberval de
l’UTC a très largement employé la méthode des éléments finis. Des outils ont été développés
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pour la conception et l’optimisation des dispositifs électromagnétiques complexes pour des ap-
plications diverses.

L’étude et l’optimisation du comportement vibro-acoustique de la machine synchrone à rotor
bobiné grâce aux éléments finis ont été traitées notamment dans les travaux de P. Pellerey [1],
[7] pour une application automobile et dans les travaux de J. Hallal [8], [9], [10].

L’optimisation d’autres structures de machines via la méthode des éléments finis a été réa-
lisée, telles que les machines à aimants insérés présentées dans les travaux de S. Vivier [11] ou
encore des structures complexes comme les alternateurs à griffes pour une application automobile
étudiés dans les travaux de A. Tan-Kim [12].

Malgré le degré de précision que peuvent offrir les méthodes numériques pour le calcul des
grandeurs électromagnétiques locales et globales, avec un modèle bien discrétisé et détaillé, elles
restent coûteuses en temps de calcul comparées à d’autres méthodes de modélisations électro-
magnétiques analytiques ou semi-analytiques.

Ainsi, nous allons par la suite, nous intéresser aux méthodes semi-analytiques et analytiques
qui, dans certains cas d’applications, constituent des alternatives aux méthodes numériques.

2.1.2 Méthode des réseaux de réluctances

En analogie avec un circuit électrique, la machine électrique peut être représentée par un
circuit magnétique équivalent. C’est le principe de la méthode des réseaux de réluctances.
La géométrie de la machine est ainsi discrétisée en plusieurs réluctances qui matérialisent les
tubes de flux magnétique (Fig. 9), puis ces réluctances sont calculées à l’aide de la géométrie de
la machine et de la connaissance de la courbe B(H) du matériau magnétique.

Figure 9 – Principe de la méthode des réseaux de réluctances
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La méthode de réseaux de réluctances se place entre les méthodes de modélisations électroma-
gnétiques numériques et les méthodes analytiques. Elle se classe dans la catégorie des méthodes
dites ’semi-analytiques’ ou ’semi-numériques’.
Elle présente l’avantage d’être plus rapide que la méthode des éléments finis. Cependant elle
reste moins précise car elle est généralement constituée d’un maillage plus grossier et suppose
des trajets de flux imposés dans les tubes de flux magnétiques matérialisés par des réluctances
(hypothèses de construction du circuit).

En outre, la méthode des réseaux de réluctances permet de modéliser des machines avec des
géométries complexes en 2D ou en 3D. Néanmoins, elle n’est pas générique car le modèle de
réseaux en réluctances doit être reconstruit si la géométrie de la structure étudiée est significa-
tivement modifiée.
Cette méthode permet également d’intégrer le mouvement des parties mobiles et la non-linéarité
du matériau magnétique (saturation magnétique). Toutefois, la prise en compte du mouvement
nécessite le développement d’un modèle de réseaux de réluctances dynamiques [13].
L’ouvrage d’Ostovic [13] aborde la méthode de réseaux de réluctances dynamiques et donne des
exemples d’application de cette méthode à une variété de topologies de machines électriques,
notamment, la machine synchrone à rotor bobiné (Fig. 10 : donnée à titre d’illustration).

Figure 10 – Méthode des réseaux de réluctances. Partie rotor d’une machine synchrone à rotor
bobiné [13]

Cette méthode a été largement utilisée dans des travaux de recherche pour la modélisation
des machines électriques, par exemple :

— les machines asynchrones [14]
— les machines à aimants permanents [15] avec un modèle quasi 3D adaptatif (les paramètres

géométriques et électriques sont modifiables) et non-linéaire.
— Des machines synchrones à simple et à double excitations [16].

Les inconvénients de cette approche, sont principalement la prise en compte du mouvement
(l’alignement du stator et du rotor), le degré de précision faible dans la partie entrefer et le temps
de calcul qui dépend de la finesse de la discrétisation.
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De ce fait, nous allons aborder le sujet des méthodes de modélisations électromagnétiques ana-
lytiques connues pour être très rapides et les comparer avec les méthodes numériques (éléments
finis) et les méthodes semi-numériques (réseaux de réluctances).

2.1.3 Méthode de fonction de perméance

La méthode de fonction de perméance considère l’induction magnétique dans l’entrefer comme
étant le produit d’une fonction de perméance surfacique (Λ en H/m2) et de la force magnéto-
motrice (f.m.m) notée ε (en Ampères-tours) :

Bsalient = Λε (2.2)

La force magnétomotrice (ε) se calcule à partir de la distribution du bobinage et peut être
exprimée sous la forme d’une série de Fourier. Elle permet de tenir compte du type de bobinage
(concentrique, réparti etc) et de la nature de sa distribution (raccourci, inclinaison, remplissage)
[17].
Quant à la fonction de perméance surfacique (Λ), elle se calcule en considérant un trajet idéalisé
des lignes de champs dans l’entrefer. Cette fonction flexible, en effet, permet de tenir compte
d’un certain nombre de phénomènes tels que : le vrillage (inclinaison), la saturation magnétique,
les excentricités statiques et dynamiques [1],[18],[19].

Le tableau 1 présente les avantages et les inconvénients de cette approche analytique basée
sur le principe de fonctions des perméances surfaciques.

Tableau 1 – Avantages et inconvénients de la méthode de fonction de perméance

Avantages de la méthode Limites de la méthode
+ Rapidité - Absence de la composante tangentielle
+ Souplesse et flexibilité de la méthode de l’induction magnétique dans l’entrefer
+ Simplicité de mise en œuvre - Linéarité
+ Prise en compte de la double saillance - Manque de précision lié aux approximations

des trajets de lignes de champ magnétique

Dans ses travaux de thèse, Gaussens [20] propose une fonction de perméance analytique
qui approxime les lignes de champs par des demi-cercles afin d’étudier une structure à double
saillance (machine à réluctance variable) pour un fonctionnement à vide [20]. Pour ce même type
de machines électriques, l’auteur de l’article [21] propose une fonction de perméance qui permet
de distinguer l’effet de chaque encoche stator sur la perméance totale de la machine à réluctance
variable et ainsi corriger l’induction radiale dans l’entrefer.

Malgré les avantages que présente cette méthode de modélisation électromagnétique analy-
tique pour le design des machines électriques, notamment en phase de pré-dimensionnement, elle
reste limitée par l’absence de la composante tangentielle de l’induction magnétique qui peut être
importante dans le calcul des pressions magnétiques dans l’entrefer. De plus, les perméances sont
calculées sur la base d’une prédiction du trajet des lignes de champ magnétique. Cela rend l’ap-
proche moins précise dans l’entrefer même si les résultats obtenus pour l’induction magnétique
radiale dans l’entrefer sont généralement acceptables comparés à la méthode des éléments finis.
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2.1.4 Méthode de résolution des équations de Maxwell par sous domaines

La méthode de résolution des équations de Maxwell par sous domaines est une approche
analytique qui consiste à résoudre les équations de Maxwell dans les zones à faible perméabilité
de la machine (entrefer, encoches et aimants). Elle permet d’obtenir les composantes radiale et
tangentielle de l’induction magnétique dans l’entrefer de la machine. Sans oublier le gain consi-
dérable en terme de temps de calcul par rapport à la méthode des éléments finis ainsi que le bon
degré de précision. Cependant, cette méthode ne tient naturellement pas compte de la saturation
magnétique et elle n’est adaptée qu’aux structures géométriques simples car elle doit respecter
des conditions aux limites simples (bords radiaux par exemple) afin qu’elle soit mathématique-
ment applicable et avantageuse. De plus, si le nombre de régions de la machine à considérer
(sous-domaines) est important, la mise en œuvre de la méthode devient lourde.

Les travaux de recherche de Boules [22] puis Ackermann [23], sont parmi les premiers à s’in-
téresser à l’application de la méthode de résolution des équations de Maxwell par sous domaines
aux machines électriques. Cette méthode a très largement été utilisée pour l’étude des machines
électriques [24] telles que les machines à aimants déposés [25],[26], les machines à commutation
de flux [20] et les machines synchrones à rotor bobiné assistées par aimants [27].

Fig. 11 montre de façon générale les différentes étapes nécessaires à la mise en place de la
méthode de résolution des équations de Maxwell.

Définition de la géométrie, des hypothèses associées, des sources du champ magnétique,
des différentes régions de la machine (sous-domaines) ainsi que des conditions aux limites

Solution générale de l’équation régissant chaque région (équation de Laplace/Poisson)

Conditions aux interfaces (continuité du potentiel vecteur ma-
gnétique/ de la dérivée normale du potentiel vecteur magnétique)

Détermination des constantes d’intégration et mise
sous forme matricielle du système d’équations

Obtention des composantes radiales et orthoradiales de l’induction magnétique dans l’entrefer

Figure 11 – Principe de la méthode de résolution des équations de Maxwell par sous domaines
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L’idée principale de cette méthode est de déterminer le potentiel vecteur magnétique −→
A dans

les différentes régions à faible perméabilité de la machine.
Tout d’abord la géométrie de la machine est simplifiée afin que la méthode puisse être mathé-

matiquement applicable. Ensuite les différentes zones sont identifiées avec les éventuelles sources
de champ magnétique propres à chaque zone (sous domaine), puis les équations de Maxwell ré-
gissant chaque zone sont résolues afin de déterminer le potentiel vecteur magnétique dans chaque
région. Cette résolution est généralement basée sur la méthode de séparation de variables ainsi
que l’exploitation des conditions aux limites associées à chaque zone. Enfin, les conditions d’in-
terface entre les différentes régions sont employées (la méthodes des intégrales de frontières) afin
de former le système matriciel global qui permet de déterminer les coefficients de série de Fourier
des potentiels magnétiques dans chaque région et d’implémenter numériquement la méthode [20].

Cette méthode de modélisation présente un certain nombre des limites, parmi lesquelles, la
nécessité d’une géométrie simple (Fig. 12).

Figure 12 – Conditions géométriques pour l’application de la méthode de résolution des équa-
tions de Maxwell, a) coordonnées cartésiennes [27] b) coordonnées polaires avec des bords radiaux
[28]

Ainsi elle ne permettra pas de tenir compte de la forme exacte du pôle rotor d’une machine
synchrone à rotor bobiné, qui a une forme elliptique rendant l’entrefer de la machine variable.

La saturation magnétique est souvent négligée dans les modèles analytiques. En effet, c’est
l’une des hypothèses de base de ces modèles notamment concernant la méthode de résolution des
équations de Maxwell. Cependant, l’effet global de la saturation magnétique peut être considéré
en modifiant de façon itérative l’épaisseur de l’entrefer. Boules [29] utilisant cette approche pour
une machine à aimants surfaciques, couple la méthode de résolution des équations de Maxwell par
sous domaines avec la méthode des réseaux de réluctances afin de tenir compte de la saturation
magnétique globale. De ce fait, seules les amplitudes des harmoniques spatiales sont corrigées.
Par contre la saturation locale de certaines parties ferromagnétiques n’est pas considérée (les
pieds des dents par exemple). Cette saturation locale est d’une grande importance car elle im-
pacte le contenu harmonique du spectre du champ magnétique dans l’entrefer. Ainsi elle peut
créer de nouvelles raies de pression magnétique. Même d’amplitudes faibles, elles peuvent être
sources du bruit lorsqu’elles sont excitées.
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Lors de l’implémentation numérique de la méthode de résolution des équations de Maxwell
par sous domaines, certains problèmes numériques peuvent être rencontrés [30], à l’image des
méthodes numériques (éléments finis). En effet la précision de cette méthode analytique dépend
du nombre d’harmoniques d’espace à considérer par région. Ainsi plus le nombre d’harmoniques
d’espace par région est élevé, plus le degré de précision de la méthode est grand. Néanmoins,
au-delà d’un certain nombre d’harmoniques la matrice topologique peut être mal conditionnée
(une faible variation en entrée entraîne une grande variation en sortie). Pour pallier ce problème,
certains travaux utilisent des changements de variables appropriés ou des techniques d’approxi-
mation numériques [31].

Des analyses bibliographiques de l’application de cette méthode aux machines électriques sont
détaillées dans les références suivantes [25],[26] et [32].

En raison des différents points faibles de cette méthode de résolution des équations de Maxwell
par sous domaines, nous voulons investiguer les possibilités d’amélioration d’autres approches
analytiques. Notamment en termes de capacité à tenir compte des entrefers variables telle que
la progressivité du pôle rotor de la machine synchrone à rotor bobiné.

Nous allons maintenant nous intéresser à d’autres approches de modélisations électromagné-
tiques analytiques basées sur le principe des transformations géométriques, appelées transforma-
tions conformes.

2.1.5 Méthode des transformations conformes

Sous l’hypothèse de linéarité du matériau magnétique, la méthode de transformations conformes
définit l’induction magnétique dans l’entrefer (Bsalient) comme étant le produit d’une fonction
de perméance relative (λ : sans unité) et de l’induction magnétique de la structure lisse Blisse

(2.3) :
Bsalient = λBlisse (2.3)

La détermination du champ magnétique dans une structure lisse a été très largement étudiée
et la solution analytique a été établie pour des machines à aimants en surfaces. Boules [22] a
établi les champs magnétiques radial et tangentiel, dans l’entrefer, pour une machine lisse à ai-
mants permanents où l’aimant est modélisé par une densité de courant équivalente. Zhu [33] a
également proposé une solution analytique pour le champ magnétique lisse créé par les aimants
d’une machine à aimants en surface puis le champ magnétique lisse créé par les bobinages stator
placés en face des encoches fictives [34].
L’effet d’encoches stator est ainsi intégré par une fonction de perméance relative (2.3), qui a pour
but de moduler le champ magnétique lisse dans l’entrefer. Cette fonction dérive de la théorie des
transformations conformes [35]-[37].
La présence d’encoches modifie l’entrefer de la machine. Ainsi, typiquement la réluctance de l’en-
trefer augmente (la perméance diminue), ce qui conduit à une baisse de l’induction magnétique
dans l’entrefer. F.W Carter [38], a introduit un coefficient basé sur la méthode de transforma-
tions conformes. Ce coefficient permet de moduler l’induction moyenne lisse dans l’entrefer afin
de reproduire l’effet d’encoches. Zhu [39] a ensuite amélioré ce concept à travers une fonction de
perméance relative (radiale) appliquée à une machine à aimants en surface. Cette fonction établie
par des transformations conformes, est appliquée à une encoche stator infiniment profonde puis
elle est écrite sous forme d’une série de Fourier pour tenir compte du nombre d’encoches de la
machine. Cependant, la composante tangentielle de la perméance relative de l’encoche stator n’a
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pas été considérée.
Dans ses travaux de thèse, Miroslav Markovic [40] s’est intéressé à l’analyse du flux magnétique
dans des dispositifs électromagnétiques (actionneur et moteur à courant continu sans collec-
teur [41]) à travers la méthode des transformations conformes, notamment la transformation
de Schwarz-Christoffel [35]. Dans son approche, il a abordé l’une des limites de la méthode
des transformations conformes. En effet, ces transformations peuvent rapidement nécessiter une
résolution numérique, notamment quand il s’agit d’étudier des structures à double saillance.
François-Michel Sargos, dans ses travaux de thèse [42], a détaillé l’analyse de la méthode de
transformation conforme appliquée à des machines à réluctance variable et aborde la résolution
numérique des transformations conformes.

L’article [43] adapte la méthode proposée par Zhu [39] afin de prendre en compte l’effet de
la transition d’aimants en face des encoches stator. En effet la partie d’air entre deux aimants
conduit à une diminution de l’induction magnétique radiale. Toutefois, la méthode proposée n’est
pas exacte car elle est appliquée dans un repère cartésien et ne tient pas compte de l’effet de la
courbure (en coordonnées cylindriques). Ainsi un coefficient de correction a été introduit pour
intégrer l’effet de courbure.

La composante tangentielle du champ magnétique peut être d’une grande importance, no-
tamment pour l’étude des problèmes vibro-acoustiques. Dans ses travaux de thèse, Zarko [44]
a exploité la nature des transformations conformes, qui sont des fonctions de la variable com-
plexe. Il a ainsi, introduit la notion de fonction de perméance relative complexe. Cette fonction
a pour partie réelle la composante radiale de la perméance relative et pour partie imaginaire
la composante tangentielle de la perméance relative. Ainsi les deux composantes de l’induction
magnétique dans l’entrefer peuvent être calculées. Dans l’article [45], Zarko a modélisé analyti-
quement une machine à aimants en surface. Pour tenir compte de l’effet d’encoches, il a proposé
quatre transformations conformes successives pour passer du modèle d’une encoche stator infi-
niment profonde à un entrefer lisse. Les deux composantes du champ magnétique dans l’entrefer
sont obtenues avec une bonne précision. La formulation de la perméance relative complexe est
obtenue analytiquement. Cependant la détermination des valeurs de cette perméance relative
complexe dans l’espace nécessite une résolution numérique d’une équation non-linéaire de va-
riables complexes. De ce fait, le temps de calcul peut être assez important tel qu’il a été montré
dans l’article de Zhu [25].

L’une des limites de cette méthode analytique, est la prise en compte de la double saillance.
En effet, pour modéliser des machines doublement saillantes, l’approche devient complètement
numérique. L’ouvrage [37] cite des références qui ont appliqué des transformations conformes
numériques aux machines électriques. En particulier, Afanas’ev [46], qui a appliqué la transfor-
mation de Schwarz-Christoffel numérique à une structure doublement saillante. Il s’est intéressé
également à une discrétisation de la forme du pôle d’une machine à rotor bobiné avec un stator
lisse, afin d’appliquer la transformation de Schwarz-Christoffel numérique. Cependant le meilleur
outil basé sur les transformations conformes numériques et le plus largement utilisé pour modé-
liser des machines électriques, reste l’outil SC (Schwarz-Christoffel) toolbox développé par T. A.
Driscoll [47] sous le logiciel Matlab. En effet SC toolbox, qui est un environnement de résolu-
tion numérique libre d’accès, permet d’étendre la méthode des transformations conformes à des
structures à double saillance, rendant possible l’approche numérique dont l’analyse devient plus
difficile. L’article [48] a utilisé cet outil pour analyser le champ magnétique dans une structure
doublement saillante.
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Nous allons maintenant montrer, d’une manière générale, le lien entre le champ magnétique
d’une structure complexe (saillante par exemple) transformée vers une structure simple (lisse)
où le champ magnétique peut être calculé facilement.

Ainsi, nous considérons une représentation qui transforme un point (Z) d’affixe (z) du plan
des coordonnées (m, n) vers un point (T ) d’affixe (t) du plan des coordonnées (u, v) (Fig. 13).

Figure 13 – Principe de Transformations conformes

Cette représentation est une transformation conforme si elle satisfait aux conditions suivantes :
— elle est définie et continue dans le domaine du plan des coordonnées (m, n) ;
— elle est bijective ;
— elle est holomorphe et à dérivée non nulle dans le domaine du plan des coordonnées (m, n) ;
Les transformations conformes conservent les angles orientés (en grandeur et sens) et vérifient

les conditions de Cauchy-Riemann (2.4). Elles sont dites analytiques.

∂u

∂m
= ∂v

∂n
∂u

∂n
= − ∂v

∂m

(2.4)

Soit Z l’espace de départ (Fig. 13), et z un point de cet espace de coordonnées (m, n), et
on note t, son image dans l’espace d’arrivée T par une transformation conforme, de coordonnées
(u(m, n), v(m, n)). Ainsi (2.5) :

t = F (z) = F (m + jn) = u(m, n) + jv(m, n). (2.5)

De cette façon, u et v vont satisfaire aux conditions de Cauchy-Riemann (2.4) et à l’équation
de Laplace (2.6) :

∂2u

∂m2 + ∂2u

∂n2 = 0

∂2v

∂m2 + ∂2v

∂n2 = 0
(2.6)
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Pour ϕ(m, n) une fonction de potentiel scalaire dans le plan des coordonnées (m, n) correspond
une fonction de potentiel scalaire Φ(u, v) dans le plan des coordonnées (u, v) par la relation (2.7)
[44] :

ϕ(m, n) = Φ(u(m, n), v(m, n)). (2.7)

En absence de sources (courant, . . .), les champs magnétiques s’expriment dans les plans Z
et T par (2.8) :

rot(Hz) = 0
rot(Ht) = 0

(2.8)

Il en découle que :

Hz = −grad(ϕ(m, n)) = − ∂ϕ

∂m
− j

∂ϕ

∂n
= Hm + jHn

Ht = −grad(Φ(u, v)) = −∂Φ
∂u

− j
∂Φ
∂v

= Hu + jHv

(2.9)

Or, d’après l’équation (2.7), nous pouvons écrire les relations suivantes (2.10) :

∂ϕ

∂m
= ∂Φ

∂u

∂u

∂m
+ ∂Φ

∂v

∂v

∂m
∂ϕ

∂n
= ∂Φ

∂u

∂u

∂n
+ ∂Φ

∂v

∂v

∂n

(2.10)

En combinant les relations (2.9) et (2.10), nous obtenons :

Hz = Hu
∂u

∂m
+ Hv

∂v

∂m
+ j(Hu

∂u

∂n
+ Hv

∂v

∂n
) (2.11)

En appliquant les conditions de Cauchy-Riemann, l’équation (2.11) dévient :

Hz = (Hu + jHv)( ∂u

∂m
− j

∂v

∂m
) = Ht(

∂u

∂m
− j

∂v

∂m
) (2.12)

Rappelons que t = u(m, n) + jv(m, n) = t(z) et que ∂z
∂m = ∂(m+jn)

∂m = 1 , Ainsi :

∂t

∂m
= ∂u

∂m
+ j

∂v

∂m
= ∂t

∂z

∂z

∂m
= ∂t

∂z
(2.13)

Le conjugué de la grandeur complexe ∂t
∂z , est donné par :

( ∂t

∂z
) = ( ∂u

∂m
+ j

∂v

∂m
) = ∂u

∂m
− j

∂v

∂m
(2.14)

En injectant le résultat de l’équation (2.14) dans la relation (2.12), le champ magnétique de la
structure saillante du plan z s’obtient par une modulation du champ magnétique de la structure
lisse du plan t grâce à l’équation suivante :
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Hz = Ht(
∂t

∂z
) (2.15)

Avec ∂t
∂z = λ̄, le conjugué de la fonction de perméance relative complexe.

De la même manière, l’induction magnétique dans l’entrefer d’une structure saillante peut être
exprimée en fonction de l’induction magnétique de la structure lisse et de la fonction de perméance
relative complexe par :

Bz = Btλ̄ (2.16)

Pour conclure sur la méthode des transformations conformes, nous rappelons qu’elle permet de
tenir compte des composantes (radiale et tangentielle) de l’induction magnétique, et qu’elle reste
une voie prometteuse pour la prise en compte de l’entrefer variable, car plusieurs transformations
conformes offrent la possibilité de transformer des géométries relativement complexes.

L’enjeu est de garder l’aspect analytique de l’approche sans avoir à recourir à des outils de
transformations numériques.

Similairement aux autres méthodes analytiques, la méthode de transformations conformes ne
considère pas la non-linéarité du matériau magnétique, mais elle peut être couplée avec d’autres
méthodes (coefficients de saturation, réseaux de réluctances ou encore éléments finis) pour pallier
ce problème.

2.2 Considération de la saturation magnétique dans les modélisations
électromagnétiques analytiques

Les modèles électromagnétiques analytiques font généralement l’hypothèse que la saturation
magnétique est négligée. Ainsi les amplitudes des inductions magnétiques prédites par ces modèles
sont beaucoup plus importantes que celles réellement prédites par un modèle électromagnétique
éléments finis pour une machine saturée. Afin de tenir compte de la non-linéarité du matériau, les
modèles électromagnétiques analytiques sont souvent couplés à d’autres méthodes telles que : les
modèles numériques (éléments finis [49]), semi-numériques (réseaux de réluctances [50]) ou des
approches analytiques (courants fictifs de saturation magnétique [51], coefficients de saturation
magnétique [60]).

Par la suite, nous allons nous intéresser aux deux approches analytiques de prise en compte
de la saturation magnétique (courants fictifs et coefficients de saturation magnétique). Ce choix
se justifie par les raisons suivantes :

— Une compatibilité avec les méthodes analytiques linéaires (transformations conformes,
sous-domaines) ;

— Calcul des réluctances uniquement dans le fer (pour la non-linéarité) ;
— Une précision comparable aux éléments finis avec un gain en temps de calcul ;

2.2.1 Méthode des courants fictifs de saturation magnétique

La méthode des courants fictifs de saturation magnétiques consiste à modéliser un matériau
non linéaire par son équivalent linéaire en rajoutant une distribution des courants. Ces courants
ont pour but de créer un champ magnétique qui s’oppose au champ magnétique principal en
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linéaire (issu des aimants par exemple, ou des courants d’excitation). Cela permet de baisser le
niveau d’induction magnétique linéaire et le rendre équivalent à celui de l’induction magnétique
en saturé.

Fig. 14 schématise le principe de cette méthode des courants équivalents (fictifs) modélisant
l’effet de la saturation magnétique.

Figure 14 – Principe de la méthode des courants fictifs de saturation magnétique

Dans ses travaux, Ana Hanic [51] propose une nouvelle méthode de modélisation des ma-
chines à aimants en surface à vide. Cette méthode est basée sur les transformations conformes
et la méthode des courants fictifs pour la prise en compte de la saturation magnétique à vide.
En effet, l’effet d’encoches stator en linéaire est modélisé par l’outil SC toolbox. En exploitant
les conditions de symétrie des dents stator, les transformations conformes sont appliquées à la
moitié d’une dent stator afin de gagner en temps de calcul. En ce qui concerne la saturation
magnétique, des courants fictifs sont placés dans les encoches stator et sur la surface externe de
la culasse rotor. Ces courants sont homogènes à des ampères-tours (forces magnétomotrices). Ils
sont calculés par le produit des flux traversant les dents stator et les culasses du stator et du
rotor par les réluctances (non-linéaires) des dents stator et des culasses du stator et du rotor.
Ces courants sont calculés de manière itérative afin de converger vers le niveau de saturation
magnétique correspondant à celui de la machine à vide. Le critère de convergence est porté sur la
variation relative des courants fictifs. Cette variation ne doit pas dépasser une tolérance de 0.1%.
Par la suite, cette méthode a été étendue pour traiter le cas de fonctionnement en charge de la
machine à aimants en surface [52]. Cependant, le critère de convergence a été modifié pour être
porté sur la variation relative des potentiels magnétiques. Toutefois la tolérance a été maintenue
à 0.1%. En effet, le modèle en charge s’avère plus complexe. Il est moins facile à mettre en place
que le modèle à vide.

Les auteurs de l’article [53] ont opté également pour la méthode des courants fictifs pour
tenir compte de la saturation magnétique à vide. Les machines modélisées sont à aimants en
surface saturées au stator. L’effet d’encoches stator est pris en compte à l’aide de la méthode de
transformations conformes proposée par Zarko [45]. Quant aux courants fictifs de saturation ma-
gnétiques, ils sont obtenus par réseaux de réluctances au stator. La méthode de Newton–Raphson
est utilisée pour résoudre le système de réseaux de réluctances non linéaire. Postérieurement, cette
méthode a été améliorée pour couvrir le cas de fonctionnement en charge de la machine à aimants
en surface [54].

La méthode de courants fictifs associée à la méthode de transformations conformes a été ap-
pliquée à une machine à aimants insérés à vide [55]. L’effet des encoches stator est pris en compte
à l’aide de l’outil SC toolbox. Les aimants ont été modélisés par des courants équivalents. Au
sujet de la saturation magnétique à vide, des courants fictifs ont été placés au niveau du rayon
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d’alésage stator pour modéliser l’effet de la saturation. Ces courants de saturation sont calculés
de manière itérative par réseaux de réluctances non linéaires. La convergence du modèle est géré
par l’algorithme de Newton–Raphson.

Certains auteurs ont combiné la méthode de courants fictifs avec la méthode analytique de
sous-domaines [56][57]. En effet, dans ces travaux, les courants fictifs sont calculés à l’aide de
réseaux de réluctances dans le fer. Cette approche a été utilisée pour modéliser différentes topo-
logies de machines telles que : machine axiale [58], machines synchrones à aimants permanents
à double rotor [59].

Pour finir, la méthode de courants fictifs offre la possibilité de tenir compte de la saturation
magnétique. Toutefois, cette approche ne sera pas retenue dans ces travaux pour les raisons
suivantes :

— Complexité de la mise en place de la méthode pour le fonctionnement en charge ;
— Un modèle de réseaux de réluctances complexes est requis pour converger vers les valeurs

des courants fictifs. Cela peut limiter la capacité de la méthode à s’adapter aux changement
des paramètres de conception de la machine (modifier facilement le nombre de pôles ou
le nombre d’encoches stator)

2.2.2 Méthode de coefficients de saturation magnétique

Principe de la méthode de coefficients de saturation
Considérons un simple circuit magnétique (Fig. 15 a) avec un matériau non linéaire et un

entrefer mécanique noté g. Lorsque ce dispositif est alimenté et fonctionne dans la zone de
saturation du matériau, le champ magnétique provoque une modification locale du comportement
magnétique de certaines zones dans le fer.

En effet, la perméabilité du matériau dans ces zones chute et devient, d’un point de vue
magnétique, proche de celle du vide (µ0). C’est l’effet de la saturation magnétique. Ainsi, le
champ magnétique créé dans cette structure est plus faible que celui créé dans la même structure
si le matériau est considéré linéaire.

Afin de retrouver le même niveau de champ magnétique dans l’entrefer, nous pouvons imaginer
que l’entrefer mécanique est augmenté d’une certaine quantité et devient ge > g et que le matériau
est supposé linéaire (Fig. 15 b).
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Figure 15 – Principe de la méthode des coefficients de saturation [60].

La force magnétomotrice (f.m.m) de ces deux structures équivalentes (Fig. 15 a et b) s’écrit
(2.17) :

f.m.m = gHg + LfeHfe = geHg (2.17)

Où Hg et Hfe sont respectivement le champ magnétique dans l’entrefer et dans la partie
ferromagnétique. Lfe est la longueur du trajet moyen du flux canalisé dans le fer.

Le coefficient de saturation magnétique (Ksat ≥ 1) représente la part d’augmentation de
l’entrefer mécanique g nécessaire pour tenir compte de l’effet de la saturation magnétique. Il est
donné par (2.18) :

ge = gKsat (2.18)

D’après (2.17) et (2.18), le coefficient de saturation peut être exprimé en fonction des para-
mètres du circuit magnétique par la relation suivante :

Ksat = gHg + LfeHfe

gHg
= 1 + LfeHfe

gHg
(2.19)

La relation (2.19) montre que le calcul du coefficient de saturation nécessite la connaissance
des trajets exacts des flux canalisés dans le fer ainsi que le calcul des champs magnétiques dans
l’entrefer et dans le fer avec une bonne précision.

En outre, le coefficient de saturation magnétique est supérieur à 1 et quantifie le ratio de la
chute de tension magnétique (homogène à une force magnétomotrice) dans le fer par rapport à
l’entrefer.

La structure (Fig. 15 c) a été présentée dans les travaux de thèse [60] où une simple recherche
itérative pour déterminer la valeur du Ksat a été présentée.

Nous allons décrire l’algorithme de recherche itérative à appliquer pour déterminer ce coeffi-
cient de saturation.
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Tout d’abord, le modèle électromagnétique linéaire du circuit magnétique nous permet de
calculer le champ magnétique Hg dans l’entrefer.

Dans un premier temps la chute de tension magnétique dans le fer est négligée (soit Ksat = 1).
Si nous considérons que la section de passage du flux est constante entre l’entrefer et le fer et
que les flux de fuite sont négligés, nous obtenons l’induction dans l’entrefer Bg = µ0Hg qui est
égale à l’induction dans le fer Bfe. Par la suite nous pouvons déterminer le champ magnétique
dans le fer en utilisant la courbe B(H) du matériau.

Ainsi nous obtenons les éléments requis pour évaluer la relation (2.19). Cette procédure doit
être répétée jusqu’à l’obtention du bon coefficient de saturation.

La méthode des coefficient de saturation magnétique a été abordée dans la littérature. Dans
son ouvrage de Gieras [18], des coefficients de saturation magnétique sont définis pour deux
topologies de machines électriques (machines asynchrones et machines à aimants en surface).

Les auteurs de travaux [61][62] ont repris cette définition afin de calculer des coefficients
de saturation magnétique pour une machine à aimants en surface. L’effet des encoches stator
est intégré à travers la méthode des transformations conformes. En revanche, dans ces travaux
la mise en œuvre de la méthode des coefficients de saturation n’était pas complète. En effet,
la boucle d’itération n’a pas été introduite (un seul calcul) et les trajets de lignes de champ
également n’ont pas été respectés (les coefficients de saturation sont calculés avec une hypothèse
de rebouclage de lignes de champ magnétique entre chaque paire de dents stator successives).

La méthode présentée dans les travaux [61] a été reprise par l’un des ses auteurs dans d’autres
travaux afin d’intégrer une boucle de calcul des coefficients de saturation [63].

Dans ses travaux de thèse, Mahmoud [60] a introduit des coefficients locaux de saturation
magnétique pour tenir compte de la saturation du stator et du rotor pour une machine synchro-
réluctante (avec rotor à barrières de flux). La méthode de transformations conformes a été em-
ployée pour tenir compte des effets d’encoches stator [64] . Cependant, la composante orthoradiale
de l’induction magnétique a été négligée.

A propos de la saturation magnétique, le niveau d’induction magnétique en linéaire est dimi-
nué de manière itérative jusqu’à la convergence vers le niveau d’induction magnétique en saturé
[65]. La saturation magnétique a été considérée en deux temps. En premier lieu, le stator a été
considéré saturé en prenant l’hypothèse que le rotor n’est pas saturé. Ainsi, les coefficients de
saturation côté stator ont été obtenus par calcul itératif. En partant de résultats obtenus, la
saturation magnétique au rotor a été traitée. Ainsi les coefficients de saturation magnétique côté
rotor à barrières de flux ont été calculés.

Dans l’article [66], la méthode de coefficients de saturation magnétique a été appliquée à une
machine à réluctance variable. La composante orthoradiale de la perméance de l’entrefer n’a pas
été prise en compte.

En somme, la méthode de coefficients de saturation magnétique semble être un bon candidat
pour modéliser la saturation magnétique. Ainsi, cette approche sera retenue pour ces travaux.
Notamment pour les raisons ci-dessous :

— Utilisation des réluctances non-linéaires simples dans la partie fer ;
— Simple à mettre en place et compatible avec la modification des paramètres (discrets et

continus) de la machine ;
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Conclusion sur l’état de l’art et positionnement de la thèse

Nous avons présenté un état de l’art sur les méthodes de modélisation électromagnétique des
machines électriques. Cette modélisation est d’une grande importance dans l’étude du compor-
tement vibro-acoustique des machines électriques. La machine synchrone à rotor bobiné présente
une complexité pour les méthodes analytiques à cause de la forme complexe du pôle rotor et des
niveaux de saturation magnétique qu’elle peut atteindre.

Les méthodes numériques, notamment les éléments finis [1]-[7] sont des outils très efficaces
pour la modélisation des structures complexes et permettent de calculer les grandeurs électroma-
gnétiques locales (inductions) ou globales (flux, tensions, couples), avec une très bonne précision.
Cependant, ces méthodes numériques sont coûteuses en temps de calcul. Ainsi la méthode des
éléments finis servira de méthode de référence pour vérifier la pertinence du modèle analytique
électromagnétique que nous allons développer.

Nous avons également cité la méthode semi-numérique (ou semi-analytique) basée sur un
réseau de réluctances. Cette méthode offre la possibilité de prendre en compte la saturation
magnétique dans le fer et permet de modéliser des structures relativement complexes. Mais elle
présente quelques limites, notamment, la nécessité de la connaissance préalable des trajets du
flux magnétique car les lignes de champ sont supposées suivre des trajets imposés. Ainsi cette
méthode n’est pas très précise, en particulier dans la partie entrefer des machines. De plus la
considération du mouvement des parties mobiles de dispositifs électromagnétiques requiert le dé-
veloppement d’un réseau de réluctances dynamiques [13]. Sans oublier que la méthode de réseau
du réluctances n’est pas générique (en cas de changement de géométrie ou d’une rotation du
rotor).
Toutefois, elle peut être intéressante et avantageuse dans le cas d’un couplage avec des méthodes
analytiques pour la prise en compte de la saturation magnétique par exemple.

Les méthodes analytiques sont connues pour être rapides et efficaces et ainsi adaptées à la
phase de pré-dimensionnement des machines électriques.
Parmi ces méthodes, la méthode des fonctions de perméance, est une approche analytique qui
offre la possibilité de modéliser les différentes types de bobinage avec une fonction de force
magnétomotrice et permet également de prendre en compte la saillance, la saturation magnétique,
l’excentricité à travers des fonctions de perméances surfaciques [19]. Mais elle ne permet pas de
calculer la composante tangentielle de l’induction magnétique dans l’entrefer. En effet, l’effet de
la composante tangentielle n’est pas à négliger, en particulier, dans le cas d’une étude vibro-
acoustique de la machine synchrone à rotor bobiné.

La méthode analytique basée sur la résolution des équations de Maxwell, (appelée aussi :
méthode de sous-domaines) est une approche analytique qui subdivise la géométrie en plusieurs
régions à faibles perméabilités afin de résoudre les équations de Maxwell dans ces régions et déter-
miner le potentiel vecteur magnétique (notamment dans l’entrefer) en exploitant les conditions
aux limites et d’interface entre les différentes régions [26]. Les composantes radiale et tangentielle
de l’induction magnétique dans l’entrefer sont calculées avec une très bonne précision en linéaire.
Cette approche permet de modéliser des structures à simple ou à double saillance. Néanmoins,
elle n’est adaptée qu’aux structures avec des formes géométriques simples et régulières. En effet
elle ne permet pas de prendre en compte la complexité du pôle rotor de la machine synchrone
à rotor bobiné par exemple. De surcroît, la saturation magnétique n’est naturellement pas prise
en compte dans cette méthode. Mais elle peut être prise en compte à l’aide de l’approche de
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courants fictifs [56]-[59].

Les transformations conformes sont des fonctions de la variable complexe qui permettent de
transformer une structure complexe en une autre plus simple. Ce concept a été exploité pour mo-
déliser la saillance des machines électriques, plus largement les machines à aimants permanents.
Au tout début, un coefficient a été proposé par Carter pour moduler l’induction magnétique
moyenne d’une structure lisse afin de reproduire l’effet de la saillance [38]. Ensuite une fonction
de perméance relative radiale a été introduite par Zhu basée sur le modèle d’une encoche [39].
Zarko a amélioré cette approche en exploitant la propriété des variables complexes des trans-
formations conformes. Il a proposé ainsi une fonction de perméance relative complexe appliquée
au modèle d’une encoche stator infiniment profonde [45]. Ainsi les deux composantes radiale et
tangentielle du flux magnétique dans l’entrefer de la machine saillante peuvent être obtenues.

La linéarité est l’une des grandes hypothèses de cette méthode. Toutefois, elle peut être com-
binée avec d’autres méthodes (éléments finis [49], réseaux de réluctances [50], courants fictifs [51]
ou coefficients de saturation [60]) pour combler ce manque.

De manière générale, les transformations conformes sont des outils puissants pour transfor-
mer des géométries complexes en géométries simples. De ce fait, la méthode de transformations
conformes semble ouvrir des possibilités de prise en compte de la géométrie (forme du pôle rotor
et double saillance) complexe d’une machine synchrone à rotor bobiné. Fig. 16 montre l’exemple
d’une transformation conforme bilinéaire (encore connu sous le nom de transformation homogra-
phique ou transformation de Möbius), qui permet de transformer deux cercles non-concentriques
en deux cercles concentriques (à l’image d’une machine lisse). Cette idée sera testée pour modé-
liser l’entrefer variable de la machine synchrone à rotor bobiné.

Figure 16 – Considération d’un entrefer variable par la transformation de Möbius [37]

D’autres transformations peuvent également être intéressantes comme la transformation de
Joukowski qui permet de transformer une forme elliptique en forme circulaire [37].

Par la suite, nous allons réaliser la modélisation de la machine synchrone à rotor bobiné, en se
basant sur le principe des transformations conformes. Les résultats du modèle analytique linéaire
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seront comparés à ceux issus de la méthode des éléments finis. Ensuite, la prise en compte de la
saturation magnétique dans le modèle électromagnétique analytique sera abordée. La méthode
de coefficients de saturation magnétique sera mise en place pour la machine synchrone à rotor
bobiné. Enfin la prise en compte la complexité du pôle rotor de la machine synchrone à rotor
bobiné sera discutée en annexe.
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Introduction

L’objectif de ce chapitre est de présenter la modélisation électromagnétique analytique du
moteur synchrone à rotor bobiné (MSRB) en linéaire. En effet, cette modélisation est basée sur
la méthode analytique des transformations conformes (CM : Conformal Mapping). Le but étant
de mettre au point un outil analytique de calcul rapide des grandeurs internes magnétiques du
moteur, pour en déduire de manière efficace des comportements des pressions magnétiques. Le
modèle électromagnétique analytique va servir également pour le calcul des grandeurs globales
de la machine (flux, tensions et couple électromagnétique).

Le moteur (MSRB) présente une double saillance (les encoches au stator ainsi que la forme
du pôle rotor). Ainsi nous allons proposer un modèle analytique pour tenir compte de l’effet de
la double saillance sans recourir aux outils de transformations conformes numériques, tel que
l’outil SC toolbox (souvent utilisé pour la modélisation de la double saillance).

Sous l’hypothèse de linéarité du matériau magnétique, l’approche analytique de modélisation
électromagnétique du moteur (MSRB) que nous proposons, est constituée de deux parties :

1. Primo, nous allons considérer une machine lisse (structure lisse au stator et au rotor).
Ensuite, la solution analytique du potentiel vecteur magnétique de la structure lisse est
établie grâce à la résolution de l’équation de Laplace dans l’entrefer. Ainsi les deux compo-
santes radiale et orthoradiale de l’induction magnétique lisse dans l’entrefer sont obtenues.
Cette induction permet de tenir compte de la distribution du bobinage du stator et de
l’excitation du rotor.

2. Secundo, nous intégrons l’effet de la double saillance à travers une fonction de perméance
relative (normalisée) complexe. Cette fonction sert à moduler le champ magnétique de
la structure lisse afin de reproduire l’effet de la saillance. Elle dérive des transformations
géométriques ayant l’avantage de préserver la réalité physique (champs magnétiques) en
transformant une structure complexe (encochée, saillante) en une autre plus simple (lisse)
[35]-[37].

Ces deux grandes étapes du modèle vont permettre de calculer l’induction magnétique dans
l’entrefer (composantes radiale et orthoradiale) pour toutes les positions du rotor. Fig. 17 donne
une vision de la méthodologie suivie pour la construction du modèle analytique et pour l’obtention
des grandeurs de sortie du modèle de la machine (inductions magnétiques radiale et orthoradiale,
flux magnétiques, tensions, couple électromagnétique ainsi que les pressions magnétiques radiale
et orthoradiale).
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Figure 17 – Méthodologie de construction de l’outil électromagnétique analytique

Les pressions magnétiques dans l’entrefer vont être calculées à l’aide des composantes radiale
et orthoradiale de l’induction magnétique dans l’entrefer.

3.1 Modélisation de la distribution du bobinage

Dans cette partie, nous allons considérer une structure lisse du moteur (stator et rotor lisses).
L’objectif étant de calculer les inductions magnétiques créées par la distribution du bobinage du
stator et de l’excitation du rotor sans l’impact géométrique de la saillance. Ainsi, pour modéliser
la distribution du bobinage dans une machine lisse, nous allons placer des densités linéiques de
courants aux extrémités du stator (rayon d’alésage stator) et du rotor (rayon extérieur rotor) de
la structure lisse (Fig. 18).
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Figure 18 – Schématisation des bobinages du stator et du rotor et leurs représentations simpli-
fiées par des nappes des courants

Plusieurs travaux scientifiques ont proposé, en détail, l’élaboration de la solution de l’induc-
tion magnétique lisse, dans l’entrefer, créée par les armatures stator d’une machine à aimants
permanents surfaciques [33],[67]. Les bobinages d’excitations stator et rotor peuvent être mo-
délisés par des distributions de densités linéiques de courants aux extrémités du stator (rayon
d’alésage stator) et du rotor (rayon extérieur rotor) de la structure lisse. Fig. 19 montre la dis-
tribution de la densité linéique du courant traversant le bobinage rotor (Jrotor) placée sur la
surface extérieure du rotor de la structure lisse à une position donnée du rotor. Cette densité
s’étale sur une ouverture interpolaire (fictive) égale à l’ouverture interpolaire de la structure
réelle (saillante).

Figure 19 – Distribution de la densité linéique du courant rotor de la structure lisse à une
position donnée du rotor
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Pour pouvoir calculer les composantes radiales et orthoradiales de l’induction magnétique
lisse dans l’entrefer, nous allons d’abord nous intéresser au calcul du potentiel vecteur magné-
tique dans l’entrefer. Ce potentiel vecteur magnétique est la solution de l’équation de Laplace
dans l’entrefer.

En admettant que la machine est suffisamment longue et que la perméabilité du fer est in-
finie, l’équation de Laplace dans l’entrefer, en coordonnées polaires, peut être exprimée par (3.1) :

∂2A

∂r2 + 1
r

∂A

∂r
+ 1

r2
∂2A

∂θ2 = 0 (3.1)

Avec r : rayon dans l’entrefer, θ la position angulaire dans l’entrefer et A la seule composante
non-nulle du potentiel vecteur magnétique (selon l’axe z).

Pour résoudre cette équation (3.1), nous allons utiliser la méthode de séparation des variables
[28]. Cette méthode consiste à chercher une solution du potentiel vecteur magnétique sous la
forme d’un produit de deux fonctions (3.2). La première R(r) dépendant uniquement de la
variable r, et la seconde T (θ) dépendant uniquement de la variable θ. Ainsi nous avons (3.2) :

A(r, θ) = R(r)T (θ) (3.2)

En combinant (3.1) et (3.2) nous pouvons écrire (3.3) :

R̈(r)T (θ) + 1
r

Ṙ(r)T (θ) + 1
r2 R(r)T̈ (θ) = 0 (3.3)

En divisant l’équation (3.3) par R(r)T (θ) (non-nul) et en multipliant par r2, nous avons :

r2 R̈(r)
R(r) + r

Ṙ(r)
R(r) = − T̈ (θ)

T (θ) = γ (3.4)

Avec γ une constante quelconque, appelée la constante de séparation.
Le problème revient maintenant à résoudre deux équations différentielles, l’une dépendant

seulement de la variable r et l’autre dépendant uniquement de la variable θ. Le choix de la va-
riable γ strictement positif nous permet de fixer les valeurs propres. Ainsi nous posons γ = n2.

L’ensemble des fonctions propres associées à la variable θ sont les solutions l’équation : T̈ (θ)+
n2T (θ) = 0, elles sont de la forme :

Tn(θ) = A1ncos(nθ) + B1nsin(nθ) (3.5)

Une fois les valeurs propres connues, nous pouvons résoudre la seconde équation différentielle
de la variable r : r2R̈(r) + rṘ(r) − n2R(r) = 0. La solution générale de cette équation est de la
forme :

Rn(r) = A2nrn + B2nr−n (3.6)

Par conséquent, le potentiel vecteur magnétique A s’obtient par la superposition de l’ensemble
des solutions :

A(r, θ) =
+∞∑
n=1

Rn(r)Tn(θ) =
+∞∑
n=1

(Anrn + Bnr−n)cos(nθ) + (Cnrn + Dnr−n)sin(nθ) (3.7)
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Les constantes d’intégration (An, Bn, Cn et Dn) sont déterminées à partir des conditions aux
limites (Fig. 20).

Figure 20 – Conditions aux limites pour une structure lisse pour calculer le potentiel vecteur
magnétique dans l’entrefer : a) seul le stator est alimenté b) seul le rotor est alimenté

Ces conditions aux limites à satisfaire en considérant les excitations du stator et du rotor
séparément (théorème de superposition) sont données respectivement par (3.8) et (3.9).

Hθ|r=Rs
= −Jstator

Hθ|r=Rr
= 0

(3.8)

Hθ|r=Rs
= 0

Hθ|r=Rr
= −Jrotor

(3.9)

Où Rs est le rayon interne du stator, Rr est le rayon externe du rotor, Jstator et Jrotor sont
respectivement les densités linéiques des courants du stator et du rotor en (A/m) exprimées en
fonction de θ.

Une fois le potentiel vecteur magnétique déterminé, les deux composantes radiale (Br−smooth(r, θ))
et orthoradiale (Bθ−smooth(r, θ)) de l’induction magnétique de la structure lisse dans l’entrefer
peuvent être calculées par (3.10) :

Br−smooth(r, θ) = 1
r

∂A

∂θ

Bθ−smooth(r, θ) = −∂A

∂r

(3.10)

En appliquant le théorème de superposition dans l’entrefer, l’induction magnétique lisse totale
(3.11) est obtenue en faisant la somme algébrique des inductions lisses créées par les excitations
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du stator (Bstator−smooth : rotor non alimenté) et du rotor (Brotor−smooth : stator non alimenté) :

B⃗smooth = B⃗stator−smooth + B⃗rotor−smooth (3.11)

Nous allons maintenant aborder la mise en œuvre de cette démarche pour calculer les induc-
tions magnétiques créées par l’excitation rotor (sans alimenter le stator) puis celles créées par le
bobinage du stator (sans alimenter le rotor).

3.1.1 Induction magnétique créée par le rotor, machine lisse

Dans cette partie,nous allons prendre l’exemple de la machine lisse à vide (seul le rotor est
alimenté) pour la détermination du potentiel vecteur magnétique. Mais nous allons voir plus
loin que les étapes développées ici sont directement applicables dans le cas où seul le stator est
alimenté.

Afin de calculer l’induction magnétique créée par l’alimentation du rotor seule, nous allons
considérer une densité linéique du courant rotor placée sur la surface externe (r = Rr) du ro-
tor (Fig. 19). Ainsi nous allons pouvoir déterminer les constantes d’intégration intervenant dans
l’expression du potentiel vecteur magnétique (3.7). Pour cela, intéressons-nous aux conditions
aux limites (3.9) qui nous permettront de déterminer les expressions des constantes d’intégration
du potentiel vecteur magnétique A.

Le fait que le stator ne soit pas alimenté nous permet d’avoir Hθ|r=Rs
= 0 , or Hθ|r=Rs

=
− 1

µ0
∂A
∂r |r=Rs

. En exploitant cette condition, nous pouvons écrire :

∂A

∂r
|r=Rs

= 0

= n

+∞∑
n=1

(AnRs
n−1 − BnRs

−n−1)cos(nθ) + (CnRs
n−1 − DnRs

−n−1)sin(nθ)
(3.12)

D’après (3.12), nous avons :

AnRs
n−1 − BnRs

−n−1 = 0 ⇒ Bn = AnRs
2n

CnRs
n−1 − DnRs

−n−1 = 0 ⇒ Dn = CnRs
2n

(3.13)

L’expression du potentiel vecteur magnétique créé par le rotor devient :

A(r, θ) =
+∞∑
n=1

An(rn + r−nRs
2n)cos(nθ) + Cn(rn + r−nRs

2n)sin(nθ) (3.14)

Le fait que le rotor soit alimenté nous permet d’avoir Hθ|r=Rr
= −Jrotor , or Hθ|r=Rr

=
− 1

µ0
∂A
∂r |r=Rr

. De ce fait, nous avons :
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∂A

∂r
|r=Rr

= µ0Jrotor

=
+∞∑
n=1

nAn(Rn−1
r − R−n−1

r Rs
2n)cos(nθ) + nCn(Rn−1

r − R−n−1
r Rs

2n)sin(nθ)
(3.15)

Pour simplifier l’expression du potentiel vecteur magnétique A créé par le rotor, nous posons :

Ann = nAn(Rn−1
r − R−n−1

r Rs
2n)

Cnn = nCn(Rn−1
r − R−n−1

r Rs
2n)

(3.16)

La densité de courant Jrotor présentée par Fig.19 est une fonction paire (Jrotor(−θ) =
Jrotor(θ)) et présente une symétrie de glissement (Jrotor( π

p + θ) = −Jrotor(θ)). Ainsi sa dé-
composition en série de Fourier ne contient que des termes impairs de cosinus. Elle s’exprime
par :

Jrotor =
+∞∑

k=1,3,5
akrcos(pkθr) (3.17)

Avec θr = θ − wt − θrs, où θrs l’angle qui décrit la position du rotor par rapport à l’axe de
référence du stator. w est la pulsation et t le temps (on prend t = 0s). p le nombre de paires de
pôles.

Les coefficients akr sont donnés par akr = 4
kπ

Nf If

Rrθpole
sin( pkθpole

2 ).
Avec Nf nombre de spires au rotor, If le courant d’excitation au rotor et θpole (Fig.19) l’angle
correspondant à l’arc occupé par le bobinage au rotor (ouverture interpolaire).

En combinant les relations (3.15),(3.16) et (3.17), nous en déduisons que :

— Pour les coefficients Ann, on a : Ann = µ0akr si n = pk et Ann = 0 sinon ;
— Pour les coefficients Cnn, ∀n on a : Cnn = 0, car Jrotor ne contient pas de termes en sinus.

Nous pouvons maintenant calculer les constantes d’intégration An et Cn. D’après (3.16), nous
avons : 

An = Ann

n(Rn−1
r − R−n−1

r Rs
2n)

= µ0akr

pk(Rpk−1
r − R−pk−1

r Rs
2pk)

Cn = 0

(3.18)

Le potentiel vecteur magnétique créé par le courant rotor (3.14), s’exprime finalement par :

Arotor(r, θ) =
+∞∑

k=1,3,5

µ0akr

pk(Rpk−1
r − R−pk−1

r Rs
2pk)

(rpk + r−pkRs
2pk)cos(pkθ) (3.19)
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Après quelques transformations, on aboutit à l’expression suivante :

Arotor(r, θr) =
+∞∑

k=1,3,5

µ0akrRr

pk

( r
Rs

)pk + ( r
Rs

)−pk

( Rr

Rs
)pk − ( Rr

Rs
)−pk

cos(pkθr) (3.20)

A partir du potentiel vecteur magnétique, nous pouvons calculer les deux composantes (radiale
et orthoradiale) de l’induction magnétique lisse dans l’entrefer créée par l’excitation rotor (3.10),
soient :

Br−rotor−smooth(r, θ) = −
+∞∑

k=1,3,5

µ0akrRr

r

( r
Rs

)pk + ( r
Rs

)−pk

( Rr

Rs
)pk − ( Rr

Rs
)−pk

sin(pkθr) (3.21)

Bθ−rotor−smooth(r, θ) = −
+∞∑

k=1,3,5

µ0akrRr

Rs

( r
Rs

)pk−1 + ( r
Rs

)−pk−1

( Rr

Rs
)pk − ( Rr

Rs
)−pk

cos(pkθr) (3.22)

Fig. 21 montre les résultats du potentiel vecteur magnétique obtenus par la méthode des
éléments finis et la résolution analytique de l’équation de Laplace par la méthode de séparation
des variables que nous avons établie ici.

Figure 21 – Comparaison des potentiels magnétiques pour la machine lisse à vide (If = 2A)
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Nous constatons que le potentiel vecteur magnétique dans l’entrefer est prédit avec une très
bonne précision à l’aide du calcul analytique. Ce résultat est confirmé par comparaison avec le
potentiel vecteur magnétique obtenu par la méthode des éléments finis.

Fig. 22 montre les deux composantes radiale et orthoradiale de l’induction magnétique lisse
dans l’entrefer, déduites du potentiel vecteur magnétique (relations (3.21) et (3.22)).

Figure 22 – Comparaison des inductions magnétiques radiales et orthoradiales pour la machine
lisse à vide (If = 2A)

Les deux composantes radiale et orthoradiale de l’induction magnétique lisse créée par l’ali-
mentation rotor sont bien prédites par le modèle analytique basée sur la résolution de l’équation
de Laplace dans l’entrefer. Ces résultats sont en accord avec ceux obtenus par le modèle éléments
finis.

3.1.2 Induction magnétique créée par le rotor et le stator, machine lisse

Le modèle étant linéaire, nous pouvons appliquer le théorème de superposition dans l’entre-
fer, afin de calculer l’induction magnétique totale créée par les excitations stator et rotor de la
structure lisse (3.11).

Pour le stator, nous avons pris la distribution de densité du courant stator pour un conducteur
de la phase A du stator. Ensuite, nous avons suivi la même méthodologie que nous avons appliquée
pour la détermination du potentiel vecteur magnétique créé par une excitation rotor. Toutefois,
il faut tenir compte de la répartition du bobinage à travers le coefficient de bobinage [17]. Ce
coefficient est donné par Kd = sin( π(2k+1)

6 )/(qsin( π(2k+1)
6q )). Avec q le nombre d’encoches par

pôle et par phase et k le rang d’harmonique d’espace.
En considérant les déphasages entre les trois phases du stator, nous pouvons déduire l’induction
magnétique créée par les deux autres phases du stator. La somme composante par composante
des inductions magnétiques dans l’entrefer des trois phases stator donne l’induction magnétique
créée par l’alimentation stator.
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Fig. 23 montre une comparaison des résultats issus du modèle analytique et ceux obtenus par
le modèle éléments finis.

Figure 23 – Inductions radiales et tangentielles en charge (Ir = 2A et Is = 100A) de la structure
lisse à t = 0s

Nous pouvons constater que les deux composantes radiale et tangentielle (orthoradiale) de
l’induction magnétique lisse en charge (stator et rotor alimentés) dans l’entrefer sont prédites
avec une bonne précision.

Nous allons maintenant nous intéresser à la modélisation de l’effet d’encoches stator et pôles
rotor en utilisant la méthode de transformations conformes.

3.2 Modélisation de la saillance par la méthode des transformations
conformes

Dans cette partie de l’étude, nous allons aborder la modélisation de l’effet de la double
saillance de la machine synchrone à rotor bobiné.
En effet, pour intégrer la double saillance de la machine (Fig. 24 a), nous allons diviser la struc-
ture de la machine en deux structures simplement saillantes (Fig. 24). La première structure est
encochée au stator et lisse au rotor et permettra de calculer la perméance relative des encoches
stator (Fig. 24 b). La seconde structure est saillante au rotor et lisse au stator (Fig. 24 c) et
permettra de calculer la perméance relative des pôles rotor.
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Figure 24 – Considération de l’effet de la double saillance, a) machine à rotor bobiné, b)
structure encochée au stator, c) structure saillante au rotor.

Une fois les perméances relatives complexes du stator et du rotor calculées séparément, nous
pouvons déterminer les composantes radiale et orthoradiale de la perméance relative totale de
la machine doublement saillante. Pour cela, nous allons nous appuyer sur des hypothèses qui
traduisent les trajets des flux dans les différentes parties de la machine.

3.2.1 Modélisation de l’effet d’encoches stator et du pôle rotor

L’effet d’encoche sur l’induction magnétique peut être modélisé en s’appuyant sur des fonc-
tions géométriques qui respectent certaines propriétés mathématiques. C’est le cas des trans-
formations conformes. Celles-ci permettent de conserver la solution analytique des phénomènes
physiques en passant d’un domaine où la géométrie est complexe à un autre domaine où la géo-
métrie est relativement simple. Pour simplifier l’étude, tout en restant représentatif, nous allons
faire les hypothèses suivantes :

— le modèle est 2D et les circuits magnétiques sont linéaires ;
— les géométries des dents stator et pôle rotor sont simplifiées (Fig. 25) ;
— les encoches stator et rotor sont infiniment profondes.

Figure 25 – Simplification de la géométrie des dents stator et du pôle rotor
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Le champ magnétique dans l’entrefer de la structure saillante est le produit du champ ma-
gnétique dans l’entrefer de la structure lisse correspondante (qui intègre la distribution des bo-
binages) par le conjugué d’une fonction de perméance relative complexe (λ̄) qui reproduit l’effet
de la saillance de la structure (Fig. 26). Cette relation se traduit par l’équation (3.23).

Hz = λ̄Ht

Bz = λ̄Bt

(3.23)

Figure 26 – Principe de la méthode des transformations conformes

L’idée de l’approche des transformations conformes est de définir une fonction de perméance
relative complexe λ. On notera λ̄ le conjugué de λ. λr la partie réelle de λ et représentant la com-
posante radiale. λθ la partie imaginaire et représentant la composante orthoradiale (tangentielle).
Ainsi nous utilisons ce concept pour déterminer séparément les perméances relatives complexes
du stator et du rotor (Fig. 24, structures b et c).

L’expression de la perméance relative complexe λ est obtenue à partir de l’application de la
transformation de Schwarz-Christoffel, qui permet de transformer l’intérieur d’un polygone (les
deux structures dans les plans z et t sont des polygones, Fig. 26) vers le demi plan supérieur
d’un plan complexe w (Fig. 26). Ainsi la variable w va servir d’intermédiaire pour trouver le lien
géométrique entre la structure encochée et la structure lisse [39][45].

Les transformations de Schwarz-Christoffel qui permettent de transformer les polygones (géo-
métries des plan-z et plan-t : Fig. 26) vers le demi plan supérieur du plan-w , sont données
respectivement par (3.24) :

∂z

∂w
= b′

0
π

√
a2 − w2

1 − w2 = f ′
3(w)

∂t

∂w
= 2g′

π

1
(1 + w)(1 − w) = f ′

4(w)
(3.24)

L’expression de la perméance relative complexe est obtenue par la relation suivante [39].

λ = ∂t

∂z
= ∂t

∂w

∂w

∂z
= 2g′

b′
0

1√
a2 − w2

= λr + jλθ (3.25)
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Où a =
√

1 + ( 2g′

b′
0

)2 , g′ = ln Rs

Rr
.

b′
0 est la largeur de l’encoche en coordonnées cartésiennes (plan-z, Fig. 26) et j nombre complexe

(j2 = −1).

Afin que la perméance relative complexe λ soit complètement définie, les valeurs de w doivent
être calculées. Pour cela, la relation entre z et w définie en (3.24) est exploitée. Ainsi, après un
calcul intégral [39], l’équation suivante est obtenue (3.26) :

z = b′
0

π
(sin−1 w

a
+ g′

b′
0

ln(

√
a2 − w2 + 2g′

b′
0

w
√

a2 − w2 − 2g′

b′
0

w
)) (3.26)

Les valeurs de z étant connues (calculées à partir de la géométrie de l’encoche), les valeurs
de w peuvent être obtenues en résolvant l’équation (3.26).

Les relations (3.24) dérivent de la transformation de Schwarz-Christoffel. Cette transforma-
tion est illustrée par (Fig. 26).

En effet, les valeurs de z dans l’entrefer, ont pour images le demi plan supérieur dans le plan
de la variable complexe w-plan. Les sommets et les côtés du polygone dans le plan z (la forme
de l’encoche cartésienne) ont pour images l’axe des réels dans le plan des w. En particulier, les
sommets (z1,z2,z3,z4 et z5) sont les antécédents respectivement des w suivants : ( ∞,−a,−1,1 et
a). De la même manière, les sommets (t1 et t2) du polygone dans le plan t (la structure lisse )
sont transformés arbitrairement aux w suivants : (−1 et 1).

En effet, la transformation de Schwarz-Christoffel donne la possibilité de choisir arbitraire-
ment les images de trois sommets d’un polygone [47][68]. Ce degré de liberté vient des transfor-
mations de Möbius dont fait partie la transformation de Schwarz-Christoffel et ce choix permet
de garantir l’unicité de la transformation.
L’encoche stator et le pôle rotor sont généralement présentés dans un repère de coordonnées
polaires. Nous allons noter s (3.27), la fonction complexe qui définit les coordonnées polaires des
formes de l’encoche stator et du pôle rotor (Fig. 27 a et b).

s = rexp(jθ) (3.27)
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Figure 27 – Passage des coordonnées polaires aux coordonnées cartésiennes

Pour passer de la forme de l’encoche stator (Fig. 27 a) à celle présentée dans le plan-z (Fig. 27
c), on définit la fonction logarithmique suivante (3.28) :

z = f1(s) = jln s

Rr
= −θ + jln r

Rr
(3.28)

L’angle θ varie de −θs/2 à θs/2, Où θs est l’angle d’ouverture d’encoche stator.

Par exemple, appliquons l’équation (3.28) au rotor lisse dans le cas de la forme de l’encoche
stator (Fig. 27 a), l’arc du rotor est défini dans le plan s par : s = Rrexp(jθ). Ainsi, son image
(f1(s)) est donnée par (3.28) : z = f1(s) = −θ + jln Rr

Rr
= −θ + j0. Donc l’arc du rotor (lisse)

est transformé à un segment appartenant à l’axe des abscisses dans le plan z.
La forme du pôle rotor (Fig. 27 b) peut être transformée vers la forme d’encoche en coor-

données cartésiennes (Fig. 27 c). Pour cela, nous utilisons une nouvelle fonction logarithmique
complexe définie par (3.29) :

z = f2(s) = −jln s

Rs
= θ − jln r

Rs
(3.29)

L’angle θ varie de −θr/2 à θr/2, Où θr est l’angle d’ouverture du pôle rotor ( π
p ). p le nombre

de paires de pôles.

Par exemple, appliquons l’équation (3.29) au stator lisse dans le cas de la forme du pôle
rotor (Fig. 27 b), l’arc d’alésage du stator est défini dans le plan s par : s = Rsexp(jθ). Ainsi,
son image (f2(s)) est donnée par (3.29) : z = f2(s) = θ − jln Rs

Rs
= −θ + j0. Donc l’arc d’alé-

sage stator (lisse) est transformé vers un segment appartenant à l’axe des abscisses dans le plan z.

Le calcul des perméances relatives complexes étant basé sur le modèle d’une encoche stator
ou d’une encoche rotor, nous allons décomposer les deux composantes radiale et orthoradiale de
la perméance relative en série de Fourier. Ceci nous permettra de tenir compte facilement du
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nombre d’encoches et du nombre de pôles de la machine dans les expressions des composantes
radiale et orthoradiale de la perméance relative.

Les composantes radiale et orthoradiale de la perméance relative d’encoches stator peuvent
être écrites respectivement sous la forme de séries de Fourier (3.30).

λr_slots = λr_slots_0 +
N∑

n=1,3,5...

λr_slots_ncos(nZsθ)

λθ_slots =
N∑

n=1,3,5...

λθ_slots_nsin(nZsθ)

(3.30)

Où Zs est le nombre d’encoches stator et N est le nombre d’harmoniques d’espace.

Les coefficients de Fourier λr_slots_n et λθ_slots_n sont respectivement obtenus à partir des
perméances relatives radiale et orthoradiale d’une encoche stator (3.25) en y appliquant la trans-
formation de Fourier discrète [45].

De la même manière, les composantes radiale et orthoradiale de la perméance relative d’une
encoche rotor peuvent être exprimées sous forme de séries de Fourier (3.31).

λr_poles = λr_poles_0 +
N∑

n=1,3,5...

λr_poles_ncos(n2p(θ − ωt − θrs))

λθ_poles =
N∑

n=1,3,5...

λθ_poles_nsin(n2p(θ − ωt − θrs))

(3.31)

Avec θrs l’angle qui décrit la position du rotor par rapport à l’axe de référence du stator (repère :
axe de la phase U), ω est la pulsation et t le temps.

A titre d’exemple, la figure ci-dessous (Fig. 28) montre les composantes radiale et orthoradiale
de la perméance relative d’une encoche stator que nous avons développée ici (3.25).
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Figure 28 – Comparaison des perméances relatives radiale et orthoradiale obtenues pour une
dent stator : CM (Conformal Mapping) vs éléments finis

Nous pouvons remarquer que la méthode des transformations conformes (CM : conformal
mapping) donne des résultats fidèles à ceux obtenus par la méthode des éléments finis. En
effet, les perméances relatives radiale et orthoradiale d’une encoche stator (avec rotor lisse) dans
l’entrefer sont bien prédites par l’approche analytique.

3.2.2 Modélisation de l’effet de la double saillance

Maintenant que les perméances relatives (radiale et orthoradiale) d’encoches stator (avec rotor
lisse) et du pôle rotor (avec stator lisse) sont déterminées, nous allons exploiter ces résultats pour
calculer les composantes radiale et orthoradiale de la perméance relative totale de la structure
doublement saillante (Fig. 24 a). L’application de la méthode de transformations conformes à des
structures doublement saillantes est souvent accompagnée de l’usage d’outils numériques tels que
SC toolbox [48]. Nous allons nous baser sur des hypothèses qui émanent des lois de passage du
flux magnétique dans un circuit magnétique (série ou parallèle) afin de calculer les composantes
radiale et orthoradiale de la perméance relative totale. Par conséquent, nous n’allons pas recourir
aux outils de transformations conformes numériques [48]. Ainsi supposons que :

1. Le flux magnétique radial traverse le rotor, l’entrefer puis le stator. De ce fait, cet ensemble
(Fig. 24 a) constitue un circuit série vis-à-vis du passage du flux radial. Ainsi la réluctance
radiale totale est la somme des différentes réluctances radiales (rotor, entrefer et stator).

2. Contrairement au flux magnétique radial, le flux magnétique tangentiel se divise, pour se
répartir dans les différentes parties de la machine. Ainsi, nous supposons en conséquence
que les différentes parties de la machine sont en parallèle par rapport au passage du flux
magnétique tangentiel.

A partir de la première hypothèse sur le passage du flux magnétique radial magnétique dans la
machine, la perméance relative radiale totale de la structure saillante (λr_tot) peut être calculée
par (3.32).
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λr_tot = λr_slotsλr_agλr_poles

λr_slotsλr_ag + λr_agλr_poles − λr_slotsλr_poles
(3.32)

Où λr_slots est la perméance relative radiale des encoches stator (avec rotor lisse), λr_poles

la perméance relative radiale des pôles rotor (avec stator lisse) et λr_ag = 1 la valeur de la
perméance relative de l’entrefer (un cylindre lisse).

Le signe ’-’ dans la formule de perméance relative radiale totale (3.32) vient du fait que l’en-
trefer lisse a été comptabilisé deux fois (une fois dans la perméance relative stator et une seconde
fois dans la perméance relative rotor), il faut ainsi retrancher la réluctance d’entrefer.

A partir de la seconde hypothèse sur le passage du flux tangentiel dans la machine, la per-
méance relative orthoradiale totale (λθ_tot) peut être calculée par (3.33).

λθ_tot = λθ_slots + λθ_poles (3.33)

Avec λθ_slots la perméance relative orthoradiale des encoches stator (avec rotor lisse), λθ_poles

la perméance relative orthoradiale des pôles rotor (avec stator lisse).

L’effet de la double saillance de la machine est désormais modélisé grâce aux formules des
perméances relatives totales radiale (3.32) et orthoradiale (3.33).

Ainsi, nous allons, dès lors, pouvoir déterminer les deux composantes radiale et orthoradiale
de l’induction magnétique de la structure saillante dans l’entrefer en modulant l’induction ma-
gnétique totale lisse (structure lisse) par le conjugué (λ̄tot) de la fonction de perméance relative
complexe totale de la machine (3.34).

λ̄tot = λr_tot − jλθ_tot (3.34)

3.3 Calcul de l’induction magnétique de la machine synchrone à rotor
bobiné

L’induction magnétique de la structure lisse peut être définie sous la forme d’une fonction de
variables complexes donnée par (3.35) :

Bsmooth = Br_smooth + jBθ_smooth (3.35)

Ainsi, d’après (3.23), l’induction magnétique dans l’entrefer de la structure saillante (Bsalient)
est obtenue en modulant l’induction lisse (Bsmooth) dans l’entrefer par le conjugué ([44]) de la
fonction de perméance relative λ̄tot. Ainsi, nous obtenons (3.36) :

Bsalient = Br_salient + jBθ_salient = λ̄totBsmooth (3.36)

En développant la relation (3.36), les composantes radiale (3.37) et orthoradiale (3.38) de
l’induction magnétique de la structure saillante dans l’entrefer s’expriment respectivement par :

Br_salient = λr_totBr_smooth + λθ_totBθ_smooth (3.37)
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Bθ_salient = −λθ_totBr_smooth + λr_totBθ_smooth (3.38)

Où Br_smooth et Bθ_smooth sont les composantes radiale et orthoradiale de l’induction ma-
gnétique totale créée par les excitations stator et rotor d’une structure lisse.

Le modèle électromagnétique analytique de la machine synchrone à rotor bobiné est désor-
mais établi.
Tout d’abord une structure lisse a été considérée pour la détermination de l’induction magnétique
créée par les excitations stator et rotor. Cette induction est calculée grâce au vecteur potentiel
magnétique obtenu en résolvant l’équation de Laplace dans l’entrefer de structure lisse à l’aide
de la méthode de séparation des variables.

Ensuite, les effets d’encoches stator (rotor lisse) et pôles rotor (stator lisse) ont été modélisés
par des fonctions de perméances relatives complexes qui dérivent de la méthode des transforma-
tions conformes.

A partir de ces deux résultats, les composantes radiale et orthoradiale de l’induction magné-
tique dans l’entrefer de la structure doublement saillante ont été calculées. Ces composantes sont
obtenues par le produit de l’induction magnétique de la structure lisse (définie en complexe) par
le conjugué de la fonction de perméance relative complexe de la structure doublement saillante.

Le modèle électromagnétique analytique que nous avons développé ici, va nous permettre
d’étudier le comportement électromagnétique de la machine synchrone à rotor bobiné. Pour cela,
nous allons maintenant nous intéresser au calcul des grandeurs locales (inductions magnétiques
radiale et orthoradiale) et grandeurs globales (couple, flux et force électromotrice) ainsi que les
pressions magnétiques dans l’entrefer.

Enfin, la comparaison et l’analyse des résultats du modèle électromagnétique analytique avec
ceux issus de la méthode des éléments finis seront réalisées.

3.4 Comparaison des résultats du modèle électromagnétique analy-
tique avec la méthode des éléments finis

Dans cette partie de l’étude, nous allons nous intéresser à la vérification des qualités de résul-
tats obtenus par le modèle électromagnétique analytique basé sur la méthode de transformations
conformes (CM : Conformal Mapping).
Pour cela, un modèle électromagnétique de la machine synchrone à rotor bobiné est développé
sous le logiciel Ansys Maxwell. Ce modèle basé sur la méthode des éléments finis servira de
référence.

En raison des conditions d’anticyclicité de la machine, nous avons limité le domaine d’étude
au 1/8 de la géométrie de la machine (1 seul pôle). Les formes des dents stator en éléments finis
correspondent aux dents réelles avec des pieds de dents, cependant la forme du pôle rotor réelle
a été simplifiée (Fig. 29 a). Cette simplification a pour objectif de comparer le modèle analytique
avec un modèle éléments finis proche des hypothèses géométriques prises lors de la construction
du modèle analytique.
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Figure 29 – Domaine d’étude de la machine synchrone à rotor bobiné : a) Modèle éléments finis
b) Repère de Park

Afin de vérifier la fiabilité du modèle analytique électromagnétique, nous allons étudier les
performances de la machine en fonctionnement à vide et en charge. Pour cela, nous allons calculer
les grandeurs locales (inductions magnétiques radiale et orthoradiale) et les grandeurs globales
(couple, flux et tensions). De plus, les pressions magnétiques dans l’entrefer seront examinées.

3.4.1 Induction magnétique

Dans cette partie, les composantes radiale et orthoradiale de l’induction magnétique dans
l’entrefer sont calculées par le modèle analytique et les résultats sont comparés avec ceux issus
des éléments finis.

D’abord, commençons par la composante radiale de l’induction magnétique dans l’entrefer
de la machine synchrone à rotor bobiné obtenue par le modèle analytique électromagnétique
(3.37). Fig. 30 montre que l’induction radiale en charge, obtenue par le modèle électromagnétique
analytique est en très bonne concordance avec le résultat des éléments finis.
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Figure 30 – Induction radiale dans l’entrefer en charge (If = 2A et Is = 100A), à t = 0s

En effet, l’induction magnétique radiale dans l’entrefer est fidèlement prédite par le modèle
analytique aussi bien en termes d’amplitudes qu’en termes de reproduction d’effet de la double
saillance. Néanmoins, une légère différence peut être constatée dans la partie interpolaire (15◦ à
30◦). Cependant, cet écart reste dans des proportions acceptables.

Pour analyser davantage l’induction radiale en charge, nous avons comparé les amplitudes
des harmoniques d’espace en effectuant une décomposition en série de Fourier des inductions
magnétiques radiales des deux modèles électromagnétiques analytique et éléments finis (Fig. 31).
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Figure 31 – FFT spatiale de l’induction magnétique radiale dans l’entrefer en charge (If = 2A
et Is = 100A), à t = 0s

En analysant le contenu harmonique de l’induction magnétique radiale dans l’entrefer, nous
pouvons constater que le modèle analytique prédit avec une bonne précision les amplitudes des
harmoniques d’espace de cette induction.

Pour l’induction magnétique orthoradiale dans l’entrefer de la machine, elle est donnée par
la relation (3.38). Fig. 32 montre une comparaison entre l’induction magnétique orthoradiale en
charge, obtenue par le modèle électromagnétique analytique, et celle obtenue par les éléments
finis.
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Figure 32 – Induction tangentielle dans l’entrefer en charge (If = 2A et Is = 100A), à t = 0s

A cette position du rotor (t = 0s), nous constatons un écart sur la composante orthoradiale
de l’induction magnétique (Fig. 32) dans l’entrefer. Notamment aux deux extrémités de la partie
interpolaire ( comprise entre 15◦ et 30◦). Cependant, l’effet de la sallaince est fidèlement reproduit
en dehors de la partie interpolaire.
L’origine de cet écart s’explique par les hypothèses du calcul de la composante orthoradiale de
la perméance relative totale de la machine (3.33).
Toutefois, cet écart peut être toléré dans la mesure où il n’impacte que très peu les grandeurs
globales (couple instantané, flux) et les pressions magnétiques dans l’entrefer. C’est ce que nous
allons essayer de vérifier par la suite.

3.4.2 Couple électromagnétique

Le couple électromagnétique (3.39) dans l’entrefer est généralement calculé par la méthode
de Tenseur de Maxwell [61][69]. Dans le modèle 2D, la surface d’intégration pour le calcul du
couple est réduite à un contour le long de l’entrefer (un cercle de rayon r dans l’entrefer). Le
couple électromagnétique est ainsi exprimé par (3.39) :

Telectromagnetic = pr2Ls

µ0

∫ θp

0
Br_salientBθ_salientdθ (3.39)

Où Br_salient l’induction magnétique radiale et Bθ_salient l’induction magnétique orthora-
diale dans l’entrefer de la machine. θp l’angle d’ouverture sur deux pôles ( 2π

p ). Ls la longueur
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active de la machine, r le rayon au milieu de l’entrefer et µ0 la perméabilité du vide.
Un coefficient de foisonnement a été appliqué (dans les deux modèles analytique et éléments
finis) pour corriger la longueur active de la machine.

Fig. 33 montre une comparaison entre le couple électromagnétique en charge obtenu par
le modèle analytique ainsi que le couple électromagnétique issu des éléments finis (Tenseur de
Maxwell). Cette comparaison permet de mettre en avant l’équivalence entre le modèle analytique
et les éléments finis en termes de calcul du couple électromagnétique en charge.

Figure 33 – Couple électromagnétique en charge (If = 2A et Is = 100A), à 3000 tr/min

Fig. 34 permet d’analyser le contenu harmonique du couple électromagnétique. Il apparaît
que les amplitudes des harmoniques sont très proches. Notamment, le couple électromagnétique
moyen en valeur absolue et le fondamental du couple électromagnétique en charge (de fréquence
1200 Hz).
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Figure 34 – FFT Couple électromagnétique en charge (If = 2A et Is = 100A), à 3000 tr/min

3.4.3 Flux magnétiques

Le calcul du flux magnétique traversant les bobinages des phases stator de la machine, néces-
site seulement la connaissance de la composante radiale de l’induction magnétique ainsi que la
définition d’une fonction qui tient compte de la répartition du bobinage propre à chaque phase
[61]. Ainsi l’expression du flux magnétique totalisé est donnée par (3.40) :

ΦU,V,W = RsLs

∫ θp

0
Ns(U,V,W )Br_salientdθ (3.40)

Où Ns(U,V,W ) est la fonction de bobinages de chaque phase stator en (tours).
L’amplitude des fonctions de bobinage vaut Nphase, se définit par :

Nphase = ns

2
Zs

mc
(3.41)

Où ns est le nombre de conducteurs par encoche, Zs est le nombre d’encoches stator, m est
le nombre de phases et c est le nombre de circuits en parallèle.

Fig. 29 montre que la phase W occupe deux encoches par pôle et par phase. Nous en dédui-
sons la fonction de bobinages de la phase W (Ns(W )). Cette fonction est illustrée par (Fig. 35),
sur une période électrique (θp = 90◦).
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Figure 35 – Fonction de bobinage de la phase W (en tours), admettant deux encoches par pôle
et par phase

Par analogie, les fonctions de bobinages de deux autres phases du stator Ns(U) et Ns(V ), s’ob-
tiennent par une simple translation avec le bon angle de déphasage (angle de déphasage entre la
phase W et la phase U pour Ns(U) et angle de déphase entre la phase W et la phase V pour Ns(V )) .

Nous avons appliqué la relation (3.40) pour le calcul des flux magnétiques totalisés (intégrant
le nombre de spires) à vide traversant le bobinage des trois phases stator. Les résultats sont
présentés par (Fig. 36).

Figure 36 – Flux magnétiques à vide (If = 2A et Is = 0A) traversant les bobinages des phases
stator
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Le modèle électromagnétique analytique donne des résultats très satisfaisants qui corres-
pondent à ceux obtenus par la modèle éléments finis. En effet, les flux magnétiques à vide sont
bien prédits par le modèle analytique, aussi bien en termes de qualité des formes d’ondes qu’en
termes d’amplitudes.

3.4.4 Tensions induites

La force électromotrice (fém induite) pour chaque phase stator est calculée à partir du flux
magnétique totalisé à vide traversant cette phase. D’après la loi de Faraday, un bobinage, placé
dans un milieu où règne un champ magnétique variable dans le temps, est le siège d’une force
électromotrice (fém). Cette fém induite est proportionnelle à la variation au cours du temps du
flux magnétique totalisé qui traverse le bobinage (3.42) .

EU,V,W = −∂ΦU,V,W

∂t
(3.42)

Avec ΦU,V,W sont les flux totalisés respectifs des phases stator et t le temps.

Les forces électromotrices des trois phases stator ont été calculées par le modèle analytique
et comparées aux résultats issus du modèle éléments finis (Fig. 37). Nous pouvons remarquer
la pertinence du modèle électromagnétique analytique en termes de prédiction de ces grandeurs
globales.

Figure 37 – Forces électromotrices (If = 2A et Is = 0A)

Le tableau 2 résume les temps de calcul consommés pour les deux méthodes en statique et
en dynamique (en faisant tourner le rotor).
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Tableau 2 – Comparaison de temps de simulation des modèles

Modèle En statique En mouvement
EF : éléments finis 2 s 5 min
CM : Modèle analytique 0.26 s 3.15 s

Ainsi, nous pouvons déjà observer que le modèle électromagnétique analytique linéaire per-
met de gagner considérablement en temps de calcul, tout en assurant une bonne concordance
avec les résultats obtenus par éléments finis. Les différents résultats obtenus à vide et en charge
témoignent de la pertinence du modèle analytique pour la prédiction des grandeurs électroma-
gnétiques locales (inductions magnétiques radiale et orthoradiale) et globales (couple, flux et
tensions).

3.4.5 Cartographies de pressions magnétiques

La pression magnétique peut être calculée à partir de la connaissance des composantes radiale
et orthoradiale de l’induction magnétique dans l’entrefer [1]. En effet, le tenseur de Maxwell est
utilisé dans ces travaux pour la détermination des composantes radiale (σr) et orthoradiale (σθ)
de la pression magnétique dans l’entrefer. La pression magnétique σ dans l’entrefer est définie
par (3.43) :

σ⃗ = σrn⃗ + σθ t⃗ (3.43)

Afin de calculer la pression magnétique dans l’entrefer de la machine synchrone à rotor bobiné
(Fig. 29), nous avons placé un arc, dans l’entrefer, correspondant à un pas polaire. Connaissant
les deux composantes radiale et orthoradiale de l’induction magnétique le long de cet arc, nous
pouvons déterminer les deux composantes radiale et orthoradiale de la pression magnétique en
appliquant les relations (3.44) issues du tenseur de Maxwell [1].

σr = 1
2µ0

(
B2

r_salient − B2
θ_salient)

σθ = 1
µ0

Br_salientBθ_salient

(3.44)

Avec µ0 la perméabilité du vide, Br_salient composante radiale de l’induction magnétique
(machine doublement saillante) dans l’entrefer et Bθ_salient composante orthoradiale de l’induc-
tion magnétique (machine doublement saillante) dans l’entrefer.
Pour rappel, le modèle éléments finis est en linéaire (µr = 10000).

En linéaire (analytique et éléments finis), les Fig. 38 et Fig. 39 montrent respectivement les
cartographies des pressions magnétiques radiales et orthoradiales dans l’entrefer pour un point
de fonctionnement en charge (avec défluxage) à 3000 tr/min.
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Figure 38 – Pression magnétique spatio-temporelle radiale dans l’entrefer (If = 6A, Is = 300A
avec un angle de défluxage Ψ = −5◦) : a) CM analytique linéaire b) éléments finis linéaires
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Figure 39 – Pression magnétique spatio-temporelle orthoradiale dans l’entrefer (If = 6A, Is =
300A avec un angle de défluxage Ψ = −5◦) : a) CM analytique linéaire b) éléments finis linéaires

Les résultats obtenus par le modèle électromagnétique analytique sont très proches de ceux
obtenues par éléments finis linéaires. Nous constatons que les effets des encoches stator et pôles
rotor sur les pressions magnétiques radiale et orthoradiale sont bien reproduits par l’approche
analytique. De même, les amplitudes des pressions magnétiques issues de deux modèles (CM :
analytique et EF : éléments finis linéaires) sont comparables.

Conclusion sur le modèle électromagnétique analytique linéaire

Dans ce chapitre, nous avons mis en œuvre le modèle électromagnétique analytique de la
machine synchrone à rotor bobiné en linéaire.
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D’un côté, ce modèle est basé sur le résolution de l’équation de Laplace pour la machine lisse
(structure lisse au stator et au rotor) afin de tenir compte de la distribution du bobinage stator
et de l’excitation rotor. Cette modélisation permet d’obtenir les inductions magnétiques radiales
et orthoradiales créées par l’alimentation des trois phases stator et l’excitation rotor.

De l’autre côté, l’effet de la double saillance de la machine synchrone à rotor bobiné a été pris
en compte à travers des fonctions de perméances relatives complexes radiales et orthoradiales.
En effet, ces fonctions ont été determinées à l’aide de la méthode des transformations conformes.
D’abord une structure lisse au rotor et encochée au stator a été considérée afin calculer les fonc-
tions de perméances relatives complexes radiales et orthoradiales des encoches stator. Ensuite,
une structure lisse au stator et saillante au rotor a été considérée afin calculer les fonctions de
perméances relatives complexes radiales et orthoradiales des pôles rotor.
Ces résultats ont permis de construire les fonctions de perméances relatives complexes radiales
et orthoradiales de la machine synchrone à rotor bobiné.

En outre, les résultats du modèle analytique électromagnétique ont été analysés et comparés
avec les résultats issus de la méthode des éléments finis.
Le modèle électromagnétique analytique a permis de calculer les grandeurs locales (inductions
magnétiques radiales et orthoradiales à vide et en charge), les grandeurs globales (couple instan-
tané en charge, flux magnétiques, f.é.m induites) ainsi que les pressions magnétiques (radiale et
orthoradiale), en charge dans l’entrefer de la machine.
Malgré les hypothèses de l’approche analytique basée sur la méthode de transformations conformes,
nous avons pu constater que le modèle électromagnétique analytique est resté fidèle au modèle
éléments finis. En effet, les résultats obtenus ont montré la pertinence du modèle électromagné-
tique analytique en termes de prédiction des différentes grandeurs électromagnétiques calculées.

En linéaire, ce modèle électromagnétique analytique constitue un outil rapide, efficace et
fiable pour la modélisation électromagnétique de la machine synchrone à rotor bobiné (double-
ment saillante).

La grande limite du modèle électromagnétique analytique reste la linéarité, c’est pourquoi
nous allons maintenant nous intéresser à l’étude de la prise en compte de la saturation magnétique
dans ce modèle.
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Introduction

Dans ce chapitre, nous abordons la prise en compte du phénomène de saturation magnétique
dans le modèle électromagnétique analytique que nous avons présenté dans le chapitre 3.

En effet, le phénomène de saturation magnétique est modélisé par une fonction des coefficients
de saturation Ksat. Ces coefficients permettent d’augmenter l’entrefer localement en face de
chaque dent (stator) afin de réduire le niveau d’induction magnétique prédit par le modèle
électromagnétique analytique linéaire. Cette opération est menée de manière itérative jusqu’à
l’obtention du niveau d’induction magnétique correspondant à l’état de saturation du moteur.

Les coefficients de saturation magnétique sont exprimés en fonction des chutes de tensions
magnétiques (homogènes à des forces magnétomotrices) dans le fer (dents, culasse) et dépendent
des trajets moyens des lignes de champ magnétique dans le fer.

Pour comprendre l’impact de la saturation magnétique dans les différentes parties du moteur,
nous avons mis en place et comparé deux stratégies de calcul des coefficients de saturation
magnétique.

La première stratégie consiste en une approche séquentielle de prise en compte de la saturation
magnétique. En effet, la saturation magnétique, dans ce cas, est prise en compte en deux temps.
D’abord, la fonction des coefficients de saturation magnétique côté stator (dents stator et culasse
stator) est calculée. Ensuite, la fonction des coefficients de saturation magnétique rotor (pôle
rotor et culasse rotor) est déterminée.

La seconde stratégie consiste en une approche simultanée de prise en compte de la saturation
magnétique. En effet, la fonction des coefficients de saturation magnétique est calculée pour le
stator et le rotor simultanément.

Le modèle électromagnétique analytique linéaire basé sur la méthode de transformations
conformes combiné à cette approche de fonction analytique de coefficients de saturation magné-
tique forme une nouvelle méthode analytique de prise en compte de la saturation magnétique
pour la machine synchrone à rotor bobiné (à double saillance). Les composantes radiale et or-
thoradiale de l’induction magnétique dans l’entrefer sont ainsi prédites par le modèle électroma-
gnétique analytique en saturé.

Les résultats obtenus par le modèle électromagnétique analytique en saturé sont comparés
par la suite aux simulations éléments finis afin de vérifier la pertinence du nouveau modèle ana-
lytique électromagnétique.

4.1 Description de l’algorithme de calcul de coefficients de saturation

L’algorithme de recherche du coefficient de saturation est basé sur le fait qu’une augmentation
progressive de l’entrefer entraîne une diminution de l’induction magnétique dans l’entrefer. Ainsi
nous allons appliquer ce raisonnement pour le calcul de l’induction en partant des résultats issus
du modèle électromagnétique linéaire. L’objectif est d’obtenir la bonne valeur du coefficient de
saturation. Ainsi nous procédons par une diminution progressive de l’induction magnétique dans
l’entrefer et une évaluation du coefficient de saturation à chaque itération jusqu’à l’obtention du
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bon coefficient de saturation.

La procèdure de calcul du coefficient de saturation est décrite ci-dessous :
Début de l’algorithme :
Étape : 1
Initialiser : i = 1 ; (première itération)

coefficient de saturation recherché :
Ksatre(i) = 1
Induction magnétique dans l’entrefer :
Bsat(i) = Blin

le pas de variation du coefficient de saturation recherché :
Kstep = 1.001

Étape : 2
Évaluer :

Champ magnétique dans l’entrefer :
Hg(i) = Bsat(i)

µ0

obtenir le champ magnétique dans le fer (courbe B(H) du matériau).
calculer le coefficient de saturation de l’itération en cours :
Ksat(i) = 1 + Lfe.Hfe

g.Hg
d’après la relation (2.19)

Étape : 3
Vérifier la condition d’arrêt :

Si (Ksat(i) <= Ksatre(i)) Fin de calcul
Sinon
Ksatre(i+1) = Kstep ∗ Ksatre(i)

Calcul de l’induction magnétique
Bsat(i+1) = Blin

Ksatre(i+1)

i = i + 1 ;
retour à l’étape 2.

Fin de l’algorithme.

Nous allons maintenant détailler les étapes de mise en place de l’approche de coefficients de
saturation magnétique pour un circuit magnétique simple avant d’intégrer cette méthode dans
le modèle électromagnétique analytique de la machine.

4.2 Coefficient de saturation magnétique appliqué à un circuit magné-
tique simple

Dans cette partie, nous allons étudier la prise en compte de l’effet de la saturation magnétique
à travers un circuit magnétique constitué d’une barre ferromagnétique mobile et d’une partie
ferromagnétique fixe entouré d’un bobinage (Fig. 40).
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Figure 40 – Étude d’un circuit magnétique

Le circuit magnétique (Fig. 40) comporte deux entrefers et permet de canaliser les lignes
de champ magnétique dans le fer. Les dimensions du circuit magnétique et les lignes de champ
magnétique sont reportées sur la figure ci-dessus (Fig. 40). Le bobinage comporte N spires et est
alimenté par une source constante.

L’induction magnétique radiale le long d’une ligne placée dans l’entrefer (entre la barre fer-
romagnétique mobile et la partie ferromagnétique fixe) est déterminée à l’aide d’une simulation
éléments finis non-linéaire sous le logiciel Ansys Maxwell.
La courbe B(H) du matériau (Fig. 41) est utilisée dans le modèle éléments finis non linéaires.

Figure 41 – Courbe B(H) du matériau
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Une simulation éléments finis en linéaire (avec une perméabilité relative élevée µr = 10000)
permet d’obtenir l’induction magnétique radiale linéaire dans l’entrefer du circuit magnétique.
Ensuite l’algorithme de recherche du coefficient de saturation est appliqué à cette induction ma-
gnétique linéaire afin d’intégrer l’effet de la saturation magnétique. La courbe B(H) du matériau
(Fig. 41) est utilisée dans l’algorithme de calcul du coefficient de saturation (analytique).

Pour chaque itération, l’induction magnétique dans l’entrefer permet de calculer le flux ma-
gnétique dans le circuit magnétique (4.1) :

Φfer = L

∫ lc

2
0

Bgdℓ (4.1)

Avec Bg l’induction magnétique radiale dans l’entrefer, L la profondeur du circuit magnétique
et lc la longueur du circuit magnétique (Fig. 40).

Connaissant le flux traversant le circuit magnétique, l’induction magnétique dans le fer (Bfer)
est donnée par (4.2) :

Bfer = Φfer

ldL
(4.2)

Où ld est la largeur de la dent du circuit magnétique fixe (Fig. 40).

A l’aide de la courbe B(H) et de l’induction magnétique dans le fer (Bfer), nous pouvons
déterminer la valeur du champ magnétique dans le fer (Hfer).

Ainsi le coefficient de saturation est défini par :

Ksat = 1 + LferHfer

2gHg
(4.3)

Où Hg est le champ magnétique dans l’entrefer et Lfer est le chemin moyen du flux magné-
tique dans le fer, donné par Lfer = 2hd + 2lc. Avec hd hauteur de la dent du circuit magnétique
(Fig. 40).

Fig. 42 a) montre l’évolution du coefficient de saturation pour chaque itération. Après la
convergence de l’algorithme de recherche, l’induction magnétique linéaire est corrigée par le
coefficient de saturation et le résultat est comparée à l’induction magnétique issue du modèle
éléments finis non linéaires (Fig. 42 b).
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Figure 42 – Évolutions du coefficient de saturation et convergence de l’induction magnétique
pour NI = 1888 At

Nous pouvons remarquer que la correction de niveau d’induction magnétique apportée par
le coefficient de saturation magnétique est en accord avec le résultat issu des éléments finis non
linéaires (Fig. 42 b).

Pour tester cette approche analytique de coefficient de saturation magnétique à des fortes
saturations du circuit magnétique, nous avons essayé avec des valeurs d’excitations plus élevées
(en gardant le même nombre de spires).

Fig. 43 montre la comparaison entre les résultats obtenus par l’approche analytique et ceux
issus des éléments finis non linéaires.

Figure 43 – Inductions magnétiques radiales pour des NI importants (NI = 2124 At et NI
= 2950 At)
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Nous pouvons voir que le niveau de saturation est relativement élevé. En effet, les bouts
des dents du circuit magnétique (autour de 40 mm et 160 mm) saturent localement (Fig. 43
b). Cependant, pour chaque cas, le calcul de coefficient de saturation permet d’obtenir un ni-
veau d’induction magnétique similaire au résultat issu des simulations éléments finis non linéaires.

Nous allons désormais nous intéresser à la mise en œuvre de l’approche de coefficients de
saturation magnétique afin d’intégrer le phénomène de saturation magnétique dans le modèle
électromagnétique analytique de la machine.

4.3 Mise en oeuvre de la méthode des coefficients de saturation pour
une machine électrique

Pour mettre en œuvre la méthode des coefficients de saturation magnétique pour le cas d’une
machine électrique, nous avons besoin des éléments suivants :

— le champ magnétique radial dans l’entrefer : pour notre machine, le modèle électroma-
gnétique analytique linéaire permet de prédire correctement le champ magnétique radial
dans l’entrefer

— le champ magnétique dans le fer, notamment dans les dents (stator par exemple) et les
culasses (stator et rotor)

— les trajets des lignes moyennes du champ magnétique dans le fer
— la courbe B(H) du matériau

La complexité du phénomène de saturation magnétique dans la machine à rotor bobiné, nous
amène à opter dans un premier temps pour une séparation de la prise en compte de la saturation
magnétique au stator et au rotor. Ainsi nous allons commencer par calculer les coefficients de
saturation coté stator (un coefficient par dent stator), ces coefficients permettent de corriger
l’induction magnétique linéaire dans l’entrefer pour tenir compte de la saturation magnétique du
stator. Ensuite, l’induction magnétique dans l’entrefer corrigée avec les coefficients de saturation
stator est exploitée pour calculer les coefficients de saturation côté rotor.

Nous allons nous intéresser maintenant au calcul des différents éléments requis pour le calcul
de ces coefficients de saturation.

4.3.1 Calcul du champ magnétique radial dans l’entrefer

Le modèle électromagnétique analytique linéaire permet de prédire correctement l’induction
magnétique radiale dans l’entrefer (Bg). Ainsi le champ magnétique radial dans l’entrefer Hg,
peut être obtenu en exploitant la relation suivante (4.4) :

Hg = Bg

µ0
(4.4)

En face de chaque dent stator, nous définissons une valeur du champ magnétique dans l’en-
trefer qu’on note Hgt. En effet, la distribution du champ magnétique dans l’entrefer Hg nous
permet de connaître la valeur du champ magnétique radial dans l’entrefer en face de chaque dent
stator.
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4.3.2 Calcul des chutes de tensions magnétiques dans les dents stator

La répartition spatiale de l’induction magnétique dans l’entrefer prédite par le modèle élec-
tromagnétique analytique linéaire nous permet de calculer les flux qui traversent les dents stator.
La relation qui lie le flux magnétique qui traverse une dent stator et l’induction magnétique en
face de cette dent est donnée par (4.5) :

Φts(ii) = RsLs

∫ γst+iiθst

γst+(ii−1)θst

Bgdθ (4.5)

Où l’indice ii varie de 1 au nombre d’encoches Zs. θst est l’angle correspondant à un pas
dentaire. L’angle γst doit être choisi pour assurer que le calcul se fasse de la moitié d’une encoche
à la moitié de l’encoche suivante.

Connaissant les flux dans les différentes dents stator, les inductions magnétiques dans ces
dents sont ainsi calculées par la relation suivante (4.6) :

Bts(ii) = Φts(ii)
Sts

(4.6)

Où Sts = ltsLs est la section d’une dent stator. lts est la largeur de la dent stator et Ls est
la longueur active de la machine.

Une fois les inductions magnétiques dans les dents stator obtenues, les valeurs des champs ma-
gnétiques dans ces dents sont déterminées à l’aide de l’exploitation de la courbe B(H) du matériau
(Fig. 41). En effet, chaque valeur d’induction magnétique dans les dents stator est reportée sur la
courbe B(H) afin d’obtenir la valeur du champ magnétique qui lui correspond (par interpolation).

La chute de tension magnétique dans une dent stator (Uts) est définie par le produit du champ
magnétique dans cette dent Hts par la hauteur de la dent hts. Elle est homogène à une force
magnétomotrice (4.7) :

Uts = htsHts (4.7)

La chute de tension magnétique pour chaque dent stator (4.7) est un élément clé pour le
calcul du coefficient de saturation en face de ladite dent.

4.3.3 Calcul des chutes de tensions magnétiques dans la culasse stator

Les flux magnétiques qui traversent les différentes portions de la culasse stator sont liés aux
flux provenant des dents stator par un système d’équations. L’étude des flux magnétiques peut
être réduite sur une période électrique de la machine et la condition de conservation des flux
magnétiques doit être vérifiée (somme des flux magnétiques dans la culasse stator égale à zéro).

Fig. 44 montre le système d’équations des flux magnétiques à considérer sur une période
électrique.
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Figure 44 – Système d’équations pour la détermination des flux culasse stator

Les flux magnétiques dans la culasse stator sont obtenus par (4.8) :

Φcs = A−1V ectΦts (4.8)

Où Φcs est le vecteur des flux magnétiques dans la culasse stator, V ectΦts est un vecteur qui
contient les flux magnétiques des dents stator qui intervient dans le système d’équations des flux
magnétiques sur une période électrique (Fig. 44). La dernière composante du vecteur V ectΦts

vaut zéro (la condition de conservation des flux dans la culasse stator).
La matrice A−1 est l’inverse de la matrice A qui traduit le système d’équations des flux

magnétiques dans le stator. Elle est définie par (4.9) :

A =



−1 1 0 . . . 0

0 . . . . . . . . . ...
... . . . . . . . . . 0
0 . . . 0 −1 1
1 . . . . . . . . . 1

 (4.9)

A partir du calcul des flux magnétiques dans les différentes portions de la culasse stator, les
inductions magnétiques dans ces portions de culasse stator sont obtenues par (4.10) :

Bcs(ii) = Φcs(ii)
Scs

(4.10)
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Où Scs = hcsLs est la section de la culasse stator. hcs est la hauteur de la culasse stator et
Ls est la longueur active de la machine.

Maintenant que les inductions magnétiques dans les portions de la culasse stator sont connues,
les valeurs des champs magnétiques pour les différentes portions de la culasse stator peuvent être
obtenues à l’aide d’une interpolation de la courbe B(H) du matériau (Fig. 41).

La chute de tension magnétique dans chaque portion de la culasse stator est définie par le
produit du champ magnétique dans chaque portion de la culasse stator Hcs par la longueur
moyenne de la portion de la culasse stator lcs. Cette chute de tension est homogène à une force
magnétomotrice (4.11) :

Ucs = lcsHcs (4.11)

La chute de tension magnétique dans chaque portion de la culasse stator est importante pour
le calcul des coefficients de saturation stator. En effet, chaque trajet moyen des lignes de champ
magnétique dans la culasse détermine les portions de la culasse stator qui interviennent dans le
calcul de chaque coefficient de saturation.

Ainsi, on définit, pour chaque trajet moyen des lignes de champ magnétique, la grandeur
Uttrajet (homogène à une force magnétomotrice) donnée par la somme des chutes des tensions
magnétiques appartenant à ce trajet moyen dans la culasse stator.

À cet égard, nous allons voir comment déterminer les trajets moyens de lignes de champ
magnétique à considérer pour le calcul de chaque coefficient de saturation stator.

4.3.4 Détermination des trajets de lignes de champ magnétique dans le fer

Afin d’évaluer correctement les coefficients de saturation magnétique stator, il est important
de connaître les différentes chutes de tensions magnétiques qui interviennent dans le calcul de
chaque coefficient de saturation (dans les dents stator et la culasse). Par conséquent, il faut iden-
tifier la dent d’aller et la dent du retour de chaque ligne moyenne de champ magnétique dans
le fer et pouvoir ainsi comptabiliser correctement la chute de tension magnétique totale dans la
partie de la culasse stator appartenant à ce trajet.

Ainsi, plusieurs voies ont été explorées pour la détermination des trajets des lignes de champ
dans le fer :

1. Observer les trajets des lignes de champ avec une simulation éléments finis : les éléments
finis permettent de voir avec une bonne précision la canalisation des lignes de champ
magnétique dans les différentes parties de la machine. Les lignes de champ magnétique
changent complètement de trajets en fonction de la position du rotor, de l’alimentation
(à vide ou en charge) ou encore avec l’effet du défluxage. Toutefois, le modèle analytique
doit rester indépendant des éléments finis. Ainsi, cette approche ne peut pas être intégrée
dans le modèle électromagnétique analytique pour l’identification des trajets de lignes de
champ magnétique. Mais nous l’avons exploitée uniquement pour vérifier la méthode de
coefficients de saturation.
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2. Faire un rebouclage entre deux dents adjacentes [61] : dans l’article [61] le coefficient de
saturation est calculé par un simple rebouclage entre deux dents stator voisines. L’étude
a été menée sur une machine à aimant permanent qui comporte une encoche par pôle et
par phase. Pour les raisons de simplicité et d’indépendance d’éléments finis nous avons
essayé cette méthode mais elle a montré ses limites. En effet, le trajet réel de lignes de
champ compte pour beaucoup dans le calcul des coefficients de saturation magnétique.

3. Prédire les trajets de lignes de champ magnétique à l’aide de la distribution de l’induc-
tion magnétique dans l’entrefer : le modèle électromagnétique analytique linéaire permet
d’identifier, sur une période électrique, les deux dents stator qui voient le niveau de champ
magnétique le plus important (en valeur absolue). Ainsi, ces deux dents forment l’aller et
le retour du trajet maximum des lignes de champ magnétique dans le stator. Par consé-
quent, nous pouvons déterminer les autres trajets des flux magnétiques pour les dents
stators restantes.

L’un des avantages du modèle électromagnétique linéaire est de permettre de prédire correc-
tement la distribution spatiale du champ magnétique radial dans l’entrefer. Ainsi nous pouvons
détecter immédiatement la dent stator qui voit le niveau d’induction le plus élevé, donc le maxi-
mum du flux magnétique. Toutefois, il est possible que plusieurs dents stator voient le niveau
maximum d’induction magnétique (cas de fonctionnement à vide par exemple). Dans ce cas de
figure, il est nécessaire de calculer le fondamental de l’induction magnétique dans l’entrefer afin
de repérer l’axe du flux maximal (Fig. 45).

Figure 45 – Identification des trajets de lignes de champ magnétique

Fig. 45 montre la canalisation des lignes de champ magnétique à vide pour une structure
lisse au rotor et encochée au stator. Le modèle électromagnétique analytique linéaire a permis
de prédire la distribution de l’induction magnétique dans l’entrefer. Le fondamental de cette
induction a rendu possible l’identification des deux dents stator (Fig. 45 : sur l’axe d1 et d2) qui
délimitent le trajet moyen maximum des lignes de champ magnétique dans la culasse stator.

Par la suite, nous allons utiliser cette méthode d’identification du trajet moyen maximum des
lignes de champ magnétique dans la culasse stator pour le calcul des coefficients de saturation
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magnétique.

4.3.5 Exemple de calcul d’un coefficient de saturation stator

La connaissance des trajets de lignes de champ dans le fer facilite le calcul des coefficients de
saturation.

En effet, la contribution des différentes chutes de tensions magnétiques sur un trajet moyen
de lignes de champ magnétique permet d’évaluer correctement son coefficient de saturation.

Prenons l’exemple d’un coefficient de saturation côté stator (en supposant que le rotor ne
contribue pas à la saturation à ce stade).

Fig. 46 montre le calcul du coefficient de saturation magnétique relatif à la dent traversée par
le flux magnétique maximal.

Les axes d1 et d2 (Fig. 46) sont prédits par le modèle électromagnétique analytique de la
structure lisse au rotor et encochée au stator.

Figure 46 – Exemple du calcul d’un coefficient de saturation magnétique pour une dent stator

Nous pouvons voir clairement (Fig. 46) la contribution des différentes chutes de tensions
magnétiques (homogènes à des forces magnétomotrices) dans la culasse stator et dents stator
dans la formulation du calcul de coefficient de saturation magnétique pour la dent 4 (Fig. 46 sur
l’axe d1) du stator.

Le calcul des coefficients de saturation des autres dents stator suit la même logique.

En raison des conditions d’anticyclicité de la machine, le calcul des coefficients de saturation
magnétique peut être limité sur une ouverture de pôle (par exemple Fig. 46 : les dents stator
entre l’axe d1 et l’axe d2).
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4.4 Procédure de calcul des coefficients de saturation stator

Fig. 47 décrit l’algorithme de calcul itératif des coefficients de saturation magnétique des
dents stator.

Figure 47 – Mise en oeuvre de la méthode de coefficients de saturation magnétique
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La première partie de cet algorithme consiste en une initialisation des paramètres à utiliser
dans le calcul (l’induction magnétique, coefficients de saturation recherchés, le pas de variation
des coefficients de saturation, ainsi qu’une cible qui permet de repérer les indices des dents stator
afin de gérer la convergence de chaque coefficient de saturation).

Ensuite, le vecteur qui contient les coefficients de saturation recherchés est sauvegardé. Puis,
pour chaque dent stator (l’étude est réduite à une paire de pôles), le coefficient de saturation
pour chaque dent stator est évalué (en exploitant les relations 4.4 à 4.11). Le critère de recherche
du coefficient de saturation requis est ensuite formé. Il permet de décider soit d’augmenter le
coefficient de saturation recherché soit de maintenir à la valeur précédemment calculé et stocker
l’indice de la dent dont le coefficient de saturation a été obtenu. Après le calcul de coefficients
de saturation de toutes les dents, un test de convergence est réalisé afin de s’assurer que la cible
est atteinte. Si tel n’est pas le cas, la distribution de l’induction magnétique est mise à jour pour
la prochaine itération. Si, au contraire, l’algorithme a convergé, les nouvelles composantes de
l’induction magnétique (radiale et orthoradiale) sont évaluées et comparées au résultat issu des
simulations éléments finis.

4.5 Résultats obtenus pour le calcul de l’induction magnétique avec
des coefficients de saturation stator

Le calcul de coefficients de saturation stator permet de corriger le niveau d’induction magné-
tique prédit par le modèle électromagnétique analytique linéaire. Ces coefficients sont calculés
par une procèdure itérative selon l’algorithme décrit précédemment (Fig. 47).

Afin d’analyser l’efficacité de cette approche, nous avons pris un cas de fonctionnement avec
un angle de défluxage Ψ et des courants Is et If suffisamment élevés pour saturer la machine.

Fig. 48 montre une comparaison des distributions de l’induction magnétique radiale dans
l’entrefer pour trois modèles électromagnétiques (éléments finis saturés au stator et au rotor,
modèle électromagnétique analytique linéaire ainsi que le modèle électromagnétique analytique
linéaire corrigé par des coefficients de saturation stator).
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Figure 48 – Induction magnétique radiale en charge, à t = 0s, pour Is = 300A, If = 6A et un
angle de défluxage Ψ = −5◦

Les résultats obtenus pour cette position initiale du rotor (Fig. 48 à t = 0s) mettent en
évidence la limite du modèle électromagnétique linéaire et montrent que les coefficients de sa-
turation stator ont permis de prédire des niveaux d’inductions magnétiques comparables aux
résultats des éléments finis en face de chaque dent stator.

La composante orthoradiale de l’induction magnétique pour cette position du rotor (à t = 0s)
est illustrée par (Fig. 49).
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Figure 49 – Induction magnétique orthoradiale en charge, à t = 0s, pour Is = 300A, If = 6A
et un angle de défluxage Ψ = −5◦

Les amplitudes des pics de l’induction magnétique orthoradiale s’approchent des niveaux ob-
tenus par le modèle éléments finis (en face de la partie massive du rotor). Toutefois, dans la
partie creuse du rotor, la composante orthoradiale est moins bien estimée à cause des hypothèses
simplificatrices utilisées dans le modèle électromagnétique linéaire pour déterminer la perméance
tangentielle totale de la machine. D’autres écarts sont liés à la nature de la saturation magnétique
(par exemple, le plateau d’induction tangentielle aux alentours de 15◦, Fig. 49 : encadré en violet).

Le mouvement du rotor peut rajouter une complexité dans la prise en compte de la saturation
magnétique. En effet, l’extrémité du pôle rotor (à l’entrée du creux rotor) peut se placer en face
d’une petite portion d’une dent stator et former ainsi une position particulière, pour laquelle le
coefficient de saturation stator en face de la dent en question ne suffit pas pour corriger le niveau
d’induction.

Fig. 50 illustre typiquement une position particulière du rotor, dans laquelle une partie de la
quatrième dent stator (Fig. 50 à 20◦) voit l’extrémité du pôle rotor (du fer) et l’autre partie de
la dent stator voit le creux (de l’air) du rotor.
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Figure 50 – Limite des coefficient de saturation stator pour des positions particulières du rotor

Nous pouvons remarquer que pour les autres dents (mis à part la dent 4 du stator encadrée
en violet), les niveaux d’induction magnétiques sont relativement bien prédits.

La composante orthoradiale de l’induction magnétique est présentée par (Fig. 51).

Figure 51 – Induction magnétique orthoradiale en charge, à t = 0.3 ms, pour Is = 300A, If =
6A et un angle de défluxage Ψ = −5◦

Nous pouvons constater qu’en face de la quatrième dent stator (encadrée en violet), aux
alentours de 20◦ le niveau d’induction magnétique orthoradiale du modèle éléments finis est
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important comparé au résultat prédit par le modèle analytique. En effet, à cet endroit le flux
magnétique est concentré et il est possible qu’une saturation locale sur l’extrémité du pôle rotor
engendre et explique le niveau d’induction magnétique orthoradiale (courbe éléments finis) à cet
endroit.

Afin de tenir compte correctement de la saturation magnétique dans la machine, il est né-
cessaire d’introduire des coefficients de saturation magnétique côté rotor, et ainsi pouvoir tenir
compte des positions particulières telle que celle présentée par (Fig. 50).

4.6 Calcul des coefficients de saturation magnétique côté rotor

Le calcul de coefficients de saturation magnétique côté rotor nécessite de connaître les chutes
de tensions magnétiques dans la partie massive du rotor. La procédure de calcul de ces coefficients
de saturation rotor est similaire à celle employée pour le calcul de coefficients de saturation stator.

En effet, l’algorithme présenté par (Fig. 47) est exploité pour le calcul des coefficients de
saturation rotor. Cependant, quelques changements sont à prendre en compte.

Tout d’abord, l’induction magnétique obtenue après convergence des coefficients de saturation
stator constitue l’entrée du modèle (point de départ) et les flux sont calculés sur la surface externe
du rotor. Pour ce calcul, le rotor est discrétisé en fonction du nombre de dents stator en face.
Fig. 52 met en évidence la segmentation du pôle rotor à sa position initiale (à t = 0s).

Figure 52 – Segmentation du pôle rotor pour le calcul des coefficients de saturation rotor à
t = 0s

En effet, à chaque position du rotor, une ligne horizontale (Fig. 52 : ligne verte) est placée
au fond de la perméance relative d’encoches stator pour délimiter la zone d’interaction entre la
perméance relative totale (Fig. 52 : rouge) et la perméance relative radiale du stator (Fig. 52 :
noir). Elle permet de déterminer la portion du pôle rotor à utiliser pour le calcul de la section
de passage du flux rotor.
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4.6.1 Calcul des chutes de tensions magnétiques dans le pôle rotor

La segmentation du pôle rotor en fonction du nombre de dents stator en face (Fig. 52) permet
de définir un flux par portion du pôle exprimé par (4.12) :

Φtr(ii) = RrLs

∫ γst+iiθst

γst+(ii−1)θst

Bgdθ (4.12)

Où Rr est le rayon de la surface du rotor et Bg est l’induction magnétique dans l’entrefer.

A partir de flux magnétiques dans le pôle rotor, les inductions magnétiques dans chaque
portion du pôle rotor sont obtenues par la relation suivante (4.13) :

Btr = Φtr

Str
(4.13)

Où Str = ltrLs est la section propre à chaque portion du pôle rotor en fonction de sa position
par rapport aux dents stator en face du pôle. Ls la longueur active de la machine et ltr la largeur
de la portion du pôle rotor à considérer. À titre d’exemple, les ltr à considérer pour la position
initiale du rotor (à t = 0s) sont illustrées par (Fig. 52).

Les valeurs des inductions magnétiques dans les différentes portions du pôle rotor (4.13)
sont exploitées pour déterminer les champs magnétiques dans chaque portion des pôles rotor
(interpolation de la courbe B(H) du matériau : Fig. 41).

La chute de tension magnétique dans chaque portion des pôles rotor, est ainsi établie par le
produit du champ magnétique Htr dans la portion considérée par la hauteur du pôle rotor htr

(rayon de la surface du rotor moins le rayon externe de la culasse rotor). Cette chute de tension
est homogène à une force magnétomotrice (4.14) :

Utr = htrHtr (4.14)

4.6.2 Calcul des chutes de tensions magnétiques dans la culasse rotor

Le trajet des lignes de champ magnétique dans la culasse rotor est segmenté également en
fonction du nombre de dents stator en face d’un pôle rotor. Par analogie au stator et en consi-
dérant les flux magnétiques calculés dans les différentes portions des pôles rotor, on définit le
système d’équations suivant (4.15) permettant de calculer les flux magnétiques dans chaque
portion de la culasse rotor :

Φcr = A−1V ectΦtr (4.15)

Où Φcr est le vecteur des flux dans les portions de la culasse rotor, et V ectΦtr est un vecteur
qui contient les flux dans l’ensemble de portions des pôles rotor qui interviennent dans le système
d’équations des flux (par analogie au flux stator Fig. 44). La dernière composante de V ectΦtr

vaut zéro (condition de conservation des flux dans la culasse rotor).
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Connaissant les flux dans la culasse rotor, les inductions magnétiques dans les portions de la
culasse rotor sont données par (4.16) :

Bcr(ii) = Φcr(ii)
Scr

(4.16)

Où Scr = hcrLs et hcr sont respectivement la section et la hauteur de la culasse rotor.

Ensuite, la courbe B(H) du matériau (Fig. 41) permet de déduire les différentes valeurs des
champs magnétiques dans les portions de la culasse rotor à partir des valeurs des inductions
magnétiques dans ces portions.

La chute de tension magnétique dans les différentes portions de trajets de lignes de champ
magnétique dans la culasse rotor est définie par le produit du champ magnétique Hcr dans cette
portion de culasse rotor par la longueur moyenne lcr de la portion de la culasse rotor (rayon
moyen dans la culasse rotor en face d’un pôle rotor divisé par le nombre d’encoches stator en
face de ce pôle). Ces chutes de tension sont homogène à une force magnétomotrice (4.17) :

Ucr = lcrHcr (4.17)

Les chutes de tensions magnétiques dans les portions de culasse rotor, permettent de calculer
pour chaque trajet la contribution des chutes de tensions magnétiques dans la culasse relatives
à ce trajet (Uttrajet pour le calcul des coefficients de saturation rotor).

Les coefficients de saturation rotor peuvent être calculés à l’aide de la connaissance des dif-
férentes chutes de tensions magnétiques dans les pôles et culasse rotor. L’algorithme (Fig. 47)
est utilisé pour la détermination de ces coefficients (l’induction magnétique dans l’entrefer est
initialisée à sa distribution obtenue après convergence de coefficients de saturation stator et les
données stator sont remplacées par les données du rotor).

Les résultats obtenus par cette approche analytique itérative pour le calcul de l’induction
magnétique dans l’entrefer sont comparés avec les simulations éléments finis afin de confirmer la
pertinence de cette approche pour les différents cas de fonctionnement de la machine.

4.7 Résultats du calcul de l’induction magnétique issus d’une démarche
séquentielle d’obtention des coefficients de saturation magnétique

Les coefficients de saturation stator n’ont pas permis à eux seuls de converger vers le niveau
d’inductions magnétiques dans l’entrefer pour les différentes positions du rotor. Ainsi les coeffi-
cients de saturation rotor ont été introduits pour tendre vers un meilleur résultat. En effet, l’effet
de la saturation magnétique sur la machine a été découplé et une démarche séquentielle a été
mise en place.

D’abord un premier calcul qui exploite les résultats du modèle électromagnétique analytique
linéaire permet d’obtenir les coefficients de saturation côté stator. Ces coefficients permettent
d’aboutir à des niveaux d’inductions magnétiques dans l’entrefer comparables à ceux issus des
éléments finis pour certaines positions du rotor. Ensuite, cette nouvelle distribution de l’induction
magnétique dans l’entrefer est exploitée à son tour pour calculer les coefficients de saturation
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rotor. La convergence des coefficients de saturation rotor permet d’améliorer la prise en compte
de la saturation magnétique dans le modèle électromagnétique analytique.

Afin d’analyser ces nouveaux résultats, nous avons repris le même point de fonctionnement
que nous avons présenté dans le cas de coefficients de saturation stator seul (pour deux positions
distinctes du rotor).

Fig. 53 montre les courbes d’inductions magnétiques radiales obtenues par le modèle éléments
finis, le modèle électromagnétique analytique linéaire (CM : Conformal Mapping), puis le mo-
dèle électromagnétique analytique avec les coefficients de saturation stator seul et enfin le modèle
électromagnétique analytique avec les coefficients de saturation stator suivis de coefficients de
saturation rotor (démarche séquentielle).

Figure 53 – Démarche séquentielle : induction magnétique radiale dans l’entrefer en charge, à
t = 0s, pour : Is = 300A, If = 6A et un angle de défluxage Ψ = −5◦

Pour la position initiale du rotor (t = 0s), nous pouvons constater qu’en grande partie, l’ef-
fet de la saturation magnétique de la machine est déjà prise en compte par les coefficients de
saturation stator (Fig. 53). Les coefficients de saturation rotor ont apporté une légère amélio-
ration (notamment sur la troisième dent du stator autour de 15◦). Il est important également
de signaler que les coefficients de saturation rotor ont maintenu quasiment les mêmes niveaux
d’inductions magnétique en face des dents stator, dont les niveaux d’inductions magnétiques ont
été correctement prédits par les coefficients de saturation stator.

Nous avons pu voir la limite des coefficients de saturation stator quand il s’agit de prédire
correctement le niveau d’induction magnétique dans l’entrefer pour une position particulière du
rotor. Cette limite est reprise sur (Fig. 54 autour de 21◦).
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Figure 54 – Correction du modèle des coefficients de saturation stator à l’aide des coefficients
de saturation rotor

L’introduction des coefficients de saturation rotor a permis une meilleure prédiction de la
distribution magnétique dans l’entrefer. En particulier, dans la zone qui ne pourrait pas être
correctement gérée par les coefficients de saturation stator (quatrième dent stator qui voit à son
entrée une extrémité du pôle rotor : autour de 21◦).

Les coefficients de saturation rotor maintiennent quasiment les mêmes niveaux d’inductions
magnétiques pour les dents stator qui ont déjà convergé correctement. Ce constat montre l’intérêt
de cette démarche séquentielle de prise en compte de la saturation magnétique.

Les résultats du modèle électromagnétique analytique avec la démarche séquentielle de prise
en compte de la saturation magnétique (stator suivi du rotor) sont très proches des ceux issus
des simulations éléments finis (Fig. 54 composante radiale de l’induction magnétique). Dans la
troisième encoche stator (Fig. 54 autour de 18◦), nous pouvons observer une petite différence
entre les deux modèles électromagnétiques (analytique et éléments finis). Ceci est dû au fait
que les coefficients de saturation sont calculés en face d’une dent stator, ainsi afin d’éviter une
discontinuité numérique (provoquée au milieu d’une encoche à cause de l’écart entre les coeffi-
cients de saturation de deux dents voisines), un coefficient de saturation moyen propre à chaque
encoche lui a été appliqué (moyenne de deux coefficients de saturation de deux dents successives).

La correction de la distribution de l’induction magnétique radiale dans l’entrefer est obtenue
à l’aide de la segmentation du pôle rotor. Fig. 55 rappelle le principe de cette segmentation et
montre les portions du pôle rotor à considérer pour le calcul des coefficients de saturation rotor
(à t = 0.3ms).

En effet, pour le calcul des coefficients de saturation stator, chaque largeur de dent stator
lts est constante et vaut un pas dentaire. Cependant pour le calcul des coefficients de saturation
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rotor, la valeur de la largeur ltr dans la partie massive du rotor dépend de la position du rotor
(Fig. 55).

Figure 55 – Segmentation du rotor pour le calcul des coefficients de saturation rotor à t = 0.3ms

La composante orthoradiale de l’induction magnétique dans l’entrefer à cette nouvelle position
du rotor (t = 0.3ms) est donnée par Fig. 56.

Figure 56 – Démarche séquentielle : induction magnétique orthoradiale dans l’entrefer en charge,
à t = 0.3ms, pour : Is = 300A, If = 6A et un angle de défluxage Ψ = −5◦
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Les imperfections du modèle électromagnétique analytique dans la zone creuse du rotor ne
peuvent pas être corrigées par les coefficients de saturation magnétique. Toutefois les pics de
l’induction magnétique orthoradiale dans l’entrefer sont bien prédits pour la plupart (hors la
zone du creux rotor : entre 21◦ et 34◦).

Une première analyse de la zone la plus saturée de la machine à cette position du rotor (Fig. 54
et Fig. 56 : la 4ème dent stator autour de 20◦) peut être intéressante. En effet, nous pouvons
voir que le plateau d’induction magnétique radiale est quasiment au même niveau pour les deux
modèles éléments finis et analytique saturé. Cependant, la composante orthoradiale à cet endroit
spatial (Fig. 56 autour de 20◦) est quasiment nulle pour le modèle analytique et relativement
élevée pour le modèle éléments finis (environ 0.2 T). Cet écart pourrait être expliqué par une
saturation locale de la 4ème dent stator (autour de 20◦). Cet effet ne peut pas être couvert par
le modèle analytique saturé et il peut avoir un impact significatif sur la pression magnétique
orthoradiale (et par conséquent sur le couple électromagnétique de la machine).

4.8 Résultats du calcul de l’induction magnétique issus d’une démarche
simultanée d’obtention des coefficients de saturation magnétique

La saturation magnétique dans la machine (côté stator et côté rotor) peut être intégrée à l’aide
de la définition des coefficients de saturation qui tiennent compte simultanément des chutes de
tensions magnétiques dans le stator et dans le rotor.

D’après [18], le calcul d’un coefficient de saturation en face d’une dent stator pour une machine
doublement saillante est donné par (4.18) : :

Ksat = 1 + 2Uts + Utstrajet + 2Utr + Utrtrajet

2gHg
(4.18)

Où Uts et Utr sont respectivement les chutes des tensions magnétiques (homogènes à des
forces magnétomotrices) dans les dents stator et rotor. Utstrajet et Utrtrajet sont respectivement
les chutes des tensions magnétiques (homogènes à des forces magnétomotrices) dans les culasses
stator et rotor.

Pour notre machine, la procédure de calcul déjà établie reste valable pour le calcul des dif-
férentes chutes de tensions magnétiques dans le stator et dans le rotor. La détection des axes
du flux maximal sur une période électrique nous permet de reconstruire les trajets des lignes de
champs magnétiques et d’en tenir compte dans le calcul des coefficients de saturation (4.18).

L’induction magnétique radiale prédite par le modèle électromagnétique analytique linéaire
nous permet de calculer les flux sur l’alésage stator et sur la surface du rotor. Ces flux servent à
déterminer les inductions magnétiques dans les dents stator et différentes portions du pôle rotor
(la segmentation du rotor est nécessaire) ainsi que dans les culasses stator et rotor. À partir de
ces inductions magnétiques et de la courbe B(H) du matériau, les champs magnétiques dans la
machine peuvent être déterminés. Ces champs magnétiques combinés aux données géométriques
de la machine permettent d’évaluer les chutes de tensions magnétiques (homogènes à des forces
magnétomotrices) dans la machine et ainsi obtenir les coefficients de saturation.
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La méthode itérative présentée par l’algorithme (Fig. 47) reste valable pour ce nouveau calcul
des coefficients de saturation. En effet la nouvelle formulation des coefficients de saturation (4.18)
est employée dans cet algorithme.

Fig. 57 montre une comparaison de l’induction magnétique radiale dans l’entrefer issue des
trois modèles électromagnétiques (éléments finis, analytique linéaire ainsi que le modèle analy-
tique avec les coefficients de saturation qui tiennent compte de la saturation magnétique dans le
stator et le rotor simultanément).

Figure 57 – Démarche simultanée : induction magnétique radiale dans l’entrefer en charge, à
t = 0s et t = 0.3ms, pour : Is = 300A, If = 6A et un angle de défluxage Ψ = −5◦

Nous pouvons remarquer que pour les deux positions du rotor présentées (Fig. 57), le mo-
dèle électromagnétique analytique saturé a permis une très bonne prédiction de la distribution
de l’induction magnétique radiale dans l’entrefer et notamment en termes d’amplitudes de pla-
teaux d’inductions en face des dents stator comparés aux résultats des simulations éléments finis.

Avec la variation de la position du rotor et avec le défluxage, nous pouvons rencontrer des
pics d’induction sur une portion de dent stator (Fig. 57 b). Ainsi, à l’aide de la segmentation du
pôle rotor et de la prise en compte de la saturation magnétique au stator et au rotor, les niveaux
d’induction magnétique radiale de ces pics sont bien reproduits.

Les résultats de l’induction magnétique orthoradiale dans l’entrefer pour les deux positions
du rotor étudiées sont présentées par Fig. 58.
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Figure 58 – Démarche simultanée : induction magnétique orthoradiale dans l’entrefer en charge,
aux instants t = 0s et t = 0.3ms, pour : Is = 300A, If = 6A et un angle de défluxage Ψ = −5◦

La démarche simultanée de prise en compte de la saturation magnétique dans le stator et le
rotor a permis de prédire des niveaux d’inductions magnétique comparables aux éléments finis.
Cependant, les imperfections dans la zone creuse du rotor (Fig. 58 a : entre 16◦ et 29◦ et Fig. 58
b : entre 21◦ et 34◦) ne peuvent pas être corrigées par les coefficients de saturation magnétique.

Les coefficients de saturation magnétique qui ont rendu possible l’amélioration du modèle
électromagnétique analytique peuvent être vus comme une fonction en escalier. Fig. 59 montre
les deux fonctions de coefficients de saturation magnétique obtenues pour les deux démarches
séquentielle et simultanée de prise en compte de la saturation magnétique pour les deux positions
du rotor étudiées.
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Figure 59 – Fonction de coefficients de saturation magnétique, aux instants t = 0s et t = 0.3ms,
pour : Is = 300A, If = 6A et un angle de défluxage Ψ = −5◦ : démarches séquentielle vs
simultanée

Fig. 59 permet de comparer les deux approches séquentielle et simultanée qui donnent des
résultats similaires.

La complexité de la saturation magnétique dans les différentes zones de la machine ajouté
au fait que les coefficients de saturation magnétique considèrent un trajet moyen dans le fer
(une valeur moyenne de chutes de tensions magnétiques dans chaque partie ferromagnétique de
la machine), en addition au caractère itératif de l’algorithme de convergence pour le calcul des
ces coefficients, constituent un ensemble d’éléments qui peuvent expliquer les petits écarts qui
peuvent être constatés sur la prédiction de la distribution de l’induction magnétique dans l’en-
trefer.

Ainsi, la méthode de coefficients de saturation magnétique reste globalement une approche
pertinente pour la prédiction de l’induction magnétique dans l’entrefer.

Conclusion sur le modèle électromagnétique analytique non linéaire

Dans cette partie de l’étude, nous avons décrit le principe de la méthode de coefficients de
saturation magnétique. Tout d’abord à travers un circuit magnétique simple afin d’identifier les
différents éléments nécessaires pour l’application de cette approche. Ensuite, l’étude proprement
dite de la machine synchrone à rotor bobiné a été abordée.

Dans un premier temps, l’effet de la saturation magnétique côté stator et côté rotor est étudié
séparément. Ce découplage permet de comprendre l’impact de la complexité géométrique de la
machine (double saillance) qui rend la prédiction de l’effet de la saturation magnétique plus
difficile.

Tout d’abord les coefficients de saturation stator ont été calculés. Ce calcul est obtenu à
l’aide de la définition des chutes de tensions magnétiques (homogènes à des forces magnétomo-
trices) dans les dents et culasse stator ainsi que la détermination des trajets des lignes de champ
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magnétique dans le stator. Ces trajets sont obtenus en exploitant le potentiel du modèle élec-
tromagnétique analytique à prédire fidèlement la distribution de l’induction magnétique radiale
dans l’entrefer. Ainsi, on détermine sur une période électrique les deux dents stator qui voient
passer le champ magnétique maximal (en valeur absolue). Ces deux dents stator délimitent le
trajet moyen des lignes de champ magnétique dans la culasse stator.

La non-linéarité est prise en compte à l’aide la courbe B(H) du matériau et un algorithme
itératif permet d’assurer la convergence de ces coefficients de saturation stator (Fig. 47).

Un cas de fonctionnement de la machine avec prise en compte du défluxage a fait l’objet de
cette étude. Il a montré que les coefficients de saturation stator permettent d’obtenir des niveaux
d’induction magnétique radiale et orthoradiale comparables aux résultats éléments finis pour
plusieurs positions du rotor. Cependant pour d’autres positions du rotor, les coefficients de satu-
ration côté stator n’arrivent pas à prédire correctement les plateaux de l’induction magnétique
radiale en face des dents stator fortement saturées (par exemple quand une partie d’une dent
stator voit transiter l’extrémité du pôle rotor et l’autre partie de la dent stator voit de l’air). D’où
la limite de ces coefficients de saturation stator et la nécessité de tenir compte de la saturation
magnétique côté rotor.

Dans un second temps, les coefficients de saturation magnétique côté rotor ont été introduits
afin de compléter et améliorer la prise en compte de la saturation magnétique. Ces coefficients
sont calculés après la convergence de coefficients de saturation stator. La logique du calcul reste
la même. Il faut déterminer les chutes de tensions magnétiques dans les pôles rotor (qui sont seg-
mentés en fonction du nombre de dents stator en face de chaque pôle) ainsi que dans la culasse
rotor. La procédure itérative (Fig. 47) est utilisée pour calculer les coefficients de saturation côté
rotor. Ensuite, l’induction magnétique dans l’entrefer du modèle analytique saturé (coefficients
de saturation stator suivi de coefficients de saturation rotor) a été comparée avec les éléments
finis, cette comparaison affirme la pertinence de la méthode analytique de coefficients de satura-
tion.

Pour finir, un calcul des coefficients de saturation de la machine (stator et rotor simultané-
ment) a été présenté. Il a permis également de retrouver un degré de précision proche et dans
des proportions comparables aux résultats issus des éléments finis.

En somme, les coefficients de saturation magnétique à chaque position du rotor forment une
fonction en escalier capable de corriger le niveau d’induction magnétique dans l’entrefer prédit
par le modèle électromagnétique analytique. En effet, cette fonction en escalier de coefficients
de saturation associée au modèle électromagnétique analytique linéaire basé sur la méthode de
transformations conformes définit une nouvelle méthode analytique de prise en compte de la
saturation magnétique pour la machine synchrone à rotor bobiné (à double saillance). En addi-
tion, les deux composantes radiale et orthoradiale de l’induction magnétique dans l’entrefer sont
obtenues par le modèle électromagnétique analytique en saturé.

Quelques cas d’études de la machine sont présentés en annexe (page 169) pour couvrir et
traiter des cas de saturation magnétique avec et sans défluxage.
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Introduction

Dans ce chapitre, l’objectif est de comparer et analyser les tendances des principaux harmo-
niques des pressions magnétiques radiales obtenues par les modèles électromagnétiques (analy-
tiques et éléments finis) avec ceux de la pression acoustique mesurée.

Après avoir présenté le banc d’essai vibroacoustique du GMPé (Groupe Moto Propulseur
électrifié) ainsi que les conditions expérimentales pour la mesure de la pression acoustique, une
analyse modale et une discussion des origines des harmoniques présents dans la pression acous-
tique sont présentées.

Ensuite, les modèles électromagnétiques (analytique et éléments finis) sont exploités et com-
parés entre eux d’abord puis positionnés par rapport aux mesures acoustiques. En effet, les
principales raies d’harmoniques des pressions magnétiques radiales (issues du modèle analytique
et simulations éléments finis) et des pressions acoustiques sont évaluées et comparées en termes
d’évolutions globales pour trois cas de figure :

— Fonctionnement à courants stator nuls et une excitation au rotor non nulle à plusieurs
vitesses

— Fonctionnement à courants stator non nuls et une excitation au rotor maintenue constante
à plusieurs vitesses

— Comparaison de plusieurs consignes des courants stator et rotor pour réaliser le même
point de fonctionnement (défini par une vitesse et un couple donnés)

L’objectif de ces trois cas de figure est de faire une analyse comparative de l’impact des para-
mètres électriques sur les harmoniques des pressions magnétiques et acoustiques. D’où l’intérêt
de décomposer l’étude en trois configurations (listées précédemment) : excitation rotor seule, cou-
rants stators variables avec une excitation rotor maintenue constante et le dernier cas courants
stator et rotor variables.

Enfin, l’impact des formes d’ondes obtenues par simulations des courants MLI (stator) et
du courant d’excitation avec hachage (rotor) sur les pressions magnétiques est examiné. Cette
étude va permettre d’un côté de comparer les tendances observées sur les pressions magnétiques
et acoustiques pour deux fréquences de découpage distinctes des courants stator (MLI 5 kHz et
MLI 10 kHz) et de l’autre de comparer les pressions magnétiques entre elles dans les trois cas de
figure suivants :

— Courants stator pur sinus et excitation au rotor constante
— Courants stator MLI 5 kHz et excitation au rotor avec hachage à 5 kHz : formes d’ondes

obtenues par simulations
— Courants stator MLI 10 kHz et excitation au rotor avec hachage à 5 kHz : formes d’ondes

obtenues par simulations

5.1 Description du banc d’essais vibroacoustiques

L’entreprise Renault dispose d’un banc d’essais sur le site de la ville de Lardy réservé aux
essais vibroacoustiques sur les moteurs électriques et thermiques (Fig. 60).
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Figure 60 – Banc semi-anéchoïque pour le GMP thermique et le GMP électrifié

Voici une brève description de l’intérêt de ce banc d’essais et de son potentiel :
Objectifs du banc d’essais vibroacoustiques :
— Suivi, mise au point et optimisation des prestations NVH du GMP thermique ou électrique

en charge : bruit de combustion, rayonnement GMP, sifflement etc
— Positionnement du GMP par rapport aux cahiers de charges et aux concurrents
— Diagnostic acoustique
— Outil métier pour des investigations en phase amont
Méthodes employées au banc d’essais vibroacoustiques :
— Mesures de tension et courants des commandes
— Mesures microphoniques et accélérométriques
— Imagerie acoustique avec l’antenne Beamforming à 84 microphones
Quelques données utiles du banc d’essais vibroacoustiques :
— Vitesse de 0 à 14000 tr/min
— Couple moteur de 0 à 520 Nm
— Système d’acquisition LMS (128 voies)
— Système d’acquisition B&K (84 voies)
— Configuration traction (transversale ou longitudinale)

Le banc d’essais vibroacoustique a servi pour réaliser une campagne d’essais sur le GMPe.
Fig. 61 illustre le schéma synoptique du banc d’essais.
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Figure 61 – Schéma synoptique du banc vibroacoustique

Nous allons rappeler les principaux éléments qui composent le banc vibroacoustique en pré-
sence du GMP électrique (Fig. 62) :

Figure 62 – GMP électrique

Machine électrique : la machine qui fait l’objet des essais est une machine synchrone à
rotor bobiné (MSRB) qui possède 4 paires de pôles et 48 encoches au stator (Fig. 63).
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Figure 63 – Moteur électrique : a) modèle 2D du moteur , b) modèle 3D du stator sans bobinage
et c) modèle 3D du moteur avec l’arbre

Les valeurs de tensions et des courants pour le moteur électrique varient dans les plages
suivantes :

— Alimentation continue variable de −400 V et +400 V
— Les composantes du courant stator Id et Iq sur les deux axes d et q varient de −750 A et

+750 A crête.
— Le courant rotor If varie de 0.5 A (limite minimale imposée pour les essais) à 17A

Boitier Onduleur : Le GMPe dispose d’une électronique de puissance qui assure son ali-
mentation en tension (Fig. 64).

Figure 64 – Boitier Onduleur de tension

La source de tension continue variable (Fig. 61) permet d’alimenter l’onduleur avec la bonne
tension continue souhaitée. L’onduleur est piloté en MLI (Modulation de largeur d’impulsion)
avec la possibilité de changer la fréquence de découpage des courants stator (2.5 kHz, 5 kHz
et 10 kHz). Selon la fréquence de découpage choisie et la stratégie MLI employée, des limites
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thermiques et/ou mécaniques peuvent apparaître. Ces limites réduisent ainsi le champ des essais
possibles en couple et/ou en vitesse.

Le réducteur mécanique : il permet la transmission mécanique du couple souhaité à une
vitesse donnée aux deux machines de charge (Fig. 65). Ce réducteur est composé d’une roue de
21 dents, l’arbre primaire, engrenant avec une roue de 59 dents, le pignon de descente emmanché
sur l’arbre secondaire.

Figure 65 – Réducteur mécanique (avec l’engrenage détaillé dans l’encadré rouge)

Deux machines de charge : chacune est placée dans une pièce isolée (pour ne pas rajou-
ter du bruit au banc). Ces machines de charges sont régulées en vitesse, elles permettent ainsi
d’imposer la vitesse et le couple résistant à la machine électrique. Elles reproduisent l’effet de
l’intégration du moteur dans son environnement réel (voiture + passagers). Un opérateur formé
et expérimenté assure le pilotage de ces machines via des logiciels dédiés à cet effet. La liaison
entre les machines de charges et le moteur électrique est schématisé sur la (Fig. 61).

Boitier de communication : La communication avec l’onduleur est assurée via un boitier
de communication de la marque Vector qui est piloté via le logiciel MORPHEE installé sur un
PC de banc. Plusieurs paramètres peuvent être modifiés, notamment la stratégie de modulation
(MLI), la fréquence de découpage, la valeur maximale de l’indice de modulation (surmodulation)
et la gestion des temps morts onduleurs. Les données de commandes (Id, Iq, If , Tension, etc)
sont sauvegardées sur le PC du banc et peuvent être post-traitées avec des logiciels dédiés comme
MORPHEE ou Concerto de la société AVL.

Interface de Monitoring : Un second PC avec un écran de monitoring en temps réel est
placé à l’exterieur du banc d’essais. Il permet de communiquer avec les machines de charges via
le logiciel MORPHEE et d’observer l’évolution en temps réel de certains paramètres clés, comme
les températures, le niveau de refroidissement, le couple et la vitesse.

Le logiciel LMS TestLab : Ce logiciel permet de communiquer en temps réel avec les
voies d’acquisition des signaux d’accéléromètres (pour la vibration) et des microphones (pour
l’acoustique). Le logiciel permet également de vérifier le bon fonctionnement des capteurs (ac-
céléromètres) et des microphones ainsi que la bonne acquisition des signaux avant d’entamer la

111



phase d’instrumentation du GMPe. Les données d’essais vibroacoustiques sont sauvegardées via
ce logiciel et peuvent également être analysées (suivi d’ordre pour les harmoniques de temps,
sonogrammes de pressions acoustiques, accélérations, déplacements). Il offre également la possi-
bilité d’exporter les données des signaux post-traités.

5.1.1 Instrumentation du groupe motopropulseur

Le groupe moto-propulseur électrifié GMPé est assemblé en dehors du banc d’essai puis
transporté et installé dans le banc d’essais (Fig. 66).

Figure 66 – GMP électrique instrumenté sur le banc d’essai vibroacoustique

Fig. 66 a) donne une vision du GMPé une fois mis dans la chambre semi-anéchoïque. Le
GMPé (machine électrique, réducteur et onduleur) est mis en évidence avec les supports méca-
niques nécessaires à sa suspension. Le sol et les supports sont couverts d’une mousse d’isolation

112



phonique. Nous signalons également la présence des éléments relatifs au système de refroidisse-
ment, les sondes de températures, les arbres de transmissions pour la liaison entre le GMPé et
les machines de charges ainsi que le système de liaison (en jaune Fig. 66 a) avec les machines de
charges placées dans deux pièces isolées du banc d’essais vibroacoustique.

Pour l’instrumentation vibratoire, cinq accéléromètres tri-axes sont répartis sur une partie
du carter du GMPé (Fig. 66 c).

Pour l’instrumentation acoustique, six microphones entourent le GMPè (à l’image de six faces
d’un cube) afin de capturer l’évolution du son et sa propagation. Ce choix est fait pour simplifier
l’analyse des données ; Il repose sur la base d’essais existants avec 32 microphones qui ont permis
de constater que les résultats acoustiques obtenus en utilisant six microphones sont représenta-
tifs. Une moyenne quadratique des signaux des six microphones est calculée pour donner l’image
globale du comportement acoustique du moteur.

Pour des raisons de planning d’essais vibroacoustiques et des ressources humaines, l’étude
vibratoire n’a pas été retenue et la priorité a été donnée aux mesures acoustiques.

5.1.2 Mesures acoustiques

Le son émis par la machine électrique peut être mesuré à l’aide des microphones associés à
un logiciel d’acquisition de signaux. Les microphones permettent de traduire les ondes sonores
en signaux électriques. Ces signaux subissent une amplification avant d’être analysés et traités
par le logiciel d’acquisition (LMS Testlab).

Dans cette campagne d’essais, nous avons utilisé des microphones de la Société Brüel&Kjaer
de type 4189 (Fig. 67). Ces microphones couvrent une plage de fréquence variant de 6,3 Hz à 20
kHz.

Fig. 67 rappelle les principales caractéristiques de ces microphones ainsi que le montage réalisé
lors de l’instrumentation du GMPé.

Figure 67 – Microphone Brüel&Kjaer Type 4189
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En théorie, une mesure acoustique parfaite nécessitera un endroit clos sans aucun obstacle qui
pourrait intercepter le trajet du son [4]. Afin de s’approcher de ces conditions idéales, le GMpé est
placé dans une chambre semi-anéchoïque (sol réfléchissant). Dans cet espace d’expérimentation
acoustique particulier, les murs et plafond sont équipés de matériaux avec une grande capacité
d’absorption des ondes sonores et une forte isolation par rapport à l’extérieur. Les supports et
suspensions utilisés sont également couverts d’un matériau doté d’une bonne capacité d’isolation
phonique (mousses d’isolation phonique). Dans ces conditions une onde sonore ne peut subir
qu’une réflexion par le sol pour être ensuite captée par la paroi d’un mur.

Afin de pouvoir mieux exploiter les mesures acoustiques du GMP électrique et analyser les
sonogrammes des pressions acoustiques, nous allons nous interesser à l’analyse modale pour iden-
tifier les fréquences des principaux modes mécaniques de la machine électrique.

5.2 Analyse modale issue du modèle de simulation mécanique

L’étude mécanique de la machine synchrone à rotor bobiné a été réalisée au sein du bureau
d’étude mécanique et simulations numériques sur le site de Lardy. Le stator du moteur comporte
48 encoches et a été modélisé sous un logiciel éléments finis en tenant compte de son intégration
dans son environnement réel (la raideur et la fixation d’un côté du stator). Afin de simplifier
l’analyse, seul le stator est étudié. Ce choix repose sur des résultats expérimentaux d’autres
études qui ont permis de montrer que les phénomènes prépondérants peuvent être observés avec
l’étude du comportement vibratoire du stator [8]. Le stator étant fixé par des vis, ces conditions
sont prises en compte dans le modèle mécanique.

Plusieurs simulations numériques ont été réalisées afin d’identifier les fréquences propres des
modes stator qui ont le plus d’impact dans l’étude vibratoire. Fig. 68 présente les résultats de
ces simulations numériques.
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Figure 68 – Analyse modale des modes du stator seul

Le tableau 3 présente les fréquences des modes stator obtenus par simulations numériques
du stator seul avec les conditions aux limites les plus proches de son intégration réelle dans le
GMPé.

Tableau 3 – Analyse modale obtenue par simulations numériques du stator seul :

Modes stator seul Fréquence ( Hz )
Flexion horizontale 339
Flexion verticale 400
Torsion 520
Torsion 620
2 lobes 498
3 lobes 986
4 lobes 2835
Respiration (Mode 0) 4790

5500
5800

La complexité de l’étude mécanique des modes du GMPé et l’absence d’une corrélation avec
une mesure expérimentale de fréquences propres sur le stator nous invitent à considérer les ré-
sultats de l’analyse modale issus des simulations numériques avec précautions. En effet, la masse
du GMPé complet et l’impact de la variation de la température sur la matrice de raideur du
système mécanique sont des paramètres qui peuvent contribuer à modifier les fréquences des
modes propres [70]-[72]. Néanmoins, les fréquences présentées au tableau 3 permettront avec les
sonogrammes de pressions acoustiques d’identifier les zones des fréquences de résonance pour les
éventuels modes stator.
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A présent, nous pouvons nous appuyer sur les résultats de cette analyse modale afin d’analyser
les résultats des essais vibroacoustiques. Ainsi, il est important d’aborder les origines des prin-
cipales raies d’harmoniques de la pression acoustique qu’on peut observer dans un sonogramme
de pression acoustique du GMPé.

5.3 Analyse de l’origine des harmoniques dans un spectrogramme de
pression acoustique du groupe motopropulseur

L’analyse spectrale des données de mesures des pressions acoustiques permet d’étudier le
contenu harmonique des ces signaux mesurés. Les raies harmoniques présentes dans un sono-
gramme de la pression acoustique ont un sens et une origine physique. L’électronique de puis-
sance, la construction de la machine électrique et le réducteur mécanique sont autant de sources
qui peuvent contribuer à la présence des raies d’harmoniques dans le sonogramme de la pression
acoustique.

Le sonogramme de la pression acoustique (Fig. 69) est obtenu lors d’un essai de montée en
vitesse (régime).

Figure 69 – Sonogramme de pression acoustique : montée en régime pour un couple de 30 Nm

Cette montée en vitesse consiste ici à faire varier progressivement la vitesse de 0 tr/min
jusqu’à une vitesse maximale (par exemple 13000 tr/min), pour réaliser un couple donné (s’il
est atteignable à cette vitesse maximale). Le relevé obtenu (Fig. 69) présente la fréquence des
signaux acoustiques en abscisse (axe x), la vitesse en ordonné (axe y) et la pression acoustique
(axe z).

Nous pouvons observer sur le sonogramme de la pression acoustique (Fig. 69) la présence des
différentes droites qui partent de l’origine (0 tr/min, 0 Hz) et d’autres autour d’une fréquence de
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découpage des courants MLI stator (à 10 kHz). Ces raies d’harmoniques de la pression acoustique
ne proviennent pas de la même source. L’origine de ces harmoniques de la pression acoustique
va être détaillée par la suite.

Une donnée également importante pour l’exploitation du sonogramme de la pression acous-
tique est la notion de mode mécanique à une fréquence donnée. En effet, la présence d’un éventuel
mode (la déformation naturelle de la structure) à une fréquence donnée pourrait être observée
(lors que le mode est excité à sa fréquence de résonance) sur le sonogramme de la pression acous-
tique. Il se traduit par une bande verticale avec des niveaux élevés de la pression acoustique
(Fig. 69 : la droite verticale entre 5000Hz et 6000Hz ).

Par la suite, nous allons aborder les principales sources des harmoniques de la pression acous-
tique qui proviennent du réducteur mécanique, du choix de nombre de pôles et du nombre
d’encoches stator de la machine électrique ainsi que du choix de la fréquence de découpage de
l’électronique de puissance (courants MLI).

Harmoniques du réducteur :
Le réducteur est constitué d’un jeu d’engrenages. Son rôle principal et d’adapter le couple et

la vitesse entre le moteur et la charge entrainée. La signature acoustique d’un réducteur dépend
fortement de sa construction. Fig. 70 illustre la définition de l’harmonique du pont réducteur,
calculée à partir du nombre de dents des pignons de l’arbre moteur et de l’arbre intermédiaire.

Figure 70 – Définition de l’harmonique du pont réducteur

Fig. 70 montre deux trains extérieurs à deux engrenages. Les deux couples de roues sont en
série. La roue dentée sur l’arbre moteur compte Z1 dents (21 dents), elle entraîne une roue de Z2
dents (41 dents) sur l’arbre intermédiaire. Une seconde roue plus petite sur l’arbre intermédiaire
de Z3 dents (15 dents) entraîne à son tour la plus grande roue de Z4 dents (59 dents) sur l’arbre
de sortie.

Le rang de l’harmonique du pont réducteur est défini par (5.1) :

Hpont = Z3Z1
Z2 = 1521

41 = 7.68 (5.1)
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Le bruit mécanique provenant du réducteur est décrit au sein du bureau d’étude mécanique
de l’entreprise comme un bruit proche du sirènement [73]. Des essais existants dans l’entreprise
ont montré que le réducteur contribue considérablement à l’émergence du bruit de sirènement
du GMPé. Les principales raies associées à ce bruit sont présentes dans le sonogramme de la
pression acoustique (Fig. 71).

Figure 71 – Principales raies d’harmoniques de pression acoustique provenant du réducteur :
Hpont et ses multiples ainsi que HZ1 et ses multiples

Nous retrouvons dans le sonogramme de la pression acoustique (Fig. 71) les rangs d’harmo-
niques de la pression acoustique associés au pont réducteur et ses multiples ainsi qu’au nombre
de dents de la roue de l’arbre moteur (de Z1 dents) et ses multiples.

Nous constatons que l’harmonique Hpont de la pression acoustique est le plus énergétique.
Mais il se trouve que le rang de l’harmonique de la pression acoustique associé au pont réducteur
(5.1) est très proche en valeur absolue du nombre de pôles de la machine électrique (8 pôles). Le
fait que ces deux harmoniques cohabitent pourrait expliquer le niveau acoustique generé par ces
deux harmoniques de la pression acoustique.

Nous allons maintenant nous intéresser aux harmoniques de la pression acoustique liés au
choix de quelques paramètres discrets de conception du moteur électrique.

Harmoniques de conception temporels :
Certains paramètres de conception du moteur électrique, à savoir le nombre de pôles, le

nombre d’encoches stator et le nombre de phases sont des éléments importants et ont une inci-
dence directe sur l’apparition des harmoniques dans le sonogramme de pression acoustique. Ces
harmoniques de la pression acoustique sont appelés les harmoniques de conception temporels. Ces
harmoniques se traduisent sur un sonogramme de la pression acoustique par des droites (Fig. 72)
qui partent de l’origine (0 tr/min, 0 Hz). Les rangs de ces harmoniques de la pression acoustique
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sont les pentes des droites observées sur le sonogramme (dans le plan Fréquence-Vitesse). Ces
pentes sont associées au nombre de pôles de la machine électrique et ses multiples, au nombre
d’encoches stator et ses multiples ainsi que les différentes combinaisons de ces nombres (Fig. 72).

Figure 72 – Harmoniques temporels dans un spectrogramme de pression acoustique

Fig. 72 met en valeur quelques raies d’harmoniques de conception temporels de la pression
acoustique. Elles sont parmi les plus significatives pour le moteur électrique.

Rappelons que le moteur électrique est triphasée et admet 8 pôles et 48 encoches au stator.
Ainsi, les principaux harmoniques de conception temporels de la pression acoustique, qui nous
intéressent en termes d’énergie acoustique, sont (Fig. 72) :

— L’harmonique de rang 8 (H8) : nombre de pôles au rotor
— L’harmonique de rang 24 (H24) : il provient du fait que la machine admet 3 phases et 8

pôles, le bruit associé à cette raie d’harmonique de pression acoustique est décrit au sein
du bureau d’étude mécanique de l’entreprise comme un bruit de sifflement machine

— L’harmonique de rang 48 (H48) : le nombre d’encoches au stator est à l’origine de l’har-
monique H48 de la pression acoustique (efforts de denture stator)

D’autres harmoniques de conception temporels peuvent être présents dans le sonogramme de
pression acoustique, notamment en basses fréquences. C’est le cas typiquement des raies harmo-
niques de la pression acoustique associées à une excentricité du rotor. Ils peuvent être nuisibles
dans certaines applications.

Raies d’harmoniques MLI associées à une fréquence de découpage :
Les tensions d’alimentation en sortie d’onduleur sont riches en harmoniques hautes fréquences

[19]. De même, les courants qui alimentent le moteur, qui peuvent être vus comme une image
des ces tensions, contiennent des harmoniques en hautes fréquences. Ces harmoniques hautes
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fréquences proviennent de la stratégie MLI (Modulation de Largeur d’Impulsion) employée pour
le découpage à une fréquence donnée (par exemple MLI 5 kHz ou MLI 10 kHz).

Pour notre application, ces fréquences de découpage sont suffisamment élevées mais ne sont
pas repoussées en dehors de la gamme des fréquences audibles (< 20 kHz). Ainsi, elle sont
capables de devenir rapidement nuisible. D’un côté par leur caractère de fréquence figée et de
l’autre par leur aspect haute fréquence.

Fig. 73 montre la signature acoustique des courants d’alimentation MLI associés à une fré-
quence de découpage de 5 kHz. En effet, les raies d’harmoniques de temps MLI de la pression
acoustique se traduisent, sur un sonogramme, dans le plan (Fréquence, Vitesse) par un réseau
de droites qui partent de la fréquence de découpage (ici 5 kHz) et ses multiples (par exemple
2 ∗ 5 = 10 kHz). Les pentes des ces droites sont les rangs des harmoniques de temps (à une
fréquence électrique donnée).

Figure 73 – Harmoniques de temps MLI 5 kHz dans un spectrogramme de pression acoustique

Pour mieux comprendre l’origine des harmonique de temps MLI, nous pouvons regarder
l’exemple des signaux (Fig. 74) présentés à titre pédagogique. Nous pouvons voir sur cette figure
(Fig. 74) la présence de trois signaux. Une onde porteuse de fréquence 5 kHz et de forme triangu-
laire, une onde modulante de fréquence 200 Hz nettement inférieure à la fréquence de la porteuse
(5 kHz) et un signal de sortie obtenu par comparaison à chaque instant entre l’amplitude de la
porteuse et celle de la modulante. C’est le principe d’une MLI Sinus-Triangle (Fig. 74 et Fig. 75).
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Figure 74 – Exemple pédagogique MLI Sinus-Triangle : porteuse à 5 kHz, Modulante à 200 Hz
et le signal de sortie

Figure 75 – Exemple pédagogique MLI : FFT du signal de sortie

Le signal de sortie issu de la MLI sinus-triangle peut être écrit sous forme d’un développement
en série de Fourier. On peut voir sur son spectre (Fig. 75 : jusqu’à 12 kHz), la présence d’un
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terme fondamental, suivi d’harmoniques centrés autour de la fréquence de découpage (5 kHz) et
ses multiples (2 ∗ 5 = 10 kHz).

Les fréquences des raies présentes autour de la fréquence de découpage 5 kHz et ses multiples
s’obtiennent par : la fréquence de découpage (ou ses multiples) ± le rang le l’harmonique de temps
MLI que multiplie la fréquence (électrique) du fondamental. Or lorsqu’on réalise une montée en
vitesse, la fréquence du fondamental varie linéairement avec la vitesse. D’ou le fait que les raies
d’harmoniques de temps MLI se traduisent par un réseau de droites autour de la fréquence de
découpage dans le sonogramme (fréquence en abscisse et vitesse en ordonnée) de la pression
acoustique (Fig. 73).

5.4 Définition de la pression magnétique radiale en dB

La pression magnétique radiale dans l’entrefer est obtenue par le tenseur de Maxwell. Elle
s’exprime, par la relation suivante (5.2) :

σr(t, θ) = 1
2µ0

(
B2

r_salient(t,θ) − B2
θ_salient(t,θ)) (5.2)

Où µ0 est la perméabilité du vide. Br_salient(t,θ) et Bθ_salient(t,θ) sont respectivement les
composantes radiale et orthoradiale de l’induction magnétique dans l’entrefer.

L’équation (5.2) permet de calculer la pression magnétique radiale spatio-temporelle, dans
l’entrefer de la machine. Pour mettre l’accent sur les harmoniques présents dans la pression
magnétique radiale, nous allons regarder l’évolution de cette pression dans l’entrefer en fonction
du temps à un endroit donné dans l’entrefer. Ceci revient à placer un capteur virtuel dans
l’entrefer et en face d’une dent stator (Fig. 76).

Figure 76 – Position spatiale du capteur virtuel permettant d’enregistrer l’évolution temporelle
de la pression magnétique radiale dans l’entrefer (face à la dent N°1 du stator)

Ce capteur nous permet d’enregistrer l’évolution temporelle de la pression magnétique radiale
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dans l’entrefer. Fig. 77 illustre l’allure de la pression magnétique radiale temporelle dans l’entrefer
face à la première dent du stator (vue par le capteur virtuel).

Figure 77 – Pression magnétique radiale temporelle dans l’entrefer face à la 1ère dent du stator :
If = 7A, Id = 6.9A et Iq = 204.2A à 7100 tr/min

Cette pression est calculée en charge avec une alimentation sinus. Elle admet comme période
(T/2), soit la moitié de la période électrique des courants stator T (T = 2.1 ms à 7100 tr/min).

L’analyse spectrale de la pression magnétique radiale nous permettra de connaître les raies
harmoniques présentes dans la pression magnétique radiale temporelle.

Nous nous sommes inspirés de la pression acoustique, qui est souvent définie en décibel en dB
pondération A, aussi bien dans la littérature [5] que dans les logiciels d’acquisition des mesures
acoustiques comme LMS Testlab utilisé dans la campagne d’essais vibroacoustiques.

C’est pourquoi, nous introduisons une fonction logarithmique décimale (20log10) pour expri-
mer les amplitudes des harmoniques de la pression magnétique radiale temporelle en dB.

Fig. 78 illustre les amplitudes et les rangs de raies d’harmoniques de la pression magnétique
radiale temporelle dans l’entrefer (présentée précédemment : Fig. 77).
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Figure 78 – Amplitudes de 13 premiers harmoniques présents dans la pression magnétique
radiale temporelle : a) amplitudes en valeur absolue et b) amplitudes en dB

Le passage des amplitudes des harmoniques de la pression magnétique en dB, permet de
rendre compte des ordres de grandeurs et semble plus adapté pour montrer la contribution des
petites amplitudes non nulles.

Nous allons pouvoir, par la suite, utiliser la notion des harmoniques de la pression magnétique
en dB Pa afin de les comparer avec leurs semblables de la pression acoustique en dB (A).

5.5 Comparaison du modèle analytique électromagnétique avec le mo-
dèle éléments finis et les essais acoustiques

Dans cette partie, nous souhaitons comprendre par le biais des modèles électromagnétiques
analytique et éléments finis l’impact de l’excitation rotor et des courants stator sur la pression
magnétique à différentes vitesses. Ainsi, nous avons voulu décomposer l’analyse en deux parties.
Tout d’abord, comprendre l’impact du courant rotor seul sur la pression magnétique (courants
stator nuls). Ensuite, comprendre l’impact des courants stator sur la pression magnétique en
l’absence d’une excitation au rotor (If nul). De même, nous souhaitons également, appliquer cette
même approche pour relever les mesures expérimentales de la pression acoustique dans les mêmes
conditions d’études considérées pour la pression magnétique. Mais les limites expérimentales nous
imposent une valeur minimale du courant d’excitation rotor fixée à If = 0.5A. Ainsi, nous avons
retenu deux cas de figure pour être examinés dans cette partie :

1. Fonctionnement à courants stators nuls (Is = 0 A) et courant d’excitation rotor
If variable à différentes vitesses : avec une approche analytique et éléments finis pour
la pression magnétique et une approche expérimentale pour la pression acoustique

2. Fonctionnement à courants stators variables et courant d’excitation rotor If
fixé à sa valeur minimale imposée pour le banc d’essais vibroacoustique (If =
0.5A) à différentes vitesses : avec toujours une approche analytique et éléments finis
pour la pression magnétique et une approche expérimentale pour la pression acoustique
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Pour les deux cas de figure, la machine est étudiée à 5 vitesses distinctes afin d’observer
l’évolution de pressions magnétique et acoustique en montée en vitesse.

5.5.1 Fonctionnement à Is = 0 A et If variable

L’objectif de cette étude est de valider le modèle électromagnétique analytique dans le cas
où seul le rotor est alimenté. Afin de valider les résultats électromagnétiques analytiques, des
simulations éléments finis électromagnétiques de la machine ont été réalisées. De plus, la pres-
sion acoustique issue des mesures expérimentales est analysée dans cette partie dans le but de
comprendre l’impact de l’excitation rotor seule (sans l’intervention du champ magnétique stator :
Is = 0 A) sur les raies d’harmoniques de la pression acoustique.

Conditions d’alimentation :
— Modèles électromagnétiques analytique et éléments finis : Is = 0 A et courant d’excitation

au rotor constant
— Essais acoustiques : Is = 0 A et courant d’excitation au rotor avec hachage à 5 kHz.

Pour cette étude, cinq commandes ont été choisies arbitrairement pour 5 vitesses distinctes
(tableau 4).

Tableau 4 – 5 commandes réalisées pour Is = 0A et If variable à cinq vitesses distinctes

Vitesse (tr/min) Courant Id (A) Courant Iq (A) Courant If (A)
1000 0 0 1
2000 0 0 2
4000 0 0 3
5000 0 0 4
7000 0 0 6

Nous rappelons que Id et Iq sont les composantes direct et en quadrature du courant Is dans
un repère de Park lié au rotor [75].

Fig. 79 montre les valeurs des courants If et Is pour les cinq vitesses étudiées. L’amplitude du
courant stator Is est imposée à 0 A. Le courant d’excitation rotor If évolue de façon croissante
en fonction de la vitesse.
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Figure 79 – Valeurs du courant If pour les différentes vitesses et le courant Is maintenu à 0 A

Dans l’étude de pressions électromagnétiques (analytique et éléments finis), le courant rotor
est pris constant. Cependant, dans les mesures expérimentales, le courant rotor contient des
harmoniques de hachage liés à la fréquence de hachage rotor fixée à 5 kHz.

Avant d’aborder les pressions magnétiques, nous allons décrire les essais en stabilisé (vitesse
fixe) qui ont permis d’obtenir les pressions acoustiques.

Description des essais en stabilisé : chaque essai consiste à imposer des consignes en
courants (Is = 0 A et If constant) à une vitesse donnée (selon le tableau 4) sur une durée de
temps fixée à 10s pour chaque essai.

Analyse de la pression acoustique issue des essais expérimentales :
Certaines raies d’harmoniques de conception temporels sont particulièrement intéressantes

pour notre moteur comme nous l’avons déjà mentionné dans la section dédiée à la description
des origines d’harmoniques dans la pression acoustique. De ce fait, nous allons nous limiter dans
cette étude, à l’analyse de l’évolution des raies harmoniques H8 (lié au nombre de pôles), H24
(sifflement moteur) et H48 (denture stator) de la pression acoustique.

Fig. 80 montre les résultats expérimentaux pour les raies harmoniques H8, H24 et H48 de la
pression acoustique lors de l’essai en stabilisé réalisé à 5000 tr/min en n’alimentant que le rotor
(If = 4 A).
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Figure 80 – Harmoniques H8, H24 et H48 de la pression acoustique en stabilisée (10 s) : vitesse
= 5000 tr/min , If = 4A et Is = 0 A

Nous pouvons remarquer que l’amplitude des trois harmoniques de la pression acoustique
varient pendant l’essai en stabilisé de 10s (Fig. 80). Pour l’analyse de la pression acoustique,
nous allons garder la valeur moyenne de chaque harmonique. Le tableau 5 résume les résultats
acoustiques obtenus pour les cinq essais en stabilisé réalisés à différentes vitesses.

Tableau 5 – Valeurs moyennes des harmoniques H8, H24 et H48 de la pression acoustique
obtenues lors des essais en stabilisé pour les cinq commandes réalisées

Mesure Vitesse Is If H8 en Pa dB(A) H24 en Pa dB(A) H48 en Pa dB(A)
N° : (tr/min) (A) (A) valeur moyenne valeur moyenne valeur moyenne

1 1000 0 1 17.15 21.9 26.68
2 2000 0 2 34.48 34.32 35.18
3 4000 0 3 62.04 43.87 36.88
4 5000 0 4 62.33 47.63 43.18
5 7000 0 6 70.72 48.44 40.3

Les amplitudes des harmoniques de la pression acoustique mesurée sont maintenant prêtes à
être analysées. Nous allons les présenter sous forme d’un suivi d’ordre. Ce suivi d’ordre consiste
à tracer l’évolution de l’amplitude de la raie harmonique à analyser en fonction de sa fréquence
(pour chaque vitesse). Le fait d’avoir la fréquence en abscisse a l’avantage de faciliter la lecture
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de la fréquence de la raie harmonique de la pression acoustique et de pouvoir comparer cette
fréquence avec les fréquences propres de modes mécaniques supposées (obtenues par simulations).
Le tableau 6 reprend la conversion des vitesses étudiées en fréquences pour les 5 mesures réalisées.

Tableau 6 – Fréquences associées aux harmoniques H8, H24 et H48 de la pression acoustique
pour les cinq mesures réalisées

Mesure Vitesse Fréquence (Hz) fréquence H8 fréquence H24 fréquence H48
N° : (tr/min) mécanique (Hz) (Hz) (Hz)

1 1000 16.67 133.33 400 800
2 2000 33.33 266.67 800 1600
3 4000 66.67 533.33 1600 3200
4 5000 83.33 666.67 2000 4000
5 7000 116.67 933.33 2800 5600

La fréquence mécanique en Hz et la vitesse en tr/min sont liées par la relation suivante (5.3) :

fmécanique = N

60 (5.3)

Pour obtenir les fréquences associées aux raies harmoniques 8, 24 et 48 de la pression acous-
tique, il suffit de multiplier la fréquence mécanique par le rang de la raie harmonique de la
pression acoustique en question (tableau 6).

Désormais, nous allons présenter et comparer les tendances d’évolutions des raies H8, H24 et
H48 de la pression magnétique radiale dans l’entrefer et de la pression acoustique en fonction de
la fréquence pour les cinq commandes réalisées (tableau 5).

Comparaison des Harmoniques H8 de la pression magnétique et de la pression
acoustique :

Harmonique H8 de la pression magnétique :
Commençons par l’harmonique de rang 8 des pressions magnétique et acoustique. Fig. 81

permet de voir l’évolution de l’harmonique 8 de pressions magnétiques issues du calcul analytique
linéaire et des simulation éléments finis non linéaires ainsi que la pression acoustique issue de 5
essais en stabilisé (tableau 5).
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Figure 81 – Comparaison des tendances d’évolution de l’harmonique de rang 8 de la pression
magnétique calculée en a) et de la pression acoustique mesurée en b)

Les résultats du modèle analytique linéaire (Fig. 81 a) sont fidèles aux simulations éléments
finis dans la zone de fonctionnement linéaire (If variant de 1A à 4A). Toutefois, dans la zone de
fonctionnement non linéaire, l’amplitude de l’harmonique de rang 8 de la pression magnétique
radiale est plus élevée en linéaire (modèle analytique) qu’en saturé (modèle éléments finis). C’est
le cas du dernier point (à 933.33 Hz pour l’harmonique 8 de pression magnétique, soit une vitesse
7000 tr/min) pour lequel le courant If (Fig. 79) vaut 6A. Á cette valeur de l’excitation rotor
If , on peut remarquer la présence de la saturation magnétique à travers l’analyse du niveau
d’induction magnétique dans le fer et de la courbe B(H) du matériau (Fig. 82).

Figure 82 – Niveau de saturation magnétique de la machine à If = 6A et Is = 0A : a) niveau
d’induction magnétique dans la machine à t = 0s pour une vitesse de 7000 tr/min et b) courbe
B(H) du matériau
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Harmonique H8 de la pression acoustique :
Pour la pression acoustique, la raie harmonique de rang 8 de la pression acoustique (Fig. 81

b) suit la même allure que celle de la pression magnétique.
En effet, l’harmonique 8 de la pression acoustique augmente avec l’augmentation du courant

rotor If . Son amplitude dépasse 60 dB(A) à une fréquence de 533.33 Hz. Ce niveau acoustique
pourrait être expliqué par la présence d’éventuels modes de torsion en basse fréquence déjà
identifiés par simulations numériques (tableau 3 : Torsion à 520 Hz et 620 Hz).

Aussi, on peut se référer au sonagramme (Fig. 72), malgré qu’il soit réalisé dans d’autres
conditions d’alimentation, pour uniquement voir plus clairement les éventuelles fréquences des
modes mécaniques dans la plage de fréquences couverte par l’harmonique H8 de la pression
acoustique. Le sonagramme montre que l’harmonique 8 de la pression acoustique traverse une
zone en basses fréquences (de 500 Hz à 900 Hz environ) qui semble être assez riche en modes
mécaniques de la structure du GMPé.

Comparaison des Harmoniques H24 de la pression magnétique et de la pression
acoustique :

Harmonique H24 de la pression magnétique :
La deuxième raie harmonique des pressions magnétique et acoustique qui va nous intéresser

est la raie de rang 24 (H24). Fig. 83 permet de voir l’évolution de l’harmonique 24 des pressions
magnétiques issues du calcul analytique linéaire et des simulation éléments finis non linéaires
ainsi que la pression acoustique issue des essais en stabilisé (tableau 5).

Figure 83 – Comparaison des tendances d’évolution de l’harmonique de rang 24 de la pression
magnétique calculée en a) et de la pression acoustique mesurée en b)

Les résultats du modèle analytique linéaire sont en concordance avec les résultats issus de
simulations éléments finis non linéaires (Fig. 83 a). En effet, Le comportement de l’harmonique
H24 de pression magnétique radiale est bien prédit par le modèle analytique linéaire, malgré un
écart en amplitude qui reste dans des proportions acceptables.

Harmonique H24 de la pression acoustique :
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D’un point de vue acoustique, la raie harmonique de rang 24 de la pression acoustique (Fig. 83
b) s’accroit avec l’augmentation du courant If . Elle évolue de manière similaire à l’allure de l’har-
monique H24 de la pression magnétique radiale.

Comparaison des Harmoniques H48 de la pression magnétique et de la pression
acoustique :

Harmonique H48 de la pression magnétique :
La dernière raie harmonique de pressions magnétique et acoustique qui va nous intéresser est

la raie de rang 48 (H48). Fig. 84 montre l’évolution de l’harmonique 48 de pressions magnétiques
issues du calcul analytique linéaire et des simulation éléments finis non linéaires ainsi que la
pression acoustique issue des essais en stabilisé (tableau 5).

Figure 84 – Comparaison des tendance d’évolution de l’harmonique de rang 48 de la pression
magnétique calculée en a) et de la pression acoustique mesurée en b)

La raie de l’harmonique de denture stator H48 de la pression magnétique radiale (Fig. 84 a) est
obtenue par le modèle analytique linéaire et des simulations éléments finis non linéaires. En dépit
des écarts en amplitude qui demeurent acceptables, les comportements des harmoniques H48
des pressions magnétiques radiales prédits par les deux modèles électromagnétiques (analytique
linéaire et éléments finis non linéaires) restent comparables.

Harmonique H48 de la pression acoustique :
La raie harmonique de rang 48 de la pression acoustique (Fig. 84 b) va dans le même sens

d’évolution que l’harmonique H48 de la pression magnétique. Néanmoins, la raie de l’harmonique
H48 de la pression acoustique est amplifiée quand elle croise un mode mécanique de la structure
du GMPé. En effet, le pic de l’harmonique H48 de la pression acoustique à 4000 Hz (Fig. 84 b)
laisse penser à la présence d’un mode de la structure mécanique à cette fréquence. Ce mode peut
être observé sur le sonagramme (Fig. 72) autour de la fréquence 4000 Hz (en abscisse) malgré que
le sonagramme soit obtenu dans d’autres conditions d’alimentation (on l’observe pour l’aspect
fréquentiel uniquement).
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De plus, l’excitation au rotor est hachée à 5 kHz pour les essais. Il se trouve que la fréquence
4000 Hz correspond à la fréquence de l’harmonique de temps de rang 3 (issue du hachage au
rotor à 5kHz) de la pression acoustique à 5000 tr/min. Cette fréquence s’obtient par (5.4) :

f3Hachage = fHachage − 3pfmécanique = 5000 − 3 ∗ 4 ∗ 83.33 = 4000Hz (5.4)

Le hachage à 5 kHz est présent dans les courants rotor If pour les mesures acoustiques, il
pourrait contribuer au pic observé sur l’harmonique H48 de la pression acoustique à 5000 tr/min.
Mais le hachage de l’excitation au rotor n’est pas pris en compte à ce stade de l’étude dans le
calcul analytique et les simulations éléments finis des pressions magnétiques. Ceci pourrait ex-
pliquer l’absence d’un pic à 4000 Hz sur l’harmonique H48 de la pression magnétique radiale.

Pour finir, dans cette partie, nous avons pu mettre en avant l’impact de l’excitation rotor
(If) sur la pression acoustique en l’absence d’une alimentation au stator (Is = 0A). L’évolution
globale des harmoniques des pressions acoustique et magnétique s’est montrée comparable à
plusieurs reprises. Ceci malgré l’absence de la prise en compte du hachage du courant rotor et
malgré aussi la complexité mécanique associée à l’architecture du GMPé et de son rayonnement
acoustique.

5.5.2 Fonctionnement à Is variable et If constant

Dans cette partie, nous allons étudier la sensibilité des harmoniques de la pression magné-
tique radiale et de la pression acoustique aux variations des courants stator (donc au champ
magnétique tournant du stator). De ce fait, nous allons garder l’excitation rotor à sa valeur mi-
nimale admissible au banc d’essais vibroacoustiques, soit If = 0, 5A. Les essais ont été réalisés
en stabilisé et nous allons les décrire ci-après.

Description des essais en stabilisé : chaque essai consiste à appliquer les consignes en
courants (Id, Iq et If = 0, 5A) à une vitesse donnée afin d’obtenir un couple mesuré de 0Nm
sur une durée de 10s.

Calcul des courants de commandes Id et Iq : La valeur minimale du courant If étant
imposée à If = 0, 5A. Il nous a fallu trouver un moyen pour calculer les courants Id et Iq requis
pour avoir un couple mesuré de 0 Nm pour chaque point de fonctionnement à réaliser.

Ainsi, nous avons utilisé un outil de modélisation interne à l’entreprise qui nous a permis
d’obtenir les courants (Id et Iq) à appliquer pour réaliser le couple électromagnétique requis afin
d’avoir un couple mesuré d’environ 0 Nm. Cet outil fonctionne sur le principe d’une optimisation
énergétique du moteur (en minimisant les pertes moteur). Mais sa présentation sort du cadre de
cette étude.

Le tableau 7 résume les cinq commandes générées par cet outil pour 5 vitesses distinctes
ainsi que les valeurs moyennes du couple mesuré.

Fig. 85 montre le courant rotor If (0, 5A), l’évolution de l’amplitude crête du courant stator
(Ismax =

√
Id2 + Iq2) ainsi que l’angle de défluxage Ψ (atan( Id

Iq )) pour les 5 vitesses étudiées.
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Tableau 7 – Essais à If = 0, 5A et Is variable pour les 5 commandes réalisées

Régime Courant Courant Courant Angle défluxge Courant Couple moyen
(tr/min) Id (A) Iq (A) Is crête (A) Ψ (°) If (A) mesuré (Nm)

3500 -0,595 6,987 7 −4, 87 0,518 1,398
4650 -25,735 172,987 174,9 −8, 46 0,5 0,124
6000 -25,389 159,951 161,95 −9, 02 0,501 0,414
7000 -24,774 149,774 151,8 −9, 39 0,5 0,386
7500 -24,251 101,727 104,58 −13, 4 0,506 0,93

Figure 85 – Courant Is et If ainsi que l’angle de défluxage Ψ pour les 5 commandées réalisées

Rappel des conditions d’alimentation :
— Modèles électromagnétiques analytique et éléments finis : courants stator purs sinus et

courant d’excitation au rotor constant (If = 0, 5 A)
— Essais acoustiques : courants du stator avec découpage à 10 kHz et courant d’excitation

du rotor avec hachage à 5 kHz (If = 0, 5 A en valeur moyenne).

Explication du choix de 5 vitesses moteur étudiées : Les cinq vitesses moteur ont
été choisies à partir d’une première analyse d’un sonogramme d’une montée en vitesse qui a
permis d’avoir une vision globale du comportement acoustique du moteur (Fig. 72). Ensuite, les
fréquences supposées des modes stator obtenues par simulation numérique ont guidé le choix des
vitesses à étudier afin de cibler les principales raies d’harmonique de conception temporels de la
pression acoustique de rang 8, 24 et 48.

Le tableau 8 récapitule la logique suivie pour le choix des vitesses moteur.
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Tableau 8 – Choix de régimes moteur à étudier pour les essais à If constant et Is variable

Modes Fréquence Harmonique de Régime calculé Régime retenu
stator seul (Hz) pression acoustique (tr/min) (tr/min)

Torsion 620 H8 4650 4650
Respiration (Mode 0) 4790 H48 5987.5 6000
Respiration (Mode 0) 5500 H48 6875 7000

4 lobes 2835 H24 7087.5 7000
3 lobes 986 H8 7395 7500

La vitesse de 3500 tr/min a été rajoutée aux vitesses à étudier pour voir le comportement
des harmoniques de pressions acoustiques à basses vitesses.

Les fréquences supposées des modes mécaniques (tableau 8) étant obtenues uniquement par
simulations numériques, ce choix de régimes permettra de voir si les harmoniques de pression
acoustique vont réagir fortement à ces fréquences identifiées comme propices pour une éventuelle
résonance mécanique.

Pour analyser l’évolution des harmoniques des pressions magnétique et acoustique du moteur,
nous allons nous intéresser aux raies principales d’harmoniques de conception temporels H8, H24
et H48 présents dans la pression magnétique radiale temporelle et la pression acoustique.

Comparaison des Harmoniques H8 de la pression magnétique et de la pression
acoustique :

Harmonique H8 de la pression magnétique :
Les résultats de l’harmonique H8 de la pression magnétique radiale temporelle sont obtenus

par le modèle analytique linéaire et des simulations éléments finis non linéaires (Fig. 86 a). Ces
résultats montrent un bon accord entre les deux modèles électromagnétiques.

Figure 86 – Comparaison de l’évolution de l’harmonique de rang 8 de la pression magnétique
calculée en a) et de la pression acoustique mesurée en b) : If constant et Is variable
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De surcroît, la tendance d’évolution de l’harmonique H8 de la pression magnétique radiale
(Fig. 86 a) semble être dictée par l’évolution de la valeur crête du courant Is (Fig. 85 a) lorsque
l’excitation rotor If est maintenue constante pour les 5 vitesses étudiées. En effet, l’harmonique
H8 de la pression magnétique évolue dans le même sens que la valeur crête du courant Is (avec
des courants stator purs sinus pour le calcul analytique et simulations éléments finis).

Harmonique H8 de la pression acoustique :
Fig. 86 b) montre l’évolution de l’harmonique de rang 8 de la pression acoustique. Pour les cinq

vitesses choisies pour ces essais à If constant, la raie H8 de la pression acoustique traverse une
zone basses fréquences (de 467Hz à 1000Hz) assez riche en modes mécaniques (voir sonogramme
Fig. 72 pour la plage de fréquence couverte par l’harmonique H8 de la pression acoustique).

En l’occurrence, le pic observé sur l’harmonique H8 de la pression acoustique à 620Hz (Fig. 86
b) pourrait provenir typiquement d’une résonance mécanique. En effet, la pression magnétique
étant la plus élevée à 620Hz (Fig. 86 a) et la présence d’un mode de torsion supposé à cette
même fréquence (tableau 3 : Torsion à 620Hz : par simulation mécanique), sont deux éléments
qui favorisent l’apparition d’une forte amplitude de l’harmonique H8 de la pression acoustique
pour ce point de fonctionnement (plus de 7 dB(A) par rapport aux deux points de fonctionnement
à 467Hz et 800Hz).

Pour les deux derniers points de fonctionnement, la raie H8 de la pression acoustique (Fig. 86
b) continue à croître malgré la baisse de la raie H8 de la pression magnétique radiale (Fig. 86 a).
En effet, les fréquences à ces deux points de fonctionnement encadrent la fréquence supposée du
mode 3 lobes du stator (tableau 3 : mode 3 lobes à 986Hz) obtenue par simulation numérique.
Ceci pourrait être à l’origine de cette augmentation de la raie H8 de la pression acoustique à
933Hz et à 1000Hz.

Comparaison des Harmoniques H24 de la pression magnétique et de la pression
acoustique :

Harmonique H24 de la pression magnétique :
A présent, nous allons regarder l’évolution de l’harmonique de rang 24 de pressions magné-

tique et acoustique. Cette évolution est reportée sur la figure suivante (Fig. 87).
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Figure 87 – Comparaison de l’évolution de l’harmonique de rang 24 de la pression magnétique
calculée en a) et de la pression acoustique mesurée en b) : If constant et Is variable

Les deux modèles électromagnétiques, analytique linéaire et éléments finis non linéaires, sont
en très bonne correspondance (Fig. 87 a). En effet, la raie de H24 de la pression magnétique
est prédite avec une très bonne précision. Aussi, elle obéit, dans ces conditions d’alimentation
(tableau 7), aux mêmes tendances d’évolution de la valeur crête du courant Is (courants stator
purs sinus pour le calcul analytique et les simulations éléments finis) pour les 5 vitesses réalisées.

Harmonique H24 de la pression acoustique :
Concernant l’harmonique H24 de la pression acoustique (Fig. 87 b), il évolue, pour les trois

premiers points de fonctionnent, de façon comparable à l’harmonique H24 de la pression magné-
tique (Fig. 87 a). Cependant, l’amplitude de la raie harmonique H24 de la pression acoustique fait
un saut d’environ 10 dB(A) à la fréquence de 2800 Hz par rapport au point de fonctionnement
précédent (à 2400 Hz). Force est de constater que les deux derniers points de fonctionnent à 2800
Hz et 3000 Hz encadrent la fréquence supposée du mode 4 lobes du stator qui se trouve à 2835
Hz d’après l’analyse modale obtenue par simulation numérique (tableau 3 : mode 4 lobes à 2835
Hz). Ceci pourrait expliquer la tendance d’augmentation de la raie H24 de la pression acoustique
à ces deux fréquences (Fig. 87 b à 2800 Hz et 3000 Hz).

Comparaison des Harmoniques H48 de la pression magnétique et de la pression
acoustique :

Nous allons aborder maintenant l’évolution de l’harmonique de rang 48 de pressions magné-
tique et acoustique (Fig. 88).
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Figure 88 – Comparaison de l’évolution de l’harmonique de rang 48 de la pression magnétique
calculée en a) et de la pression acoustique mesurée en b) : If constant et Is variable

Harmonique H48 de la pression magnétique :
D’un point de vue pression magnétique, nous pouvons trouver une cohérence entre les résul-

tats du modèle électromagnétique analytique et ceux issus de simulations éléments finis vis-à-vis
de l’évolution de la raie H48 de la pression magnétique (Fig. 88 a). En effet les deux modèles
électromagnétiques (analytique et éléments finis) donnent la même tendance de l’harmonique
H48 de pression magnétique radiale. Également, la variation de l’amplitude crête du courant
Is, qui a la même loi d’évolution (Fig. 85), semble bien être à l’origine de ce comportement de
l’harmonique H48 de la pression magnétique radiale lorsque le courant If est constant et que le
moteur reste dans sa zone de fonctionnement linéaire.

Harmonique H48 de la pression acoustique :
Pour ce qui est de la pression acoustique, la raie de l’harmonique H48 de cette pression (Fig. 88

b) semble respecter la même loi de variation que l’harmonique H48 de la pression magnétique
radiale, hormis les deux points de fonctionnement à 4800 Hz et 5600 Hz. Mais, pour ces deux
fréquences en question, nous pouvons voir qu’ils sont très proches des fréquences supposées d’un
mode de respiration stator (tableau 8 : mode 0 à 4790Hz ou 5500Hz) obtenues par simulations
numériques. Ce résultat est intéressant, car il montre que l’amplitude de l’harmonique H48 de
la pression acoustique a bien réagi dans le sens de l’hypothèse de la présence d’éventuels modes
stator autour de ces deux fréquences.

Pour conclure sur cette partie, nous avons pu mettre en avant l’impact des courants stator
sur la pression acoustique en gardant l’excitation du rotor (If) constante. Le choix des vitesses
(fréquences) étudiées a été judicieux. En effet, il nous a permis d’observer des pics sur les raies
harmoniques de la pression acoustique aux fréquences supposées pour les modes stator identi-
fiées dans le tableau 8. De plus, l’évolution globale des harmoniques des pressions acoustique et
magnétique, hors zones de résonance mécanique, est en bonne adéquation. Ceci malgré l’absence
de la prise en compte du découpage des courants stator dans les modèles électromagnétiques
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(sachant que les courants stator aux essais sont découpés à 10 kHz) et malgré aussi toute la
complexité mécanique et le rayonnement acoustique du GMPé.

5.6 Effet de la commande (Id, Iq et If) sur les pressions magnétiques
et acoustiques du moteur

Pour réaliser un point de fonctionnement du moteur, défini par un couple et une vitesse,
nous avons besoin de calculer une commande (Id, Iq et If) permettant de réaliser ce point
de fonctionnement souhaité. En effet, cette commande est souvent choisie pour être optimale
d’un point de vue énergétique (en minimisant les pertes) mais pas d’un point de vue acoustique.
Ainsi, nous allons générer et comparer plusieurs commandes qui réalisent le même point de
fonctionnement (s’il est réalisable par le moteur). L’objectif est de mener la comparaison de
l’effet de la commande (Id, Iq et If) sur les harmoniques de la pression magnétique radiale et
de la pression acoustique. Pour ce faire, nous allons regarder 5 commandes distinctes permettant
de réaliser le point même de fonctionnement et analyser leur impact sur les raies principales des
pressions magnétiques et acoustiques.

Choix du point de fonctionnement : nous avons voulu nous intéresser au fonctionnement
en couple négatif pour la machine électrique. Pour cela, le couple −40 Nm a été retenu pour cette
étude car il fait partie des couples négatifs clés souvent analysés lors des essais NVH. Fig. 89
montre le sonogramme de la pression acoustique relevé lors des essais au banc vibroacoustique.

Figure 89 – Sonogramme de la pression acoustique pour un couple de −40 Nm

Le point de fonctionnement −40 Nm à 7500 tr/min est particulièrement intéressant. En effet,
à cette vitesse, les fréquences des raies H8, H24 et H48 de la pression acoustique semblent être très
proches des fréquences d’éventuels modes mécaniques (Fig. 89 : zones de fréquences encadrées
en vertical). Le tableau 9 rappelle les fréquences associées aux harmoniques H8, H24 et H48 de
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la pression acoustique à 7500 tr/min ainsi que les fréquences supposées des modes mécaniques
(respiration, 2 lobes et 3 lobes) stator seuls obtenues par simulations numériques.

Tableau 9 – Fréquences des harmoniques H8, H24 et H48 de la pression acoustique pour le point
de fonctionnement (−40 Nm, 7500 tr/min) VS les fréquences supposées des modes mécaniques

Vitesse Harmonique de la Fréquence Mode Fréquence (Hz)
(tr/min) pression acoustique associée (Hz) stator seul (simulations)

7500 H8 1000 3 lobes 986
7500 H24 3000 4 lobes 2835
7500 H48 6000 Respiration (Mode 0) 5800

La commande (Id, Iq et If) qui a permis de réaliser le point de fonctionnement (−40 Nm,
7500 tr/min) est la suivante : (Idréf = −30.2 A, Iqréf = −117.4 A et Ifréf = 4.4 A). Elle sera
prise comme référence (noté CmdRéf). Nous avons généré 4 autres commandes à la même tension
de bus continue DC de 390 V, qui permettent de réaliser ce même point de fonctionnement.

La démarche suivie est décrite ci-après.
Calcul des commandes Id, Iq et If :
Les commandes If , Id et Iq sont générées par un outil de modélisation interne à l’entreprise.

Cet outil fonctionne sur le principe d’une optimisation énergétique du moteur (en minimisant
les pertes moteur). Nous avons fixé la vitesse à 7500 tr/min et le couple à −40Nm. Les 4 com-
mandes, pour ce point de fonctionnement, ont été obtenues à une tension de bus DC constante
de 390 V, en suivant la logique suivante :

— Commande N°1 : pour cette commande, on fige le courant d’excitation rotor à une valeur
If1 < Ifréf et on laisse l’outil d’optimisation trouver les valeurs de Id1 et Iq1 requises
pour réaliser ce point de fonctionnement.

— Commande N°2 : pour cette commande, on fige le courant d’excitation du rotor à une va-
leur comprise entre If1 et Ifréf soit (If1 < If2 < Ifréf ) et on laisse l’outil d’optimisation
trouver les valeurs de Id2 et Iq2 nécessaires pour réaliser le point de fonctionnement.

— Commande N°3 : cette commande est prise comme référence, elle vaut CmdRéf .
— Commande N°4 : pour cette commande, on fige le courant d’excitation du rotor à une

valeur If4 > Ifréf et on laisse l’outil d’optimisation trouver les valeurs de Id4 et Iq4
requises pour réaliser le point de fonctionnement.

— Commande N°5 : pour cette commande, on fige le courant d’excitation du rotor à une
valeur supérieure à If4 soit If5 > If4 > Ifréf et on laisse l’outil d’optimisation trouver
les valeurs de Id5 et Iq5 nécessaires pour réaliser le point de fonctionnement.

Les 4 commandes obtenues ainsi que la commande prise comme référence, ont servi pour
réaliser des essais en stabilisé. La commande prise comme référence (CmdRéf), a été désignée
par ’Commande N°3’ pour faciliter la comparaison des résultats.

Description des essais en stabilisé : ces essais consistent à appliquer les consignes en
courants (If , Id et Iq) de chaque commande à une vitesse de 7500 tr/min afin de réaliser le
couple souhaité (−40 Nm) sur une durée de temps (10 s : cette durée est largement suffisante
car à 7500 tr/min la période des courants stator est de 2 ms).
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Le tableau 10 résume les 5 commandes qui ont été réalisées pour ces essais ainsi que les valeurs
moyennes du couple mesuré. Les couples moyens mesurés sont très proches entre eux malgré un
écart maximal d’environ 1.2 Nm.

Tableau 10 – 5 commandes pour réaliser un couple de −40Nm à 7500 tr/min

Numéro de Courant Is Angle Courant Id Courant Iq Courant If Couple moyen
commande (A) Ψ (°) (A) (A) (A) mesuré (Nm)

1 258 -169,6 -46,7 -253,7 2,6 -43
2 206 -167,6 -44,4 -201,2 3 -44.2
3 121,3 -165,6 -30,2 -117,4 4,4 -44
4 97,7 -167,5 -21,2 -95,4 6 -43.5
5 92,3 -169,5 -16,8 -90,8 6,9 -43.2

L’angle Ψ (atan( Id
Iq )) ne varie pas beaucoup pour les 5 commandes réalisées (tableau 10).

Fig. 90 montre l’évolution du courant d’excitation rotor If ainsi que les valeurs crêtes du courant
stator (Is =

√
Id2 + Iq2) pour les 5 commandes réalisées.

Figure 90 – Couple −40 Nm, vitesse 7500 tr/min : évolution des courants If et Is crête

Nous constatons que d’un côté, lorsque nous avons baissé le courant d’excitation rotor If
pour les commandes N°1 et N°2 par rapport à la commande N°3 (CmdRéf), la valeur crête du
courant Is a augmenté afin de compenser la baisse du champ magnétique rotor et ainsi pouvoir
maintenir le couple à sa valeur désirée. De l’autre côté, lorsque nous avons augmenté la valeur
du courant If pour les commandes N°4 et N°5 par rapport à la commande N°3, la valeur crête
du courant Is a baissé afin de compenser l’augmentation du champ magnétique rotor et ainsi
pouvoir garder la valeur du couple souhaitée.

Rappel des conditions d’alimentation :
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— Modèles électromagnétiques analytique et éléments finis : courants stator purs sinus et
courant d’excitation au rotor constant

— Essais acoustiques : courants stator avec découpage à 10 kHz et courant d’excitation au
rotor avec hachage à 5 kHz .

À présent, nous pouvons regarder l’évolution des harmoniques des pressions magnétique et
acoustique du moteur. Pour cela, nous allons nous intéresser aux raies principales d’harmoniques
de conception temporels H8, H24 et H48 présents dans les pressions magnétique radiale temporelle
et acoustique.

Comparaison des harmoniques H8 de la pression magnétique et de la pression
acoustique :

Fig. 91 compare les résultats des calculs et simulations électromagnétiques et les mesures
acoustiques pour l’harmonique H8 de la pression magnétique et de la pression acoustique.

Figure 91 – Couple −40 Nm, vitesse 7500 tr/min : évolution de l’harmonique de rang 8 de la
pression magnétique et de la pression acoustique

Harmonique H8 de la pression magnétique :
Tout d’abord, commençons par la pression magnétique. Le comportement de l’harmonique

H8 de la pression magnétique radiale est présenté par Fig. 91 a). Le modèle analytique électro-
magnétique linéaire (CM linéaire) donne des résultats cohérents avec les simulations éléments
finis. Il permet également d’avoir une bonne prédiction des raies harmoniques H8 de la pression
magnétique radiale pour les commandes N°1, N°2 et N°3 pour lesquelles les valeurs de courant If
sont les plus petites. Pour les commandes N°4 et N°5, la saturation magnétique semble rentrer en
jeu et creuser l’écart entre les deux modèles électromagnétiques (analytique linéaire et éléments
finis non linéaires). On peut remarquer le début d’apparition de la saturation magnétique à tra-
vers l’analyse du niveau d’induction magnétique dans le fer et de la courbe B(H) du matériau
(Fig. 92) pour la commande N°3.
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Figure 92 – Niveau de saturation magnétique de la machine pour la commande N°3 (CmdRéf) :
a) niveau d’induction magnétique dans la machine à t = 0s et b) la courbe B(H) du matériau

Harmonique H8 de la pression acoustique :
Pour la pression acoustique, l’évolution de l’harmonique H8 de la pression acoustique est

donnée par Fig. 91 b).
Tout d’abord, nous pouvons voir que la réponse de l’harmonique H8 de la pression acous-

tique est en bonne concordance avec l’évolution de l’harmonique H8 de la pression magnétique
radiale. Ensuite, les commandes N°1 et N°2 ont permis un gain d’environ 3 dB(A) par rapport
à la commande N°3 sur l’harmonique H8 de la pression acoustique. Cependant les commandes
N°4 et N°5 ont augmenté la valeur de l’harmonique H8 de la pression acoustique de 2 à 3 dB
(Fig. 91 b) par rapport à la commande N°3. En conséquence, la commande N°3 n’est pas la plus
optimale d’un point de vue acoustique pour l’harmonique H8 de la pression acoustique.

Comparaison des harmoniques H24 de la pression magnétique et de la pression
acoustique :

Fig. 93 compare les résultats des calculs et simulations électromagnétiques et les mesures
acoustiques pour l’harmonique H24 de la pression magnétique et de la pression acoustique.
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Figure 93 – Couple −40 Nm, vitesse 7500 tr/min : évolution de l’harmonique de rang 24 de la
pression magnétique et de la pression acoustique

Harmonique H24 de la pression magnétique :
À propos de l’harmonique H24 de la pression magnétique, les résultats obtenus sont présentés

par Fig. 93 a). Pour les commandes N°1 à N°3, nous obtenons les mêmes ordres de grandeurs
pour l’harmonique H24 de la pression magnétique radiale avec les deux modèles analytique et
éléments finis. En revanche, pour les commandes N°4 à N°5, les valeurs de la raie H24 de la
pression magnétique radiale prédites par le modèle analytique linéaire sont un peu éloignées des
celles obtenues par les éléments finis non linéaires. Cela est dû à la non-linéarité du matériau
dans le modèle éléments finis (courbe B(H) : Fig. 92 b). Toutefois, le comportement global du
modèle analytique est plutôt satisfaisant.

Harmonique H24 de la pression acoustique :
Pour la pression acoustique, l’évolution de l’harmonique H24 de la pression acoustique est

donnée par Fig. 93 b).
L’harmonique H24 de la pression acoustique se comporte de façon comparable à l’harmonique

H24 de la pression magnétique radiale. D’un point de vue niveau de pression acoustique, la com-
mande N°4 réduit de très peu (environ 1 dB) le niveau de H24 de la pression acoustique par
rapport à la commande N°3. De ce fait, on peut dire que la commande N°3 reste quasi-optimale
selon le critère du niveau de l’harmonique H24 de la pression acoustique.

Comparaison des harmoniques H48 de la pression magnétique et de la pression
acoustique :

Fig. 94 compare les résultats des calculs et simulations électromagnétiques et les mesures
acoustiques pour l’harmonique H48 de la pression magnétique et de la pression acoustique.
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Figure 94 – Couple −40 Nm, vitesse 7500 tr/min : évolution de l’harmonique de rang 48 de la
pression magnétique et de la pression acoustique

Harmonique H48 de la pression magnétique :
Pour l’analyse de l’harmonique H48 de la pression magnétique radiale (Fig. 94 a), nous

trouvons que le modèle analytique linéaire et les simulations éléments finis non linéaires sont
comparables pour la raie H48 de la pression magnétique radiale. Particulièrement, pour les com-
mandes N°1 à N°4 qui sont en bonnes concordances. En effet, le comportement global de deux
modèles électromagnétiques évolue dans le même sens. Toutefois, la commande N°5 présente un
écart un peu plus notable. Cet écart pourrait provenir de l’effet la non-linéarité du matériau dans
le modèle éléments finis (courbe B(H) : Fig. 92 b).

Harmonique H48 de la pression acoustique :
Au sujet de la pression acoustique, l’évolution de l’harmonique H48 de la pression acoustique

est donnée par Fig. 94 b).
Nous pouvons remarquer que l’harmonique H48 de la pression acoustique (Fig. 94 b), suit

globalement la même tendance que la raie H48 de la pression magnétique radiale (pour les deux
modèles électromagnétiques : CM linéaire et éléments finis non linéaires).

D’un point de vue pression acoustique, la commande N°3 reste la plus optimale avec le niveau
acoustique le plus bas pour les 5 commandes réalisées. Les commandes N°1 et N°2 ont généré 5
à 7 dB (A) par rapport à la commande N°3 sur l’harmonique H48 de la pression acoustique.

Bilan :
Fig. 95 montre une comparaison du niveau des harmoniques H8, H24 et H48 des pressions

magnétiques et acoustiques pour les 5 commandes réalisées.
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Figure 95 – Comparaison du bilan des 5 commandes en termes des harmoniques H8, H24 et
H48 des pressions magnétiques et acoustiques : couple −40 Nm, vitesse 7500 tr/min

On peut remarquer que globalement, la meilleure commande d’un point de vue acoustique
pour chaque harmonique de la pression acoustique (avec le niveau acoustique le plus faible)
s’avère être la meilleure d’un point de vue harmoniques de la pression magnétique (niveau le
plus bas). Aussi, la plus mauvaise commande d’un point de vue acoustique (niveau le plus élevé),
semble l’être également d’un point de vue harmoniques des pressions magnétiques.

D’un point de vue acoustique :
Pour conclure sur ce cas d’étude à couple négatif, nous pouvons remarquer que la commande

N°3 (Fig. 95), qui est prise comme référence (car optimale d’un point de vue minimisation des
pertes moteur), est quasi-optimale d’un point de vue acoustique pour la raie H24 (Fig. 93 b) et
optimale pour la raie H48 (Fig. 94 b) de la pression acoustique mesurée.

Pour l’harmonique H8 de la pression acoustique (Fig. 95), les commandes N°1 et N°2 réduisent
la raie H8 de pression acoustique d’environ 3 dB(A) (Fig. 91 b) par rapport à la commande
N°3. Cependant ces mêmes commandes (N°1 et N°2) augmentent considérablement le niveau de
H24 (Fig. 93 b) et H48 (Fig. 94 b) de la pression acoustique (de 3 dB(A) à 7 dB(A) environ) par
rapport à la commande N°3.

La commande N°3 est la quasi-optimale pour ce cas d’étude (Fig. 95), car les raies H24
(sifflement moteur) et H48 (efforts de denture stator) de la pression acoustique sont plus critiques
pour le moteur et on cherche à les réduire considérablement.

D’un point de vue magnétique :
Le modèle analytique électromagnétique s’est montré capable d’aider à prédire la commande

optimale ou quasi-optimale pour les principaux harmoniques des pressions magnétiques radiales
étudiées (H8, H24 et H48 de la pression magnétique radiale). Cette prédiction est en accord avec
les mesures des pressions acoustiques, notamment quand l’écart entre deux mesures d’une raie
de pression acoustique devient significatif (3 dB(A) ou plus). C’est le cas, par exemple, pour les
deux commandes N°1 et N°2 par rapport à la commande N°3. En effet, pour ces commandes
la tendance des principaux harmoniques de la pression acoustique est globalement retrouvée sur
l’évolution des harmoniques de de la pression magnétique radiale issus du modèle analytique et
des éléments finis (Fig. 95).

Dans la prochaine section de ce chapitre, nous allons enrichir le modèle analytique électroma-
gnétique à travers la prise en compte de l’effet du découpage sur les courants du stator et l’effet
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du hachage sur le courant d’excitation du rotor.

5.7 Effet des courants MLI à 10kHz et 5kHz sur les comportements
magnétique et acoustique du moteur

Le moteur synchrone à rotor bobiné dispose de deux sources d’alimentation, la première au
stator et la seconde au rotor.

Côté stator, le moteur est alimenté par un onduleur triphasé de tension. La technique de
pilotage de l’onduleur est de type MLI (Modulation en Largeur d’Impulsions) vectorielle notée
SVM (Space Vector Modulation). Les tensions de sortie de l’onduleur sont par construction
découpées et riches en harmoniques. Le choix de la fréquence de découpage de l’onduleur a
une incidence directe sur la qualité des courants au stator. Fig. 96 et Fig. 97 montrent deux
exemples de formes d’ondes du courant stator (IU ) de la phase 1 obtenues par simulations ainsi
que leur contenus harmoniques avec respectivement un découpage à 5 kHz et à 10 kHz. En effet,
l’entreprise (Renault) dispose d’un outil de simulation qui a été validé expérimentalement et qui
permet de générer des formes d’ondes des courants (au stator et au rotor) représentatives des
courants réels de la machine.

Figure 96 – Courant de la phase 1 du stator sur une période électrique (2.4 ms) : a) Allure
temporelle avec découpage de 5 kHz b) FFT
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Figure 97 – Courant de la phase 1 du stator sur une période électrique (2.4 ms) : a) Allure
temporelle avec découpage de 10 kHz b) FFT

Nous pouvons remarquer que le découpage des courants stator à une fréquence de découpage
donnée (5 kHz ou 10 kHz) engendre des raies d’harmoniques à la fréquence de découpage et
ses multiples ainsi qu’autour de la fréquence de découpage. Par exemple, le découpage à 5 kHz
du courant IU de la phase 1 (Fig. 96) a contribué à l’apparition dans le spectre fréquentiel du
courant (IU ) des raies à 5 kHz et ses multiples (2 ∗ 5 = 10 kHz par exemple) ainsi que les raies
à des fréquences autour de 5 kHz données par 5000 ± nf . Avec f la fréquence du fondamental
du courant stator (IU ) et n un entier naturel non nul [76].

Côté rotor, le moteur est équipé d’un bobinage, alimenté par un hacheur. La fréquence de
hachage au rotor est fixée à 5 kHz. De ce fait, le courant au niveau du rotor (If) n’est pas
constant. Fig. 98 a) montre un exemple de l’allure du courant du rotor avec effet de hachage à
5 kHz obtenue par simulations.
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Figure 98 – Courant If au rotor avec hachage à 5 kHz présentée sur une période électrique des
courants stator de 2.4 ms a) Allure temporelle b) FFT du courant If sans la valeur moyenne

Le courant If est riche en contenu harmonique (Fig. 98 b), notamment les harmoniques de
hachage.

Dans la phase de pré-dimensionnement du moteur électrique, le contenu harmonique des
courants stator et rotor n’est pas pris en compte. En effet, les courants stator sont considérés
comme des sinus purs et le courant rotor constant. De ce fait, nous allons, dans cette partie,
mettre en avant l’intérêt de prendre en compte les formes d’ondes des courants stator et rotor
avec effet de découpage et l’importance du choix de la fréquence de découpage des courants
stator. Pour cela, nous allons nous intéresser à la comparaison de la pression magnétique radiale
dans l’entrefer pour les trois cas suivants :

— Pression magnétique radiale obtenue pour des courants stator en purs sinus et un courant
rotor constant.

— Pression magnétique radiale obtenue pour des courants stator avec découpage à 5 kHz et
un courant rotor avec un hachage à 5 kHz.

— Pression magnétique radiale obtenue pour des courants stator avec découpage à 10 kHz
et un courant rotor avec un hachage à 5 kHz.

L’objectif est de comparer les niveaux de pressions magnétiques obtenus pour ces différents
cas de figure.

Aussi, nous avons mené des essais expérimentaux pour comparer la pression acoustique dans
les deux cas suivants :

— Pression acoustique mesurée pour des courants stator avec découpage à 5 kHz et un
courant rotor avec un hachage à 5 kHz.

— Pression acoustique mesurée pour des courants stator avec découpage à 10 kHz et un
courant rotor avec un hachage à 5 kHz.

Les résultats de pressions magnétiques obtenues par simulations vont être comparées aux
mesures de pressions acoustiques en se focalisant sur l’impact de la fréquence de découpage à
chaque vitesse (donc à une fréquence donnée). L’objectif est de voir si à chaque fréquence la
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pression magnétique s’accorde avec la pression acoustique sur le positionnement du découpage à
5 kHz par rapport au découpage à 10 kHz.

Choix des points de fonctionnement à étudier :
Pour choisir les points de fonctionnement à étudier, nous avons opté pour une recherche

expérimentale en partant des faibles couples positifs (à partir de 0 Nm) et en observant les
sonogrammes (montée en vitesse) de la pression acoustique relevés dans le cas du découpage à
10 kHz des courants stator et aussi dans le cas du découpage à 5 kHz des courants stator. La
fréquence de hachage au rotor est fixée à 5 kHz dans les deux cas. Nous avons constaté une
différence notable sur les sonogrammes à partir d’un couple de 30 Nm. Cette différence peut
être observée sur les sonogrammes de la pression acoustique pour la montée en vitesse à 30 Nm
obtenus pour les deux fréquences de découpages des courants stator (5 kHz et 10 kHz) et un
hachage du courant rotor à 5 kHz. Ces sonogrammes sont représentés respectivement par les
figures suivantes (Fig. 99 et Fig. 100).

Figure 99 – MLI 5 kHz au stator et hachage 5 kHz au rotor : sonogramme de la pression
acoustique pour un couple de 30 Nm
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Figure 100 – MLI 10 kHz au stator et hachage 5 kHz au rotor : sonogramme de la pression
acoustique pour un couple de 30 Nm

En comparant les deux sonogrammes (Fig. 99 et Fig. 100), nous pouvons observer que le
découpage des courants stator à 5 kHz favorise le croisement entre les raies des harmoniques
MLI autour de 5 kHz et les harmoniques H24 et H48 de la pression acoustique. A l’opposé, le
découpage des courants stator à 10 kHz éloigne les raies des harmoniques MLI autour de 10
kHz du champ des fréquences des harmoniques H24 et H48 de la pression acoustique. Toutefois,
l’harmonique H48 de la pression acoustique s’étend sur des fréquences élevées et croise ainsi des
raies d’harmonique MLI partant de 10 kHz.

Ainsi, nous avons opté pour l’étude de ce couple de 30 Nm pour mettre en avant l’impact du
choix de fréquence du découpage des courants stator sur les harmoniques des pressions magné-
tiques et acoustiques à différentes vitesses.

Pression acoustique :
L’harmonique H24 de la pression acoustique (sifflement moteur) et l’harmonique H48 de la

pression acoustique (denture stator) font partie des principales raies à observer et à atténuer pour
notre moteur. Ainsi, nous avons exploité les sonogrammes (Fig. 99 et Fig. 100) pour extraire les
amplitudes des harmoniques H24 et H48 de la pression acoustique en fonction de la fréquence.
Fig. 101 et Fig. 102 présentent le suivi d’ordre des harmoniques H24 et H48 de la pression
acoustique.
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Figure 101 – Suivi d’ordre de l’harmonique H24 de la pression acoustique pour un couple de
30 Nm : MLI stator à 5kHz VS MLI stator à 10kHz

Figure 102 – Suivi d’ordre de l’harmonique H48 de la pression acoustique pour un couple de
30 Nm : MLI stator à 5kHz VS MLI stator à 10kHz
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Fig. 101 montre que l’harmonique H24 de la pression acoustique présente très peu d’interac-
tion avec les harmoniques de temps MLI (MLI 5 kHz et MLI 10 kHz). En particulier, le découpage
des courants stator à 10 kHz place les raies principales d’harmoniques de temps (MLI) à des fré-
quences très élevées [77] et évite ainsi toute interaction avec l’harmonique H24 de la pression
acoustique (Fig. 100) .

Fig. 102 montre l’évolution de l’harmonique H48 de la pression acoustique. Nous pouvons
remarquer que pour le cas de découpage des courants à 5 kHz, l’harmonique H48 de la pression
acoustique présente des pics qui peuvent être expliqués par le choix de cette fréquence de décou-
page des courants stator. Par exemple, le pic présent à la fréquence de 6666 Hz (Fig. 102) peut
être mieux observé sur le sonogramme (Fig. 99 : à 8333 tr/min et 6666 Hz). On peut constater
à 6666 Hz un croisement entre la raie H48 de la pression acoustique et la raie MLI 5 kHz de
rang +12 (par rapport à la fréquence mécanique, donc de rang 3 par rapport à la fréquence
électrique).

En somme, le fait de diminuer la fréquence de découpage (5 kHz par rapport à 10 kHz) déplace
les raies principales d’harmoniques de temps des courants (MLI) stator vers des fréquences plus
basses qui rentrent davantage dans le spectre audible et pourraient ainsi être nuisibles.

Pour la suite de l’étude, nous allons restreindre l’analyse à la comparaison de l’impact des fré-
quence de découpage sur l’harmonique H48 de la pression acoustique (Fig. 102). En effet, pour
ce cas d’étude, l’harmonique H48 de la pression acoustique présente plus de variations (pics)
contrairement à l’harmonique H24 de la pression acoustique (Fig. 101) qui admet quasiment les
mêmes niveaux acoustiques pour les deux fréquences de découpage (MLI 5 kHz et MLI 10 kHz).

Croisement de l’harmonique H48 et des raies harmoniques MLI de la pression
acoustique :

La fréquence de l’harmonique H48 de la pression acoustique est donnée par le rang de l’har-
monique (48) que multiplie la fréquence mécanique (à une vitesse donnée), soit (5.5) :

fH48 = 48fméca (5.5)

La fréquence d’une raie harmonique MLI de rang ndécoupage de la pression acoustique à une
vitesse donnée, est donnée par (5.6) :

fHndécoupage
= mdécoupage.fdécoupage ± ndécoupage.p.fméca (5.6)

Avec fdécoupage la fréquence de découpage, mdécoupage un entier naturel non nul (mdécoupage

vaut 1 pour les raies associées à la fréquence de découpage et mdécoupage > 1 pour les raies
associées aux multiples de la fréquence de découpage), p le nombre de paires de pôles et fméca

la fréquence mécanique (à une vitesse donnée).

L’harmonique H48 de la pression acoustique croise une raie MLI de la pression acoustique à
une vitesse (fréquence) donnée, lorsque fH48 = fHndécoupage

.

Afin de mieux faire le lien entre les relations (5.5) et (5.6) ainsi que le suivi d’ordre de
l’harmonique H48 de pression acoustique (Fig. 102), une application numérique est donnée au
tableau 11 pour le cas de découpage à 5 kHz.
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Tableau 11 – Application numérique : harmoniques de temps MLI 5 kHz croisant l’harmonique
H48 de la pression acoustique

ndécoupage fdécoupage (kHz) rangh p Ω (tr/min) Fréquence (48 Ω
60 ) en (Hz)

−3 5 48 4 5000 4000
−2 5 48 4 5357 4286
−1 5 48 4 5769 4615
0 5 48 4 6250 5000

+1 5 48 4 6818 5455
+2 5 48 4 7500 6000
+3 5 48 4 8333 6667

On retrouve les vitesses et les fréquences pour lesquelles l’harmonique H48 de la pression
acoustique présente des pics au croisement d’une raie harmonique de temps MLI 5 kHz (Tableau
11). Il est ainsi plus facile de connaître le rang des harmoniques de temps MLI à l’origine des
pics observés sur l’harmoniques H48 de la pression acoustique (par exemple, le pic à 6666 Hz sur
l’harmonique H48 de la pression acoustique (Fig. 102) est provoqué par le croisement de la raie
de rang 3 de l’harmonique de temps MLI 5 kHz avec l’harmonique H48 de la pression acoustique).

Le choix d’une fréquence de découpage à 10 kHz a permis de limiter le croisement entre les
principales raies d’harmoniques de temps MLI et l’harmonique H48 de la pression acoustique. Le
tableau 12 résume les principales vitesses et fréquences pour lesquelles il y a un croisement entre
une raie d’harmonique MLI 10 kHz et l’harmonique H48 de la pression acoustique.

Tableau 12 – Application Numérique : harmoniques de temps MLI 10 kHz croisant l’harmonique
H48 de la pression acoustique

ndécoupage fdécoupage (kHz) rangh p Ω (tr/min) Fréquence (48 Ω
60 ) en (Hz)

0 10 48 4 12500 10000
−1 10 48 4 11538 9231
−2 10 48 4 10714 8571
−3 10 48 4 10000 8000
−4 10 48 4 9375 7500
−5 10 48 4 8824 7059
−6 10 48 4 8333 6667

Choix des points de fonctionnement à analyser pour la comparaison entre la
pression acoustique et la pression magnétique radiale :

Pour comparer les mesures acoustiques aux calculs et simulations électromagnétiques, nous
avons fixé des critères pour choisir les points de fonctionnement à étudier :

— Avoir un croisement entre l’harmonique H48 et les raies MLI de la pression acoustique.
— Couvrir une large plage de vitesses (de la basse fréquence à la haute fréquence).
— Étudier deux fréquences voisines
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— Choisir une à deux fréquences pour lesquelles l’écart du niveau acoustique dépasse 3 dB
(A) entre le découpage à 5 kHz et le découpage à 10 kHz.

— Étudier un cas favorable pour le découpage à 5 kHz et un cas favorable pour le découpage
à 10 kHz.

Fig. 103 résume le relevé des mesures de l’harmonique H48 de la pression acoustique qui
ont été retenues. Ces relevés constituent les neuf points de fonctionnement à 30 Nm (issus du
suivi d’ordre H48 de la pression acoustique : Fig. 102) qui vont servir pour l’étude de la pression
magnétique radiale (en particulier l’harmonique H48 de la pression magnétique).

Figure 103 – Relevé de mesures de l’harmonique H48 de la pression acoustique pour un couple
de 30 Nm : MLI 5kHz VS MLI 10kHz

Nous allons pourvoir désormais, nous intéresser à l’étude de la pression magnétique radiale
dans l’entrefer et comparer les tendances locales (fréquence par fréquence) de la pression magné-
tique radiale et de la pression acoustique avec la prise en compte du hachage du courant rotor
et de la fréquence de découpage des courants MLI du stator (MLI 5 kHz et MLI 10 kHz).

Harmonique H48 de la pression magnétique radiale dans l’entrefer :
Les formes d’ondes des courants stator avec effet découpage à 5 kHz et à 10 kHz ainsi que

le courant rotor avec la prise en compte du hachage (à 5 kHz) ont été générés par l’outil de
simulation Simplorer de chez ANSYS. Cet outil a déjà fait l’objet d’une validation expérimentale
interne chez Renault. L’étude de ce modèle dépasse le cadre que nous nous sommes fixés dans
cette étude. Fig. 96, Fig. 97 et Fig. 98 sont des exemples des formes d’ondes générées par l’outil
de simulation Simplorer.

Le tableau 13 résume les commandes (Id, Iq et If) appliquées pour les 9 points de fonction-
nement sélectionnés ainsi que les valeurs moyennes du couple mesuré.
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Tableau 13 – Points de fonctionnement sélectionnés : 9 commandes pour réaliser un couple
d’environ 30 Nm pour une montée en vitesse

N° de la Vitesse Ω Fréquence (Hz) Courant Courant Courant Couple
commande (tr/min) H48 (48 Ω

60 ) Id (A) Iq (A) If (A) mesuré (Nm)
1 1200 960 2,85 85,09 4,5 26.63
2 2600 2080 -1,36 87,84 4,42 27
3 4470 3576 -8,67 92,77 4,2 26.65
4 6250 4000 -9,68 94,38 4,1 26.1
5 7500 6000 -22,68 101,9 3,95 26.1
6 8333 6666 -26,32 104,7 3,93 26.23
7 9000 7200 -29,4 106,6 3,9 26.24
8 10000 8000 -35,54 108,96 3,93 26.23
9 11500 9200 -44,6 113,4 3,96 26.65

Ces neuf points de fonctionnement ont été étudiés par simulations éléments finis (en linéaire
et non linéaire) ainsi que par le modèle électromagnétique analytique en linéaire. L’accent a été
particulièrement porté sur l’harmonique de denture H48 de la pression magnétique radiale dans
l’entrefer afin de comparer les tendances locales (fréquence par fréquence) de l’harmonique H48
de la pression acoustique et l’harmonique H48 de la pression magnétique pour deux fréquences
de découpage des courants stator (5 kHz et 10 kHz) et en gardant la fréquence de hachage du
courant rotor fixe (à 5 kHz).

Les résultats de simulations électromagnétiques pour l’harmonique H48 de la pression ma-
gnétique sont représentés par les figures suivantes (Fig. 104, Fig. 105 et Fig. 106).

Figure 104 – Simulations éléments finis non linéaires : Harmonique H48 de la pression magné-
tique radiale dans l’entrefer pour un couple de 30 Nm : découpage de 5kHz VS découpage de
10kHz
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Figure 105 – Simulations éléments finis en linéaire : Harmonique H48 de la pression magnétique
radiale dans l’entrefer pour un couple de 30 Nm : découpage de 5kHz VS découpage de 10kHz

Figure 106 – Modèle analytique CM en linéaire : Harmonique H48 de la pression magnétique
radiale dans l’entrefer pour un couple de 30 Nm : découpage de 5kHz VS découpage de 10kHz

Pour chaque point de fonctionnement, trois calculs ont été faits. Le premier calcul avec des
courants stator purs sinus et un courant rotor constant, un deuxième calcul avec des courants
stator découpés à 5 kHz et un courant au rotor haché à 5 kHz et un dernier calcul avec des
courants stator découpés à 10 kHz et un courant rotor haché à 5 kHz.

Pour chaque point calculé, l’amplitude maximale en dB de l’harmonique H48 de la pression
magnétique radiale temporelle a été retenue (parmi les différentes positions du rotor). Ces am-
plitudes sont celles reportées et tracées sur les figures précédentes (Fig. 104, Fig. 105 et Fig. 106).
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Comparaison des résultats de l’harmonique H48 des pressions magnétiques ra-
diales dans l’entrefer et des pressions acoustiques mesurées :

Harmonique H48 de la pression magnétique :
Tout d’abord, nous pouvons remarquer que les résultats des trois modèles électromagnétiques

(éléments finis non linéaires, éléments finis en linéaire et modèle analytique CM en linéaire) par-
tagent un résultat en commun : celui que les amplitudes de l’harmonique H48 de la pression
magnétique radiale pour le cas des courants purs sinus restent en dessous des deux autres cas
intégrant les formes d’ondes des courants stators et rotor avec prise en compte du découpage.

De même, les tendances prédites par les trois modèles électromagnétiques sont similaires et
comparables pour les différents points de fonctionnement et pour chacun des trois cas étudiés
(Courants purs sinus, courants stators et rotor découpés à 5 kHz ansi que le cas des courants
stator découpés à 10 kHz et courant rotor haché à 5 kHz). Globalement, les courants MLI avec
un découpage à 5 kHz sont plus défavorables à l’harmonique H48 de la pression magnétique
(présence des niveaux plus élevés que les deux autres cas).

Harmonique H48 de la pression magnétique vs Harmonique H48 de la pression
acoustique :

Nous allons comparer les tendances locales (fréquence par fréquence) de l’harmonique H48
de la pression magnétique radiale avec l’harmonique H48 de la pression acoustique pour les deux
fréquences de découpage (5 kHz et 10 kHz). Pour cela, prenons quelques fréquences des tableaux
11 et 12 associées à des raies MLI qui ont été étudiées par simulations électromagnétiques.

Par exemple, le pic de l’harmonique H48 de la pression acoustique à 6666 Hz (Fig. 103 à 6674
Hz) qui est associé au rang 3 de la MLI 5 kHz des courants stator est parfaitement prédit par les
trois modèles électromagnétiques sur l’harmonique H48 de la pression magnétique radiale (Fig.
104 à 6666 Hz, Fig. 105 à 6666 Hz et Fig. 106 à 6666 Hz). Pour ce point, le découpage à 5 kHz des
courants stator a été plus défavorable d’un point de vue pressions magnétiques et acoustiques.

Aussi, prenons la fréquence (4000 Hz) associée au rang −3 de la MLI à 5 kHz (tableau 11), la
tendance à cette fréquence de l’harmonique H48 de la pression acoustique (Fig. 103 à 4026 Hz) est
retrouvée sur la raie de l’harmonique H48 de la pression magnétique radiale prédite par les trois
modèles électromagnétiques (éléments finis et analytique), notamment par le modèle analytique
(Fig. 106 à 4000 Hz). De même, cette analyse est aussi valable pour la fréquence (6000 Hz)
associée au rang +2 de la MLI à 5 kHz (tableau 11) en observant les niveaux de l’harmonique
H48 des pressions magnétiques (Fig. 106 à 6000 Hz) et acoustiques (Fig. 103 à 6032 Hz). En effet,
les amplitudes prédites de l’harmonique H48 de la pression magnétique dans l’entrefer restent
relativement plus élevées pour le cas du découpage à 5 kHz par rapport au découpage à 10 kHz.

En hautes fréquences :
En outre, les points de fonctionnement étudiés par les modèles électromagnétiques (éléments

finis et analytique) ont couvert le cas des hautes fréquences. En effet, pour les deux dernières
fréquences (8000 Hz et 9231 Hz) associées respectivement aux rang −3 et −1 de la MLI à 10 kHz
(tableau 12), la tendance locale de l’harmonique H48 de la pression acoustique (Fig. 103 à 7958
Hz et 9242 Hz) est similaire à celle prédite par le modèle électromagnétique analytique (Fig. 106
à 8000 Hz et 9200 Hz) et les simulations éléments finis (Fig. 104, Fig. 105 à 8000 Hz et 9200 Hz)
sur l’harmonique H48 de la pression magnétique.
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En basses vitesses :
En dernière analyse, pour les basses vitesses (Fig. 103 à 2100 Hz par exemple), le niveau de

la pression acoustique enregistré pour l’harmonique H48 est quasi-similaire et n’est pas impacté
par le choix de la fréquence de découpage. Ce même constat est observé sur la prédiction de
l’harmonique H48 de la pression magnétique radiale dans l’entrefer (Fig. 104 à 2080 Hz). Le
modèle analytique électromagnétique linéaire est également en bon accord avec ce résultat (Fig.
106 à 2080 Hz).

Ces différentes analyses montrent donc que le modèle analytique électromagnétique linéaire
peut être utilisé dans une phase de pré dimensionnement pour obtenir le comportement glo-
bal des pressions magnétiques radiales en montée en vitesse et prédire de manière satisfaisante
les tendances locales (fréquence par fréquence) de la pression acoustique selon la fréquence de
découpage des courants stator et en intégrant les formes d’ondes du courant rotor (avec hachage).

Bilan :
In fine, les résultats du modèle électromagnétique analytique linéaire et des simulations élec-

tromagnétiques, avec la méthode des éléments finis (linéaire et non linéaire), ont permis de monter
l’intérêt du modèle analytique et son utilité en phase de pré-dimensionnement.

D’une part, les résultats expérimentaux de la pression acoustique pour deux fréquences de
découpage (MLI 5 kHz et MLI 10 kHz), ont montré une cohérence dans les tendances locales
prédites par le modèle électromagnétique analytique et les mesures acoustiques. En particulier,
l’étude de l’harmonique de denture H48 de la pression magnétique radiale a permis de retrouver
globalement les mêmes tendances (à l’échelle d’une fréquence) observées sur l’harmonique H48
de la pression acoustique mesurée.

D’autre part, la prise en compte de l’effet de la fréquence de hachage du courant rotor (à
5 kHz) et le découpage des courants stator (MLI 5 kHz et MLI 10 kHz) dans les modèles élec-
tromagnétiques (analytique et éléments finis) est plus représentative que les formes des courants
stator en purs sinus et courant rotor constant dans les modèles électromagnétiques. En effet,
nous avons pu voir à travers l’harmonique H48 de la pression magnétique que la prise en compte
des formes d’ondes plus réalistes des courants rotor et stator très tôt dans la phase de pré di-
mensionnement de la machine présente un intérêt majeur sur le plan NVH. Cet intérêt se traduit
par l’observation des pics sur l’harmonique H48 de la pression magnétique qui sensibilisent sur
l’impact de la fréquence de découpage et sont en accord avec les mesures expérimentales de la
pression acoustique.

Ainsi, il est important d’avoir un outil numérique qui permet de générer les bonnes formes
d’ondes des courants pour le moteur et ainsi les intégrer dans le modèle de calcul électroma-
gnétique afin de mieux prédire les pressions magnétiques et choisir une fréquence de découpage
convenable.

Conclusions

Dans ce chapitre, nous avons mis en place des essais expérimentaux pour analyser le compor-
tement vibroacoustique du GMP électrique.

Ensuite, nous avons exploité le modèle analytique électromagnétique développé dans cette
thèse et les simulations éléments finis électromagnétiques afin comprendre et expliquer l’impact
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des paramètres électriques sur les pressions magnétiques.
Enfin, nous avons mené une comparaison entre les évolutions des principales raies harmo-

niques des pressions magnétiques radiales dans l’entrefer et des pressions acoustiques mesurées.
Cette comparaison a permis de mettre en avant les similitudes qui existent entres ces harmoniques
de pressions magnétiques et acoustiques.

Compte tenu de la complexité de ces phénomènes physiques, nous avons opté pour une ap-
proche visant à distinguer les effets des paramètres électriques (commandes : If , Id et Iq, fré-
quence de découpage des courants stator 5 kHz vs 10 kHz, hachage du courant rotor 5 kHz) et
à décomposer l’étude en plusieurs parties, qui sont les suivantes :

— Fonctionnement à Id et Iq nuls et une excitation If au rotor non nulle pour différentes
vitesses : cette analyse a permis d’étudier l’impact de l’excitation rotor seule sur les
pressions magnétiques et acoustiques

— Fonctionnement à Id et Iq non nuls et une excitation au rotor maintenue à 0, 5 A (valeur
minimale requise pour le banc d’essais) pour différentes vitesses : cette analyse a permis
d’étudier l’impact des courants stator sur les pressions magnétiques et acoustiques en
gardant l’excitation rotor à une faible valeur constante

— Application et comparaison de plusieurs consignes des courants (stator et rotor) pour
réaliser le même point de fonctionnement (défini par une vitesse et un couple) : cette
étude a permis de discuter du choix de la meilleure commande (Id, Iq et If) pour un
point de fonctionnement donné sur la base d’un critère NVH.

— Analyse des formes d’ondes simulées des courants (MLI côté stator à 5 kHz puis 10 kHz
et hachage côté rotor à 5 kHz) et leur impact sur les pressions magnétiques radiales : lors
de cette étude, l’impact des formes d’ondes des courants stator et rotor sur les pressions
magnétiques et acoustiques a été discuté et analysé.

Pour chaque configuration, les principales raies d’harmoniques des pressions magnétiques
radiales ont été calculées par le modèle électromagnétique analytique. Les résultats ont été com-
parés avec ceux obtenus par éléments finis. Cette comparaison a permis de monter une bonne
concordance entre les deux modèles électromagnétiques (analytiques et éléments finis).

Ensuite, chaque configuration a permis de mettre en avant des similitudes entre l’évolution
des raies harmoniques des pressions magnétiques radiales calculées et celles des pressions acous-
tiques mesurées. Ainsi, nous avons pu voir que le modèle analytique électromagnétique associé à
une analyse modale (obtenue par simulations mécaniques) peut aider à comprendre et analyser
l’impact des paramètres électriques sur les pressions magnétiques radiales à différentes vitesses
(fréquences) et prédire des tendances des pressions magnétiques similaires à celles observées sur
les pressions acoustiques mesurées malgré la complexité de l’architecture du GMPé et de son
rayonnement acoustique.

De plus, le modèle électromagnétique analytique peut servir pour comparer plusieurs com-
mandes Id , Iq et If sur un critère NVH. Ainsi, il a été possible de mener cet exercice pour
un point de fonctionnement donné. Cinq commandes ont été comparées pour le point de fonc-
tionnement sélectionné. Il en résulte que le modèle analytique électromagnétique a permis de
prédire la meilleure commande et d’isoler la plus mauvaise sur un critère de réduction des raies
harmoniques des pressions magnétiques radiales. Ces résultats sont en bonne concordance avec
ceux obtenus pour les harmoniques des pressions acoustiques mesurées.

Enfin, la prise en compte des formes d’ondes simulées des courants MLI stator et du courant
rotor avec hachage a permis de monter l’intérêt de bien choisir la fréquence de découpage MLI des
courants stator. En effet, l’analyse de la forme d’ondes des courants a mis l’accent sur l’intérêt
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de considérer l’impact du découpage et du hachage dès la phase de pré dimensionnement du
moteur afin d’être plus représentatif du comportement des harmoniques de pressions magnétiques
radiales. L’harmonique H48 (denture stator) de la pression magnétique radiale a été analysé lors
de cette étude (car il s’étale sur une large plage de fréquence pouvant aller jusqu’à 10, 4 kHz à
13000 tr/min). Les résultats de l’harmonique H48 de la pression magnétique pour deux fréquences
de découpage des courants MLI stator (5 kHz et 10 kHz) avec un hachage de 5 kHz du courant
rotor ont permis de prédire le bon positionnement (à l’échelle d’une fréquence) des niveaux des
pressions magnétiques pour la MLI 5 kHz par rapport à la MLI 10 kHz. Ces résultats sont
en accord avec les tendances locales (à l’échelle d’une fréquence) observées sur les mesures de
l’harmonique H48 de la pression acoustique.

160



CONCLUSIONS GÉNÉRALES ET PERSPECTIVES

Cette thèse est le fruit d’une collaboration entre l’équipe M2EI (Mécatronique, Énergie, Élec-
tricité et Intégration) du laboratoire Roberval de l’UTC à Compiègne et l’entreprise RENAULT.
Le but de ces travaux de recherche est de développer une modélisation électromagnétique ana-
lytique de la machine synchrone à rotor bobiné pour la traction automobile. Au-delà du calcul
des grandeurs électromagnétiques de la machine, cette modélisation traite le sujet des pressions
magnétiques source des vibrations et du bruit. L’objectif étant de trouver des liens directs ou
indirects entre les pressions magnétiques et le bruit rayonné (pressions acoustiques obtenues par
des essais expérimentaux).

Tout d’abord, un premier chapitre d’introduction a permis de présenter le contexte scienti-
fique et industriel de la thèse. Dans ce chapitre, les sources du bruit d’origine magnétique dans les
machines électriques ont été présentées. Ensuite, quelques notions fondamentales en acoustique
ont été rappelées. Enfin, la problématique scientifique de la thèse a été exposée.

Le chapitre 2 a été consacré à l’état de l’art relatif aux méthodes de modélisations électro-
magnétiques pour les machines électriques. Ces approches ont été évaluées selon leur capacité
à modéliser la complexité géométrique de la machine synchrone à rotor bobiné (pôles saillants)
et leur potentiel de tenir compte de la saturation magnétique. Sans oublier, la prise en compte
des composantes radiales et orthoradiales de l’induction magnétique dans l’entrefer. Suite à cette
analyse bibliographique, la méthode ded transformations conformes a été retenue dans ces tra-
vaux.

Il est important de rappeler que le choix d’une démarche de modélisation analytique répond à
un besoin industriel. Notamment celui de la meilleure compréhension des problématiques vibroa-
coustiques en phase de prédimensionnement. Sans se substituer aux outils éléments finis, l’outil
analytique constitue un moyen d’investigation et de compréhension pour considérer le volet NVH
(vibroacoustique) très tôt dans le design du moteur.

Dans le chapitre 3, nous avons mis en place le modèle électromagnétique analytique de la
machine synchrone à rotor bobiné en linéaire. Ce modèle est basé sur la méthode des transfor-
mations conformes. D’abord, un modèle de la machine lisse a été développé pour tenir compte
de la distribution du bobinage stator et de l’excitation au rotor. Ensuite, il a été possible de
modéliser analytiquement l’effet de la double saillance de la machine synchrone à rotor bobiné
à l’aide des transformations conformes. En effet, une fonction de perméance relative complexe a
été proposée. Elle permet d’obtenir, pour chaque position du rotor, les deux composantes radiale
et orthoradiale de la perméance relative dans l’entrefer de la machine (à double saillance). De
là, les inductions magnétiques (radiales et orthoradiale) dans l’entrefer de la machine ont été
calculées. En effet, elles sont obtenues en modulant l’induction magnétique de la machine lisse
par la fonction de perméance relative.

En outre, l’outil électromagnétique analytique a été exploité pour obtenir les grandeurs locales
et globales de la machine. D’ailleurs, les grandeurs physiques de la machine issues du modèle
électromagnétique analytique (inductions radiale et orthoradiale, couple électromagnétique, flux,
tensions, pressions magnétiques radiale et orthoradiale) ont été comparées à celles issues des
éléments finis. Cette comparaison a mis en avant l’efficacité du modèle analytique et son intérêt
en phase de prédimensionnement.
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Le chapitre 4 a été dédié à l’étude du phénomène de saturation magnétique dans la machine.
En premier lieu, la méthode des coefficients de saturation a été présentée. Ensuite, cette méthode
a été appliquée à un circuit magnétique simple. Ce cas d’étude d’exemple à l’application de cette
méthode de coefficients de saturation magnétique.

En second lieu, la méthode des coefficients de saturation a été étendue à la machine synchrone
à rotor bobiné. En effet, une fonction d’escalier a été définie afin de tenir compte du niveau de
saturation magnétique en face de chaque dent stator. D’abord, la saturation magnétique a été
intégrée par une approche dite séquentielle. Elle consiste à tenir compte dans un premier temps
de la saturation magnétique au stator (en gardant l’hypothèse de la linéarité du rotor). Dans
un second temps, on vient compléter avec la saturation magnétique au rotor. Également, une
autre approche dite simultanée a été employée. Elle permet de définir la fonction d’escalier, pour
les coefficients de saturation au stator et au rotor en même temps. Il apparait que ces deux
approches sont équivalentes et donnent de bons résultats lorsqu’elles sont comparées à la mé-
thode des éléments finis. La pertinence de ces approches est vérifiée par le calcul des inductions
magnétiques radiales et orthoradiales dans l’entrefer.

Le cinquième et dernier chapitre aborde les mesures de pressions acoustiques. En effet, le
GMPé a été instrumenté et placé dans une chambre semi-anéchoïque équipée de microphones
pour la mesure des pressions acoustiques.

Pour essayer de comprendre et de distinguer les sources du bruit, nous avons étudié plusieurs
cas de fonctionnement de la machine. Les cas de figure suivants ont été analysés :

— Excitation If au rotor non nulle et courants stator nuls : ce cas de fonctionnement permet
d’étudier la contribution du champ magnétique créé par l’excitation au rotor.

— Excitation au rotor fixée à sa valeur minimale autorisée pour les essais (0, 5 A) et les
courants stator non nuls. Dans ce cas de figure, l’impact de l’alimentation au stator est
étudié lorsque l’excitation au rotor est maintenue constante.

— Étude de l’impact du choix de la commande (Id, Iq et If) sur les harmoniques des pres-
sions magnétique et acoustique.

— Étude de l’impact des formes d’ondes des courants en intégrant les fréquences de décou-
page (côté stator et rotor) sur les harmoniques des pressions magnétique et acoustique.

Pour chaque cas, les harmoniques de pressions acoustiques mesurées ont été analysés et com-
parés avec les harmoniques de pressions magnétiques. Afin d’appréhender la complexité du rayon-
nement acoustique du GMPé, une analyse modale des fréquences propres du stator a été menée.
Elle a permis de comprendre l’origine des pics de pressions acoustiques observés à des fréquences
particulières qui correspondant à celles prédites par l’analyse modale.

De même, pour chaque cas étudié, nous avons établi, lorsque cela était possible, une analogie
entre l’évolution des harmoniques des pressions acoustiques mesurés et celle des harmoniques
des pressions magnétiques calculés. Les résultats du modèle électromagnétique analytique sont
comparés à ceux issus des éléments finis. Il en résulte que le modèle analytique électromagné-
tique peut constituer un outil fiable et pertinent pour analyser le comportement magnétique de
la machine synchrone à rotor bobiné. La prise en compte des formes d’ondes des courants avec
découpage a montré également l’intérêt de choisir la fréquence de découpage vis-à-vis de la plage

162



de fréquences des principaux harmoniques de pressions magnétiques et acoustiques. En parti-
culier, l’harmonique de denture stator (H48). Sans oublier, la comparaison entre les différentes
commandes pour réaliser le même point de fonctionnement (couple-vitesse). Cette comparaison a
montré qu’il est possible d’optimiser la commande sur un critère à la fois énergétique (minimiser
les pertes) et NVH (réduire une raie harmonique des pressions magnétique et acoustique).

Les résultats obtenus par l’outil de modélisation électromagnétique analytique sont encoura-
geants. Ils ont permis d’étudier l’impact de certains paramètres de la machine et de l’alimentation
sur les harmoniques des pressions magnétiques. De même, il a été possible de faire le parallèle
entre les harmoniques de pressions acoustiques mesurés et ceux de pressions magnétiques calcu-
lés. Afin de continuer à améliorer l’outil de modélisation développé dans ces travaux, plusieurs
perspectives peuvent être intéressantes à considérer dans le futur. Parmi ces voies d’amélioration :

□ Prendre en compte la progressivité du pôle rotor à l’aide des transformations conformes.
Nous avons proposé en annexe, une étude de deux cercles excentriques qui visent à ap-
proximer la forme du pôle rotor.

□ Intégrer l’impact de la saturation magnétique locale. Nous pouvons imaginer une approche
matricielle par réseaux de réluctances détaillés uniquement dans le fer.

□ Intégrer le modèle électromagnétique analytique dans une boucle d’optimisation sur des
critères NVH (par exemple, minimiser une raie donnée d’harmoniques de pressions magné-
tiques). Cette optimisation peut porter sur les paramètres géométriques, sur le bobinage
ainsi que sur la commande (Id, Iq et If).

□ Développer un modèle mécanique et vibroacoustique analytique pour traiter l’aspect mul-
tiphysique de la problématique NVH.

□ Mener des essais expérimentaux afin de construire une fonction de transfert entre la ré-
ponse acoustique du GMPé et des pressions magnétiques sources du bruit magnétique.

□ Étudier d’autres topologies de moteurs électriques à double saillance (machines à reluc-
tances variables) ou simplement encochés (machines à aimants en surface).
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A ÉTUDE DES CAS DE SATURATION MAGNÉTIQUE
AVEC ET SANS DÉFLUXAGE

Dans cette section, nous présentons quelques résultats obtenus avec le modèle électromagné-
tique analytique qui tient compte de la saturation magnétique. Deux cas d’alimentations sont
traités pour deux positions distinctes du rotor. Le premier cas considère un défluxage (Ψ = −75◦)
et le second est sans défluxage (Ψ = 0◦).

Dans les deux cas, une très fotre saturation de la machine est constatée. Le défluxage concentre
la saturation magnétique sur une zone donnée restreinte, contrairement au cas sans défluxage,
où la saturation magnétique est plus au moins repartie sur les différentes dents stator.

Fig. 107 à Fig. 110 comparent les inductions magnétiques radiales et orthoradiales obtenues
pour deux positions du rotor avec des fortes valeurs de défluxage et de courants d’alimentation.

Les coefficients de saturation stator suivis des coefficients de saturation rotor ont permis de
prédire des niveaux d’inductions magnétiques en bonnes proportions avec les résultats des simu-
lations éléments finis non-linéaires pour les deux positions du rotor.

Figure 107 – Induction magnétique radiale en charge, pour Is = 720A, If = 19A et Ψ = −75◦

à l’instant t = 0s
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Figure 108 – Induction magnétique radiale en charge, pour Is = 720A, If = 19A et Ψ = −75◦

à l’instant t = 0.3ms

Toutefois, quelques formes d’inductions orthoradiales (dans le creux rotor) sous l’effet de la
saturation magnétique ne peuvent pas être prédites par le modèle électromagnétique analytique
saturé car les coefficients de saturation agissent uniquement sur les amplitudes des inductions
magnétiques issues du modèle électromagnétique analytique linéaire.

Figure 109 – Induction magnétique orthoradiale en charge pour Is = 720A, If = 19A et
Ψ = −75◦ à l’instant t = 0s
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Figure 110 – Induction magnétique orthoradiale en charge pour Is = 720A, If = 19A et
Ψ = −75◦ à l’instant t = 0.3ms

Le second cas d’étude est sans défluxage mais avec des fortes valeurs de courants d’alimentions,
il est présenté par (Fig. 111 à Fig. 114).
Pour la position initiale du rotor (Fig. 111) le modèle électromagnétique analytique saturé a
permis une bonne prédiction du niveau d’induction magnétique radiale en face de l’ensemble des
dents stator.
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Figure 111 – Induction magnétique radiale en charge, pour Is = 400 A, If = 10A et Ψ = 0◦

à l’instant t = 0s

En revanche, avec le mouvement du rotor, nous constatons pour cette nouvelle position du
rotor, une moins bonne prédiction du niveau d’induction en face de la première dent stator
(et par conséquent sur la dernière dent), cette baisse d’induction peut être due en partie aux
contributions des chutes de tensions magnétiques sur un trajet car il y a une très forte dépendance
entre les différentes dents du stator.
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Figure 112 – Induction magnétique radiale en charge pour Is = 400 A, If = 10A et Ψ = 0◦ à
l’instant t = 0.3ms

Les composantes orthoradiales des inductions magnétiques pour le cas sans défluxage sont
illustrées par (Fig. 113 et Fig. 114). Nous retenons le même constat que pour les composantes
orthoradiales de l’induction magnétique avec défluxage. En effet, une bonne prédiction des in-
ductions sur la partie massive du rotor, et une moins bonne précision en dehors (dans le creux
du rotor).
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Figure 113 – Induction magnétique orthoradiale en charge pour Is = 400 A, If = 10A et
Ψ = 0◦ à l’instant t = 0s

Figure 114 – Induction magnétique orthoradiale en charge pour Is = 400 A, If = 10A et
Ψ = 0◦ à l’instant t = 0.3ms
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B MODÉLISATION ANALYTIQUE DE L’EFFET D’UN
ENTREFER NON CONSTANT SUR L’INDUCTION
MAGNÉTIQUE EN LINÉAIRE

Annexe B :

Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 176
B.1 Moteur lisse avec une excentricité statique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 177
B.2 Étude du moteur lisse avec une excentricité statique par la méthode analy-

tique des transformations conformes . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 178
B.2.1 Passage d’une structure excentrique à une structure concentrique par

le biais d’une transformation conforme . . . . . . . . . . . . . . . . . . 179
B.2.2 Solution du potentiel vecteur magnétique dans la structure concentrique182
B.2.3 Solution du potentiel vecteur magnétique dans la structure excentrique186
B.2.4 Calcul de l’induction magnétique dans l’entrefer . . . . . . . . . . . . 188

B.3 Étude de différentes valeurs d’excentricité statique pour le moteur lisse . . . . 190
B.4 Étude de la perméance relative complexe du pôle rotor du moteur synchrone

à rotor bobiné . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 193
Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 196

175



Introduction

Les moteurs synchrones à rotor bobiné peuvent avoir un entrefer mécanique constant (sous
les pôles rotor) comme qu’ils peuvent avoir un entrefer variable (non constant sous les pôles
rotor). En effet, le premier moteur à rotor bobiné qui a propulsé le véhicule électrique Zoé de
Renault, possède un entrefer constant et a été fabriqué par l’équipement Continental. Par la
suite, l’entreprise Renault a commencé à développer et produire ses propres moteurs synchrones
à rotor bobiné pour la Zoé. La forme du pôle rotor est l’un des éléments qui ont été optimisés
et la forme du pôle rotor optimisée (sur un critère de réduction d’ondulations du couple élec-
tromagnétique) admet actuellement un entrefer non constant au niveau des pôles rotor (Fig. 115).

Figure 115 – Moteur à rotor bobiné avec une forme du pôle optimisée (entrefer non constant
sous les pôles rotor)

Les modèles électromagnétiques analytiques ne permettent pas de modéliser correctement
l’effet d’une forme complexe du pôle rotor (Fig. 115) sur les composantes radiale et orthoradiale
de l’induction magnétique dans l’entrefer. Ainsi la méthode numérique basée sur les éléments
finis reste traditionnellement le meilleur moyen pour modéliser correctement la forme complexe
du pôle rotor.
Cependant, nous avons cherché à simplifier la forme du pôle rotor tout en gardant un entrefer non
constant afin de pouvoir exploiter le potentiel des méthodes de modélisation électromagnétique,
notamment la méthode des transformations conformes. Ainsi, nous avons remplacé le pôle rotor
par un cercle qui admet trois points d’intersection avec le pôle réel rotor (Fig. 116). Le stator
est rendu lisse pour focaliser l’étude sur l’effet du pôle rotor. La nouvelle structure est formée de
deux cercles excentriques, la première représente le stator lisse et la seconde joue le rôle du pôle
rotor pour créer un entrefer non constant (moteur lisse avec une excentricité statique).
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Figure 116 – Approximation de la forme du pôle rotor par un cercle : a) forme du pôle rotor,
b) nouvelle forme circulaire du pôle rotor, c) structure à étudier avec deux cercles excentriques

Par la suite, nous allons étudier le moteur lisse avec une excentricité statique. Le modèle
analytique basé sur la méthode de transformations conformes va être présenté et ses résultats
seront confrontés à ceux issus de simulations éléments finis (EF). Ensuite, l’effet de l’entrefer sur
les composantes radiale et orthoradiale de l’induction magnétique sera analysé. Enfin, ce chapitre
sera conclu par une analyse et une discussion sur l’effet de la forme réelle du pôle rotor.

B.1 Moteur lisse avec une excentricité statique

Dans cette partie, l’accent est porté sur la présentation d’une simple structure électromagné-
tique constituée d’un stator lisse sans bobinages et d’un rotor lisse excentrique. Le rotor est doté
d’une excitation bobinée (une bobine à Nr spires et traversée par un courant d’excitation If).
Cet ensemble constitue le moteur lisse avec une excentricité statique. Fig.117 illustre le passage
des lignes de champ magnétique dans le moteur lisse avec une excentricité statique (Fig.117 a) et
un second parfaitement concentrique (Fig.117 b). Dans la zone où l’entrefer est très important,
les lignes de champ ont du mal à traverser l’entrefer et bouclent leurs chemins dans le rotor au
lieu d’aller dans le stator (Fig.117 a).
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Figure 117 – Passage des lignes de champ magnétique : a) structure excentrique b) structure
concentrique

L’étude des moteurs lisses excentriques (à aimants permanents en surface ou avec une exci-
tation bobinée) avec des méthodes analytiques a fait l’objet de plusieurs travaux de recherche.
La méthode de fonction de perméance permet d’introduire un terme en cosinus dans la fonction
de perméance radiale de l’entrefer afin de tenir compte de l’excentricité statique [18].

La méthode de transformations conformes a été employée dans l’article [78] pour étudier un
moteur lisse excentrique avec la possibilité de mettre l’excitation au rotor ou proche de l’alésage
interne du stator. Toutefois, seule la composante radiale de l’induction magnétique a été analysée.

Dans l’article [79], l’effet de l’excentricité du rotor d’une machine lisse à aimants permanents
en surface a été modélisé par la méthode des sous-domaines. Pour adapter la méthode des sous-
domaines (avec une approximation) à la présence d’une excentricité rendant l’entrefer irrégulier,
la théorie mathématique des perturbations [80] a été introduite (elle permet de trouver une
solution approchée sous la forme d’un développement en série de puissances). Les composantes
radiale et orthoradiale dans l’induction magnétique dans l’entrefer ont été présentées et sont
en bonne concordance avec les résultats issus des éléments finis. Néanmoins la méthode des
perturbations a introduit des écarts sur les pics de la composante orthoradiale de l’induction
magnétique dans l’entrefer [79].

La méthode de transformations conformes semble être mathématiquement bien adaptée pour
l’étude du moteur lisse avec une excentricité statique, sans faire appel à des approximations.
Ainsi, nous allons présenter une approche exploitant les transformations conformes pour étudier
le moteur lisse avec une excentricité statique (Fig.117 a).

B.2 Étude du moteur lisse avec une excentricité statique par la mé-
thode analytique des transformations conformes

L’entrefer non constant a un impact direct sur les composantes radiale et orthoradiale de
l’induction magnétique dans l’entrefer. Ces deux composantes de l’induction magnétique (Br et
Bθ) peuvent être obtenues grâce au potentiel vecteur magnétique noté A. Elles sont exprimées
par la relation (B.1).
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Br = 1
r

∂A

∂θ

Bθ = −∂A

∂r

(B.1)

Avec r rayon dans l’entrefer et θ variant de 0 à 2π.
Les relations (B.1) reste valable pour le cas du moteur lisse excentrique comme pour le cas

du moteur lisse concentrique.
Le potentiel vecteur magnétique A est obtenu à partir de la résolution de l’équation de Laplace

dans l’entrefer (∆A = 0). La solution analytique pour le cas d’un moteur lisse concentrique est
proposée dans les travaux de Lubin [28][81]. Cependant, lorsque l’entrefer n’est pas constant,
l’établissement de l’expression du potentiel vecteur magnétique dans l’entrefer devient délicat.
Tout de même, il est possible de résoudre ce problème grâce à la méthode des transformations
conformes. Ainsi, pour obtenir la solution du potentiel vecteur magnétique dans l’entrefer de la
structure lisse excentrique, nous allons suivre les trois étapes suivantes :

1. Transformer la structure de deux cercles excentriques en deux cercles concentriques à
l’aide d’une transformation conforme (variables complexes) ;

2. Résoudre l’équation de Laplace dans la nouvelle structure concentrique et exprimer le
potentiel vecteur magnétique en variable complexe ;

3. Remonter à l’expression du potentiel vecteur magnétique dans la structure excentrique en
combinant les étapes 1 et 2 ;

Nous allons détailler chacune des trois étapes nécessaires pour l’obtention de la solution
analytique du potentiel vecteur magnétique dans l’entrefer du moteur lisse excentrique.

B.2.1 Passage d’une structure excentrique à une structure concentrique par le biais
d’une transformation conforme

La famille de transformations conformes dite de Möbius permet de passer de deux cercles
excentriques à deux cercles concentriques et inversement [78][37]. La forme générale de ces trans-
formations conformes est donnée par la relation suivante (B.2) :

W = f(Z) = aZ + b

cZ + d
(B.2)

Avec a, b , c et d des nombres complexes.
Si le déterminant ad−bc = 0, l’image de tout point du plan complexe Z par la transformation

conforme f(Z) est une constante dans le plan W . Un exemple est résumé dans le tableau 14 :
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Tableau 14 – Exemple : Transformation de Mobius (B.2) avec le déterminant ad − bc = 0

Constantes Z f(Z) W = f(Z)

a = 1 0 b
d 0,2

b = 2 ∞ a
c 0,2

c = 5 50 50+2
5∗50+10 0,2

d = 10 4+15j 4+15j+2
5∗(4+15j)+10 0,2

Pour notre cas d’étude, nous allons retenir la transformation conforme donnée dans l’article
[78]. Cette transformation est donnée par (B.3) :

W = f(Z) = k
Z − ℓ

Z + ℓ
(B.3)

Avec k et ℓ des nombres réels.
Fig. 118 illustre le passage de deux cercles excentrique dans le plan de variables complexes Z

à deux cercles concentriques dans le plan de variables complexes W .

Figure 118 – Transformation conforme : passage de deux cercles excentriques a) plan Z à deux
cercles concentriques b) plan W
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Le tableau 15 résume les constantes et grandeurs géométriques qui interviennent dans le pas-
sage de deux cercles excentriques aux deux cercles concentriques (Fig. 118).

Tableau 15 – Formules et désignation des grandeurs géométriques intervenant dans la trans-
formation conforme (Fig. 118)

Exemple 1 :
Constantes Désignation Formule Application

Numérique
Rayon interne Une donnée 78

Rs du stator réel d’entrée mm

Rayon du rotor Une donnée 52
Rrc circulaire excentré d’entrée mm

Excentricité Une donnée 22
exc statique d’entrée mm

Distance entre 65.8
xrc le centre du rotor 1

2 ( Rs2−Rrc2

exc − exc) mm
et l’origine
constante

ℓ réelle (B.3)
√

xrc2 − Rrc2 0,0403

constante
k réelle (B.3) Rrc( ℓ

Rrc +
√

1 + ( ℓ
Rrc )2) 0,1062

Rayon interne du Rsw = 64,6112
Rsw stator dans | f(xrc + exc + Rs) | mm

le plan W (B.3)
Rayon du rotor Rrcw = 52

Rrcw concentrique dans | f(xrc + Rrc) | mm
le plan W (B.3)

Le cercle du stator dans le plan des variables complexes Z est défini par l’équation (B.4) :

Zstator = xrc + exc + Rs. exp(jθ) (B.4)
Avec j nombre complexe et θ l’angle de la position dans l’espace qui varie de 0 à 2π.

Pour le rotor, son équation dans le plan de variables complexes Z est définie par (B.5) :

Zrotor = xrc + Rrc. exp(jθ) (B.5)

Pour passer dans le nouveau plan de variables complexes W , nous exploitons la relation (B.3).
Ainsi les coordonnées du stator et du rotor concentriques dans le plan W sont données par (B.6) :
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Wstator = k
Zstator − ℓ

Zstator + ℓ

Wrotor = k
Zrotor − ℓ

Zrotor + ℓ

(B.6)

Pour l’excitation placée sur l’axe réel et collée au rotor (θ = 0 pour l’aller et θ = π pour le
retour), l’aller et le retour de la bobine sont réduits à deux points de coordonnées respectivement
Zboballer et Zbobretour dans le plan initial Z (B.7).

Zboballer
= xrc + Rrc. exp(j0) = xrc + Rrc

Zbobretour
= xrc + Rrc. exp(jπ) = xrc − Rrc

(B.7)

les coordonnées de l’excitation rotor dans le plan d’arrivée W , deviennent (B.8) :

Wboballer
= k

Zboballer
− ℓ

Zboballer
+ ℓ

Wbobretour
= k

Zbobretour
− ℓ

Zbobretour + ℓ

(B.8)

Le tableau 16 donne une application numérique pour l’exemple de l’excitation rotor.

Tableau 16 – Transformation conforme : application à l’excitation du rotor (suite de l’exemple
1 donné dans le tableau 15)

Exemple 1 :
Constantes Z W = f(Z) Application

Numérique
Zboballer

Wboballer

k = 0, 1062 = xrc + Rrc k
Zboballer

−ℓ

Zboballer
+ℓ = 0, 052 + 0.j

= 0, 1178 + 0.j (B.8)
Zbobretour

Wbobretour

ℓ = 0, 0403 = xrc − Rrc k
Zbobretour −ℓ

Zbobretour +ℓ = −0, 052 + 0.j

= 0, 0138 + 0.j (B.8)

Nous allons par la suite nous intéresser au calcul du potentiel vecteur magnétique dans le
nouveau plan W ou les deux cercles sont concentriques et l’entrefer est constant.

B.2.2 Solution du potentiel vecteur magnétique dans la structure concentrique

La méthode de transformations conformes nous a permis de passer de deux cercles excen-
triques à deux cercles concentriques (Fig. 118). Ainsi, nous allons pouvoir étudier la solution du
potentiel vecteur magnétique dans la nouvelle structure concentrique (Fig. 118 b)). Pour rappel,
nous avons déjà développé la solution du potentiel vecteur magnétique d’un moteur lisse avec
une excitation au rotor dans la première partie du chapitre 3. C’est pourquoi, nous allons nous
limiter ici au rappel des grandes lignes nécessaires pour l’obtention de la solution analytique du
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potentiel vecteur magnétique. Le lecteur peut également consulter les références [28][81] pour
plus de détails sur la méthodologie.

La structure concentrique (Fig. 118 b)) est l’image d’un moteur lisse concentrique avec une
excitation bobinée placée au rotor. Afin de pourvoir résoudre l’équation de Laplace dans ce
moteur lisse, nous avons besoin de rappeler quelques hypothèses importantes. Tout d’abord le
modèle est 2D et la perméabilité du fer supposée infinie. L’équation de Laplace dans l’entrefer
est donnée par (B.9) :

∆A = ∂2A

∂r2 + 1
r

∂A

∂r
+ 1

r2
∂2A

∂θ2 = 0 (B.9)

L’équation de Laplace (B.9) peut être résolue analytiquement avec la méthode de séparation
de variables [28][81]. La solution générale, peut être écrite sous la forme d’une série de Fourier
(B.10) :

A(r, θ) =
+∞∑
n=1

(Anrn + Bnr−n)cos(nθ) + (Cnrn + Dnr−n)sin(nθ) (B.10)

Les constantes d’intégration (An, Bn, CnetDn) sont déterminées à partir des conditions aux
limites. Pour ce cas d’étude, où seul le rotor admet une excitation, les conditions aux limites à
satisfaire pour résoudre l’équation (B.9) sont données par (B.11) :

Hθ|r=Rsw
= 1

µ0

∂A

∂r
= 0

Hθ|r=Rrcw
= 1

µ0

∂A

∂r
= −Jrotor

(B.11)

Où Rsw est le rayon du cercle stator, Rrcw est le rayon du cercle rotor dans le plan W . Jrotor

est la densité linéique en (A/m) du courant If traversant les Nr spires de la bobine placée au
rotor (Fig. 119).

Figure 119 – Densité linéique de courant créée par le courant rotor If
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La densité linéique Jrotor (Fig. 119) peut être écrite sous la forme d’une série de Fourier.
Son expression est donnée par (B.12) :

Jrotor =
+∞∑

kk=1,3,5
akkcos(kkθ) (B.12)

Les coefficients de Fourier akk sont donnés pour chaque valeur de l’indice kk par la relation
(B.13) :

akk = 4
kkπ

NrIf

Rrcwθr
sin(kkθr

2 ) (B.13)

Or l’ouverture angulaire θr tend vers 0 car l’aller et les retour de la bobine d’excitation
rotor sont assimilés à deux points dans l’espace (Fig. 118). Ainsi, les coefficients de Fourier akk

deviennent constants et valent 2
π

NrIf
Rrcw

. La nouvelle expression de Jrotor est (B.14) :

Jrotor = 2
π

NrIf

Rrcw

+∞∑
kk=1,3,5

cos(kkθ) (B.14)

En exploitant les relations (B.11) et (B.14) et la méthode de séparation de variables, les
coefficients d’intégration dans l’équation (B.10) sont donnés par :

An =
µ0

2NrIf
nπ

( Rrcw

Rsw
)n − ( Rrcw

Rsw
)−n

( 1
Rsw

)n

Bn =
µ0

2NrIf
nπ

( Rrcw

Rsw
)n − ( Rrcw

Rsw
)−n

( 1
Rsw

)−n

Cn = 0
Dn = 0

(B.15)

L’indice n ne prend que des valeurs impaires (n = 1, 3, 5, ...).
L’expression du potentiel vecteur magnétique devient (B.16) :

A(r, θ) =
+∞∑

n=1,3,5
(Anrn + Bnr−n)cos(n(θ − θrot)) (B.16)

Avec θrot la position du rotor. Mais dans cette étude, le rotor est étudié à sa position initiale
(θrot = 0).

Pour vérifier la validité de l’équation obtenue pour le potentiel vecteur magnétique dans
l’entrefer, un modèle éléments finis de la structure lisse concentrique a été développé sous Ansys
Maxwell. Les résultats du modèle éléments finis ont été comparés à ceux obtenus par l’approche
analytique.

Fig. 120 illustre le potentiel vecteur magnétique de la structure lisse concentrique. Les résul-
tats obtenus montrent la pertinence de cette approche analytique pour le calcul de la distribution
du potentiel vecteur magnétique pour le moteur lisse concentrique.
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La structure concentrique est définie dans le plan de variables complexes W . Nous allons
ainsi, introduire la notion du potentiel vecteur magnétique complexe [78] qu’on note AU + jAV

dont la partie réelle correspond au potentiel vecteur magnétique A(r, θ) (B.16).

Figure 120 – Solution analytique VS éléments finis du potentiel magnétique dans l’entrefer
d’une structure lisse concentrique (NrIf = 2360 Ampère-tour)

Pour déterminer la partie imaginaire du potentiel vecteur magnétique complexe, nous allons
utiliser les équations de Cauchy-Riemann [78] données par (B.17) et (B.18).

∂AU

∂r
= 1

r

∂AV

∂θ
(B.17)

∂AU

∂θ
= −r

∂AV

∂r
(B.18)
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Avec AU = A(r, θ). La relation ( B.18) nous permet d’avoir :

∂AV

∂r
= −1

r

∂AU

∂θ

= −
+∞∑

n=1,3,5

1
r

(Anrn + Bnr−n)(−n)sin(n(θ − θrot))

=
+∞∑

n=1,3,5
(nAnrn−1 + nBnr−n−1)sin(n(θ − θrot))

On en déduit l’expression de la partie imaginaire du potentiel vecteur magnétique. Elle s’écrit
sous la forme suivante ( B.19) :

AV =
+∞∑

n=1,3,5
(Anrn − Bnr−n)sin(n(θ − θrot)) (B.19)

A partir des relations ( B.16) et ( B.19), on peut déduire l’expression du potentiel vecteur
magnétique complexe.

AU + jAV =
+∞∑

n=1,3,5
(Anrn + Bnr−n)cos(n(θ − θrot)) + j

+∞∑
n=1,3,5

(Anrn − Bnr−n)sin(n(θ − θrot))

=
+∞∑

n=1,3,5
Anrnexp(jn(θ − θrot)) + Bnr−nexp(−jn(θ − θrot))

=
+∞∑

n=1,3,5
Anrnexp(jnθ)exp(−jnθrot) + Bnr−nexp(−jnθ)exp(jnθrot)

Or dans le plan de variables complexes W et en tenant compte de l’espace de validité de la
solution de l’équation de Laplace (Rrcw ≤ r ≤ Rsw), la variable complexe W peut s’écrire sous
la forme : W = r.exp(jθ) d’où W n = rn.exp(jnθ). Par conséquent, l’expression du potentiel
vecteur magnétique complexe dans le plan de variables complexes W devient (B.20) :

AU + jAV =
+∞∑

n=1,3,5
AnW nexp(−jnθrot) + BnW −nexp(jnθrot) (B.20)

Ce résultat (B.20) va nous être utile par la suite dans l’approche de détermination du potentiel
vecteur magnétique pour le moteur lisse excentrique.

B.2.3 Solution du potentiel vecteur magnétique dans la structure excentrique

Pour établir la solution analytique du potentiel vecteur magnétique dans l’entrefer d’un mo-
teur lisse excentrique, nous avons défini deux étapes principales :

1. Employer la méthode de transformations conformes pour passer de la structure du moteur
lisse excentrique (présentée dans un plan de variables complexes Z) à une structure lisse
concentrique (présentée dans un plan de variables complexes W ). La relation entre Z et
W est donnée par (B.3) ;
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2. Déterminer l’expression analytique du potentiel vecteur magnétique dans la structure
concentrique (exprimée dans le plan de variables complexes W ). Cette expression est
donnée par (B.20) ;

On note Ax + jAy le potentiel vecteur magnétique complexe dans le plan Z. En replaçant la
variable complexe W par son expression en fonction de Z (B.3) dans la relation (B.20, l’expression
du potentiel vecteur magnétique complexe devient :

Ax + jAy =
+∞∑

n=1,3,5
An(k Z − ℓ

Z + ℓ
)nexp(−jnθrot) + Bn(k Z − ℓ

Z + ℓ
)−nexp(jnθrot) (B.21)

La solution du potentiel vecteur magnétique dans l’entrefer du moteur lisse excentrique est
donnée par la partie réelle de la relation (B.21). Cette relation (B.21) peut être écrite sous
la forme d’une série de cosinus et sinus moyennant une simplification mathématique. On pose
Z = r.exp(jθ) et on obtient d’après [78] :

(Z − ℓ

Z + ℓ
)nexp(−jnθrot) = K−n [cos(n(L − θrot)) + j.sin(n(L − θrot))]

Et

(Z − ℓ

Z + ℓ
)−nexp(jnθrot) = Kn [cos(n(L − θrot)) − j.sin(n(L − θrot))]

Avec

K = (ℓ + xrc)2 + 2(ℓ + xrc)rcos(θ) + r2√
(R2

rc + r2 + 2xrc.r.xrc.cos(θ))2 + (2ℓ.r.sin(θ))2

Et

L = tan−1
[

2ℓrsin(θ)
R2

rc + r2 + 2xrc.r.cos(θ)

]
Ainsi, l’expression du potentiel vecteur magnétique complexe pour la structure lisse excen-

trique devient :

Ax + jAy =
+∞∑

n=1,3,5

[
An( k

K
)n + Bn( k

K
)−n

]
cos(n(L − θrot))

+ j

+∞∑
n=1,3,5

[
An( k

K
)n − Bn( k

K
)−n

]
sin(n(L − θrot))

Fig. 121 illustre les potentiels magnétiques dans l’entrefer de la structure lisse excentrique
obtenus par l’approche analytique (B.21) et la méthode des éléments finis. Les résultats sont en
bon accord et démontrent l’intérêt de la méthode des transformations conformes et sa capacité
pour tenir compte de l’excentricité statique.
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La connaissance de l’expression analytique du potentiel vecteur magnétique dans l’entrefer
du moteur lisse excentrique, va nous permettre de calculer les deux composantes radiale et ortho-
radiale de l’induction magnétique dans l’entrefer. Ainsi, nous allons maintenant, nous intéresser
au calcul l’induction magnétique dans l’entrefer pour les deux structures lisses concentrique et
excentrique.

Figure 121 – Solution analytique VS éléments finis du potentiel magnétique dans l’entrefer
d’une structure lisse excentrique (NrIf = 2360 Ampères-tours)

B.2.4 Calcul de l’induction magnétique dans l’entrefer

Les composantes radiale et orthoradiale des inductions magnétiques pour les deux structures
concentrique et excentrique peuvent être obtenues respectivement par les relations (B.16) et
(B.21).

Fig. 122 montre les deux composantes radiale et orthoradiale obtenues pour le cas de la struc-
ture lisse concentrique. Nous pouvons observer que les résultats obtenus par le modèle analytique
correspondent bien à ceux issus des éléments finis. De plus, Fig. 122 a) montre la distribution
radiale de l’induction magnétique lisse dans l’entrefer. Le lien entre cette distribution de l’induc-
tion magnétique radiale et le potentiel magnétique (Fig. 120) est rapidement identifiable. Par
exemple, pour l’angle θ variant de 30◦ à 150◦, l’induction magnétique radiale est constante et
négative.
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Figure 122 – Induction magnétique radiale et orthoradiale dans l’entrefer d’une structure lisse
concentrique (NrIf = 2360) Ampères-tours

Pour la structure lisse excentrique, les deux composantes radiales et orthoradiale de l’in-
duction magnétique dans l’entrefer sont données par (Fig. 123). L’approche analytique tient
fidèlement compte du comportement radial et orthoradial de l’induction magnétique dans l’en-
trefer de la structure lisse excentrique, comme en témoignent les résultats issus des éléments
finis.

L’entrefer irrégulier a un impact direct sur l’induction magnétique. En effet, si on compare les
deux composantes radiales de l’induction magnétique dans l’entrefer pour la structure concen-
trique (Fig. 122 a) et la structure excentrique (Fig. 123 a), nous pouvons observer une nette
différence.

D’abord, en terme d’amplitude absolue, car l’excitation est identique pour les deux structures.
Mais l’induction magnétique avoisine 0, 4 T dans le cas de la structure excentrique autour de
θ = 180◦ (correspondant à la valeur minimum de l’entrefer) et reste autour de 0, 1 dans le cas de
la structure concentrique.

Ensuite, sur la forme, les plateaux d’induction magnétique radiale observés pour la structure
concentrique (Fig. 123 a : par exemple entre θ = 30◦ et θ = 150◦) ont été fortement déformés
pour le cas de la structure excentrique à cause de la variation de l’entrefer.
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Figure 123 – Induction magnétique radiale et orthoradiale dans l’entrefer d’une structure lisse
excentrique (NrIf = 2360 Ampères-tours)

Enfin, la composante orthoradiale de l’induction magnétique a également été impactée par
la variation de l’entrefer. En effet, si nous comparons (Fig. 122 b) et (Fig. 123 b), nous pouvons
constater que l’induction magnétique orthoradiale dans la structure excentrique est fortement at-
ténuée autour de θ = 0◦ (entrefer maximal). Cependant, elle s’est concentrée autour de l’entrefer
minimum avec un pic à θ = 180◦.

L’entrefer maximal du moteur excentrique est peut-être trop grand et empêche les lignes de
champ magnétique d’aller dans le stator. Pour cette raison, nous avons jugé utile d’étudier une
structure avec un entrefer plus petit afin de tester la pertinence de l’approche analytique.

B.3 Étude de différentes valeurs d’excentricité statique pour le moteur
lisse

Dans cette partie, nous allons nous intéresser à l’induction magnétique dans l’entrefer du
moteur lisse excentrique. Le tableau 17 récapitule les données géométriques et les constantes qui
interviennent dans l’étude menée. Les valeurs d’excentricité sont choisies pour avoir un cas de
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figure réaliste (nommé Exemple 2) et un cas de figure extrême pour vérifier l’approche analytique
(nommé Exemple 3).

Tableau 17 – Données pour l’étude de l’excentricité statique notée exc : Exemple 2 (exc = 5%
de l’entrefer) et Exemple 3 (exc = 50% de l’entrefer)

Exemple 2 : Exemple 3 :
Constantes Désignation Formule Application Application

Numérique Numérique
Rayon interne donnée 78 78

Rs du stator réel d’entrée mm mm

Rayon du rotor donnée 74 74
Rrc circulaire excentré d’entrée mm mm

Excentricité donnée 0,2 2
exc statique d’entrée mm mm

Distance entre 1, 52 × 103 151
xrc le centre du rotor 1

2 ( Rs2−Rrc2

exc − exc) mm mm
et l’origine
constante

ℓ réelle (B.3)
√

xrc2 − Rrc2 1,5181 0,13161

constante
k réelle (B.3) Rrc( ℓ

Rrc +
√

1 + ( ℓ
Rrc )2) 3,038 0,2826

Rayon interne du Rsw = 77,9949 77,4519
Rsw stator dans | f(xrc + exc + Rs) | mm mm

le plan W (B.3)
Rayon du rotor Rrcw = 74 74

Rrcw concentrique dans | f(xrc + Rrc) | mm mm
le plan W (B.3)

Coordonnées (B.7) 1, 59 × 103 225
xrc+Rrc de la bobine aller et mm mm

dans le plan Z (B.8)
Coordonnées (B.7) 1, 4 × 103 77

xrc-Rrc de la bobine retour et mm mm
dans le plan Z (B.8)

Fig.124 schématise la structure excentrique à petit entrefer présentée dans le plan de variables
complexes Z. La structure équivalente concentrique (Fig. 124 b) est obtenue par la méthode de
transformations conformes (B.3). L’entrefer maximal de la nouvelle structure excentrique a été
considérablement diminué par rapport à la structure étudiée dans la section (B.2). Pour l’étude
de l’induction magnétique dans l’entrefer de deux structures excentriques et concentriques, nous
conservons la même excitation bobinée placée au rotor pour la création du champ magnétique.
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Figure 124 – Transformation conforme : application à une structure de faible entrefer

Fig.125 montre les résultats d’inductions magnétiques radiale et orthoradiale obtenues pour
le cas d’une excentricité statique de 5% de l’entrefer.

Figure 125 – Induction magnétique avec excentricité statique de 5% de l’entrefer, a) composante
radiale dans l’entrefer, b) composante orthoradiale dans l’entrefer

L’approche analytique basée sur la méthode de transformations conformes a permis d’aboutir
à des résultats en accord avec ceux issus de simulation éléments finis. Nous constatons que le
plateau de l’induction magnétique radiale (entre θ = 180◦ et θ = 360◦) diminue légèrement au fur
et à mesure de la légère augmentation de la hauteur d’entrefer (l’entrefer est maximal à θ = 180◦

192



et minimal à θ = 0◦). Pour l’induction magnétique orthoradiale, l’écart en valeur absolue est
faible (0.02 T) entre les deux pics à θ = 180◦ et θ = 360◦ (Fig.125 b).

Pour mieux voir l’impact de la variation de l’entrefer sur l’induction magnétique, nous allons
regarder le cas étudié avec une excentricité statique de 50% de l’entrefer. Fig.126 montre les
résultats d’inductions magnétiques radiale et orthoradiale dans l’entrefer obtenues par l’approche
analytique et les éléments finis. Ces résultats attestent de la pertinence de l’approche analytique.

Figure 126 – Induction magnétique avec excentricité statique de 50% de l’entrefer, a) compo-
sante radiale dans l’entrefer, b) composante orthoradiale dans l’entrefer

Le plateau de l’induction magnétique radiale (entre θ = 180◦ et θ = 360◦) décroît plus vite
pour le second cas avec excentricité statique de 50% (Fig.126 a) que pour le premier cas avec
excentricité statique de 5% (Fig.125 a).

Dans la suite de l’étude, nous allons revenir sur la forme du pôle rotor du moteur synchrone
rotor bobiné. En effet, la forme du pôle rotor combine les deux effets d’un faible entrefer non
constant sous les pôles rotor et d’une large zone avec un entrefer important (le creux interpolaire
du rotor).

B.4 Étude de la perméance relative complexe du pôle rotor du moteur
synchrone à rotor bobiné

La forme du pôle rotor du moteur synchrone à rotor bobiné est complexe. Elle ne suit pas
une loi mathématique en particulier. Elle peut être décrite comme une combinaison d’une forme
sinusoïdale et d’une forme elliptique. Ce qui la rend complexe pour être correctement modéli-
sable par les approches électromagnétiques analytiques, telles que la méthode de transformations
conformes ou la méthode de sous-domaines. Toutefois, nous avons étudié la possibilité d’approxi-
mer la forme du pôle rotor avec un cercle excentré du stator (avec un stator lisse).
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Six cas ont été examinés. Fig.127 illustre les six cercles étudiés pour approximer la forme du
pôle rotor. Fig.127 a) montre le cercle du stator lisse ainsi que les six cercles pour chacun des
cas d’étude de la forme du pôle rotor. Fig.127 b) rappelle la forme réelle du pôle rotor. Quant
à la Fig.127 c), elle rappelle la méthode suivie pour approximer le pôle rotor avec un cercle qui
l’intercepte en trois points M1, M2 et M3. Le point M1 est identique pour les six cas étudiés.
Il est placé sur l’axe du pôle où l’entrefer est minimal. Les deux autres points M2 et M3 sont
symétriques par rapport à l’axe central du pôle rotor (Fig.127 b).

Le cas 1 noté ’cercle pôle rotor 1’ passe par les deux extrémités du pôle rotor. Il est le plus
petit des cercles rotor. Le cas 6 noté ’cercle pôle rotor 6’ tend plutôt à couvrir davantage le pôle
rotor. Ainsi le cercle obtenu est le plus grand parmi les cas étudiés. Les autres cas examinés sont
tantôt proches du cas 1 tantôt proches du cas 6.

Figure 127 – Remplacement du pôle rotor par un cercle : a) Différents cercles étudiés pour le
pôle rotor, b) Pôle rotor réel, c) Exemple d’approximation du pôle rotor par un cercle qui coupe
le pôle rotor en 3 points M1, M2 et M3.

Pour analyser l’impact de la forme du pôle rotor dans la modélisation électromagnétique
du moteur synchrone à rotor bobiné, nous allons analyser la fonction de perméance relative
(normalisée) complexe (au sens des nombres complexes). Cette fonction (notée λ) sans unité est
obtenue à partir de la relation suivante (B.22) [45][82] :

λ∗ = BZ

BW
(B.22)

Avec λ∗ le conjugué λ. BZ l’induction magnétique dans le plan complexe Z pour une machine
encochée (pour notre cas, c’est une structure à entrefer irrégulier). BZ s’exprime en fonction de
ses composantes radiale Br et orthoradiale Bθ dans l’entrefer par BZ = Br + jBθ. BW est l’in-
duction magnétique dans le plan complexe W pour une machine lisse concentrique. De la même
manière que BZ , BW doit également être exprimée en fonction de ses composantes radiale et
orthoradiale dans l’entrefer.
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Dans le cas de la forme réelle du pôle rotor, les inductions BZ et BW sont obtenues par deux
simulations éléments finis avec la même valeur d’excitation placée au rotor. Dans le cas de BW

le rotor est remplacé par un cercle admettant le même rayon que le pôle rotor et le même centre
que le stator.

Pour les six cas de cercles approximant la forme du pôle rotor, l’approche analytique basée
sur la méthode de transformations conformes est utilisée pour obtenir BZ et BW dans chacun
des cas.

La partie réelle de λ∗ (B.22) qui correspond à la composante radiale de la perméance relative
(normalisée) dans l’entrefer a été évaluée. Fig.128 montre la distribution dans l’espace de cette
fonction de perméance radiale normalisée pour le pôle rotor réel ainsi que pour les six cas d’ap-
proximation du pôle rotor par un cercle. La fonction perméance radiale normalisée obtenue pour
le cas de cercles excentriques est visualisée uniquement sur l’angle correspondant à une ouverture
d’un pôle (soit 360/8 = 45◦ pour le moteur synchrone à rotor bobiné à 8 pôles).

Figure 128 – Comparaison des perméances relatives radiales (normalisées) des différents cercles
approximant la forme du pôle rotor

Fig.128 est complétée par le tableau 18 qui résume les positions angulaires des points M1,
M2 et M3 des différents cercles étudiés pour l’approximation de la forme du pôle rotor.
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Tableau 18 – Position angulaire des points M1, M2 et M3 qui définissent les cercles rotor
étudiés

Cas d’étude Position du point M1 Position du point M2 Position du point M3
1 0◦ 17◦ −17◦

2 0◦ 16.7◦ −16.7◦

3 0◦ 10.5◦ −10.5◦

4 0◦ 16.9◦ −16.9◦

5 0◦ 12◦ −12◦

6 0◦ 7.5◦ −7.5◦

Le centre du pôle rotor est placé à 0◦, nous pouvons constater que les cercles cherchent à
approximer la forme du pôle rotor en parant de l’extrémité du pôle rotor (cas du cercle 1 : Fig.128
autour de ±17◦) et en s’approchant du centre du pôle rotor (cas du cercle 6 : Fig.128 autour de
±7.5◦).

Il en résulte de ces différentes investigations les cercles qui interceptent le pôle rotor à ses
extrémités estiment bien la perméance relative radiale dans la zone du creux interpolaire du rotor
(Fig.128 entre −22.5◦ et −17◦ par exemple). Cependant, dans la zone où l’entrefer en face du
pôle rotor est minimum, la perméance relative radiale approximée par l’approche de deux cercles
excentriques reste moins arrondie. Car l’entrefer non constant dans le cas du pôle réel croît bien
moins vite que dans le cas de deux cercles excentriques.

En addition, la perméance relative radiale devient de plus en plus large quand le cercle
approximant le pôle rotor s’agrandit (s’a). Malgré que l’agrandissement du cercle approximant
le pôle rotor est plus favorable pour approcher la perméance relative radiale autour du centre du
pôle rotor (0◦), on constate que c’est défavorable pour l’approximation de la perméance relative
radiale aux extrémités du pôle rotor (Fig.128 à −22.5◦ par exemple).

Conclusion

Dans cette partie de l’étude, la problématique de modélisation analytique de la forme du pôle
rotor du moteur synchrone à rotor bobiné a été exposée. En effet, le pôle rotor a une géométrie qui
reste délicate à modéliser précisément par une approche de modélisation analytique. Néanmoins,
nous avons exploité le potentiel de la méthode de transformations conformes afin d’étudier la
possibilité d’approximer la forme du pôle rotor par deux cercles excentriques. Ainsi une approche
analytique pour prendre en compte un entrefer non constant (deux cercles excentriques) a été
détaillée dans ce chapitre et constitue une première étape en vue de la modélisation de la forme
du pôle réelle. Elle combine la solution du potentiel vecteur magnétique dans une structure lisse
concentrique et l’avantage de la transformation conforme dite de Möbius qui permet de passer
de deux cercles excentriques à deux cercles concentriques.

Tout d’abord le potentiel vecteur magnétique dans la structure excentrique a été établie
analytiquement.

Ensuite, les inductions magnétiques radiale et orthoradiale ont été évaluées. Les résultats
obtenus ont été confrontés aux simulations éléments finis qui ont démontré l’intérêt de l’approche
analytique.
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En addition, l’excentricité statique d’un moteur lisse a été définie. En effet, l’approche ana-
lytique développée est bien adaptée à l’étude de l’excentricité statique. Ce résultat peut être
utile afin de déterminer une fonction de perméance analytique qui tient compte de l’excentricité
statique notamment pour un moteur à entrefer constant.

La section B.2 a été consacrée à l’étude de l’investigation des solutions possibles pour approxi-
mer la forme du pôle par un cercle. Six cas ont été étudiés. En outre, la fonction de perméance
radiale normalisée du pôle rotor réel a été obtenue par simulations éléments finis. Son équivalent,
pour les structures approximant la forme du pôle rotor par un cercle, a été obtenu en exploitant
l’approche analytique. Les résultats obtenus pour les six cas étudiés ont été comparés à la per-
méance radiale normalisée du pôle rotor réel. Il en ressort que les cercles vont soit être petits
pour couvrir les extrémités du pôle massif du rotor soit être larges et tendre à couvrir la partie
centrale du pôle rotor et délaisser ses extrémités. Dans le premier cas on a une bonne estimation
de la perméance radiale normalisée dans le creux interpolaire du rotor mais moins bien au centre
du pôle. Dans le second cas, on tend vers la bonne forme de la perméance radiale normalisée au
centre du pôle massif du rotor mais on perd la précision sur les extrémités du rotor. Pour mieux
approximer la forme du pôle réelle, nous proposons d’instiguer d’autres possibilités. Par exemple,
combiner plusieurs cercles ou trouver une transformation conforme elliptique qui se prête mieux
à la modélisation de la forme du pôle rotor tout en conservant la circularité du stator lisse.

De ce fait, pour le chapitre 5 qui traite les essais vibroacoustiques sur le moteur avec la forme
réel du rotor, nous avons besoin d’introduire une légère modification dans le modèle électromagné-
tique analytique étudié dans le chapitre 3. Cette modification consiste à remplacer la composante
orthoradiale du pôle rotor simplifié obtenue par la méthode de transformations conformes par la
composante orthoradiale du pôle rotor réel obtenue par la méthode des éléments finis pour une
seule position du rotor (position initiale à t = 0s).

Ce recours est plutôt motivé par la complexité de tenir compte de la composante orthoradiale
de la perméance relative du pôle rotor réel à travers une approche purement analytique (Fig.129).

197



Figure 129 – Composantes orthoradiales des perméances relatives du pôle rotor réel et du pôle
rotor simplifié (à t = 0s)

En ce qui concerne la composante radiale du pôle rotor réel, nous avons introduit une fonction
sinusoïdale qui dérive de la perméance relative radiale obtenue par la méthode de transformations
conformes dans le cas du pôle rotor simplifié. Elle est définie par (B.23) :

λrapprox = valmax + valmin

2 + valmax − valmin

2 cos(2pθ − wt) (B.23)

Avec valmax et valmin sont respectivement les valeurs maximale et minimale de la perméance
relative radiale du pôle rotor simplifié issue de la méthode de transformations conformes (chapitre
3). w = 2πf avec f la fréquence électrique. p est le nombre de paires de pôles du moteur synchrone
à rotor bobiné et t est le temps.

Fig.130 compare les trois perméances relatives radiales pour le pôle rotor réel (éléments finis),
forme du pôle rotor simplifié (transformations conformes chapitre 3) et la formulation analytique
approximative (B.23).
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Figure 130 – Approximation analytique sinusoïdale de la perméance relative radiale du pôle
réel du rotor (à t = 0s)
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